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Abstract:

The objective in this thesis is focused around direct space vector modulation (SVM),
the power circuit model, consists of two matrix converters and asynchronous machine double
star. Two switching strategies are given, simulated and analyzed with direct spatial vector
modulation (SVM), namely symmetric strategy (SSVM) and asymmetric strategy, the aim is to
optimize the number of switching of the matrix converter switches during a sampling period.
The control of the machine is achieved by the vector control based on conventional PID
controller, and then the machine response time was improved by changing the vector control of
the outer loop of the speed by a fuzzy PID controller. The obtained results are very satisfied.

Key words: Space Vector Modulation, Symmetrical SVM, Asymmetrical SVM, Asynchronous
Machine Double Star, Matrix Converter, Technique de Venturini, Technique de Roy, Vector control,
PID controllers, PID controllers Fuzzy.

Résumeé :

L’objectif poursuivi dans cette these est axé autour de la modulation vectorielle spatiale

directe (SVM), le modéle du circuit de puissance est constitué de deux convertisseurs matriciels
et une machine asynchrone a double étoile. Deux stratégies de commutation sont modélisées,
simulées et analysées avec la modulation vectorielle spatiale directe (SVM), a savoir la stratégie
symétrique (SSVM) et la stratégie asymétrique (ASVM), dont le but est d'optimisé le nombre
de commutations des interrupteurs du convertisseur matriciel durant une période
d'échantillonnage.
Le contrble de la machine est réalisé par la commande vectorielle basée sur des régulateurs PID
classiques, ensuite nous avons ameélioré le temps de réponse de la machine par la substitution
du régulateur classique de la boucle externe de la vitesse par un régulateur PID floue. Les
résultats obtenus sont trés satisfaisantes.

Mots clés : Modélisation Vectorielle Spatiale, Stratégie de Modulation SSVM, Stratégie de Modulation
ASVM, Machine Asynchrone Double Etoile, Convertisseur Matriciel, Commande Vectorielle, PWM
Venturini technique, PWM Roy technique, Régulateurs PID, Régulateurs PID Floue.
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Liste Des Notations

MASDE Machine asynchrone double étoile.

CM Convertisseur matriciel

rs,t Indices correspondants aux trois phases r, s, t.

r Grandeur rotor ou de repére rotor (R).

S Grandeur stator ou de repére stator (S).

d-q Axe direct (en quadrature).

fr Fréquence d'échantillonnage.

fin Fréguence du port d'entrée.

fout Frequence du port de sortie.

@; Déphasage entre la tension d'entrée et le courant d'entrée.
©, Déphasage entre la tension de sortie et le courant de sortie.
fi; Fonctions de connexion reliant la phase de sortie « 1 » a la phase d’entrée « j ».
ip, i, it Courants du port d'entrée

iy, iy, iy Courants du port de sortie

Tech Période d'échantillonnage.

U, Ug, U; Tensions de phase du port d'entrée.

U,, Uy, Uy Tensions de phase du port de sortie.

Visr Tension de référence.

V, Tension de sortie.

V; Tension d'entrée.

W, Fréquence angulaire du port de sortie.

o Fréquence angulaire du port d'entrée.

R Phase initiale de la tension du port de sortie.

0; Phase initiale de la tension du port d'entree.

Ratio de tension Sortie sur entrée.

Angle de déphasage entre les deux systémes de tension d’alimentation.

Angle de décalage physique entre les deux systemes de bobines du stator

Résistances des enroulements statoriques 1 et 2 et rotorique par phases.

s Lo L

Inductances propres de fuites statorique 1 et 2 et rotorique de phase.

q
5
Y
RSll RSZ Rr
L
L

Inductance mutuelle cyclique entre stator 1 et 2 et le rotor.

ISM, Iszyr

Inductance mutuelle entre phases statoriques et rotoriques.

ISl,SZ

Inductance mutuelle entre phases du stator 1 et 2.

©r, ©s1, s, | Flux statoriques, rotoriques.

Prq Flux rotorique suivant I’axe d.

Prq Flux rotorique suivant I’axe q.

T, Constante de temps rotorique.

p Nombre de pair de pdles.

Cem Couple électromagnétique.

J Moment d’inertie.

Ky Coefficient de frottement

Cr Couple résistant.

W, Wy Pulsations électriques statoriques et rotoriques.
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Introduction géneérale



En moyenne et forte puissance, les entrainements a vitesse variable utilisant les
machines asynchrones trouvent de plus en plus d’applications industrielles puisqu’ils ont une
conception simple, robuste, peu coliteuse a I’achet, et a ’entretien. C’est par exemple le cas de
I’entrainement a vitesse variable pour certaines applications (dans les domaines de la marine,
la traction ferroviaire, 1’industric pétrochimique, 1’avionique, 1’automobile, etc...), elles
supportent de fortes surcharges et peut fonctionner dans des milieux explosifs et corrosifs. De
plus, les machines polyphasées offrent une alternative intéressante a la réduction des contraintes
appliquées aux interrupteurs comme aux bobinages [Deh-05] [Xav-03]. En effet, la
multiplication du nombre de phases permet un fractionnement de la puissance et de ce fait une
réduction des tensions commutées a courant donné [Deh-05] [Men-09]. Aussi, elle permet de
réduire I’amplitude et d’augmenter la fréquence des ondulations de couple, permettant ainsi a
la charge mécanique de les filtrer plus facilement. Cette multiplication de nombre de phase au-
dela de trois conduira également a offrir une fiabilité accrue en permettant de fonctionner en
défaut une ou plusieurs phases. Un des exemples les plus courants de machines polyphasées est
la Machine Asynchrone Double Etoile (MASDE).

Dans la configuration classique, deux enroulements triphasés identiques, les deux
étoiles, se partagent le méme stator et sont décalés d'un angle électrique de 30°. Ces
enroulements ont le méme nombre de pdles et sont alimentés a la méme fréquence. La structure
du rotor reste identique a celle d'une machine triphasée, il peut donc étre soit a cage d'écureuil,
soit bobiné pour former un enroulement triphasé. Le principal avantage de ce type de moteur
est I'élimination du couple harmonique de rang six, que I'on retrouve habituellement dans les
moteurs triphasés alimentés par onduleur [Mor-07].

Néanmoins de nos jours, I’alimentation de ces machines a été réalisée a partir d’'une
chaine redresseur-filtre-onduleur souvent encombrante et volumineuse et pouvant étre source
de perturbations pour les réseaux ¢€lectrique. C’est dans ce contexte que le convertisseur a
structure matricielle pourra remplacer le convertisseur conventionnel grace aux nombreux
avantages qui sont [Nef-92] [Sch-98] [Rod-05]:

- Il convertit directement la fréquence, générant ainsi des tensions triphasées
variable en amplitude et en fréquence a partir des tensions triphasées d’entrée sans
passage par un circuit intermédiaire continu. Chose qui permettrait d’augmenter la durée
de vie du convertisseur (absence des condensateurs électrolytiques) et diminuerait son
volume.

- Il élimine des ¢léments passifs de stockage d’énergie qui influent fortement sur
le circuit intermédiaire.

- Il permet de renvoyer directement 1’énergie vers le réseau d’alimentation grace
a sa structure symétrique (réversibilité fonctionnelle assurée).
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Les inconvénients du convertisseur matriciel consistent d’abord en une commutation du
courant plus délicate a cause de I’absence des diodes a roue libre. En outre, la commande est
relativement complexe et le rapport entre la tension de sortie et la tension d’entrée est réduit a
0.886[Cas-02] [Gru-10].

Les entrainements électriques sont des systémes non linéaires, multi-entrées, multi-
sorties, avec des parameétres variables. La commande des différentes variables (couple, vitesse
ou position) se fait a partir des signaux de retour du systéme (tension, courant, vitesse du rotor,
etc.). On distingue les commandes scalaire et vectorielle. Dans le cas de la commande scalaire,
I’amplitude de la variable de commande est réglée, tandis que dans le cas de la commande

vectorielle, ’amplitude et la phase de la variable de commande sont réglées.

La commande de la machine asynchrone double étoile est semblable & la commande de
la machine asynchrone triphasée, mais avec un nombre de grandeurs a régler plus grand. La
commande vectorielle rend la commande d'une telle machine similaire a celle de la machine a
courant continu a excitation séparée. Les premiers régulateurs utilises sont les PID. lls
présentent l'intérét de la simplicité de mise en ceuvre et la facilite de la synthése. Néanmoins,
ils ont une robustesse médiocre vis-a-vis des variations paramétriques de la machine. Les
régulateurs ou les commandes basées sur les techniques de l'intelligence artificielle ont
I'aptitude de remplacer les régulateurs PID, car ils sont des régulateurs non linéaires utilisant le
raisonnement et le fonctionnement du cerveau humain comme par exemple la logique floue.

Dans le cadre de ce travail de thése, nous allons présenter les différentes structures des
convertisseurs matriciels, les stratégies de modulations, les stratégies de commutations, la
modélisation de la MASDE, la commande vectorielle de la vitesse par des régulateurs
classiques et floues.

Dans le premier chapitre, nous allons présenter la modélisation du convertisseur
matriciel ainsi que deux stratégies de modulation, a savoir, la stratégie scalaire et la stratégie
vectorielle. Dans la premiere stratégie nous allons présenter quelques méthodes de
modulation: Méthode de Venturini et roy, Méthode de Venturini améliorée et Algorithme
d’Ishiguro (MLI). Pour la deuxieme stratégie nous étudierons la méthode vectorielle indirecte
et la méthode vectorielle directe.

Le deuxieme chapitre est consacré a la modélisation de la MASDE et de son
alimentation [Ber-04], [Had-01]. Apres une description de la machine, nous développerons en
premier lieu un modele triphasé de la MASDE, en second lieu le modele biphasé basé sur la
transformation de Park. Nous commenterons enfin les résultats de simulation aprés illustration
et visualisation de ces derniers.
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Dans le troisieme chapitre, nous détaillerons les stratégies de commutation qui gerent
le séquencement des configurations, a savoir I'ordre dans lequel les vecteurs actifs et nul sont
appliqués le long d’une période de commutation. Pour cela, on va simuler et analyser deux
stratégies de commutation : Stratégie de Commutation Symétrique (SSVM) et Stratégie de
Commutation Asymeétriqgue (ASVM) [Lar-02]. L’étude par simulation est effectuée sous

I’environnement Simulink du Matlab.

Le quatrieme chapitre est dédié a la commande vectorielle par orientation du flux
rotorique de la MASDE. Un apercu sur le principe de la commande vectorielle ainsi qu’un
rappel sur ses différentes méthodes s’avere étre utile. Par la suite, nous passerons tout d’abord
a I’application de la méthode indirecte, puis a celle directe [Ami-12]. Toutefois, en exposant les
résultats d’un ensemble de simulations et d’interprétations afin de caractériser les performances
de chaque méthode. D’autre part, nous exposerons les bases historiques de la logique floue,
ainsi que les principes de raisonnement, et les propriétés des ensembles flous. On termine avec
la conception d’un controleur PI adaptatif utilisant la technique Gains Sheduling (FLC-PI
adaptatif) pour le réglage de la vitesse de la MASDE. Alors, Un contréleur a logique floue ayant
comme entrée I’erreur de la vitesse et sa dérivée est utilisée pour ajuster en temps réel les
paramétres du contréleur P1.
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Chapitre | Modélisation du convertisseur matriciel

Introduction

Une des applications industrielles en plein essor est l'alimentation des moteurs
électriques, par variateur de vitesse, des convertisseurs de I'électronique de puissance. Un
variateur permet d’asservir le couple ou la vitesse des machines tournantes, tout en ayant un
tres bon rendement.

Comme le montre le synoptique de la Figure 1.1, le convertisseur d'un variateur de vitesse
relie une source électrique alternative (monophasée ou triphasée) a un moteur (le plus souvent
alternatif) par un dispositif de filtrage situé de part et du convertisseur. Ces variateurs sont
congus autour d’'une méme architecture. Des grandeurs importantes (comme le couple, la
vitesse de la machine tournante, les tensions ou les courants) sont traitées par un organe de
commande permettant de piloter le convertisseur et ainsi réguler la ou les grandeurs souhaitées.
Un dispositif de protection est connecté au convertisseur du variateur afin de réduire au
maximum tout risque de destruction du systeme.

Protections

, Sou1_’ce Filtre Converlisseur Filtre
électrique réseau moteur

V.1 V., 1
Contéle - Commande [°

®
~
[

Figure 1.1: Synoptique d’un variateur de vitesse

Il existe plusieurs topologies de convertisseurs. La premiere famille assure une
conversion alternatif-alternatif (AC/DC/AC). C’est celle qui est actuellement la plus répandue
dans I’industrie. La seconde famille assure une conversion directe alternatif-alternatif (AC/AC).
Cette conversion directe peut étre assurée, soit par des cyclo convertisseurs, soit par des
convertisseurs matriciels. On écartera de cette etude les cyclo convertisseurs, qui sont utilisés
pour des applications de tres forte puissance (>10MW).

Cette thése s’intéresse a la conversion directe AC/AC entre un réseau alternatif triphase
et une machine asynchrone a double étoile. Ce chapitre s'oriente vers la présentation des
variateurs de vitesse a base de convertisseurs sans stockage, directe et indirecte. Enfin, les
méthodes de modulation décrites dans la littérature scientifique seront exposées, présentant
ainsi la difficulté de contrdle de ces convertisseurs.
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Chapitre | Modélisation du convertisseur matriciel

I.1 Le Convertisseur matriciel

1.1.1 Généralités, possibilités

Le convertisseur matriciel, présenté a la Figure 1.2, a été proposé en 1976 par Guygyi -
Pelly [Guy-76]. C’est un convertisseur direct, totalement réversible. La dénomination "direct"
découle du fait que ce convertisseur ne posséde aucun étage de stockage intermédiaire dans la
chaine de conversion. Il convertit un réseau triphasé en un autre réseau triphase de fréquence et
d'amplitude variables. Il est apte a connecter chaque phase d’entrée a chaque phase de sortie
par l’intermédiaire de neufs interrupteurs quatre segments a commutation forcée. Ces
interrupteurs seront présentés dans la partie 1.3.3.

Ce convertisseur permet a la fois une absorption sinusoidale des courants réseaux mais
également une consommation nulle de puissance réactive.

Ces convertisseurs étant commandés par MLI, le volume ainsi que le colt du dispositif

de filtrage d’entrée nécessaire sont réduits.

o

—

. AL S

Figure 1.2 : Convertisseur matriciel.

Ce type de convertisseur posséde une haute densité de puissance, une grande compacité
et potentiellement une haute fiabilité puisque aucun condensateur de stockage n’est a priori
nécessaire.

Les potentiels d’entrée, nommés r, s et t, sont connectés a la sortie du filtre engendrant
une source de nature capacitive sur I’entrée, assimilée a une source de tension. Ces trois
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Chapitre | Modélisation du convertisseur matriciel

potentiels sont référencés par rapport au potentiel n, neutre du réseau d’entrée. Les potentiels
de sortie nommes u, v et w sont connectés a un moteur. Le moteur étant de nature inductive,
son comportement peut étre assimilé a une source de courant, permettant ainsi le respect de
I’alternance des sources. Ces potentiels de sortie sont quant a eux, référencés a un neutre
moteur n’. Une tension de mode commun entre ces deux potentiels de référence apparait,
nommee v,,~,,.Le convertisseur matriciel idéalise est présenté a la Figure 1.3

Cellule Cellule Cellule
7 W

Figure 1.3 : Convertisseur matriciel idéalisé.

Les grandeurs de références seront symbolisées par leur nom suivi d’une étoile (*) tandis
que leurs mesures seront symbolisées uniquement par leur nom.

1.1.2 Lois et contraintes électriques de la structure

Le réseau d’entrée peut étre défini par un vecteur d’amplitude Vg et de fréquence f;,
(relation (1.1)). De méme, la référence de courant de ligne a prélever sur le réseau d’entrée,
d’amplitude I et en phase avec sa tension simple d’entrée, est définie par 1’équation (1.2).

[m] cos(2mfi,t)
Usn | = Vv | COSTfint + 2;”) (1.1)
L?th cos(2rfint — 2?”)

[Ir } cos(2mfint)
2

=1 cos(2mfit + ?n) (1.2)
21

[It* cos(2mfint — =)
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La puissance instantanée délivrée par le réseau d’entrée, nommeée Py est égale au produit

scalaire des vecteurs tension et courant, définis par la relation (1.3).

T

Urn Ly
PE: USTL X is =UrnXir+U5nXiS+UtnXl't (|.3)
vtn it

La référence en tension du réseau de sortie peut étre définie par un vecteur, d’amplitude
et de fréquence respectivement égales a Vs et f,,,;, décrit par (1.4). De méme les courants de
sortie, d’amplitude égale a I et déphasés de ¢ par rapport aux tensions simples de sortie, sont

définis par la relation (1.5).

l[vu"' ]| cos(2mfyyet) .

| v, | = Vs cos(2mfyy et + ?) (1.4)
L’wn’*J cos (21 foyet — 2?”)

l[lu]l cos(2mfyyet) .

|1, | = I | cosCrfouct + ) (1.5)
LWJ cos (21 foyet — 2?”)

La puissance instantanée délivrée en sortie, nommée Ps est égale au produit scalaire des

vecteurs tension et courant de sortie, défini par I’équation (1.6).

T

Vun' ly
Ps = [Vun' | X |y | = vy X iy +Vpp X iy + Uy X iy (1.6)

Uyn! Ly

Le convertisseur matriciel ne possédant aucun élément de stockage, les puissances
d’entrée et de sortie peuvent étre considérées égales, aux pertes silicium pres.

P=PE=PS:vrnXir+vsnXis"'vtnXit:vun'Xiu+vvn’Xiv+vwn’XiW (|-7)

La formulation des grandeurs électriques du convertisseur s’appuie principalement sur
une écriture matricielle de la topologie [Fra-96] (matrice de connexion nommeée [F]) ainsi que

sur I’utilisation des fonctions de connexion (f;;), décrite par 1’équation (1.8).

fru fro frw
[Fl=1fu foo fow (1.8)
foo fooo few
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Ces fonctions de connexion (fonction logique) décrivent I’état des interrupteurs
constituant ce convertisseur [Cam-96]. Une fonction de connexion égale a un (f;; = 1)
correspond a un interrupteur fermé alors que cette méme fonction de connexion egale a zéro
(fij = 0) correspond a un interrupteur ouvert.

Ainsi, la formulation matricielle du comportement électrique instantané du convertisseur
peut se traduire par les relations suivantes :

I[Uun'i I[vm]l [lr] T [lu]
lvvn|=[F]|vsn|et|ls|=[F] [, | (1.9)
lvwnJ lvth L’tJ [

Comme présenté a la Figure 1.4, le convertisseur matriciel est composeé de trois cellules

de commutation, indicées par la phase de sortie qu’elles connectent (U, Vv, W).

Cellule Cellule Ce]lule

AT Ir [u v W

N S d d
f:ruL. fn EWL

et i’:-; .

N ) I d
Y || v fsw ] |

Gt it* ) 1 1
f‘l]_]\]_[ fhr\l_[ ﬁ:'ﬁf \1_‘,,

L

Figure 1.4 : Cellules de commutation du convertisseur matriciel.

La nature des sources imposant de ne pas court-circuiter une source de tension et ne pas
ouvrir une source de courant, chacune des cellules de commutation ne doit avoir qu’un seul
interrupteur fermé a chaque instant, ce qui se traduit par les relations suivantes :

frutfoutfu=1
fro+fow+fow=1 Avec:{
f;‘w+f:s‘w+ftw:1

fij =1 interrupteur fermé

fij = 0 interrupteur ouvert (1.10)
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Cela améne a 27 états possibles du convertisseur (chaque colonne a 3 états possibles, donc
(33=27).

Dans un convertisseur, les commandes (MLI) des interrupteurs doivent étre telles que,
sur une période d’échantillonnage (T,.,), les valeurs moyennes des tensions de sortie soient
égales a leurs tensions de référence. Si la fréquence de commutation f,., égale a 1/T,.y, est
nettement supérieure aux fréquences du réseau d’entrée et des références de sortie, on peut

considérer comme constantes les tensions d’entrée sur une période d’échantillonnage T, ..

Si t;; représente le temps de fermeture de Ilinterrupteur correspondant, durant

I’intervalle Ty, les valeurs moyennes des tensions de sortie s’écrivent :

l[vun"l l[tru try trw—l l[vrn'l l[vun'*—l

|vun’| :Tlhitsu tsy tswi-ivsnizlvyn’*l (|11)
ec

0 PO 1 I

Cette relation correspond a une formulation moyenne introduisant les rapports cycliques
des fermetures des interrupteurs avec la relation ci-dessous:

tii

On considérera que le modulateur MLI remplit sa fonction. Par conséquent, les valeurs
moyennes sur une période d’échantillonnage T,.; sont égales a leurs références. Par la suite,
on utilisera uniqguement la notation correspondant aux valeurs moyennes sur la période
d’échantillonnage T,.,. Cette formulation moyenne conduit aux équations suivantes :

[mru Myy mrw'l
[M] = |msu Mgy Mgy (1.13)
[mtu Mey  Mpy
[Vun'l [vrn'l Ly Ly
Vpn | = [M]|Vsn ] et |is| = [M]T] 1, (1.14)

My + Mgy, + My, = 1
My, + Mgy + My, = 1 Avec: 0 <m;; <1 (1.15)
My + Mgy, + My, = 1
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Chapitre | Modélisation du convertisseur matriciel

Le convertisseur matriciel ne possedant aucun élément de stockage, ses puissances
d’entrée et de sortie peuvent étre considérées égales. Comme on fonctionne en régime
sinusoidal triphasé équilibré, les puissances moyennes sont constantes et égales (1.16).

3

3
P = PE = PS = 5 VE'IE = E Vs-IS-COS((pS) (|16)

[.1.3 Limites

Du fait de I’absence d’¢lément de stockage, le convertisseur matriciel posséde une limite
intrinséque quant au niveau maximal de ’amplitude des tensions générées en sortie [Ale-89].
L’amplitude de la plus grande tension composée de sortie est, & chaque instant, inférieure ou
¢gale a I’amplitude de la plus grande tension composée d’entrée. L’amplitude de la tension
composée de sortie est donc limitée a la valeur minimale de la plus grande tension composée
d’entrée. La Figure 1.5 montre I'enveloppe basse et haute des tensions composées du réseau
d’entrée (avec un réseau ayant une tension simple de 230V efficace et une de fréquence 50 Hz)

illustrant ainsi la limite de ’amplitude maximale des tensions composées de sortie. Cette valeur

est égale a la tension composée d’entrée maximale multipliée par un rapport de v/3/2 (~0.867).

600 F t
400 F v .f'( f -.\ / i 4
lI'- .'. \ IIIIII l"' / [ i \. { A
\ \ | y 3 ! \J
w b A * A / A ;
f Y i I.'Ill { 1'.I "_ | { l'|
t:: ) 1'- ! I',I Tow
g 0 I ll' ||'I|l .I I|| 1 TUvw 7 "'_I"[:
. | Voo | 1 o 2l max
% 2200 ﬂ-ll Illl'n \/ [ II'.I I;r::;l{:?ga hauta A
o Iﬁ'a )'( i 1 enveloppe basse
A / — - v
400 F ll"n.x\-/r-"' H"-._ ___-’ll \/{{-‘f "-._‘.. -_-'I III"\.\' }."
e N N e N
S50k £ £ £
0 0.003 0.01 0.015 0.02

Temps (s)
Figure 1.5 : Enveloppes des tensions composées d’entrée limitant I’amplitude de sortie.

Cette contrainte peut €tre transposée pour I’amplitude des tensions simples. Un ratio de
transformation en tension, nommeé g, peut étre défini comme étant le rapport entre 1’amplitude
de la tension de sortie et de I’amplitude de la tension d’entrée. Compte tenu de 1’égalité des
puissances entre 1’entrée et la sortie, ce ratio s’applique aussi sur les courants (relation (1.17)).

_ Vs Ig

= = — 1.17
Vg Iscos(gs) (1.17)
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La limite maximale du ratio de transformation g, permettant d’obtenir des tensions de

sortie sans harmoniques basse fréquence, vaut+/3/2 . Cette limite est commune a tous les
convertisseurs AC/AC sans stockage.

I.2. Les Convertisseurs matriciels indirects

I.2.1 Généralités

Une structure équivalente "éclatée”, passant par un étage intermédiaire sans éléments de
stockage capacitif, peut étre proposée comme alternative au convertisseur matriciel. Cette
structure est composée d’une association de deux convertisseurs, d’ou le nom de convertisseur
matriciel indirect [Cha-10]. Un redresseur totalement commandé (a interrupteurs quatre
segments) est directement connecté a un onduleur de tension (a interrupteurs trois segments)
comme le montre la Figure 1.6. Cette structure posséde les mémes caractéristiques d’entrée et
de sortie que le convertisseur matriciel.

La tension intermédiaire, nommée u,... (différence de potentiel entre p et 0), doit rester
positive afin de ne pas engendrer de court-circuit des condensateurs du filtre d’entrée via les
diodes de I’onduleur (contrainte liée aux interrupteurs trois segments).

Cellule Cellule Cellule

rec

Figure 1.6 : Convertisseur matriciel "indirect".

1.2.2 Lois électriques de la structure

Le convertisseur matriciel indirect peut étre dissociée en deux :

- Une premiére partie "redresseur”.
- Une seconde partie "onduleur".

23



Chapitre | Modélisation du convertisseur matriciel

Le redresseur du convertisseur matriciel indirecte est composé de deux cellules de
commutation, nommée R et R’, décrites par la relation (1.18). Ces cellules de commutation
doivent avoir un seul et unique interrupteur fermé a chaque instant. Cela se traduit par la relation
(1.29).

o fs fﬂ
Freql = 1.18
[ red] fr’ fs’ ft’ ( )
fitfitf =1
1.19
Ut f =1 (19
Le fonctionnement du redresseur peut étre décrit par la relation suivante :

Upn Vrn ir irec
= [Fred]- vsn et iS == [Fred]T' (IZO)

Von Vtn [ —lrec

L’onduleur du convertisseur matriciel indirect est composé de trois cellules de commutation,
nommées U;, V; et W;, décrite par la relation (1.21) et répondant aux contraintes décrites par
(1.22).

[ F S
[Fonal = fu fo fw’] (121)
futfu=1
fotfo=1 (1.22)
fwtfuw =1

Le fonctionnement de I’onduleur peut étre décrit par la relation suivante :

[Uun'l o . l[lu—l
T A

Uwn Ly

Le produit des matrices de connexion du redresseur et de 1’onduleur correspond a la matrice de
connexion du convertisseur matriciel indirecte nommée [Fpg].

fu fu'
[%d=mmFﬂ%d=ﬁyﬂ1{ﬁ EoLl a2
fo furl U T8 T
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Cette matrice est a rapprocher de celle du convertisseur matriciel puisque ces deux
structures (convertisseur matriciel d’une part, convertisseur matriciel indirect de 1’autre)
assurent la méme conversion. On peut donc établir une relation entre les fonctions de connexion
du convertisseur  matriciel et celles du convertisseur matriciel indirect:

,f;'u Tv frW f

[F] = [Fpel SNfw foo fow l fZ’, [fr Js ft] (1.25)
l j fw’ fr’ fs' ft’
fru feo  few

Une formulation en fonction de modulation des interrupteurs est également utilisable pour
le convertisseur indirect. Elle engendre une équivalence des équations décrites précédemment
en ‘‘fonction de connexion’’, transposées en ‘‘fonction de modulation’’. Pour chaque partie du
convertisseur matriciel indirect, les matrices de conversion définies par leurs ‘‘fonctions de
modulation’” sont décrites par les équations (1.26) a (1.29).

m, mg my

[Mred] = ] (|-26)
my Mmg My

m,+mg+my =1

{ my +mg +my =1 (1.27)
m, m, m,

[Mond] = [ ] (|-28)
myr My m,y

m, +my =1
m, +my =1 (1.29)
my, +m, =1

Les équations moyennes sur la période de modulation, peuvent étre décrites comme ci-dessous:

=1 [~
Upn lrec
[ ] = [Mred]' VUsn et is = [Mred]T-[ ] (|30)
Von l J —lrec
vtn it
V] . hu
Upn lrec
Von | = [Mond]T [ ] et[ ] = [Monal-| v (1.31)
Von lrec

b

25



Chapitre | Modélisation du convertisseur matriciel

Le produit des matrices de conversion du redresseur et de 1’onduleur correspond a la matrice
de conversion du convertisseur matriciel indirect nommée [Mpg].

[T ']
| | [mr ms myg
[Mpg] = Monal™- [Myeql = | Mo m”"[ ] 2
[ J mrr msf mtr
m,, m,’

Comme précédemment, cette matrice est a rapprocher de celle du convertisseur matriciel.
On a donc une relation entre les fonctions de conversion du convertisseur matriciel et du
convertisseur matriciel ‘‘indirecte’’, telle que :

[M] = [MpE]

[mru Myy mrw'l [mu mys
|
d Imsu Mgy Mgy |

m, m,

my my my

I_ ]Ilmr mg mt] (1.33)
My, My mth lmw mWfJ

Ces différentes relations permettent d’établir un lien entre la commande des interrupteurs

d’un convertisseur matriciel et la commande d’un convertisseur matriciel indirect.

1.2.3.1 Probléme de la Commutation : Pour un bras d’onduleur classique, le probléeme du
passage d’une configuration a une autre est résolu par I’application de temps morts.

Vr‘l VA
N A ) A
_/ ./ |
Aa Ad
V | V.,
/(N s 0 ) N 8B .-
_/ ./ |
| Ba Ba
1 " ]
: :
a a L
jﬂ ‘!a
a) Court-circuit des sources de tensions b) Source de courant ouverte

Figure 1.7: Configurations inappropriées pour la transition du courant la de la phase A a la
phase B
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Pour éviter de court-circuiter la source de tension, lors du passage d’une configuration a
une autre, les deux semi-conducteurs commandés sont ouverts. Pendant cette phase transitoire,
la continuité du passage du courant est assurée par des diodes de roue libre. (Lors de cette phase,

c’est le sens du courant qui détermine la tension du point milieu du bras de I’onduleur.)

La structure du convertisseur matriciel ne permet pas d’avoir de fonctionnement de roue
libre. L’ouverture d’un interrupteur commandé¢ doit donc étre simultanée a la fermeture d’un
autre (Figure 1.8). Cette condition est irréalisable.

En effet, en pratique des pics de courant ou de tension se produisent lors des
commutations. Ce probleme a été résolu grace au développement de la stratégie de commutation
semi-douce (ou semi-soft) présentée ci-dessous.

L.2.3.2 Commutation Semi-Douce

Pour assurer une commutation (transition d’une configuration a une autre) sans danger
pour les composants, plusieurs méthodes ont été présentées. Elles sont basées soit sur la
connaissance du signe du courant dans chaque phase de la charge, soit sur le signe des tensions
entre phases de la source de tensions. La plus répandue [Whe-04] est la stratégie de
commutation du courant en quatre étapes (four-step current commutation strategy) qui utilise
le signe des courants dans la charge.

)
(o

Lo

]
" E
N 7
At
R
—~

L1
™~

Bﬂzl

Figure 1.8: Convertisseur matriciel biphasé-monophase.

Pour expliquer cette technique de commutation dite semi-douce, prenons I’exemple du
transfert du passage du courant de la phase a de l’interrupteur Aa a I’interrupteur Ba
(Figure 1.9).
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A Dinstant initial, Aal et Aa2 sont fermés. Le courant traverse I’interrupteur Aa via le
semi-conducteur Aal ou Aa2 selon le sens du courant la. A cet instant, les semi-conducteurs

Bal et Ba2 sont ouverts. La séquence de commutation s’effectue en quatre étapes :

Un semi-conducteur de I’interrupteur Aa est ouvert (Aal si la > 0, Aa2 sinon). Il s’agit

d’une commutation a courant nul.

Un semi-conducteur de I’interrupteur Ba est fermé (Ba2 si la > 0, Bal sinon). Selon le
niveau des tensions Va et Ve, le courant la circule dans I’interrupteur Aa ou Ba. Il n’y a pas de
court-circuit entre les phases A et B grace aux diodes du circuit.

Un semi-conducteur de I’interrupteur Aa est ouvert (Aa2 si la >0, Aal sinon). Le courant
la circule alors obligatoirement dans la phase B.

Un semi-conducteur de I’interrupteur Ba est fermé (Bal si la > 0, Ba2 sinon). Cette
commutation est effectuée a courant nul.

La Figure 1.9 illustre cette sequence dans le cas ou la est positif. L’état final de la commutation
est alors atteint : le courant de la phase A qui traversait la phase A, traverse a présent la phase
B sans qu’il n’ait jamais été interrompu. Les sources de tensions A et B n’ont jamais été court-
circuités. Selon les valeurs respectives des tensions Va et Vs, la tension Va atteint la valeur
souhaitée (Vs) aprés deux ou trois étapes. Il y a donc une incertitude sur la durée de
commutation nommée Uncertainty Edge dans la littérature.

Cette succession d’ouverture et de fermeture de semi-conducteurs est possible si le signe du
courant dans la phase a est connu.

c¢) Fermeture de Ba2 d) Ouverture de Aa2
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?.-*_ |< w7
7 |
NS —q}}‘__[;]'_

Vv, - Ba,

> . [

Bﬂ = I

e) Fermeture de Bal, état final.
Figure 1.9: Ordre des commutations pour faire passer la de la phase A a la phase B (la > 0)

Les tableaux suivants montrent les transitions d’états a réaliser pour assurer un passage
sUr entre les interrupteurs Aa et Ba.

Tableau I-1 : Transitions sOres entre les interrupteurs Aa et Ba pour un courant positif.

Transitions (1a>0) Remarque

Aal Aa? Bal Ba2

1 1 0 0 Etat initial

0 1 0 0 Ouverture d’Aal

0 1 0 1 Fermeture de Ba2

0 0 0 1 Ouverture d’Aa2

0 0 1 1 Fermeture de Bal, état final

Tableau I-2: Transitions sdres entre les interrupteurs Aa et Ba pour un courant négatif.

Transitions (1a<0) Remarque

Aal Aa? Bal Ba2

1 1 0 0 Etat initial

1 0 0 0 Ouverture d’Aa2

1 0 1 0 Fermeture de Bal

0 0 1 0 Ouverture d’Aal

0 0 1 1 Fermeture de Ba2, état final
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1.3 Stratégies de modulation des convertisseurs matriciels

Les stratégies de modulation d’un convertisseur matriciel consistent a trouver :

1- La matrice de conversion [M] qui correspond au modele moyen et image
des temps de connexion relatif a une période donnée pour chaque interrupteur. On
déetermine ainsi les neuf rapports cycliques m; ;des neuf interrupteurs de la matrice.

2- La matrice des fonctions de connexion [F], a partir de la matrice de
conversion [M] de fagon & pouvoir commander les interrupteurs, tout en respectant les
contraintes liées aux cellules de commutation (relation 1.10).

Deux types de mise en forme des stratégies de modulation peuvent étre définis :

- les stratégies scalaires.
- les stratégies vectorielles.

Les stratégies scalaires, ainsi que la premiére stratégie de modulation vectorielle,
permettent de commander uniquement le convertisseur matriciel. En revanche, la modulation
indirecte, réalisée a partir de la seconde stratégie de commande vectorielle présentée, peut étre

appliquée aux convertisseurs matriciels et matriciels “‘indirects’’.

1.3.1 Techniques de modulation scalaires

1.3.1.1 Méthode de venturini

Cette méthode a été proposée par Venturini dans [Ven-80], puis elle a été utilisée et
améliorée dans [Ale-89]. L’objectif de cette technique est la génération des durées de
conduction des IBD (Interrupteurs Bidirectionnels) pour une fréquence et une amplitude des
tensions de sortie sinusoidales a partir des tensions d’entrée sinusoidales fixes en fréquence et
en amplitude. A cet effet, les valeurs instantanées des tensions d’entrée sont utilisées
directement pour synthétiser celles de sortie.

Si t;; est défini comme étant la durée de conduction de I’interrupteur T;;, et T, est la
période de commutation, on peut exprimer le principe de la synthese ci-dessus par :

Vjy = - (1.34)

Ou vjy est la valeur moyenne calculée de la tension de sortie de la phase ‘j° durant une

période de commutation 7.
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Avec cette stratégie, une tension commutée a haute fréquence, dont le fondamental a la
forme désirée, est générée.

Bien évidemment : T, = t,; + t;; +t,;  avec: j=u,v,w.

Ainsi, les rapports cycliques suivants peuvent étre définis comme suit :

tri te tei
My (6) = 2, gy () = 2L,y (6) = 2 (1.35)

En étendant (1.34) pour chaque phase de sortie, et en exploitant (1.35), I’expression suivante
peut étre écrite :

T () = M(2). v (t) (1.36)

Ou v(t) est le vecteur des tensions de sortie, .v,(t) le vecteur des tensions d’entrée
instantanées et M (t) la matrice de modulation définie comme suit :

[Mru () my(t) myy (t)]
| |
M(t) = l Mey (1) Mg (t) Mgy (t) l (|-37)
mtu(t) mtv(t) My (t)

En suivant la méme procédure pour les courants d’entrée, on aboutit a :

() = MT(0).i5(t) (1.38)

Ol i, (t), .is(t) et MT(t) sont respectivement le vecteur des courants d’entrée, le vecteur des
courants de sortie et la transposée de la matrice de modulation M(t). Les équations (1.36) et
(1.38) sont la base de la méthode de modulation de Venturini. Supposons que :

[ cos(2m fint)
Vo | = v, | cOS@fint +2) (1.39)
vth cos(2mfi,t — 2?”)

2T
I cos(2m fyyet + ?) (1.40)

cos(2mfyy et — Z?H)

Et

rﬂ cos(2mfyyet)
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Avec : w, = 2nf;, et wg = 2mf,y: OU fiy, €t f,y,: sont respectivement les fréquences d’entrée
et de sortie, et Vy et I sont leur amplitudes. En plus, supposons que le vecteur des courants
d’entrée désirés i, est donneé par :

l[lr*]l cos(2mfint)
1| =1, | cos@rfint + 2;") (1.41)
llt*J cos(2mfi,t — 2?”)

Celui de la tension de sortie désirée est donné par :

*

" [eos@afout)
2
[V, | = Vs cos(27 foyet + ?n) (1.42)
l *J CoS (21 foyet — 2?”)
Vwn'

Et que la puissance active doit satisfaire I’égalité suivante :
Py = Pg = 3.V,I,cosp, = 3.q.V,I,cos; (1.43)

Ou Py et Pg sont respectivement la puissance active a 1’entrée et a la sortie du convertisseur,
@. = 1 et @, le déphasage a I’entrée et a la sortie respectivement, et ‘q’ le ratio de transfert de
tension du CM. La solution du systeme formé par (1.36) et (1.38) est donnée par [Ven-80], qui
peut étre écrite sous la forme réduite suivante :

1 Vi () Tin ()
mjk =T_=§(1+2—
c

- ) Pour j=r,s, teti=u,v,w (1.44)
E

La solution donnée dans (1.44) présente un inconvénient majeur qui est la limite du
rapport de transformation “q’ qui est égal a 0.5 a cause du principe de la méthode (valeur
moyenne) et de la forme des tensions d’entrée (Voir Figure 1.10).

PU
[72]
2 05
2 ~ | /
.(7) ﬁ
n \QQ &X f
o
B
$ -05 /
e /\ /\

_1 _/ \

0 90° 180° 270° 360°
Teta (Deg)

Figure 1.10 : Tensions Simple Instantanées obtenue par 1’ Algorithme de Venturini
Pour améliorer ce rapport de tension a ¢ = V3 /2 = 0.866, Venturini a proposé

I’injection du troisiéme harmonique de 1’entrée et celui de la sortie, aboutissant a 1’expression
suivante [Ale-89] :
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1 in (&) Vi (t) 4q* . .
mj = 5{1 + 2% + %sm(anmt - B). sm(67tfmt)} (1.45)
Avec: B; = 0,2, déphasage respectif de la phase donnée (i = u, v, w).
3 3
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Figure 1.11 : lllustration du rapport de transformation en tension limité a 0,867.

Cette méthode reste treés limitée car les fréquences des réseaux d’entrée et de sortie
doivent étre parfaitement connues. La fréquence introduite dans le calcul doit étre exactement

la fréquence du réseau d’entrée.

1.3.1.2 Méthode de Roy

La méthode scalaire proposée par G. Roy et G.E. April en 1989 dans [Roy-89] consiste a
utiliser les rapports instantanés des tensions de phase d’entrée pour générer les séquences
actives et nulles des interrupteurs du convertisseur. La valeur instantanée de n’importe quelle

tension de sortie est exprimée par :

_ tgygttyp+tpqvm
Viy = - (1.46)

Ou : ‘M’est affecté a la phase d'entrée ayant une polarité différente des deux autres phases
d'entrée, ‘L’est attribué a la plus petite des deux autres tensions d'entrée en valeur absolue et

‘K’ est affecté a la derniére tension d'entrée.

Les équations (1.46) et (1.47) sont similaires & celles proposees par Venturini, sauf que
dans celles définies par G. Roy, les commutations dépendent uniquement de la comparaison
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scalaire des tensions d’entrée et des valeurs instantanées des tensions de sortie désirées. Donc,
les rapports cycliques sont donnés par :

_ (vj—vm)xvy
- 2
1.5Vg

Mo = (vj—vm)xvg
Kj 1.5V2

ij
Avec j=r, s, t (1.48)
ij == 1 _ij _ij

La aussi, le rapport de transformation ‘q’ est limité a 0.5 pour avoir des valeurs positives
de t, ty et t;.. De la méme maniere que pour la méthode de Venturini, en ajoutant le troisieme
harmonique, ce rapport peut atteindre la valeur de V3 / 2. D’ou, ’expression des rapports
cycliques donnés dans [Emp-98] est la suivante :

1

my; =2{1+2

Vijn ®) Ein(t)
V)_:;2

+ 2.sin(2rfi,t — By) . sin(67tfint)} (1.49)

Avec B; = 0;2?”;4?”. Pour i=u, v, wetj=r,s,t.
L’expression (1.49) permet de montrer que, a la différence de la méthode de Venturini ou
le rapport ‘q’ est utilisé dans les expressions des rapports cycliques, dans la méthode de Roy il

est fixé a sa valeur maximale.

1.3.1.3 Méthode Scalaire Ishiguro (MLI)

A. Ishiguro a proposé une modulation par comparaison de deux rapports cycliques d’une
cellule de commutation a une méme porteuse (triangulaire de haute fréquence). Ces
comparaisons sont indépendantes 1’une de 1’autre et engendrent deux signaux de contrdle
(compl et comp2) qui sont ensuite introduits dans un dispositif de logique combinatoire
permettant de définir les fonctions de connexion de la cellule du modulateur comme le montre
la Figure 1.12.

34



Chapitre | Modélisation du convertisseur matriciel

m’[\r"’ Mgy, /

comp,

comp,

fn.' — t

fs 'l.."

iy

Figure 1.12: Génération de la modulation par comparaison.

Ce modulateur peut étre utilisé quel que soit la méthode de calcul de la matrice de
conversion [M]. Il permet de convertir facilement la matrice de conversion [M] en une matrice
de connexion [F].

1.3.2 Méthodes vectorielles

La modulation vectorielle est une technique de commande qui a été largement répandue
dans les commandes réglables implicitement dans le contrble direct du couple et plus
généralement dans la commande des convertisseurs de puissance. L’objectif de cette stratégie
de commande est de synthétiser les tensions de sortie a partir des tensions d’entrée et les
courants d’entrée a partir des courants de sortie. Elle consiste a subdiviser en six secteurs
I’espace du vecteur tension de sortie et celui du courant d’entrée. Cette méthode décrit un circuit
équivalent fictif combinant deux étages, étage onduleur et étage redresseur, qui sont liés par
une tension continue intermediaire [Mat-01] [Ghe-08]. Dans le cas d’une structure directe du
convertisseur matriciel, cette tension continue intermédiaire est fictive.

Il existe deux types de modulations vectorielles, I'une dite « directe » (Space Vector
Modulation : SVM) [Hub-91] [Hub-95], ou la synthéese des rapports cycliques de la séquence
de commutation est faite sans la considération de la structure indirecte fictive, 1’autre dite «
indirecte » (IndirecteSpace Vector Modulation : ISVM) [Hub-91] ou la structure directe du
convertisseur est transformée fictivement en une structure indirecte qui est exploitée pour la
synthese des rapports cycliques de la séquence de commutation. Cette derniére technique sera
détaillée ci-dessous.

35



Chapitre | Modélisation du convertisseur matriciel

1.3.2.1 Méthode Indirecte

La modulation dite indirecte du vecteur spatial (indirect SVM) a été proposée par
Borojevic [Hub-95] en 1989 ou le convertisseur matriciel est décrit par un circuit équivalent
combinant un redresseur de courant a un onduleur de tension connecté par liaison continue
virtuelle comme présenté dans la Figure 1.13. Les deux étages de puissance sont directement
reliés par leurs cOtés continus et sont bidirectionnels en puissance. Le principe de
fonctionnement de la SVM indirecte est illustré par une approche graphique [Cha-04] [Nie-
96].

ll'El:'
cellule —-f--------dfrmmmmm- TP
ROSE $E wE | $E 9L
o 1r='-- ___________________ [
i
nHo— Upec
) 1t=
Mle | & . .0, .
ce;{lle \:fr' \:fsr \:fFr \:fu, \:fv,
L e B -2 o

Figure 1.13: Schéma équivalent du convertisseur matriciel pour "modulation indirecte".

L'idée de base de la technique de modulation indirecte est de dissocier le contrdle des
courants d'entrée du contrdle des tensions de sortie. Cela est possible en dissociant le contrdle
des deux convertisseurs en utilisant la relation (1.25) pour régénérer la matrice des rapports
cycliques m;;.

a) Commande de I'étage redresseur :

L’étage redresseur de la Figure 1.13 du circuit équivalent est consideré comme un
redresseur connecté a une source triphase de tension.

Le fonctionnement du redresseur peut étre décrit par les relations suivantes :

Upn Vrn iy Lrec
[ ] = [Fred]- [vsn] et [iS = [Fred]T- [ ] (I5O)
Von Vtn I¢

—lrec
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Les vecteurs courant moyens et tension d’entrée sont définis par la transformation (1.51).

2
Vg = (Urn + @.Vsn + @) o
- Avec e’ (1.51)
ig =350 +ais+ a’i,)

Le redresseur posséde neufs états possibles, évitant les courts -circuits de la source de tension
d’entrée et les circuits ouverts de la source de courant équivalente du bus DC (Tableau 1-3). Ces
états créent ainsi le diagramme vectoriel dans le plan complexe représenté Figure 1.14.

I (be)

I (ba),/"’ ~_Is(ac
4 Secteur 3| Secteur 2 >y 2(ac)

1

1

1

:

Secteur 4 Secteur 1 :
;

1

1

& Secteur 5| Secteur 6 A
Is(ca) ~~-__ -7 I1(ab)

}:cfi;)

Figure 1.14 : Secteur de vecteur de commutation du courant d’entrée.

Tableau 1-3 : Les 9 états du redresseur de la modulation indirecte.

Vecteurs FEtats 1y 15 1¢ 1E| Pg  Urec
1 0 0] . .
It 01 0 Irec “lrec 0 EK f e 6 Urs
1 0 0] .
Iz 00 1 irec 0 = lyec EKq,I'E:m /6 Ui
[0 1 0] , . — .
I 00 1 0 lrec =lrec 3/\“.’- we T2 gt
. 0 1 0
ACtlfS IJ l |:I l:l - iI’EE jre: 0 2;’ \'Irg.lm 51.""6 'ufi
0 0 1] . .
Is L 0 0 = lyec 0 lyec 2/\Elm —5Tl'f6 U
0 0 1 . _
Jré 01 0 0 - iI’EC lyec :/\I',:- e ﬂf—} -Uys
Nuls Io 1 0 0f(0 1 0|0 0 1 0 0
1 0 0f(0 1 0|0 01
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Calcule des rapports cycliques : La Figure 1.15 montre la référence du vecteur courant entrée
ir dans un secteur de I'hexagone. Ce vecteur est synthétisé en deux vecteurs i’ et i"'par
projection sur les deux vecteurs adjacents I, et I5 .Ou L’angle de déphasage ¢; peut étre atteint

en controlant 1’angle 6.

Vi

Figure 1.15 : Projection du vecteur ig.
Les relations suivantes peuvent étre trouvees :

y 2. ) 2 ..
S mlresly = mlredﬁlrec = sin(6,) 73 lig| (1.52)

L _ 2, N £ 2 .
l _mZTeSIB —eredﬁlrec = Sln g_ec \/_§|1E|

Afin d'augmenter le taux de transfert de tension a la valeur maximale, la contrainte suivante
doit étre respectée a chaque période d'échantillonnage:

Mireq + Mopeq = 1 (|-53)

L’introduction des relations (1.52) dans (1.53) conduit aux équations suivantes :

_ sin(Hc)
Mirea = cos(g—ec) -

B Sin(E—B(;) Avec 0 < Hc < ; (|54)
Mireqd = m

Soient les tensions d’entrées triphasées suivantes :

[ cos(2m fint)
2

Ven | = v, | COSQAfint +) (1.55)
21

vth cos(2mfi,t — ?)
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Alors la valeur moyenne de la tension intermédiaire fictive V,,, sur une période peut étre
exprimée comme suit :

Von = Myreq-V3.Vg.cos(6, + @) + Mypeq. V3. Vg. cos (g -0, — <pi) (1.56)

@; : est ’angle de déphasage d’entrée.

L’équation (1.56) est valable pour chaque secteur de courant d’entrée. En substituant
(1.54) dans (1.56) on obtient la relation suivante :

_3 cos(¢i)
Vpn = 2 Ve cos(g—ec) (1.57)

Pour un angle de déphasage nul, La forme de la tension intermédiaire fictive V,,, sur une période
est donneée par la Figure 1.16.

E 1 _________ Vp ____________________________________ : ____I _____________ Vpn
= N NG 5 i 7
R k-t oaiib bl CECEELE EECERE R AR REEERE peonenes O —RR SEEEED .
= ' ' ' '
o ' ' '
= 1 1 1
Y I M- S S o S S SIS oo S R -
Vi H H H
0.5 fFemg - - E--"""E""-"f: ----- E"""-J:-"""% ----- :-E"""-J:-"--“:L
1 | | 1 1 | | |

o pié  2*pilé 3'pilé  4'pilé  5'pile pi T*pi/6 B*pi6 9°pilé 10"pilé 11"pi6 12°pi6
Teta (radian)

Figure 1.16 : La Forme de la tension intermédiaire fictive.

b) Commande de I'étage de I'onduleur :

L’onduleur de tension est alimenté par V,,, et débite sur un moteur. Les tensions de sortie
de I’onduleur sont obtenues a partir de segments de la tension continue fictive V,,, formes par
les états des interrupteurs représentés par les éléments de la matrice transposée [F,,4]7, et le

courant fictif d’entrée i, a partir des courants de charge d’ou I’emploi de la matrice [F,,4]:

[Ven] . u
Upn lrec

Vyn | = [Fond]T-[ ] et[ ] = [Fond]- iy (1.58)
Von _irec

bw
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Les vecteurs tension de référence et courant de sortie sont définis par la transformation (1.56).

2 2
Vs = s (0 + @V +a V') 2n
3

Avec:a = e’ (1.59)

l

= (i + a.iy + a?iy,)

L’onduleur posséde huit états distincts, présentés dans le Tableau I-4, évitant le court-
circuit du bus DC équivalent et les circuits ouverts des phases du moteur, créant ainsi le
diagramme vectoriel dans le plan complexe représente a la Figure 1.17. Deux de ces états sont
des états nuls, produisant ainsi une phase de roue libre sur le moteur.

Tableau I-4 : Liste des 6 états de I’onduleur de la modulation indirecte.

Vecteurs Etats Vun' Vvn' Vwn' [vs| s irec
] 10 {'Jql . ) ) . .
Vi 01 1| Y3uree -V3uree -13urec 2f3ugec 0 Iy
i 1 10 i ._
Va [/3-urec  1f30rec  —2f3urec 2f3-urec m3 A
0 0 1] "
= _{:l 1 D_ ) 5] .
Vs {01 ~1f3-urec  2f3mpec  -1f3-urec 2f3ugec 273 i,
Actifs - :
- ﬂ 1 l - - - "
1;54 —:J'IJ"U.I'EC ].Jllll'i'ul'ec_ ]}IS'UI’EC :fj'ufec. T -lu
1 0 0]
) 0 0 1] . |
! 5 1 1 U = 1,"13'111-,3,: —llﬁ'J ‘Uyer :!3 ‘Uyar :‘,'f}'llrac — :f;ll'lli I“r
1 0 1] ,
Ve Yiu, =23, 3w, 23w, -3 -
01 0] '
) ) 00 0] 111
Nuls Vo ' ou 0 0
111 10 0 0
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p
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Figure 1.17 : Représentation du polygone de commutation des tensions.

Calcule des rapports cycliques : La Figure 1.18 montre la référence du vecteur tension de
sortie Vs dans un secteur de I'nexagone. Ce vecteur est synthétisé par projection sur les deux
vecteurs adjacents V, et V" .

Figure 1.18 : Projection de la tension de référence V.

’ 2 2 .
Vo = Miona-Vs = mlond'ﬁ'v}m = \/_EVS Sin (g a 017)

_ 2

. 2 _ (1.60)
Vo = Myona = mZond-\/_g-Vpn = \/§Vs-51n(9v)

Ou V; dénote la valeur créte de la tension de sortie de référence et 8, angle de phase dans le
secteur approprié de la tension de sortie.

On définit g = % comme taux de modulation de tensions, et remplagant (1.57) dans (1.60) on
E

obtient les relations suivantes :

2 sin(g—ey)cos(g—ec)
Miond = \/_g-q- cos(@p)
m _ 2 sin(BV)cos(%—BC) (|.61)
2ond — \/g-q cos(¢;)

My =1 —Myong — Maona
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Ou m,, est le rapport cyclique du vecteur nul qui sera appliqué pendant le reste de la période.

Donc, la moyenne des trois vecteurs va donner une approximation du vecteur de référence
durant la période de commutation Tc.

c) Commande du Convertisseur Matriciel :

Pour assurer la commande du convertisseur, les deux stratégies de modulation doivent
étre combinées dans une seule modulation pour générer les séquences de commutation. Le
rapport cyclique de chaque séquence est déterminé par le produit des rapports cycliques de

I’étage onduleur et de I’étage redresseur correspondant comme suit :

My1 = Myyedq-Miond
My = Myyeq-Moond

— 1.62
Ma1 = Mzred-Miond (162)
Ma2 = Marea-M2ond
Ce qui donne :
( 2 sin(g—ec).sin(g—ev)
™1 =54 cos(@D)
2 sin(g—ec).sin(ev)
My = 7.4 — ——~—
{ 3 cos(@;) (|.63)
2 sin( ec).sin(g—ev)
Ma1 = 3 q cos(@;)
2 sin( 6.).sin( 6;)
1 = 3° q: cos(;)
D’ou les rapports cycliques des vecteurs nul sont calculés par :
{m10 = Miyrec — My — My (1.64)
Myo = Marec — Mp1 — My '

Il faut souligner que, pour la faisabilité de cette stratégie de contréle, la contrainte suivante doit
étre respectée:

Miond + Myond <1 (|-65)

Remplacement (1.61) dans (1.65) on obtient :

_ ¥3__ lcos(el (1.66)

2 cos(%—ec)cos(g—ev)
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On peut constater que, avec des tensions d'entrée triphasé équilibré, le taux de transfert de
tension "q" est maximale lorsque les deux angles 6, et 8, sont égales ag.

s s V3
Dou: Amax = ?3 |cos(p))l (1.67)

—_— 3 , y . s 2
Cas particulier : gpax < > lorsque 1’angle de déphasage d’entrée est égale a zéro.

d) Répartition des séquences de commutation :

Comme il est possible de voir sur le schéma de la Figure 1.19, les vecteurs nuls de I'étage
onduleur sont répartis entre le début et la fin de temps de la phase de ’application des vecteurs
actifs de redresseur. Comme conséquence, les interrupteurs du redresseur commutent au zéro-
courant conduisant la réduction de fagon significative le probléme des pertes de commutation
au niveau d’entrée du convertisseur.

M red Moyeg

o
[ Pl Y -~
Cote :
redresseur . o .
10 : 20 20 i 20
5 M1z M1y - |78 Ma Moz B
i g S o St St L e
Coté : :
onduleur
= S
o -~

Figure 1.19 : Répartition des séquences de commutation.

La durée de chaque séquence est calculée en multipliant le rapport cyclique correspondant par
la période de commutation T..

1.3.2.2 Méthode Directe (Méthode Du Vecteur Spatial : SVM)

Le concept de modulation vectorielle (SVM) connu et utilisé traditionnellement pour la
commande des onduleurs, a été étendu aux convertisseurs matriciels par L. Huber et D. Borojevi
en 1989 [Hub-89]. Cette approche permet de visualiser spatialement et temporellement les

tensions & appliquer sur la charge mais aussi les courants a prélever au réseau d’entrée.

a) Représentations des grandeurs de référence dans le plan vectoriel :

En appliquant les équations (1.68), il est possible de construire le vecteur de référence des
tensions de sortie vs, et le vecteur de référence des courants d'entrée i dans le plan complexe.
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2 .
Vg == Uy + @V + a%vy,,) = Vs el % 2m
- 3 Avec: a = e’ (1.68)

ig == (iy + a.is + a%i;) = Ip.e/Ps

Les vecteurs v, et 1z ont une longueur (amplitude V; et I¢), un angle (a, et Bg) et fréquence

(vitesse de rotation dans I’espace vectoriel) définis par leur consigne.

b) Représentation des états du convertisseur dans le plan vectoriel :

Le fonctionnement du convertisseur matriciel impose un seul interrupteur passant par
phase de sortie. Cela conduit a vingt-sept états possibles pour les interrupteurs du convertisseur.
En appliquant de nouveau les équations (1.67), il est possible de déterminer le vecteur tension
de sortie et courant d'entrée pour chaque état du convertisseur matriciel. L’amplitude et la phase
de ces vecteurs, pour toutes les configurations possibles, sont exposées dans le Tableau I-5. Les
notations abrégées des états du convertisseur, correspondant a trois chiffres, sont données dans
ce méme tableau. Chaque chiffre correspond a la connexion d’une cellule avec le chiffre 1 pour
une connexion sur r, 2 pour s et 3 pour t. Le premier chiffre correspond a la cellule u, le second
a v et le troisieme a w. Comme le montre le Tableau I-5, les vingt-sept états possibles du
convertisseur peuvent étre décomposés en trois groupes :

Groupe | : constitué de 18 combinaisons, ce groupe crée des vecteurs ayant une direction fixe
(angles constants décalé de +120°) mais avec une amplitude qui varie avec les tensions
d’entrée et/ou les courants de sortie. Ces combinaisons résultent de I’utilisation d’une seule
tension composée d’entrée. Elles sont donc générées par la connexion de deux phases de sortie

a un méme potentiel d’entrée.

Groupe 11 : constitué de 3 états, ce groupe crée une roue libre sur la charge. Ces combinaisons
sont générées par la connexion des trois phases de sortie sur la méme phase d’entrée, engendrant

des tensions de sortie et des courants d’entrée nuls.

Groupe 111 : les six dernieres combinaisons sont produites par la connexion de chacune des
phases de sortie sur une phase d’entrée distincte (par exemple r sur u, s sur v et t sur w). Ces
états engendrent la création de vecteurs tournants d’amplitude constante. La maitrise de ces
vecteurs est plus complexe que ceux des deux premiers groupes. lls ne sont pas utilisés dans la
modulation vectorielle. Les deux vecteurs de références ainsi que les deux premiers groupes de
vecteurs sont représentés dans les deux plans complexes en Figure 1.20. Le premier plan
complexe donne une représentation du vecteur tension de sortie v, tandis que le second donne
celui du courant d’entrée 1.
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lls permettent de définir 6 secteurs, nommé k, pour la tension et k; pour le courant.

Figure 1.20 : Diagrammes vectoriels de la SVM.

A chaque période d'échantillonnage, les vecteurs de référence sont synthétisés a 1’aide des
vecteurs adjacents. On distingue vingt-sept états possibles dont les amplitudes des tensions
d'entrée et des courants de sorties sont variables dans le temps.

a) Choix des états utiles :

Quel que soit le secteur des vecteurs de référence, chacune des références peut étre construite a
I’aide de six vecteurs adjacents. Par exemple, quand vy est dans le secteur 1, les configurations
1,2, 3,7, 8et9 peuvent étre utilisées pour le composer. Si, au méme instant, i se situe dans le
secteur 1, il peut étre synthétisé par les vecteurs 1, 4, 7, 3, 6, 9. Pour composer les deux vecteurs
simultanément, seuls les vecteurs 1, 3, 7 et 9 sont communs et seront donc utilisés. Ces quatre
vecteurs utilisent systématiquement les deux tensions composées les plus grandes d’entrée a cet
instant donné, nommées U1 et U2. Quant au choix du signe des vecteurs a appliquer, il est
défini par le produit des signes générés par le sens du vecteur dans les deux diagrammes. Par
exemple pour le vecteur 3, le diagramme en tension indique un signe positif tandis que celui en
courant un négatif, par conséquent, le vecteur utilisé sera le -3. Les quatre vecteurs actifs
sélectionnés dans un secteur sont nommeés A, ou B;, en fonction de la direction des vecteurs
tensions de sortie qu’ils générent. Les vecteurs A;et B;connectent la tension composée U1 sur
les phases du moteur, et A,et B,connectent U2 au moteur. La sélection des quatre vecteurs a
choisir ainsi que leur position dans la modulation, suivant le secteur de k,, et k;i, est définie au
Tableau 1-8.
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Tableau I-5 : Les 9 états du redresseur de la modulation indirecte. .

Configuration  Etats du C.M 3/2Vs ag V3/2I;  Br type d’état
+1 +H 122 U 0 in /6 Actif
1 B2 211 ~urs 0 in /6 Actif
+2 m=s! 233 ust 0 in /2 Actif
2 3 322 _nst 0 in /2 Actif
+3 FH 311 gy 0 iy 7=/6 Actif
3 +H 133 gy 0 - 7x/6 Actif
+4 ﬁ 212 ug 22/3 iy /6 Actif
4 H 121 s 22/3 iy /6 Actif
+5 3 323 st 2x/3 iy /2 Actif
5 RET 232 ~ust 2x/3 iy x/2 Actif
+6 H 131 gy 2a/3 iy =/6 Actif
¥ 3H 313 gy 22/3 iy T=/6 Actif
+7 +H 221 u 4x/3 . /6 Actif
7 H 112 —urs 4=/3 . /6 Actif
+8 I 332 ust 47/3 . /2 Actif
8 +H 223 “ust 4n/3 i /2 Actif
+9 HH 113 Wy 4n/3 i Tx/6 Actif
9 F 331 gy 4=/3 - /6 Actif
o, H 11 0 0 - Nul
o, HH 222 0 : 0 . Nul
O, FH 333 0 - 0 . Nul
Ras HH 123 - - - Toucnant
Raz =23 231 - - - - Touwmant
Ras +H 312 - - - - Tourmant
R 1R 132 - - - Tournant
R ﬁ 213 - - Tournant
Rss H 321 - - - - Toumant

46



Chapitre |

Modélisation du convertisseur matriciel

Tableau I-6 : Sélection des états suivant le secteur de k,, et k;.

k, 1 2 3 4 5 6
k;

1 |+9 7 3 +1 |6 +4 +0 -7 |+3 -1 6 +4 |9 +7 +3 -1 | +6 -4 -0 +7 |-3 +1 +6 4

2 8+9+2 -3 |+66-8+9 |-2+3 +5 6 |+8 -9 -2 +3 |-5+6 +8 -9 |+2 -3 -5 +6

3 +7 -8-1+42 |4+5+7 -8 |+1 -2 4 +5 |-7 +8 +1 -2 |+4 -5 -7 +8 |-1 +2 +4 -5

4 |9 +7 +3 -1 |+6 -4 9 +7 | -3 +1 +6 -4 |+9 -7 -3 +1 |6 +4 +9 -7 | +3 -1 -6 +4

5 +8-9-2+3 |5+6+8 9 |+2 -3 -5+6 |-8+9 +2 -3 |+5 -6 -8 +9 |-2 +3 +5 -6

6 -7 +8 +1 -2 | +4 -5 -7 +8 |-1 +2 +4 -5 |+7 -8 -1 +2 |4 +5 +7 -8 |+1 -2 -4 +5
Ay A, By By |A; Ay By By | Ay Ay By By | Ay A; By By | Ay Ay By B | A1 Ay By By

Calcul des rapports cycliques des vecteurs a utiliser : A chaque instant, les vecteurs de
référence (vs et i) sont décomposés en leurs composantes, vg, vg et ig,ig, sur les directions des
vecteurs adjacents, comme le montre la Figure 1.21, tel que :

vs = ALl my + [Az].my,
vg' = |Bil.my + |Byl.myy

ip = |Ail.m; + |By|.myy
i =|Ax].my + |4z my

Figure 1.21: Décomposition des vecteurs de référence.

(1.69)

Les m; sont les rapports cycliques d’utilisation des vecteurs A;, A,, B; ou B, pour
construire les vecteurs de référence v et ip. Ces rapports cycliques m; sont définis par (1.70)

oll q est toujours le rapport de transformation, &@,et 3; sont respectivement les angles entre les
vecteurs v et Tzavec le milieu du secteur dans lequel il se trouve (Figure 1.24).

2

cos(@,—m/3).cos(B;—m/3)

™EETT T e,
my = \/2—5 q Cos(a"_”izl-;(f([iﬁn/?,)
my = \/2—5 q Cos(“"'*”iz)s-;zs(ﬁi—n/:«',)
my = %q coS(ﬁo+7r£(3))s-(<;(;S(ﬁi+7T/3)

Avec :

ol oy

IA

IA
N

1

IA
S S I

tension

courant

(1.70)
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Le rapport cycligue m, donnant le temps d’application de la roue libre, défini en (1.71), permet
de compléter la période de modulation.

mgy = 1-— (mI + my; + my + mlv) (I?l)

Le choix d’un seul état nul (O,, ou O;0u O,) est classique. Cela permet de limiter le
nombre de vecteurs utiles réduisant par la le nombre de commutation et donc les pertes par
commutation.

b) Répartition des séquences de commutation :

La modulation vectorielle SVM du convertisseur matriciel utilise donc les quatre vecteurs
actifs A,, A,, B; et B,, complétés par un a trois vecteurs nuls 0,., O e O,, comme le montre la
Figure 1.22 [Cas-02] [Oli-06]. Son séquencement est unique et est choisi de fagcon a ne créer
qu’une et une seule commutation a chaque changement de vecteur. Les trois vecteurs nuls
(0,, Oset 0;) peuvent alors étre insérés dans ce séquencement de fagon a respecter la regle de
commutation unique.

Selon le secteur k,, considéré, le positionnement temporel des états nuls 0,.,, O; et 0, dans
le séquencement doit étre adapté. Aussi, on a défini 0,., O, et O.comme étant les 3 vecteurs nuls
permettant de respecter cette régle de la fagon suivante. L’état nul O est créé sur le potentiel
d’entrée commun a U et U, et peut donc étre égal a 0,,, Oset O, selon le secteur considéré. Il
permet ainsi de limiter a une seule commutation la transition d’un état B; ou B, a cet état nul O;.
De méme, I’état nul O,est créé sur ’autre potentiel de U; et 1’état nul O, est créé sur I’autre
potentiel de U,.

Vecteuwrs OrA1B1Os B2 A20t O A2 B20s B1 A1 Or

Temps I} : } T T f T

T2 T ¢t

Tension utilisée ~ Ty 2 12 U

Figure 1.22: Séquencement de la modulation vectorielle.

I.4 Conclusion

Le probléeme de commutation dans les interrupteurs bidirectionnels des convertisseurs
matriciels a été abord¢ et détaillé. L’une des solutions permettant de pallier a ce probléme a été
décrite qui est celle a quatre étapes basée sur la mesure du courant (Commutation semi-douce).
Par la suite, les méthodes de modulation des convertisseurs matriciels ont été decrites,
principalement, les méthodes dites scalaires et celles vectorielles. En fin du chapitre, deux
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méthodes de modulation vectorielles ont été abordées. Ces derniéres sont basees sur la
représentation vectorielle des rapports cycliques des cellules du convertisseur matriciel.

On a remarqué apres cette étude que ce soit pour la conversion directe ou indirecte des
méthodes vectorielles, que la zone linéaire de réglage de tension est étendu jusqu’a q = 0.86,
résultat optimale par rapport aux méthodes scalaires qui sont limités a g=0.5 pour la stratégie
a trois intervalles et a q = 0.6 pour la stratégie de modulation par injection de 1’harmonique

trois.
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Chapitre 11 Modélisation de la machine asynchrone double étoile

Introduction

Depuis un certain nombre d'années, Les machines polyphasées sont de plus en plus
utilisees en forte puissance telle que la propulsion navale et la traction ferroviaire [Mer-05]
[Scu-06]. Ces machines possédent les avantages, par rapport aux machines triphasées
classiques, de segmenter la puissance afin de réaliser des ensembles convertisseur machine de
fortes puissances avec des composants de calibres plus réduit, de diminuer les ondulations du
couple ¢€lectromagnétique et d’améliorer la fiabilité en offrant la possibilit¢ de fonctionner
correctement en régimes dégradés (une ou plusieurs phases ouvertes). En outre, a cause de leurs
propriétés naturelles a éliminer certaines ondes de la f.m.m, ces machines imposent moins de
contraintes lors de leur conception [Had-01]. Parmi les machines polyphasées on trouve les
machines muli-étoiles dont leur stator est constitué de plusieurs enroulements en étoiles
connectés entre eux ou pas.

Un des exemples les plus courants de machines polyphasées est la Machine Asynchrone
Double Etoile (MASDE). Dans la configuration classique, deux enroulements triphasés
identiques, les deux étoiles, se partagent le méme stator et sont décalés d'un angle électrique de
30°. Ces enroulements ont le méme nombre de p6les et sont alimentés a la méme fréquence. La
structure du rotor reste identique a celle d'une machine triphasée. Cependant, I'alimentation de
la MASDE par onduleurs de tension provoque l'apparition de courants harmoniques de
circulation d'amplitude importante au stator, impliquant des pertes statoriques supplémentaires
et un surdimensionnement des semi-conducteurs. Cela constitue une contradiction avec le
concept de segmentation de puissance, lui faisant perdre beaucoup de son intérét [Bou-03].

L’objectif de ce chapitre est la modélisation de la machine asynchrone double étoile dans
la base naturelle, puis dans les bases Concordia et Park généralisées, tout en utilisant le
formalisme vectoriel.
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I1.1 Modélisation de la machine asynchrone polyphasée

Cette partie décrit la mise en équations des machines polyphasées. Ces machines

posseédent un enroulement statorique constitué de N phases identiques et régulierement reparties
(Figure 11.1).

Figure. 11.1 : Représentation schématique d’une machine a n phase

I1.2 Hypotheses simplificatrices :

Pour pouvoir élaborer le modéle électrique équivalent de la machine, il est nécessaire de
considérer certaines hypotheses :

o L’entrefer est d’épaisseur uniforme et I’effet d’encochage est négligeable;

e Lasaturation du circuit magnétique et les courants de Foucault sont négligeables;
e Les résistances des enroulements ne varient pas avec la tempeérature;

o L’effet de peau est négligeable;

e LaF.M.M créée par chacune des phases des deux armatures est a répartition
sinusoidale;
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I1.3. Modélisation de la machine asynchrone polyphasée
I1.3.1 Equations électriques

L’application de la loi de Faraday a chaque enroulement de la machine, en considérant la
chute de tension ohmique nous donne 1’équation vectorielle en tension. Par ailleurs, comme les
enroulements rotoriques sont en court-circuit, le vecteur tension rotorique appliqué est nul:

— - d —

Vs = [Rq]. I, +Efps (111)
— — - d - .
V.=0=[R.].1I; +E‘Pr

I, L., @ et @, : sont respectivement, le vecteur courant statorique, le vecteur courant
rotorique, le vecteur flux statorique et le vecteur flux rotorique; ils sont écrits de la méme
maniere que VS, Vr.

[Rs] et [R,] : sont respectivement, la matrice résistance statorique et la matrice resistance
rotorique, elles ont des éléments diagonaux égaux, car les phases de la machines sont
identiques.

R, 0 0 R, O 0
0 R 0 0 R 0
[Rl=|"."7" . .| Re]=|"."" . |
0 00 - R 0 0 - R,

Le produit scalaire du vecteur tension avec chacun des vecteurs de la base canonique nous
donne I'équation en tension d'une phase :

R . d
Vs = Vi X = Rglg + E‘psk

(11.2)

e SN . d
Vpk = Vo X = Ryl +E(prk =0
Ou:

Vsio» Vrir Pske €L @11 SONt les composants scalaires de la phase k des vecteurs tensions et flux.

I1.3.2 Puissance transitée dans la machine

La puissance instantanée transitant dans la machine est obtenue par simple produit
scalaire entre le vecteur tension et le vecteur courant :

P =

~

V. Iy = Sp2d vie- iy (11.3)

et en remplacant le vecteur tension par son expression (II.1), on obtient I’équation suivante :
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L) +(£8).0, (11.4)
Dans laguelle on reconnait :
Les pertes par effet Joule : [Rs](fs)2 (11.5)
La puissance magnétique : (% <‘ﬁs) I (11.6)

I1.3.3 Equations magnétiques

Les hypothéses que nous avons présentées précédemment conduisent a des relations
linéaires (endomorphismes) entre les vecteurs flux et les vecteurs courants :

(ﬁr=[ rr] Ir+[M ]Is
Les expressions de tension (I1.1) deviennent :
- - d ->
Vo = [Rsl Is + = ([Lss)- Is + [Mgr 1. 1) 018)
- - d - -> .
Vs = [Rr]-lr + a([l‘rr] I + [Mrs] Is)
[Les]. I, désigne la part de flux exclusivement ddi aux courants statoriques;
[Mg,]. L: désigne la part de flux statorique dd au rotor;
[er] I désigne la part de flux exclusivement di aux courants rotoriques;
ﬁ: ésigne la part de flux rotorique di au stator;
I;:d I t de fl t d tat
TeI que :

msl,sl msl,sz msl,sn mrl,rl mrl,rz mrl,rn

msz,sl msz,sz msz,sn mrz,rl mrz,rz mrz,rn
[Lss] = : : ' [er] = : : :

Msns1 Msns2 - Mgn sn Mynr1 Mynr2 --- Mynrn
msl,rl msl,rz msl,rn mrl,sl mrl,sz mrl,sn
msz,rl msz,rz msz,rn mrz,sl er,sZ er,sn

[Mg,] = : : v M) = : . :

Msnr1 Msnr2 -+ M sn,rn Mynst Myps2 - Myn,sn

11.3.4 Equation mécanique
Afin de concevoir le modele complet, il faut ajouter nécessairement I'equation

mécanique caractéerisant le mode lent de la machine. Le Couple électromagnetique fourni par
la machine est obtenu par dérivation de la Co-énergie comme suit:
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I\ /o (L] Mo /T
11 d ss sr s
C =\ > (_[ ]) <—) ) II.9
o2 <1r> 30| [Mys]  [Lr )1 \] (11-9)

L'entrefer de la machine étant de largeur constante, seules les matrices [Mg,] et [Ms]
dépendent de 6. L’expression du couple devient :

d[Msy] 7
rlf, (11.10)

>t
Com = I

Pour compléter le modele, nous devons ajouter les équations mécaniques suivantes :

do

<=0 (11.11)
J.Z2 4 k. Q= Com — Cr5gn(Q) (11.12)
Oou:

J: désigne le moment d'inertie de la machine;
k¢ . désigne le coefficient de frottement;

C, : désigne le couple de charge;

Les relations (11.7), (11.8), (11.10) et (11.12) constituent un modéle électromécanique complet
d’une machine polyphasée asynchrone, conformément aux hypotheses simplificatrices d'étude.
La figure suivante donne une représentation d’une machine polyphasée dans la base naturelle.
Sur laquelle, les différentes phases sont couplées magnétiquement [Sem-00], [Tol-00].

Couplage magnétique entre les phases

~ NV
=0

Source d’énergie I R S B Cem M_omel_n

) : S L TP dMinertie
électrique polyphasée [
V-1 P KX
Ny J '=. -'

Figure 11.2 : Représentation de la machine polyphasée dans la base naturelle.

La modélisation dans la base naturelle ne permet jamais 1’élaboration aisée du modeéle. Il
est maintenant systématiquement de modéliser la machine polyphasée dans une base telle qu’il
y ait découplage magnétique. Dans les littératures [Rob-05], [Mao-15], une approche pour
déterminer une matrice de changement de base pour un systeme polyphasé a été exposée.
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I1.4. Modélisation de la MAS polyphasée dans la base propre

Comme soulignée dans les littératures [Rob-05], [Ben-03], [Sem-00], les matrices
inductances sont circulantes. Cet argument permet de prouver qu’elles sont diagonalisables
dans I’espace hermitien et que 1’ordre de multiplicité de chaque valeur propre complexe est 1.
La matrice de passage de la base naturelle vers la base propre est connue sous le nom de
Transformée de Fortescue [Rob-05], [Ben-03].

Ensuite, I’hypothése de symétrie des matrices inductances est mise en avant pour
présenter une transformation diagonalisant a coefficients réels. Dans ce cas, la matrice de
passage de la base naturelle vers la base propre est connue sous le nom de Transformée de
Concordia généralisée. Enfin, dans cette partie, les équations en flux et en courants sont écrites
dans des bases propres, ce qui fait apparaitre des systemes d’équations en flux et en courants
découplés. L’objectif de ce paragraphe est de donner des équations vectorielles en flux et en
tension dans la base propre orthonormée [Rob-05].

I1.4.1 Changement de base

Dans I’espace euclidien qui correspond aux grandeurs réelles de la machine, on distingue
deux matrices de passage de la base naturelle vers la base de découplage selon la parité de
nombre de phases [Mao-15].

Cas de n impaire :

1 cosz—” cosiZT” cos(n—l)%
0 sinz—ﬁ siniz—” sin(n—l)z—”
n ) n ) n
T= 2 : : : : :
N1 cos(n—_l)zT” cosi(n—_l)z—7Z cos(n—l)(nT_l)zT7Z
0 sin=H2% . sini=H2Z L osinn-nTH
2°n 2°n 2°n
S =3 =3
V2 V2 V2 J2
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Cas de n paire :

1 cosz—” cosi2—7Z cos(n—l)z—”
n n n
0 sinz—ﬁ siniz—ﬂ sin(n—l)z—”
n n '
T= 2 1 cos(n—_l)z—” cosi(n—_1)2—7Z cos(n—l)(n—_1)2—7Z
n 2°n 2 °n 2 °n
0 sin>=HZZ . sini=H2ZE L sinn-n=hHZE
2°n 2°n 2°n
1 1 1 1
V2 V2 V2 V2
IR iy L L
V2 V2 V2 V2

11.4.2 Propriétés des matrices de changement de base

Les matrices de transformation citées ci-dessus sont équivalentes a la matrice de
Concordia, mais genéralisées a un systeme polyphasé. Par conséquent, elles ont les mémes

propriétés que la matrice de Concordia, a savoir :
e Lamatrice transposee est la matrice inverse, c'est-a-dire elles conservent la puissance

instantanée;
e Lamatrice inductance diagonale [L ;44| = T[L]T®

I1.4.3 Matrices inductances de la machine dans la base de Concordia
La machine est initialement munie de deux reperes
e Un repére fixe lié au stator ;

e Un repére tournant lié au rotor;
e Le décalage instantané entre les deux repéres correspond a la position instantanée du

rotor.
Repére de champ (tournant)

Repére rotorique (tournant)

Repére choisi (stationnaire)

Repeére statorique (fixe)

Figure 11.3 : Repéres de la machine
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Afin d’exprimer toutes les grandeurs de la machine dans un méme repére, les matrices
inductances seront representées dans un repére fixe décalé de ¢ par rapport au repere
statorique (Figure 11.3), sur lequel, on obtient les matrices suivantes :

ASO 0 coe O O
/0 A1 0 0 \

Si on suppose une répartition sinusoidale des forces magnétomotrices :

{Aso =Agp = Az = = As(n—z)
As1 = As(n—l) = lfs + %Lps

On trouve la méme chose pour la matrice [Lyy]giqg, il suffit de changer I’indice s par r.

0 0 0 0

0 %msrcos(é?) v 0 0
[Msr]diag = :

0 0 0 0

0 0 "0 Zmgcos(8)

On trouve la méme matrice pour [M,]giqg

Il est a noter que la transformation appliquée (Concordia) ne simplifie pas toutes les équations
de la machine, la matrice inductance mutuelle stator/rotor reste encore variable en fonction de
la position 8, ce qui ramene a la complexité du modéle [Rob-05], [Mer-05], [Lev-03].

A présent, On va réaliser un autre changement de base, qui conduit & une relation
matricielle indépendante de I'angle. Pour cela, les matrices inductances diagonalisees seront
représentees dans un repére rotatif décalé de ¢ par rapport au stator (Figure 11.4). Ce repere
rotatif peut étre obtenu en combinant la matrice de Concordia généralisée avec une matrice de
rotation [R] suivante [Lev-04] :

cos(p) sin(e) [0]
[R] = [ —sin(@) cos(p) [0]
[0] [0] Id®2x(n-2)
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Repére de champ (tournant)

Repere rotorique (tournant)

Repére choisi (rotatif)

Repere statorique (fixe)

Figure 11.4 : Repéres de la machine

Donc la nouvelle matrice de passage [P] de la base naturelle vers la base propre (repeére rotatif
décalé d’angle ¢ par rapport au stator) est la suivante :

[P] = [R].[T] [T] : est la matrice de Concordia généralisée;
[R] : est appelée la matrice de Park généralisée;
Selon la parité de nombre de phases, on distingue deux matrices [P] :

Cas de n impair :

cos(p)  cos(p— 27”) cos(¢p - 47”) ,,,,,,,, cos(p— 2N =07
—sin(g) —sin(p-T) sin(p-5) .. sin(p- 207
R e It U K
" 2
0 sin(w) sin(@) sin((n_r? ﬂ)
2 > 5 =
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Cas de n pair
cos(p)  cos(p— 27”) cos(p— 47”) ........ cos(p— @)
—sin(e) —sin(qo—%ﬂ) —sin(go—%”) ........ —Sin((p—M)
p_ |2 1 COS((n;Z)ZTﬂ) COS((n;Z)%) Cos((n;Z) (n_?z”)
o sin0=22) g (0-2) 227, sin((=2) (=127,
V2 "o o non
A 2 2
2 > > .

Il est a noter qu’a partir de la troisieme ligne de la matrice P, il n’existe aucune variation en
fonction de ¢, par conséquent, les composantes des grandeurs électriques (tension et courant)
pour les rangs supérieur a trois sont nulles (systeme équilibré). Ce qui nous permet d’écrire la
matrice de Park sous la forme suivante :

2(n—Dm

n
2(n—Dm

n

21 41
P:F cos(p)  cos(p——)  COS(p ——7) cos(¢

) i 21 i 41
—sin(¢p) —sin(p — 7) —sin(p — 7) ...... —sin(p —

Cette matrice permet de transformer un systéme polyphasé a un systeme diphase appelé systeme
(d, g) en conservant la puissance transitée et les forces magnétomotrices. Pour simplifier encore
les équations du modeéle de la machine, ces transformations vont prendre un référentiel rotatif
lié aux champs tournants (¢ = 6;)

I1.4.4 Equations électriques de la machine dans la base propre

On applique la transformation précédente (Park) sur le systeme suivant :

— - d —
V= [Rs]ls + E(ps
R . 5 d (||.13)
h=0= [Rr]lr-l'a r
On obtient :

177 17 d 1>
[P] 1Vs(d,q) = [Rs] [P] 1Is(d,q) + E([P] 1(ps(d,q))

- - - P (11.14)
[P] Vr(d,q) =0= [Rr] [P] Ir(d,q) + E([P] q)r(d,q))
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On multipliant le systéme d’équations par [P], on trouve :

— - d 14—
Vs(d,q) = [Rs]ls(d,q) + E([P] 1(ps(d,q))

= - d o (11.15)
Vr(d,q) = [Rr]lr(d,q) + E([P] (pr(d,q))
Ce qui implique :
— - d _ —
Vs(d,q) = [Rs]ls(d,q) + [P] (a [P] 1)(ps(d,q) (“ 16)
— - d _ — .
Vr(d,q) = [Rr]lr(d,q) + [P] (E [P] 1)(Pr(d,q)
D’autre part,ona:
; wfli o1 =0
PI(5P1) =2 - (11.17)
0 e 0
Donc les équations électriques 11.16 deviennent :
g =4 d - 0 _1 —
Vs(d,q) = [Rs]ls(d,q) + a(Ps(d,q) + [1 0 ]ws(Ps(d,q) (11.18)

g ? d - O _1 -
Vr(d,q) = [Rr]lr(d,q) + E(pr(d,q) + [1 0 ] (ws - wr)<pr(d,q)

D’ou les équations électriques sous forme matricielle :

A | e g | -
(I R | i R e PR [

I1.4.5 Equations magnétiques de la machine dans la base propre

On applique la transformation de Park généralisée au systeéme d’équations suivant :

{‘ﬁs - [ SS]I + [M ]_)T (“20)
Or = [ ]I + [Mrs]ls

On obtient :

{[P]_las(d,q) = [Lss] [P]_lfs(d,q) + [Msr] [P]_lfr(d,q) (“ 21)
[P]_l(ﬁr(d,q) = [er] [P]_lfr(d,q) + [Mrs] [P]_lfs(d,q)
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On multipliant le systéme d’équations par[P] , on trouve :

{(ﬁs(d,q) = [P][Lss] [P]_lfS(d.Q) + [P1[Ms,] [P]_lfr(d'q) (11.22)

Briagy = [PULAAPI  raq + [P1Mys][P1  Tsaq)

Ce qui implique :

{as(d,q) = [Lss]diagl_;(d,q) + [Msr]diagfr(d,q) (“ 23)

(ﬁr(d,q) = [er]diaglr(d.q) + [Mrs]diagls(d,q)

Finalement, les équations magnétiques sous forme matricielle sont les suivantes :

jiﬁzz A [ R S
{0 I e e |

Avec :
Ly = lps + 7Ly
Ly =l + 7Ly, (11.25)
Lip =Ly

(11.24)

I1.4.6 Equation mécanique de la machine dans la base propre

A présent, il nous reste que les équations mécaniques pour concevoir le modeéle complet
de la machine. Le couple électromagnétique fourni par la machine peut étre obtenu a 1’aide d’un
bilan de puissance. La puissance instantanée est calculée par un simple produit scalaire entre le
courant et la tension :

P = VSd'ISd + Vsq-Isq + VT‘d'ITd + VT‘q'IT'q (“26)

et en remplacant les tensions par leurs expressions, on obtient 1’équation suivante :

d d
P = Ry(12 + 12) + Ry (12 13) + Lo P52 4 1og 024 [y S50 4 1 00 +

((psd- Isq - ¢sq-15d)ws + (gord- Irq - (prq-lrd)(ws - wr) (“-27)

Dans laguelle on reconnait :
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Les pertes par effet Joule :

Re(1% + 12,) + R (1% + 1%) (11.28)

La puissance électromagnétique :

dos deos doy dor
Iy dtd+15q ——+Ira dthrq - (11.29)

La puissance mécanique :

(gosd- Isq — @sq- Isd)ws + (Qard-qu - Qorq-lrd)(ws — wr) (11.30)

Le couple électromagnétique fourni par la machine est obtenu par dérivation de la co-énergie
comme sulit:
Isd] Ird]
C... = p Isq ] (i [ [Lss] [Msr]]) . Irq
em 2 Ird a6 [Mrs] [er] ISd
Irq Isq (11.31)
= me(Ird- Isq - Irq- Isd)

= pll:_rm(gord-lsq - q’rq-’sd)

t

On finalise le modéle par les équations suivantes :

ao
L=p.Q (11.32)
S+ kp.Q = Con — Cp.5gn() (11.33)

Les relations (11.19), (11.24), (11.31), (11.32) et (I11.33) constituent un modéle
électromécanique complet d’une machine asynchrone polyphasée, représenté dans la base
propre de Park [Mah-99], [Gat-00].
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L
me (Qord-lsq - (prq-lsd)
T

Com =

dQ
|5 k0= Cem = G

T, = Lr/ R, Constante de temps rotorique

L%,

: Coefficient de fuites totales

oc=1-

r™s

I1.5 Modélisation de la machine asynchrone double étoile

( i 12
Isa Isa —|(Rs + 5 R, w0 Ly |[sa Lm
d LT TrLr
O'LS d_t = + L2 + m
m — —
Isq Isq —ws0Ls N (RS + L_%Rr>J Isq [ @r L,
Pra Isd 1 Dra
il ‘ _ L_m [1 01 - /Tr (ws - wr)
dt - T, lo 1 (s —w,) =1
< Prq Isq y " /Tr Prq

Modélisation de la machine asynchrone double étoile

Wy —

Lm Pra
Ly

T L, J Prq

La machine asynchrone a double étoile étudiée dans cette partie est une machine qui

comporte deux systeémes d’enroulements triphasés couplés en étoile fixes au stator et déphasés

entre eux d’un angle y(y = 30") et un rotor mobile similaire & celui d’une machine asynchrone

classique [Had-00], [Had-01].

Les deux systemes de phases du stator sont alimentés par deux sources de tension a

fréquence et amplitude égales mais déphasées entre elles d’un angle §(6 = y = 30°).

La machine étudiée (Figure 11.5) est représentée par deux systemes enroulements
statoriques : (Agq1, Bs1, Cs1) €t (Agqz, Bsa, Cs2)  qui sont dephasés de 6 =30° entre eux, et trois

phases rotoriques : (4, B;, C,).
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A [
v,
£,
e
— ANRAAY 52
» C:l
Vel
II'IIPI'
‘icsl
B 1 Ty £
i .
B, I b5l L
Vi 2
W ipo
B4
52 Br

Figure 1.5 : Représentation schématique des enroulements de la MASDE.

Afin de réduire la complexité du modele non linéaire, nous adoptons les hypotheses
simplificatrices suivantes :

- L’entrefer est d’épaisseur uniforme et 1’effet d’encochage est négligeable ;

- Force magnétomotrice a répartition spatiale sinusoidale ;

- Machine de construction symétrique ;

- La saturation du circuit magnétique, I’hystérésis et les courants de Foucault sont
négligeables;

- Les résistances des enroulements ne varient pas avec la température et on néglige 1’effet
de peau (effet pelliculaire).

- L’inductance de fuite mutuelle commune aux deux circuits (étoiles 1 et 2) est
négligeable.

I1.5.1 Equations électriques de la MASDE
En tenant compte des hypothéses simplificatrices citées ci-dessus, le modéle

électromagnétique complet de la machine asynchrone double étoile dans le systeme réel :

[vs] = [Ry]. [is] + =[] (11.34)
[v] = [0] = [R,]. [ix] + - [¢/] (11.35)
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Avec :

[Vs] = [Vsa1 Vsp1 Vscr Vsaz Vspz Vsez |F: Les tensions appliquées aux deux enroulements
triphasées statoriques.

[v,] = [Vrq Vrp Ve | : Les tensions nulles du rotor.

[is] = [isq1 isp1 ise1 isaz isp1 iscz |E: Les courants traversant les enroulements statoriques.
[ir] = [ire irp irc ]¢: Les courants rotoriques traversant les phases du rotor.

Pour ce qui est des flux a travers les enroulements statoriques et rotoriques nous avons
respectivement :

[Lss]- [is] + [Mg ] [i, ] (11.36)
= [Ly ] [ir] + [Myg]. [is] (11.37)

(s

|
[, ]

[Rs] : Est une matrice diagonale de (6x6) éléments dont les parameétres sont les résistances
Rsq; de chaque phase g et d’étoile i.

[Rs1]  [0]3x3

R.] =

[ S] [0]3x3 [RSZ]

Ou:

[Rsl] = diag[rasl Ths1 rcsl]
[Rsz] = diag [rasz Tps2 TCSZ]

[Lgs] : Est une matrice diagonale de (6x6) éléments composés les paramétres qui les
inductances propres de chaque phase L, les inductances mutuelles Mg, entre les phases
statoriques de méme étoile et les inductances mutuelles M,,; entre les phases statoriques de
différentes étoiles.

[Li1]  [L1z]

el = [[Lz,l] L]

Ou:
[(Ly+Lins)  Lins€0S(Z)  Lins cos(Z)]
41T 2T
[Ll,l] = |Lps COS(?) (Ly+ Lyps)  Lips COS(?) )
2 4
Lins €0S(5)  Lms €05(5)  (Ly + Lims)
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- 2 4
(LZ + Lms) Lms COS(?H) Lms COS(?H)
4 2
[LZ,Z] =1Lmns COS(?H) (L + Lims) L COS(?H) I
2 4
_Lms COS(?H) Lms COS(?H) (LZ + Lms)J

Ly, cosy L, COS (y + 2?”) L, COS (y + 4?“)
[L12] = |Lms cos (y - 2?”) L5 COSY Lyps COS (y + 2?”)

| Liys COS (y - 4?”) L, COS (y - 2?”) Ly cosy

) [L2,1] = [141,2]lt

[L,] et [R,] sont les matrices des résistances et inductances rotoriques données par :

[(L + Liny) LerOS( ) LerOS( )]I

Ry O 0
[R:]=]0 Ry O [L,] = ILerOS( =) (L + L) LerOS( )I
0 0 R

[Lmr COS(T) Lmr COS(?) (Lr + Lmr)

[M,, ], [M,]: Sont les inductances mutuelle stator-roto et rotor-stator, elles sont définies par :

ST

[[Llr]l [Lr,l]l _ [Ll.r]t]

L2r TS - [LT',Z] - [Lzlr]t

Ou:
cos 0, cos (Hr + 2?”) cos (Hr + 4?”)]
[Li] = Lg|cos (Br - 2?”) cos 6, cos (HT + 2?71) |
cos (Qr - 4?”) cos (Hr - 2?”) cos 6, J

[ cos(6, —y) cos ((HT -y + 2?”) cos (9 -y + ]
[Lz'r] = L, |cos ((Hr ol %n) cos(6, —y) cos (9 -y +
cos ((HT ol 4?”) cos ((HT -y - 2?”) cos(6, —v)

Ly, : est la valeur maximale des mutuelles stator-rotor

6, : est la position électrique du rotor.
Avec :

Lys = Lypy = Lgy = 7Ly
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Le couple électromagnétique délivré par la machine, obtenu a partir de la dérivée de la
co-énergie magnétique par rapport a la position de vitesse mécanique 6, :

Com =

N3

[i]¢ = (M, ][] (11.38)

Apres développement, on aboutit a la forme suivante :

Com = — g lrqMgy {lsal sin(w,t) + isqp sin(w,t — @) + igpq Sin (a)rt - ?n) +

. . 2T . . 41T . . 41
lgpo SIN (wrt - ? - 0() + lscq SIN (wrt - ?) + lscz SIN (a)rt - ? - a)} -

. . . 41 . . 4T . . . .
glrbmsr {lsal sin (a)rt — ?) + igq2 Sin (a)rt -5 a) + igp1 sin(w,t) + iy, sin(w,t —
. . 21 . . 2 D . . . 21

@) + iseq Sin (a)rt - ?) + i e Sin (wrt -5 a)} — 3 brcMsr {lsal sin (wrt - ?) +

. . 2 . : 4 . : 4 .
igq2 SIN (wrt — ?n — a) + igpq Sin (a)rt — ?n) + igp, Sin (wrt — ?n — a) + iy sin(w,t) +

igco Sin(w,t — a)} (11.39)

Les équations électriques seront accompagnées par des équations mécaniques :

dws
dt

Ji + K. wp = (Com — Cy) (11.40)

I1.5.2 Modele de machine MASDE dans le plan de Concordia généralisé

Pour réduire le nombre des équations régissant le moteur ainsi que la disparition de
I’interdépendance entre les équations statoriques et rotoriques localisée au niveau de la matrice
des inductances mutuelle, deux modeles ont été développés dans ce contexte. On cite :

Le premier modéle se base sur la matrice de Concordia généralisée avec laquelle les grandeurs
réelles statoriques de la machine double étoile de repere (Asq1, Bs1, Cs1) €t (Agqz, Bsz, Csz) sont
exprimées dans trois référentiels découplés (o, B), (x,y) et (04,0,) (voir la Figure (11.6)).

Les enroulements fictifs présentés dans ces référentiels sont équivalents du point de vue
électrique et magnetique aux enroulements réels. Ce modeéle est largement utiliseé dans la
littérature [Lev-04], [Che-14], [B0j-02], car il permet d’avoir ’accés au courant de circulation
entre les deux enroulements triphasés statoriques ce qui facilite I’élaboration d’une commande

contribuant a I’annulation de ce courant.

Comme les deux neutres des de deux étoiles sont isolés(les grandeurs homopolaire dans le
référentiel o4, 0,s0nt nulles).
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La matrice de Concordia généralisé qu’on réécrit ici :

R
7 2z T 2
1 V3 1 =3
-1’z 7z 2z 7=z 7
V3|1 v3 1 v3 1
Ty 2 2 2
1 —/3 1 3
o 3 2 72 7 1.

Figure 11.6 : Représentation du modéle de Concordia généralisé de la MASDE

Tel que :

t
[xaﬂxy] = [xa X Xy Xy ] = [C6] [xsal Xsa2 Xsb1 Xsb2 Xsc1 xscz]t (“-41)
x; - Tensions, courants ou flux des phases.

Le deuxieme modele est basé¢ sur DI’application de deux matrices de Concordia
traductionnelle [C;] et [C,] pour chaque enroulement triphasé du stator ce qui signifie un

modele deux fois triphasé. Les deux systémes triphasés décalés d’un angle électrique % et d’axes
(Asq1, Bs1, Cs1) €t (Asqz, Bsa, Csy); sont transformés a deux référentiels équivalents biphasés

d’axes (a4, 1) et (a,, B,) créant la méme force magnétomotrice. Comme les deux étoiles
triphasées sont décalés d’un angle y et afin de caler les deux référentiels équivalents biphasés
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d’axes (a4, B1) et(ay, B2), les deux matrices de Concordia [C; ] et [C,] seront aussi décalés en %.

Nous montrons sur la Figure (11.7) la présentation du modele de Concordia triphasé de machine
asynchrone double étoile.

Les deux matrices de Concordia appliquées pour la machine double étoile avec deux neutres
isolés sont définies par :

Pour I’étoile 1 :

t
[xalﬁl] = [xal xﬁl] = [Cillxsa1 Xsp1 Xsc1l” (11.42)
Avec:
|
[Cy] =\E Y R (11.43)
2 2

Figure I11.7 : Représentation du modéle de Concordia triphasé de la MASDE

Pour I’étoile 2 :

t
[xa’ZBZ] = [xa'Z xﬁz] = [CZ][xsaZ Xsp2 xscz]t (”.44)
Avec :
V3 -3
A
[C]= 5] 1§ (11.45)
2 oz 1
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Le passage entre les deux modeles peut étre fait en utilisant la matrice suivante :

1 1 0 0
_1]/0 0o 1 1
T1= %1 -1 o o (11.46)
0 0 -1 1
Tel que :
t t
[Xapay] = [%a x5 %2 %y | = [T1[¥sa1 Xsaz Xsp1 Xsp2] (11.47)

Cette matrice étant notmée et orthogonale, ce qui nous permet d’avoir [T].[T]~! = [I] (avec
[I] 1a matrice d’identité) donc son inverse est égale a sa transposée.

En appliquant la matrice de transformation de Concordia généralisé [Cy] aux équations des
tensions et des flux, le systeme statorique naturel sera transformé en deux sysemes équivalent
découpltés (a, B) et (x, y).

Pour les variables rotoriques, la transformation usuelle de Concordia, notée [C, ], est utilisée :

] = f[(l)

Les vecteurs assemblés des grandeurs du systéeme triphasé rotorique transformeés sont :

-1

2

7 (11.48)
2

|
NP BN

t
[xra Xrp xro] = [Cr] [xra Xrp xrc]t (”-49)

En utilisant ces deux matrices dans les systemes d’équations de tensions statoriques et
rotoriques, nous obtenons finalement :

—US(Z_ _Rsl 0 ] _isa:| +i|:LS O_ -iSC{_ d I:COS(G) —SIH(Q)] [ira
dt 0 LS. Na .

[Vsp]l 1 0 Rgl ' lisp “Lisp] M sin(8)  cos(9) | lirg

] (11.50)

[Vsx] _ [Rs1 0] -isx] d[lis 07 [isk]

vl T1 0 Ryl lisy] Tazlo 1l isy) (11.51)
Vra] _ 101 _[Rr O] [lra]  a[Lr O] [ira] , a cos(0) sin(0)] [isa

Vrpl —0] B [0 Rr] ' [irﬁ] T [ 0 Lr] ' [irﬁ] + g Mor [—sin(@) cos(@)] ' [isﬁ] (11.52)

Ajoutons a notre systéme d’équations 1’expression du couple électromagnétique qui sera :

Com = P-Lsr- {(ispira — isairp) c0s(8) — (isqira — isgirp)sin()} (11.53)
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A partir des équations électriques et mécaniques, on constate que seules les grandeurs
statoriques dub référentiel (a, f)ont un couplage magnétique avec le rotor. Pour cela, seules les
composantes des courants selon les axes « et  du staor et du rotor partcipent a la production
du couple. Contrairement au référentiel (x, y) non- générateur du couple qui est relié au courant
du circulation ou désquilibre entre les deux étoiles statoriques créeant ainsi des pertes joules
supplémentaires. Cela peut étre déduit a partir du systéme d’équations ci-dessous provenant de
la multiplication de la matrice inverse de passage [T]~! et des vecteurs des courants statoriques

[isapy]

. 1 .. .
(lsal = \/_E(lsa + i5x)
. 1 ,. .
lsaz = 7z (lsq — lsy)

. 1. . (11.54)
lsp1 = ﬁ(ls[)’ + isx)

. 1 .. .
\lsa1 = 7z (ls[f - lsy)

I1.5.3 Modéle de la MASDE dans le plan park

Le modéle de la machine dans le référentiel de Park est obtenu en appliquant les matrices de
rotation suivantes :

- Pourl’étoile 1 :

[ cos(6)  cos(6 — 2?”) cos(6 + 2?7'[) ]

[P(O)] = \E —sin(9) —sin(@ —=) —sin(d +=) (11.55)
1 1 1
V2 V2 V2
[ cos(0) —sin(0) %]
[P(O)]" = \E cos(0 —5) —sin(0 -T) — (11.56)
cos(8 + 2?”) —sin(6 + 2?”) \/%

- Pour I’étoile 2 et le rotor, on remplace dans (11.55) et (11.56) 6 par (8 — y) et puis par
(84, = 8 — 6,.) respectivement.

La machine biphasée sera représentée dans 1’espace électrique par la Figure 11.8.
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a) Modeéle de la machine double étoile b) Modele biphasé équivalent
Figure 11.8 : Représentation de la MASDE et sa machine biphasée.

Les équations électriques de la machine s’écrivent :

. d

Va1 = Nla1 T Pa1 ~— OsPq1
. d

Vg1 = Tilg1 + 2w Pa + WsPg1
o d

Vaz = T2laz * ; Paz — WsPqz2

. d
Vgz = T2lgz + 3, Pq2 + WsPaz

. d
Var = Trlgr + E‘pdr — Wg1Pqr

. da
Vgr = Nigr + E(pqr + Wa1Par

®a1 = Liigs + Lin(igr + laz + lar)

®q1 = Liigy + Lm(iql g2+ iqr)

®az = Lylgy + Lin(ig1 + iz + iar)

<Pq2 = inqz + Lm(iql + iq2 + iqr)

Yar = Lyigr + Lin(la1 + laz + iar)

Pqr = Lyigr + Lm(iql + g2 t+ iqr)
ae aey

Avec . W =—, Wp =—~ et

(11.57)

(11.58)

ao _ b,

w — — —
9L ™ ar  at

La puissance absorbée par la MASDE dans le systeme d’axes (d, q), tout en négligeant
les composantes homopolaires est exprimée par :

Pa == Udlidl + Uqliql + Udzidz + quiqz (“59)

En remplagant les tensions (vgy, Vg1, Va2, Vg2) PAr leurs expressions dans (2.18), on trouve :

 J
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Pdi . (pq

1. degs . dogz .
ldl +— lg1 + qz}

= [ridy+mid + rid, + 1aidy] + { — i +—Li (11.60)
+0s(@ariar — Pqriqr + Paziaz — (qulqz)
L’expression (11.60) se compose de trois termes :

- Le premier terme correspond aux pertes par effet Joule ;
- Le second représente la variation de 1’énergie électromagnétique (réserve d’énergie) ;

- Le dernier terme est la puissance électromagnétique (P.,,).

Sachant que :

— Pem _ pPem (11.61)

C =
em Qg w

Alors, I’expression du couple électromagnétique est égale

Cem = P(@ariar — Pqriqr + Paziaz — Pq2iq2) (11.62)
En remplagant les flux (@41, 941, a2, ¢42) donnes par (11.58) dans (11.62), on obtient :

Com = PLy|(ig1 + ig2)iar — Gar + ia2)igr] (11.63)

A partir des équations des flux rotoriques (¢4, ¢q4r) €xprimees par (11.58), on tire

lgr = [‘qu - Lm(iql + iqz)] (11.64)

Lm+L

iqr = 72 [9ar = Lm(iqn + ig2)] (11.65)

En introduisant (I11.64) et (11.65) dans 1’équation (11.63), on aura la relation du couple
électromagnétique exprimé en fonction des courants statoriques et des flux rotoriques dans le
repere de Park (d, q) suivante :

Cem = P [(lql + lqz)(pdr (idl + idz)(pqr] (“-66)

Enfin, pour compléter la relation (11.66), on doit ajouter I’équation (11.40).

Les équations (11.40) et (11.66) constituent un modele électromécanique complet de la MASDE,

conformément aux hypothéeses simplificatrices d’étude.
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I1.6 Simulation et interprétation des résultats

Pour la simulation, il suffit d’implanter le modé¢le €lectromécanique de la MASDE sous
I’environnement Matlab/Simulink. La MASDE est alimentée par des sources purement
sinusoidales et equilibrées, exprimées comme suit :

- Pour la premiére étoile :

Vas1 = Vipsin(wgt)
. 2
Vps1 = Vip SiD (wst - ?ﬂ) (11.67)

Ves1 = Vi Sin (wst + Z?n)
Avec : Vy, = V2V,ps;

- Pour la seconde étoile, il suffit de remplacer dans le systéeme d’équations (11.67), (wst)
par (wst — y) et I’indice 1 par 2 ;
- Pour le rotor, les tensions(vy,., Uy, Ver) sont nuls (rotors a cage d’écureuil).

La Figure I11.9 représente 1’évolution des caractéristiques de la MASDE alimentée directement
par deux sources sinusoidales et équilibrées, suivi de I’application d’une charge Cr = 14N.m
entre I’intervalle de tempst = [1.75 3.52] s.

Cette derniére montre que :

Au démarrage et pendant le régime transitoire, la vitesse augmente et évolue d’une
maniere presque linéaire, et elle atteint 2997.5 (tr/mn) (trés proche de celle du synchronisme) a
t ~0.8s (début du régime permanent). Le couple électromagnétique, au début atteint sa valeur
maximale de 57.14 N.m et présente des oscillations qui disparaissent au bout de 0.5s ou il rejoint
39.5N.m, puis il diminue d’une fagon presque linéaire et se stabile a sa valeur minimale de
0.314N.m, qui est due aux frottements. Les courants statoriques (étoiles 1 et 2) présentent des
dépassements excessifs induisant de fort appel de courant, qui sont d’environ 4 fois le courant
nominal, mais qui disparaissent au bout de quelques alternances pour donner lieu a des formes
sinusoidales d’amplitude constante. Les courants statoriques suivant les axes direct et en
quadrature, évoluent d’une fagon a peu pres analogue a 1’évolution de la vitesse ; néanmoins,
on remarque de faible oscillations au niveau de ces derniers durant approximativement 0.4s.
L’évolution des flux rotoriques est presque identique a celle du couple électromagnétique ;
enfin du régime transitoire, les flux selon les deux axes (d, q) se stabilisent respectivement a
—1.175Wb et a —0.0136Wh.
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En appliquant la charge Cr = 14N.m (machine en fonctionnement moteur) a partir de
I’instant t = 1,75s, on constate que la vitesse et les courants selon (d,q) diminuent et se
stabilisent respectivement a N = 2754.43 tr/mn, iyq = iz, = —2.6A et iy = ig = —6.34A;
par contre, des augmentations sont observées par le couple électromagnétique, les courants
statoriques (étoiles 1 et 2) et par les flux rotoriques selon (d,q), qui se stabilisent
respectivement a Cem = 14.306N.m (légérement supérieur au couple de charge), lgs1 =
igs2 = 5.54A, @qr = —1.06Wb et ¢, = 0.1866Wh.

Cependant, le glissement de la machine devient un peu plus important qu’a vide, la
tension d’alimentation (V,4,(V)) et le courant statorique (/1,51 (A)) sont presque en phase et de
méme signe ; toutefois, le déphasage en arriére du courant par rapport a la tension est di a
I’effet inductif de la machine, les deux grandeurs sont de méme signe veut dire que le sens de
transition de la puissance est positif, ¢’est-a-dire la machine absorbe de 1’énergie active et
réactive (nécessaire pour I’alimentation de la charge et pour sa magnétisation) de la source
(réseau electrique).

On constate aussi que I’angle de déphasage électrique (@ = 30°), qui est di a la
conception et a la disposition des enroulements de la machine (déphasage électrique entre les
deux étoiles), impose tout simplement le méme déphasage entre les deux sources
d’alimentations, et ce méme angle n’est observé que par les grandeurs réelles (tensions et
courants suivant les axes réels), par contre il n’a aucune influence sur les mémes grandeurs
selon les deux axes direct et en quadrature, car ces derniéres reste identiques (sachant que les
deux étoiles sont identiques).

Q (tr/min) 60Cem (N.m)
3000
2500
/ 40
2000 /
1500 / 20
1000 1
/ 0
500
0o 1 3 4 '200 1 3 4
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& W0) g (WD)
0.8
0 0.6
0.4 :
-0.5 | \\\
0.2 ‘\\ V. ,,fiﬁ\
1 0 : ]
— | -0.2 V
_1_50 1 3 ] —0.40 1 3 4

2 2
t(s) t(s)
Figure 11.9 : Evolution des caractéristiques de la MASDE alimenté par deux sources

sinusoidales avec 1’application d’un couple de charge nominale de Cr=14 entre
I’intervalle de temps t= [1.75 3.5] s.

I1.7 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons établi deux modeles mathématiques et généraux pour toutes
les machines asynchrones polyphasées, 1’un est représenté dans la base naturelle, et I’autre dans
la base propre de Park; en prenant en considération certaines hypotheses simplificatrices ; et
nous avons conclu que la modélisation de la machine dans la base naturelle est trés compliquée.
Pour cela, nous avons exploité les propriétés des matrices inductances de la machine, qui nous
ont ramené a modéliser la machine dans la base de découplage, faisant les matrices inductances
diagonales. Toutefois, le modéle obtenu reste non linéaire et fortement couplé
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Introduction

Dans ce chapitre, nous allons présenter deux types de stratégies de commutation,
autrement dit I’ordre des vecteurs nuls et actifs le long d’une période d’échantillonnage,
concernant la méthode de la modulation vectorielle directe du convertisseur matriciel (\Voir
chapitrel).

Rappelons qu’a chaque période d’échantillonnage, les vecteurs de référence de tension et de
courant sont synthétises (Voir Figure 111.1) a I’aide des vecteurs adjacents dits vecteurs actifs,
puis des vecteurs non actifs dits vecteurs nuls sont ajoutés a cette construction afin de compléter
la période d’échantillonnage [Vad-08] [Vad-09] [Sur-12].

y
+2+5,48

Figure I11.1 : Construction des vecteurs de références.

Un vecteur actif ou nul représente un état de convertisseur matriciel, vingt-sept états
possibles (Voir Tableau I-5) dont les amplitudes des tensions d'entrée et des courants de sorties
sont variables dans le temps sont distingués [Hoa-09] [Lar-02].

Les quatre vecteurs actifs (Al, A2, B1, B2) sont sélectionnés suivant les secteurs ou sont
localisés les vecteurs de références dans leurs hexagones. Le Tableau 1-6 donne tous les cas
possibles de ces localisations.

Rappelons aussi que, les rapports cycliques pour ce type de modulation (modulation directe)
sont données par la relation suivante [Vad-08] [Vad-09] [Rod-05] [Ale-89]
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2 cos(@,—-m/3).cos(B,—m/3)

m =54 cos
Po
my = %qcos(ao—nii)s.cos(ﬁl+n/3)
o (111.1)
_ 2 _cos(@+m/3).cos(Bi-m/3) '
M =754 cosgy
_ 2 _cos(@+m/3).cos(Bi+m/3)
mpy = \/gq oy

my =1— (m; +my; + my; + myy)

IA
N
IA

tension
Avec :

1

ol oy

IA

o185y

IA

courant

I11.2 Stratégies de commutation

Les stratégies de commutation gerent le séquencement des configurations, a savoir

l'ordre dans lequel les vecteurs actifs et nuls sont appliqués le long d’une période de
commutation [Ven-80] [Ale-89] [Rod-05] [Bet-15].

Deux stratégies de commutation sont simulées et analysées dans ce manuscrit a savoir la
stratégie de commutation symétrique SVM (SSVM) et la stratégie de commutation asymétrique
SVM (ASVM).

I11.2.1 Stratégie de commutation symétrique SVM (SSVM)

Cette stratégie consiste a utiliser les quatre vecteurs actifs A,,A,, B; et B,, complétés
par trois vecteurs nuls 04, 0, et 05, comme le montre la Figure 111.2 [Cas-02].

Vectenrs O, A} B, O, B, A, O, O, A, B, O, B, A O,

Temps 4 ; I — } f — f —1—

0 T/2 T ¢

Tension utilisée U — —

Figure 111.2 : Séquencement des vecteurs actifs et nuls

Son séquencement est unique et est choisi de fagon a ne créer qu’une et une seule commutation
a chaque changement de vecteur. Les trois vecteurs nuls (04, O, et 03) peuvent alors étre inserés
dans ce séquencement de fagon a respecter la régle de commutation unique [Vad-08] [Vad-09]
[Ven-80] [Ale-89].

81



Chapitre 111 Stratégies de commutation de la modulation vectorielle directe

Selon les secteurs k,, et k; considéres, le positionnement temporel des vecteurs nuls 0,, 0, et
05 dans le séquencement doit étre adapté suivant le tableau ci-dessous :

Tableau I11-1 : Vecteurs nuls pour SSVM

?iréf ﬁoréf
k,=1,23,4,50U6
k; =1ou4 05 *x 01 *x 0,
k; =20ub 0, *x 05 xx 04
k; =30uU6 01 ** 0, *x 04

Par exemple, supposons le cas ou le vecteur de référence pour les tensions de sortie et
le vecteur de référence pour les courants d’entrées se trouvent respectivement dans leur premier
secteur de leurs hexagones, alors le séquencement des configurations (voir Tableau I-6 et le
Tableau I11-1) est comme suit : [Vad-08] [Vad-09] [Rod-05][Lar-02]:

CCC-ACC-AAC-AAA-AAB-ABB-BBB | BBB- ABB-AAB-AAA-AAC-ACC-CCC

Camrxfutatians: 2 3 4 5. 6 7 8 9 Iﬂ! 11 12
| ofo-te-p—gop ol Lo
b—o—42 |—.—. ® | L | I I | I I 9—90—90—0
03 -2 +9 01 -7 +1 0z 02 +1 -7 01 +9 -3 03

Configuranon:

Figure 111.3 : Séquencement des vecteurs nuls (k, = 1 etk; = 1)

I11.2.2 Stratégie de commutation asymétrique SVM (ASVM)

La stratégie ASVM utilise seulement I'une des trois configurations nulles au milieu de
la séquence. Le Tableau I11-2 donne tous les cas possibles selon k., et k;, cela permet de
minimiser le nombre de commutations des interrupteurs entre deux états successives.

Tableau I11-2 : Vecteurs nuls pour ASVM

i)i réf 1_7)0 réf
k,=1,2,3,450u6
k; =1ou4 0,
k; =20u5 03
ki =30ub 0,

On utilisant cette technique, le nombre de commutation des interrupteurs sera donc réduit a huit
au lieu de douze de la stratégie SSVM pour chaque période de commutation. De cette maniére
les pertes de commutation des interrupteurs sont minimisées comme il est montré dans
I’exemple suivant (voir Tableau I11-2 et le Tableau 1-6) :
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ACC-AAC-AAA-AAB-ABB | ABB-AAB-AAA-AAC-ACC
4 5 6 7
Commutations: f’i“ﬂ ,-—2-5 /"j'ﬂ ~—~ P - | ~ ~3 ,_'3__&

® o—o—|o—o—oo—o—|o | IO | I._._l._._.._. ®
| i

P | ) i I |

Configuranon: _3 +9 01 -7 +1 -7 01 +9 -3
Figure 111.4 : Séquencement des vecteurs nuls (k, = 1 etk; = 1)

I11.3 Détermination des variables des rapports cycliques

Les variables a déterminer pour calculer les rapports cycliques sont :
k, et k; : Secteurs tensions et courants de références.

o, : L’angle du vecteur de référence pour les tensions de sortie compris dans un secteur.

Bi : L’angle du vecteur de référence pour les courants d’entrées compris dans un secteur (voir
Figure 111-1).

@; : L’angle de déplacement de référence donné par I'utilisateur.

La Figure I11.5 montre le modéle de base qui permet d’obtenir les secteurs et les angles
des vecteurs de références. En premier lieu, on applique la transformation de Clarke aux
grandeurs triphasées (Vs ou ig) pour reporter les courants et les tensions sur le plan complexe.
Ensuite, on utilise I’argument du ce vecteur tension a, (ou courant 3;) pour localiser le secteur
suivant le tableau 111-3:

Tableau I11-3: localisation de secteur

T | 2w | 2w 21 21 b4 T
Angle 0Sa0<§ §Sao<? ?Sao<n nSao<—? —?Sao<—§ _Esao<0
secteur 1 2 3 4 5 6
120° 60°
V... Va Va o
— o Ve Vieg —190 0° » Secteur : 12..6
—1200 -60°
abc vers alphabeta  alphabeta vers deg 120
+ Phase
> mod
n/3 i N A
+30° .
/6 — —>
—300

Figure 111.5 : Calcul de secteur et angle des grandeurs de références.

»; =0

Fréqunce de Vréf = 50Hz

Période d'échantillonnage = 0.1.1073s
Taux de modulation = 0.7

Pour :
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Les rapports cycliques auront les formes suivantes (Figure 111.6) :

1

‘é‘ 0.5 1 ] —
0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02
1

Yos BE

O e [ 1
10 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02
L — 11

1O 0.002 0.004 0.006  0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02

I~ ~ ~ e [T

0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02

m4
o
o O

mO
o
ol

0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02

o

Figure 111.6 : Rapports cycliques.
II1.4 Génération des signaux MLI

II.4.1 Stratégie SSVM

Pour générer le signal MLI (PWM), on compare les rapports cycliques trouves
précédemment avec un signal triangulaire d’une période égale a T, Suivant un arrangement
qui permet d’avoir une symétrie du signal PWM, comme il est montré dans la Figure 111.7

my/3 +my +my, +my/3+my+my, +my/3

my/3+my +my, +my/3+m;+m,

my/3+my +my, +my/3+my /
1

1

1

my/3 +m; +m, + my/3 /
1

1

my/3+my +m,

my/3 +my

6 4 Is
5 2|
6 I3
2 Ll _Jh
2 Dolo 2
6 6
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PWM

Lh Oy = G0

To

j

0.0469 0.0469 0.047 0.047 0.0471
t(s)

Figure 111.7: Génération du signal MLI pour SSVM

[ T T S T N R N

La somme des signaux obtenus est utilisée pour sélectionner une configuration
correspondant au résultat de la somme. Si par exemple la somme est égale a 7 alors le vecteur
nul est sélectionné pendant un temps égale a T, /6 comme il est montré dans la Figure 111.8

?:? ]
e =L

0 —»

—— O Sip
0 ——
2 —
e
MC Contral
0 — 1 signal

Figure 111.8: Sélection des vecteurs actifs et nuls.

Aprés avoir selectionné le vecteur approprié et sa durée, un autre sélecteur est inséré afin de
delivre les neuf états de commande ( S;;) correspondant a ce vecteur vers le convertisseur

matriciel (Voir Figure 111.9).

Sélecteur
0 1 1 1
—» D sijH .'lﬂ 0 UI
0O 0 o0

Figure 111.9 : Sélecteur des états de commande.
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I11.4.2 Stratégie ASVM

On fait de la méme maniére que la SSVM, seulement on change 1’arrangement des
rapports cycliques pour avoir une asymétrie du signal PWM comme il est montré dans la

Figure 111.10
my+my, +my +my, +my A
1
1
|
m; +m, + my +m, :
m1+m2+m7
m3+m1

6_}’%"}.{ i !
4| 7
21 ‘ o
0 | 1 : i i o . | i
0.0365 0.0365 00365 0.0366 00366 00366 0.0366 0.0366 0.0367 0.0367 0.0367

t(s)
Figure 111.10 : Géneration des signaux MLI pour ASVM.

III.5 Résultats de simulation

I11.5.1 Performances de L’association du Convertisseur Matriciel a une Charge RL

Les paramétres requis pour le modéle de simulation sont les suivants:
e Fréquence de commutation : 10 KHz.
e Pas de simulation : 10°s.
e Résistance de charge R : 10Q.
¢ Inductance de charge L. : 30mH.
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e Fréquence d’entrée : 50Hz.

e Fréquence de sortie : 40Hz

e Taux de modulation q :$ :0.7.

e Angle de déplacement ¢, = 0.

Avant de montré les résultats de simulations, les formes des signaux des tensions de sorties et
des courants d’entrées que nous avons obtenus par les deux stratégies de commutation sont
quasiment semblables (voir le paragraphe 111.5.1.2.c). On suffira donc de montrer dans les
figures ci-dessous ceux obtenus par la stratégie de commutation SSVM

La Figure 111.11 représente le courant d'entrée sans filtrage. Dans cet état ce courant est
fortement déformé a cause des composants a haute fréquence générés par la commutation des
interrupteurs du convertisseur.

ir (A)
50
0
-850
0.02 0.025 0.03 0.035 © U_.Q4 0.045 0.05 0.055
t(s
- Fondamentale (50Hz) = 54 45, THD =27 89%
| : : : ; : ;
H |
—g 6 | |
]
g4 |
s .L - JL 4 W U ow
0 1 2 3 4 5 3] 7 8 9 10

Fréquence (Hz) 107
Figure 111.11 : Courant d’entrée i, non filtré.

Ces composants a haute fréquence peuvent provoquer des dysfonctionnements des
équipements sensibles et doivent étre atténuees par un filtre d'entrée.
Par I’application d’un filtre en entrée, les composantes a hautes fréquences seront atténuées et
la distorsion harmonique totale (THD) du courant d'entrée est réduite a environ 2.25%, comme
le montre la Figure 111.12.
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ir(4)

0.02 0.025 0.03 0.035 0.04 0.045 0.05 0.055
t(s)
Fondamentale (50Hz) = 54 .45, THD =2.25%

[ S (]
L

T

1

L
T
1

Amp(%o du fondamentale)
=
L

m_ L 1 1 1 1 1 1 1 1
0 1 2 3 4 5 6 7 g 9 10
Frequence (Hz) 10%4

Figure 111.12: Courant d’entrée i, filtré.

Cependant, le filtre produit un petit déplacement entre la tension et le courant d'entrée comme
indiqué a la Figure 111.13.

Tension d'entrée ValV)
Courant d'entrée filtré {A)
L=

A Bephasage | Y YT N

B e e e e

s AL N
002 0025 003 00335 004 0045 005 0033 006

Figure 111.13: Déplacement entre la tension et le courant d'entrées.

La tension et le courant de sortie sont présentés sur la Figure 111.14 et la Figure 111.15,
respectivement. On peut voir que la fréquence de sortie actuelle du convertisseur matriciel est
indépendante du réseau AC.
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Vv (V)
500 “IW ; ; ‘
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Figure 111.14: Tension de sortie compose V,,,, non filtrée (a) et filtrée (b).
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Figure 111.15: Courant de sortie i, .

La Figure 111.16 montre comment les tensions de phase de sortie sont obtenues a partir les
tensions de phase d'entrée.

Tensions d'entrées Frst
Tension de sortie Fu
f Voo

C 10| ——— Lovrrnran e L 5ot SN SR s aclll LR e -
i | | | i i i
0.026 0.028 0.03 0.032 0.034 0.036 0.038
1(s)
Figure 111.16: Tension de phase de sortie V,,, Tensions d’entrées V;, V; et V.
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Les courants de sorties sont parfaitement sinusoidales comme le montre la Figure 111.17 :

Courants de sorties 1yyw

20 i ;

- : i i *
0 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 007 0.08 0.09 0.1
t(s)
Figure 111.17: Courants de sortie i, , i, eti,.

Les allures des signaux PWM des deux stratégies ASVM et SSVM sont montrés dans la Figure

111.18.

15
—Trigu

—TO0/3
—T4/2
L —T3/2

T [ [ TO/6
m T2/2
—T1/2
—T0/6

0.5 / \ / \ ’ \

SSVM

Signaux de contble PWM

0.8327 0.0328 0.0328 0.?(3%9 0.0329 0.033 0.033
S

15

—trig

T4

—T0/6
—T312
I T0/6
—T212
—T1/2
—Tol6

ASVM

0.5

Signaux de contble PWM

0904 0.0401 0.0402
t(s)
Figure 111.18: Signaux de contrdle PWM pour les stratégies : SSVM et ASVM.
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I11.5.1.2 Analyse spectrale des stratégies SSVM et ASVM
La tension de sortie composeée 1, est prise comme échantillon pour 1’analyse spectrale.

a) Stratégie de commutation SSVM :

THD powr Fs=40Hz

0.8 S : - | @ qf
0.7 ; ; . . | —@—th

of et THD

02 03 0.4 05 0.6 0.7 0.8 09 1

Taux de modulation "q

Figure 111.19: Les caractéristiques du taux d’harmoniques et gf en fonction du taux de
modulation g

D’apres ces résultats on remarque que :

- La caractéristique de réglage de I’amplitude du fondamentale est linéaire de =0
jusqu’au q=0,866.
- Le taux d’harmonique décroit lorsque g augmente

b) Stratégie de commutation ASVM :

THD pour Fs=40Hz

. 0.2 03 04 05 0.6 0.7 08 09 1
Taux de modulation "q"
Figure 111.20: Les caractéristiques du taux d’harmoniques et rf en fonction du taux de
modulation q.
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Méme remarques sont soulevés dont :

- La caractéristique de réglage de I’amplitude du fondamentale est linéaire de q =0 jusqu’au
g=0,866.
- Le taux d’harmonique décroit lorsque g augmente.

c) Comparaison des THD des deux stratégies :
La figure ci-dessous montre que les deux courbes des variations de THD en fonction de taux de

modulation superposent I’un sur I’autre dans la zone linéaire des deux stratégies.

Compraison des THD: SSVM et ASVM

0.9

— % ___ssvin
0.8 o - ] ol — —% - - — asvin

0.7
0.6 : ..

THD

05| . ...
04
0.3

0253 03 04 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

Taux de modulation "g

Figure 111.21:Comparaison des THD des deux stratégies

I11.5.2 Performances De L’association Convertisseurs Matriciels -MASDE

> Performances de la stratégie de modulation ASVM :

Pour cette stratégie de commande, on simule les tensions V,,; des phases uy(k = 1,2)
(Tensions par rapport au neutre de la machine asynchrone a double étoile) délivrée par le
convertisseur matriciel « k » ainsi leur spectres d’harmoniques pour les fréquences fg = 50Hz
et f; = 25Hz. Tel que, on fixe le taux de modulation g a la valeur 0.86 (Voir : Figure 111.22)
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Tension de sortie Vuj (V)
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Figure 111.22: Caractéristiques des tensions V,,; et V,,,de sortie des convertisseurs matriciels
commandés par la stratégie ASVM (f, = 50Hz et f, = 25Hz).
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> Performances de I’association convertisseurs matriciels machine asynchrone a
double étoile :

Nous fixons (g =0.86,U;yx = 290v2(V)), nous simulons pour différents valeurs de la
fréquence de sortie des convertisseurs matriciels (fs= 25 Hz, fs= 50 Hz) les grandeurs suivantes :

Le couple électromagnétique Cp, (N.m)

Le courant statorique i,; (A) et i, (A)des phases ul et u2 de la MASDE.

Le courant I, (A) de la phase rl du réseau.

La vitesse angulaire w,(rad/s)de la MASDE.

Cem(N.m)

|
0 05 1 152 25 3 260 288 20 2% 24 2%
ts) tis)

2% 2%

Figure 111.23 : Performances de 1’association convertisseurs matriciels-MASDS
commandée par la stratégie ASVM pour (fs= 50Hz et q= 0.86)
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Cem(N.m)

| | i | i bt b L UYL ‘

b i 1
05 1 15 2 25 3 286 289 29 29
ts)

Iut{A) [u1(A)

I (A
50r()

-50
0

05 1 15 2 25 3 0 05 1 15 2 25 3
s) ts)

Figure 111.24: Performances de 1’association convertisseurs matriciels-MASDS

commandée par la stratégie ASVM pour (fs= 25Hz et q= 0.86).

> Interprétation des résultats : nous constatons que :
Les harmoniques de tensions se regroupent en familles centrées autour des fréquences

multiples a f;.

e La premiere famille centrée est la plus importante du point de vue amplitude.

e Le taux de modulation q permet un réglage linéaire de I’amplitude du fondamental
de g=0 a g=0.86 (Figure 111.19).

e Le taux d’harmonique diminue quand le taux de modulation q augmente.

e En régime permanent, la fréquence du couple électromagnétique est égale a la
fréquence des tensions V,,;et V,,, délivrées par les convertisseurs matriciels.

e Lorsqu’on augmente (ou on diminue) la fréquence fg des tensions, la durée du
régime transitoire de la machine étudiée augmente (diminue), et les courants
absorbés au démarrage diminuent (augmentent).

e Les courants absorbés par la machine asynchrone double étoile sont presque
sinusordaux.
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II11.6 Conclusion

A travers, ce chapitre, on a présent¢ d’une part, la conversion de fréquence par
I’adoption de la conversion directe de fréquence sans passer par une tension intermédiaire
fictive (modulation vectorielle directe).

D’autre part on a présenté deux stratégies de commutation a savoir la stratégie de
modulation SSVM (Symetric Space Vector Modulation) et la stratégie de modulation ASVM
(Asymetric Space Vector Modulation).

On a apercu que D’application de ces deux stratégies sur une charge RL donnent des
mémes résultats, sauf que la stratégie ASVM permet la réduction du nombre de commutation
des interrupteurs de douze a huit sur une période d’échantillonnage par comparaison a la
stratégie SSVM, chose qui est plus pratique coté implémentation.

A partir de ces résultats, on a adopté la stratégie ASVM pour commander les deux
convertisseurs matriciels qui alimentent et contrélent notre machine asynchrone double étoile.
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Chapitre IV Commande vectorielle de la MASDE par logique floue

Introduction

La difficulté pour commander une machine asynchrone a double étoile réside dans le
fait qu’il existe un couplage complexe entre les variables internes de la machine comme le flux,
le couple, la vitesse ou la position. Les méthodes classiques qui consistent a contréler le couple
par le glissement ou par le rapport tension /fréquence ne peuvent répondre au cahier des charges
de plus en plus exigeant comme la rapidité de réglage, la précision et la robustesse de la
commande. Pour contourner ces difficultés, une nouvelle commande appelée «Commande par
orientation du flux » a été mise au point ces derniéres années, permettant ainsi d’assurer le
découplage entre les commandes du flux et du couple de la machine asynchrone. Ceci concilie
les avantages des propriétés du moteur a courant continu et de 1’absence du collecteur
mécanique. Pour réaliser un contrdle similaire a celui des machines a courant continu a
excitation séparée, il est nécessaire d’orienter le flux en quadrature avec le couple d’ou le nom
de « Commande par orientation du flux ».

Ce chapitre sera consacré a 1’étude du principe de lacommande vectorielle a flux orienté
d’une machine asynchrone a double étoile alimentée en tension et 1’ajustement des parameétres
du régulateur P.I de la vitesse par la logique floue. Ainsi, des simulations de I’application de la
commande vectorielle a flux orienté en boucle ouverte et fermée seront présentées.

IV.1 Principe de la commande du flux orienté

Le principe de la commande vectorielle ou commande par flux orienté est d’arriver a
commander la machine asynchrone a double étoile comme une machine a courant continu a
excitation indépendante ou il y a un découplage naturel entre la grandeur commandant le flux,
le courant d’excitation, et celle liée au couple, le courant d’induit. Ce découplage permet
d’obtenir une réponse tres rapide du couple (Figure 1V.1).

IV.2. Différents modeles mathématiques d’orientation du flux

Dans le modele de la machine asynchrone représenté par les équations biphasées, nous
choisissons un référentiel li€¢ au champ tournant tel que 1’axe « d » coincide avec la direction
deésiré du flux (rotorigque, statorique ou magnétisant) [Had-01] [Ber-04].

> Orientation du flux rotorique : @4 = @, @rq = 0
> Orientation du flux statorique : @sq1 + @saz = @5, Psq1 + Psqz = 0
> Orientation du flux magneétisant : @41 + @maz = Om Pmq1 + Pmgz = 0
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ldsi ——>» Découplage
{d-q1)

Inducteur

—

lis2 = Découplage

fd-q2)

1 52 ——>

Cr]m = K'(""m’! + i’i.sd'._‘ ) ) (i.s:ﬂ +i sq])
R G N —
Composant du flux 4‘[ T

Composant du couple

Figure 1V.1 : Principe de la commande du flux orienté.

IV.3 Expression générale de la commande

La commande vectorielle a flux rotorique orienté que nous mettons en ceuvre est basée
sur une orientation du repere tournant (T) d’axes (d, q) tels que ’axe d soit coincide avec la
direction désirer du flux ¢, (Figure 1V.2) [Tar-98] [Edw-98]. L’intérét de la technique a flux
orient¢ est d’aboutir a un variateur de vitesse ou le flux et le couple sont commandés
indépendamment par les composantes des courants statoriques (isqy,isdz) €t (isq1,isqz)

respectivement [Edw-98].

Ces composantes peuvent étre controlées indépendamment par 1’action sur les tensions
(Vsa1, Vsaz) €t (Vsq1, Vsqz) d’ou, on considere que les grandeurs (Vggy, Vsaz) €t (Vsq1, Vsq2)
sont des variables de commande et les grandeurs toriques (isqy,isqz) et (isqq,isqz), 1€ flux a
orienter et la vitesse mecanique Q. comme variables d’état.

Figure 1.2 : Orientation du flux rotorique
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IV.3.1 Orientation du flux rotorique

En parlant d’orientation du flux, c’est plutot le systéeme d’axes (d, q) qu’on oriente de
maniére a ce que 1’axe d soit en phase avec le flux, c'est-a-dire : [Edw-98] [Jul-96] [Bag-09]
[Gha-94] [Cha-96].

Pra = Pr
{qu Ze (IV.1)
En imposant ¢4 = 0, les équations de la machine dans un référentiel lié au champ tournant
deviennent :
‘ _ . disq L de ) .
Veg1 = Tsq-lsgr + L. ;tl + (LmTLr). dtr — wg. [d. Isqz + (Ls + a). lsql]
Vigr = Ty fsqr + Ls 22 + . [ (L + ). fgas + Az + (72) . 01
sql s1-tsq1 ST 4t S* s +lsdl +bsd2 Lim+Ly Pr
. digq L de . .,
VSdZ = Ts2-lgd2 + LS' sz + ( L ) L — Wg. [d lsql + (LS + d) lqu]
) dt Lym+Ly/ "~ dt (IV.2)
. disg> . . L )
Vsqz = Tsa-lsqz + LS%+wS. [(LS +d).igg, +d.igg + (TT:Lr) ) (pr]
de L . .
d_tr = T_r: (lsdl + lsdz) — T @y
_ Lm (isq1tisq2) — Lm+Ly
(Ws = Wy + R — Avec T, .
V. o Vi1 —»f (L1 :“““““““_““““““: o
sdl sdl f( sdl, Sdz) E -|—=®_:-’ f(lsdl,lsdz) Flux
Vst —polvr, —f (isa1 lsa2) | 1 +5
i !
| i
E > Vsdl_’f(isql,isqz) :
1 1
> Vsaz _’f([‘sql,isqz) i
! 1
: 1
[ |
: 1
[ |
! 1
> Vsql_’f(isdl,isdz) !
! 1
1
| Vo2 —f (isa1,(5a2) E
i !
[ i
: 1
Vsql > V5q1 _’f(isql,isqz) i +" E
v : + :@—;-» f (isq1,Isq2) — Couple
5q2 Vsga _’f(isql,":sqz) \ Couplage '
! 1

Figure 1.3 : Description des couplages.
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Ces expressions peuvent étre exploitées telles quelles pour réaliser la commande vectorielle a
flux orienté de la machine asynchrone a double étoile alimentée en tension mais les tensions
(Vsa1, Vsaz) €t (Vsq1, Vsqz) influent a la fois sur les courants (isqs, isaz) €t (isq1,isqz) donc sur
le flux et le couple (Figure IV.3). Il est donc necessaire de réaliser un découplage lors de
I’implantation de la commande.

IV.4 Stratégies de commande

Pour la réalisation de la commande vectorielle, il existe deux méthodes : la méthode
directe et la méthode indirecte. Le probleme principal qui se pose dans cette réalisation est la
détermination précise et en permanence de la position et du module du flux.

IV.4.1. Méthode indirecte

Cette approche consiste a ne pas utiliser I’amplitude du flux rotorique mais seulement
sa position [mer-13] [Bou-99]. Elle élimine le besoin d’un capteur ou d’un estimateur ou d’un
observateur de flux, mais nécessite 1’utilisation d’un capteur de vitesse. La phase du flux est
alors déterminée en utilisant un modele mathématique qui peut étre intégré dans la structure de
commande.

IV.4.2. Méthode directe

Cette méthode nécessite une bonne connaissance du module du flux et de sa phase, et
celle-ci doit étre vérifiée quel que soit le régime transitoire effectué, il faut donc procéder a une
série de mesures au sein du processus.

Afin d’accéder au flux rotorique ¢, , deux procédés sont utilisés:

» Lamesure du flux dans I’entrefer de la machine a 1’aide de capteurs, leurs inconvénients
principaux réside dans le fait que ces capteurs du flux sont tres fragiles et sensibles aux
variations de température.

» L’estimation de flux a I’aide de modéles mathématiques. Le principe de cette méthode
consiste a estimer la position du flux en se basant sur les équations qui régissent le
fonctionnement de la machine asynchrone avec la commande vectorielle.

IV.5 Découplage par compensation

L’objectif est, dans la mesure du possible, de limiter I’effet d’une entrée a une seule
sortie. Nous pourrons alors modéliser le processus sous la forme d’un ensemble de systémes
mono variables évoluant en parallele. Les commandes sont alors non interactives.
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Differentes techniques existent :
- Découplage utilisant un régulateur,
- découplage par retour d’état,

- découplage par compensation.

Nous présenterons ce dernier type de découplage [Sin-05] [Zho-95].

Les équations de la machine asynchrone a double étoile commandée par orientation du
flux apres passage par une transformation de Laplace deviennent :

, LS , .
( Vsar = (rsl + Ls-S)lsdl + ( )(pr - ws[(Ls + d)lsql + dlsqz]

Ly+Ly
. . . Lim
Vsq1 = (rs1 + Ls-S)lsql + wg[(Ls + d)igqq + diggy + (Lm+Lr) ®r]
) LS , )
Vsaz = sz + Ls. )isqr + (Lm+Lr) Qr — ws[(Ls + d)quZ + dlsql]

) ) , Lm
Vsqz = (rs1 + Ls. S)isqn + ws[(Ls + d)isqr + digqr + (Lm+Lr) ¢r]

L /. . 1
1S Pr = T, (isa1 + isaz) — T_T(Pr (IV.3)

Lm (isq1+isqz)

T Pr

J.Sw, = Cop — Cr — ks 0y
L . .

Cem - Lm+Ly ((pr(lsql + lsqz))

Lym+Ly

wg = Wy +

(Avec: T, =

T;

5
Nous pouvons alors représenter la machine par le schéma bloc suivant :

€sd1
Vsdl ‘|1 R 1 isdl R
- | re+ LS -

_ €sd1
Vst ‘Ii - 1 isd2 R
- | re+Lg.S -

_ €sd1
" | re+Lg.S "

_ €sd1
Vsqz -I_: > 1 >

rs+ Lg.S

Figure IV.4 : Modeéle de la machine.
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Les termes esqq, €sdz2, €sq1 €t esqzCorrespondent aux termes de couplage entre les axes d et g
telles que :

(esdl = _wS[(LS + d) isql + d iSQZ]

. . Lm
€sq1 = Ws [(Ls + d) lsq1 + d. lsaz t (m) : (Pr]
€sdn = _a)s[(Ls + d) iSC[Z + d. isql]

kesqz = Wy [(Ls + d)- ist + d. isdl + (L:—TLT) ' (pr]

(IV.4)

Une solution consiste a ajouter des tensions identiques mais de signe opposés a la sortie

des régulateurs des courants de manicre a séparer les boucles de régulations d’axe d et ¢ comme
le montre la Figure 1V.5 [Bag-09] [Bou-98].

1 ) 1
esdli i €sd1 '
o — 1
1 1 1
L5a1 Vig T 1 Ven 1+ ‘ 1 fsar !
_> : —} T T » » ”
- C_ : : re+ LS .
1
[ - 1 1
fod1 €saz, : €sd1 :
1
1 1 - 1
L 1 —I_ 1% 1 i 1
lsa2 R Vsaz —|_ ! Vsaz :‘I; R 1 lsaz R !
+ — : : e+ Le.S !
i — 1 1
lsaz esql: : €sd1 :
i i !
- % 1 * .
Lsq1 I Vslq1 + 1 Vsq1 :‘Ii R 1 lsq1 R '
—_— ————P T T » > »
—|_. : : rc + Lq. S :
lsq1| ' ' 1
€sqz ! €sd1 :
1
i IR SR E-|-+ 1 ; |
5q2 2 5q2 lsg2 !
—_|_> —>|: BELCEENY : — > — kLN
1
. — 1 : e + L. :
sa2 o |
1 1 1
i | : . . !
Regulation ! ! Modeéle de la machine :
1 1 1

Figure IV.5 : Découplage par addition des termes de compensation
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O les tensions vgqy, Vag1, Vsaz €t Vaqa sont définis par :

(.1 _ . digdqq
Vsar = Tslsq1 + Ls at
di
1 _ . sq1
vsql - rslsql + Ls
at (IV.5)
1 _ . disdr ’
Usaz = Tslsaz + Ls dt
di
1 _ . 5q2
\Usq2 = Tslsq2 + Ls dt

Les 1ensions vgqq,Vsqz Viqr €t Vsqz SONt alors reconstituées a partir des tensions

V;de;dz'Vém et Vgqz - (Vigy = Vi + esan
vs*ql = vslql — €5q1

| Vsaz = Vsaz + €saz (1V.6)
kV;qz = vslqz — €sq2

Les deux enroulements statoriques sont identiques, donc les puissances fournies par les deux
systemes d’enroulements sont égales d’ou :

.k

™ _ ax _ lsd
lsar = lsaz = 2 (|V 7)
lsql - lsqz - 2
e dgg  14TRS
lsar = lsaz = P 2Lm Pr
Donc: (IvV.8)

isq _ Lm+Lr s

i* — i* —
sql = 'sq2 — 5 _2Lm<p; em

Ly+Ly

Tr

Avec: S =2 etT, =
dt

Donc a partir du modéle de la machine asynchrone a double étoile élaboré au chapitre 1 et des
équations de découplage données au paragraphe (1V.3), nous pouvons élaborer un schéma de
principe de la commande vectorielle & flux rotorique orienté sur 1’axe d (Figure 1V.6)

La commande vectorielle est dite a boucle ouverte s’il n’y a pas de régulation de flux

[Car-95]. Le flux est imposé dans ce cas par (isq1,isq2), de plus la pulsation statorique peut
uniquement étre estimée par la relation [Bag-09]:

(isq1tisq2)
0. = W, + ————— V.9
s f( T Te(igHisgs) (V-9)
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Dans la version boucle fermée, cette pulsation est estimée a partir de la valeur du flux rotorique
ou du courant magnétisant.

1
Vsaz Vsa _
1 ¥ "
Vsdz Vsdz - .
) De | > Transtformation v Ve
1 écouplage
Vsql plag V'?*ql (d, q) N (a” b, C) (s1,abc)r Y (s2,abc)
—_ T >
1 *
Vsqz Vsqz
—» >
y
*
Dr | . ) Wg
Lsa1 qul
isdz lsqz
~ Calcul du .
Py +— »| Calcul du 6
(pl" 95, ws
< s | + 4
isdl < .
_lsan Transformation
isq1: (d,q) « (a,b,c) L(s1.abc)s L(s2,abc)
P iqu

Figure 1V.6 : Schéma de principe d’une commande vectorielle.

IV.5.1 Calcul de flux ¢,

Le flux ¢, peut étre estimé a partir des courants (igqq1,isq2) grandeurs statoriques
accessibles a partir de la mesure des courants réels statoriques sous réserve de la réalisation de
la transformation de Park [Cha-96] [Cha-05]. Le systéme d’équation (IV.3) permet d’estimer
le flux @,..s¢ COMmMe suit :

Lm

Prest = m (isdl + isdz) (Iv.10)

1V.5.2. Calcul de 6, w;

La pulsation statorique est estimée a partir de la mesure de (capteur de vitesse) w,, et
des courants (isql, isqz) grandeurs statoriques accessibles a partir de la mesure des courants
réels statoriques [Cha-96] [Cha-05]. D’apres (IV.3) on aura donc :

Lm ((isq1tisq2)

ws = w, +
§ r Tr Prest

(IV.11)

107



Chapitre IV Commande vectorielle de la MASDE par logique floue

On déduit de cette expression la position 6y :
6, = %.a)s (IV.12)

1V.5.3 Schéma complet de la commande vectorielle directe a flux rotorique oriente

Le schéma que nous proposons (Figure 1V.7) est une commande vectorielle de type
direct : le flux rotorique est asservi a une consigne de flux [Tar-98]. Une commande indirecte
ne comporterait pas de régulateur de flux. Nous utilisons les estimateurs de flux et de pulsation

statorique déterminés préecédemment.
b

N cx i -
wr - < & emt L, + L Vi
QR o,

Vsh1

Py >

*

Vsc1

PO —7)

Isq1
sy, — | Estimateur du: —> 0
* : référence i
, bgi—  @retfi= | @
R : régulateur ioq2 T y > ¢r
Y =n/6

Figure 1V.7 : Commande vectorielle directe a flux rotorique orienté alimentée en tension.

IV.6 Calcul des régulateurs

Nous avons vu que le découplage entre les axes d et q nous permet d’étudier séparément
les boucles de régulation du flux et du couple. Le calcul des régulateurs est effectué a I’aide du
principe d’imposition des poles [Had-01] [Zho-96] [Zho-96].
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1V.6.1 Réglage en cascade du flux rotorique
e Réglage de la boucle interne des courant iy, €t iz,
D’apres le systéme (IV.5), Ona:

{Vslm = (15 + LsS). isqr
vs}dz = (rs + LSS)' lsaz

1
i5q1(S) = =24
Donc : TsthsS (IV.13)

. _ vsldz
Isq2(S) = LS

Les boucles de régulation des courants igq; et iggq, sont représenté par la Figure (1V.8)

1 . % 1 .
Vsa1 R 1 lsa1  lsaz + & VUsaz R 1 lsd2

rs+ L. S sz

- %

lsd1 + &
—>

rs+ L. S

RiSd1

Figure 1V.8 : Schéma fonctionnel des régulateurs des courants igq; et igq,

L’expression mathématique du régulateur PI du correcteur Risq; €t Risqz SONt donné par les
relations suivantes :

_ kig1
Risa1 = kpar + =

kigz
S

Risqr = kpdz +

1 _ kiq1 .k .
Vsa1 = (kpdl + S )'(lsdl - lsdl)

Onadonc: ) Koy
—_ 1d2 - % .
Vsaz = (kpdz T )-(lsdz — lsq2)

Les fonctions de transfert en boucle fermée sont :

) kpda1S+kiq1

lsd1 __ Ls

is rs+k k:

sd1 Sz+( Pd1)5+ id1
Ls Ls

1
. kpa2Stkigz
lsd2 __ Ls

% -
USdZ 52 +(T5+kpd2)s+kid2

Ls Ls
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Les polynémes caractéristiques pour les boucles de régulation sont :

(Ts"‘kpdl)S + Kiq1 =0
Lg Lg

P1(S) =S% +

Kﬂm9=52+@ﬁ@@s+ﬁﬂ=o

L L

En imposant pour chaque polynéme caractéristique en boucle fermée deux pbles complexes
conjugués : Sy, = p.(—1+j),onaura:

p(8) =5%2+2.p.5+2.p2=0

Par identification terme a terme des équations, on aura :

{kpdl = 2pcLs — 15
kig1 = Zngs

(IvV.14)
{kpdz = 2p:Ls — 15
kig, = ngl’s

1V.6.2 Réglage de la Boucle Externe du Flux

Afin d’assurer un bon contrdle du couple, il faut maintenir le flux constant lors des
changements de consigne de vitesse, ainsi que lors des applications de la charge perturbatrice.

L

D’apres le systéeme (IV.8), on a: Oy = m Isq
T

(IV.15)

Le schéma-bloc de la régulation du flux est le suivant:

£ [
() R sd " Lm Pr
] @r

” 1+7T,.5

*
4+
Pr_

v

Figure 1V.9 : Schéma fonctionnel de régulation du flux ¢,

La fonction de transfert ouverte est:

@r(S) Lm ki(p Lm
= Ry = (i +0) n
£p(S) ? 14T,S po T S /) 14TyS
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La fonction de transfert en boucle fermée est :

Lm
©r(S) _ (kp‘PS+ki‘P)T_T
- Lm'ki(p

(S 1
Ol s24 (L4 Lmkpe)S+

L’équation caractéristique en boucle fermée est donnée par:

P(S) = S2+ (14 Lnkpy)S + L"‘Tf"“’

En imposant au polyndme caractéristique en boucle fermée deux pdles complexes conjugués :

S12=py(1Fj),0onaura: P(S) = 8%+ 2p,S+2p5, =0
Par identification, on trouve :
Ty
ki(p = Zmpqzo

1
kepp = 7= (2.T,.pp = 1)

1V.6.3 Réglage en Cascade de la Vitesse

e Réglage des boucles internes des courants izqq et isq;

(IV.16)

Les mémes calculs sont effectués pour dimensionner les régulateurs des courants i, et

[sq2que pour le dimensionnement des régulateurs des courants izqq €t igq,. Si on impose

la méme dynamique en boucle fermee, les coefficients k;4 et kpq, seront identiques a

ceux des régulateurs des courants igy; €t iggs.

e Réglage de la boucle externe de la vitesse

Le régulateur de vitesse permet de déterminer le couple de référence afin de maintenir la
vitesse correspondante. Pour que la cascade soit justifiée, il faut que la boucle interne soit
plus rapide par rapport a celle de la vitesse. D’aprés 1’équation mécanique de la machine

asynchrone a double étoile, on a :

w. = Cref _ Cem—Cr
T JS+kp  JS+kg

(IV.17)

La chaine de régulation de vitesse peut étre représentée par le schéma fonctionnel donné par la

Figure 1V.10.
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L’expression mathématique du régulateur PI du correcteur C,_ est donnée par la relation

. k:
suivante : C,,, = kp,, + %

S B
W+ — €, |Régulateur Créf+8cem t 1 Wr
_> —_— —
% de vitesse ® kf+].S >
Commande Processus

Figure 1V.10 : .Schéma fonctionnel de régulation de la vitesse w,

La fonction de transfert en boucle fermée, calculée a partir du schéma précédent, est donnée

w (kpws*'kiw)l
par : L=
wy P(S)

L’équation du polynéme caractéristique en boucle fermée P(s) est :

P(S) = 5% + —kf+]k"“’.5 + "‘T‘"

En imposant au polyndme caractéristique en boucle fermée deux pdles complexes conjugués :

S12 =py(1+j),0naura:
P(S) = S? + 2p,S + 2p2 =

Par identification, on trouve :

kiw = 2].05
V.18
{kpw = 2py — kf (IV.18)

IV.5 Simulation et interprétation

Les simulations présentées sont réalisées sur une machine asynchrone a double étoile
alimentée par deux convertisseurs matriciels identigues commandes par la stratégie de
commutation SVM indirecte. La machine commandée vectoriellement par orientation du flux
rotorique, est mise en évidence par simulation numérique sous environnement MATLAB/
SIMULINK.

IV.5.1 Simulation du couple électromagnétique de référence

Afin de tester ’efficacité du découplage, nous avons effectu¢ des simulations en boucle
ouverte (sans la régulation du flux) de la commande vectorielle a flux orienté en tension de la
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machine asynchrone a double étoile et dont les parameétres sont définis a 1’annexe. Si on fait

imposer 1’égalité¢ des deux courants directs et imposer aussi 1’égalité¢ des deux courants en

quadrature :
I
lsa1 = lsaz = 2
. . ity (IvV.19)
lsg1 = lsq2 = e

C'est-a-dire imposer que la puissance fournie par les deux systémes d’enroulement statorique

soit égales on aura donc :

(i =it =l _ QTS
| sd1l sd2 2 2.Lm Pr
e lsg  (LmtLy)
4| lsql - lqu -, T 2.Lm.@h . Cem (IVZO)
_ Ly (isq1+isq2)
\ws = wp + 22—
T Pr
|
* , ™ 1 *
Cem | Lin + Ly ig, lsq1+ £ Vsgrt+ Vsq1 vl
— 4 1/2 —»| Risq, | _>5a1
Ly
_ —+ .
. Vsh1
v+ Vsa1 Vse1
- 1/2 Risq, 542 — > 2" 5
+
€sq2
Vsqz
(P* i* Vsld1+ > v* .
T e e1/1, L {12 Risa, —>< % — —>
Vsp2
€sd1 P(Bs - Y) ;’
. vy
I;d2+ R + Vsaz sc2
1/2 isd, t
- +
isdz €sdz
(p; > L .k g
- L. (isq1 + T5q2) + Wy w §
* . référence Sal——> T p e > s
R : régulateur fsa2__,) w,
Yy =m/6

Figure V.11 : Schéma de la commande découplée (Boucle ouverte).

113



Chapitre IV

Commande vectorielle de la MASDE par logique floue

L’estimation numérique de cette de commande a été faite en imposant un flux de référence

(@r = 1 Wb) et le couple de référence (Cz,, ) indiqué sur la Figure (1V.12) :

Cr (N.m)
- T T T T T T T T T ]
8 : i
7 "
6
:
2 ;
0 i i i i i i i i i
0 0.1 0.2 03 04 0.5 0.6 0.7 0.8 09 1

Figure V.12 : Couple de référence

e Interprétation :

A partir de la Figure (1V.13), on constate que le couple électromagnétique C,,, suit la référence
C.m pour la technique de commande en tension.

Les composantes en quadrature et en directe du flux rotorique (¢.q, @rq) sont égales aux valeurs
imposées 1Whb et OWDb respectivement en régime permanant.

Nous constatons que le module de la composante directe du flux (@g4.) est parfaitement
identique au module de flux rotorique (¢;) (1Wb).

3
0

i b

=L oo

Cory & CL (N.m0)
|

Figure 1V.13 : Commande vectorielle a flux orienté indirecte
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IV.5.2 Simulation de la vitesse de référence

La commande que nous proposons cette fois-ci est la commande vectorielle de type

directe : le flux est asservi a une consigne de flux [Bag-09] contrairement a la commande
indirecte qui ne comporte pas de régulateur de flux. D’autre part, on ajoute un régulateur Pl
pour le réglage de la vitesse de la machine en boucle fermée. Le schéma global de la commande
vectorielle avec orientation du flux rotorique est donné par la Figure 1V.14.

Bloc de défluxage :

Les opérations de toutes vitesse caractérisant le fonctionnement de la machine asynchrone

double étoile sont réalisées par un bloc de défluxage qui est défini par la non-linéarité
suivante :

®n st Q| < Q]

P si10,] > 10, (V2

Le filtre :

L’analyse théorique du systéme globale (Régulateur — modéle de la machine) montre que
si nous voulons régler la vitesse, il va apparaitre un dépassement de cette derniere avant
la stabilisation, donc il est indispensable d’utiliser un filtre, de telle sorte a éliminer ce
dépassement ; la fonction de transfert de ce bloc est donnée par :

QF . 1
r_filtre — (|V.22)
Q, 1+Tf¢S

Le T est calculé de facon a compenser le zéro de la fonction de transfert par rapport a la

consigne, donc :

nz% (IV.23)
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2

* c: .
w; + € em v;
il e o) [ e i,

P(6) —>

—@»| Bloc de défluxage

P8 —y) |

i
-.sd.l Lm

BS
s Ly (i [5q2)
: g lgg1 + I
1 m sg1 52 w
* . référence [iql—’ T o; —+> > J Wy ——
R : régulateur S92 ) T+
y =m/6

Figure I1V.14 : Schéma bloc de la commande vectorielle directe en boucle fermée.

Les figures suivantes montrent les performances de réglage lors d’un démarrage a vide
pour une consigne de référence w, = 200(rad/s), suivi de I’application de la charges
Cr = 14N.m entre I’intervalle de temps t =[2, 3.1] s, puis a I’inversion de la consigne de vitesse

at=4s. Les réponses obtenues sont:

» L’évolution de vitesse de rotation.
» L’évolution du couple développé par la machine asynchrone a double étoile.
» 1’évolution des courants statoriques direct et en quadrature.

» L’¢évolution des flux rotoriques direct et en quadrature.

Les pdles choisis pour chaque boucle de régulation sont donnés par le tableau suivant :

Boucle de régulation Pbles
Courants -1200+£j1200
Flux -15+j15
vitesse -3.6£j3.6
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e Interprétation :

L'allure de la vitesse suit parfaitement sa référence dans les deux sens qui est atteinte
rapidement avec un petit dépassement de 2% et une petite perturbation lorsque on applique un
couple résistant a t = 2s et son élimination a t =3.1s. Le temps de réponse et environ 0.8s.
L'effet de la perturbation est rapidement éliminé et que le couple électromagnétique se stabilise
a la valeur du couple de charge 14 N.m.

Les deux flux rotoriques d’axe d et q suivent les valeurs imposées en régime totalement établi
et indépendamment de la charge appliquée, on dit que le découplage est parfait.

Le courant de la premiere étoile i g, a une valeur créte de 12A en régime transitoire ; en
présence de la charge, le courant atteint une valeur créte de 6.4A, la valeur créte a vide est de
1.8A, il présente des harmoniques. Ces résultats montrent que le réglage avec les régulateurs Pl
donne des réponses satisfaisantes par rapport a la grandeur de perturbation.

. wy(rad/s) & Wy per(rad/s) Cem (N.m)
200 : : : : ! ‘ . : : : : : : :
] A T SN R S S
4000 1 2 3 4 5 ] 7 8

(prd(Wb)& (prq (Wb)

t(s) {(s)

Figure 1V.15: Simulation de la commande vectorielle directe de MASDE

117



Chapitre IV Commande vectorielle de la MASDE par logique floue

IV.6 Commande de la vitesse de la MASDE par logique floue

Le schéma de principe de cette technique est illustré dans la Figure (IV.16).
Le controleur floue régle les parametres du PI et lui génére de nouveaux parametres. afin qu’il

s’adapte a toutes les conditions de fonctionnements, en se basent sur I’erreur et sa dérivée
[Mos-93] [Haz-06] [Mel-12].

d : FLC

dt

Entrée + ;
— P1 cortrol Processus Sogle

\ 4
v

K

Figure 1V.16 : Principe d’adaptation du PI par la logique floue

Les entrées du superviseur sont I’erreur de sortie et sa variation. Les adaptations faites
sur les gains du Pl visent a corriger au fur et a mesure 1’évolution du systéme en agissant sur la
loi de régulation. L’erreur instantanée sert a agir sur le réglage du régulateur a 1’ instant
d’échantillonnage suivant. Lors du fonctionnement en ligne du régulateur, une matrice floue
permet d’adapter les gains de facon a optimiser les caractéristiques de la réponse temporelle.
Une base de regles sert a établir une unique table de décision en fonction de la valeur d’erreur
e et sa dérivée de. Les changements sur les deux parameétres du PI sont calculés en multipliant
un élément de la table par les parametres du régulateur qui sont déterminés par une méthode
analytique. Les paramétres du controleur PI utilisés sont pris normalisés dans 1’intervalle [0,
1], en utilisant les transformations linéaire suivantes :

kzlo = (Kp - Kpmin)/(Kpmax - Kpmin)

, V.24
ki = (Ki - Kimin)/(Kimax - Kimin) ( )

Le nombre des ensembles flous a été fixé a 6, c’est pour respecter la contrainte du temps de
traitement

- NB : grand négatif. - PS : petit positif.
- NM: moyen négatif. - PM : moyen positif.
- ZE : zéro. - PB : grand positif
Les sous-ensembles flous des variables de sortie sont définis comme suit :
-B : Grand.
-S : Petit.
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Pour pouvoir déterminer le contenu de la base de régles, il est nécessaire de s’appuyer sur des
considérations concernant les liens entre 1’évolution des paramétres du PI et les performances
désirées [Ben-07][Che-07]:

v Le gain intégral Ki est augmenté, pour améliorer le temps de montée pendant le régime
transitoire ; Ki est diminué dés que la consigne dépasse la zone tolérée afin de minimiser
le dépassement.

v Le gain proportionnel Kp est augmenté, pour réduire le temps de montée, mais cette
action augmente les oscillations. Les bases de régles pour calculer les parametres de k’'p
et k’i sont représentées aux tableaux IV-1 et 1V-2 respectivement.

Tableau 1V-1 : Base de reégles pour la sortie kp

e [INB|NM|NS|ZE |PS|PM | PB

de

NB B |S S |S |[S |S B
NM |B |B S |S |S |B B
NS B B B S B |B B
ZE B B B B B |B B
PS B B B S B |B B
PM |B |B S |S |S |B B
PB B |B S |S |[S |S S

Tableau IV-2 : Base de regles pour la sortie ki

e [NB|NM|NS |ZE |PS|PM | PB

de

NB B |B B (B |B |B B
NM |B |B B (B |B |B B
NS B |S B (B |B |B B
ZE B |S S |S |[S |S B
PS B S B B B |S B
PM B B B B B |B B
PB B B B B B |B B

Les fonctions d’appartenance de ’erreur (e) et de sa variation (4e) sont choisies
identiques de formes triangulaires et sont définies sur I’intervalle [-1, 1] comme le montre la
Figure IV.17, Les fonctions d’appartenance pour k'p, k'i sont choisies de formes singleton sur
I’intervalle [0,1] (Figure 1V.18).
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Figure V.17 : Distribution des sous-ensembles flous relatifs a e et de
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Figure 1V.18 : Fonction d’appartenance pour k'p. k'i,

Une fois les valeurs k'p et k'i obtenues les nouveaux paramétres du régulateur Pl sont calculés
par les équations :

K; = (kimax - kimin)- kl, + kimin

, IV.25
Ky = (kymax — kpmin)- kb + Kpmin (1V.25)

II1.7 Simulation et interprétation des résultats

Dans cette partie, nous allons détailler les résultats en simulation, le modéle utilisé est
celui de la machine a induction double stator commandée par 1’orientation de flux rotorique
représentée par la Figure (1V.19), ou le régulateur PI est remplacé par un autre Pl a paramétres
adaptables.
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Pour illustrer les performances de réglage par logique floue, nous avons simulé un démarrage
a vide avec une inversion de sens de la rotation at = 5 s de la consigne £ 200 rad/s. La charge

est appliquée a I’instants t = 2.5 s et son ¢élimination a t= 3.5s.

wr e »| Erreur
_ _ Kp
Calculede Kp [ Cem
+ —»
1 =< de >
_ —> .
z . Calculede Ki [ ki
Unit Delay Fuzzy logic
Controller L
PID Controller

Figure 1V.19 : Schéma bloc de la commande par la logique flou de la vitesse.

La Figure (IV.20) montre la forme de la variation des coefficients d’adaptation. Le superviseur
repére bien les zones ou 1’adaptation des gains est nécessaire.

0.15

0.14

013 \.HH "'HHH lul lﬂﬂ WW
I

0.12
0

Kp

I
1 2 3 4 5 6 7
t(s)
x 10

6 T
30 1 2 muwim 5 6 7”| 8

4
t(s)

Figure 1V.20 : Formes d’adaptation des gains kp et ki

Les figures ci-dessous représentent 1’évolution de quelques variables fondamentales de la
machine asynchrone, a savoir les composantes directes et en quadratures du courant et du flux
rotorique, le couple électromagnétique et la vitesse.

Au démarrage et pendant le régime transitoire, la vitesse rejoint sa valeur de référence,
sans dépassement, a t = 1.8s. La régulation de vitesse est parfaite et présente une trés bonne
performance vis-a-vis la variation de la charge et surtout lors de I'inversion du sens de rotation
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comme la montre la Figure (IV.21) ce qui confirme la robustesse de la commande appliquée, le
temps de la mise en vitesse diminue par rapport a la Pl classique.

De méme pour le couple électromagnétique, les ondulations de celui-ci ont
remarquablement diminuées. On remarque que ce derniére atteint 28 N.m au démarrage et dépasse
-60N.m lors de I’inversion de sens de rotation.

Les flux rotoriques selon (d, g) présentent un léger dépassement au-dela de leurs
consignes, ensuite ils se stabilisent & t = 0.3s et poursuivent leurs parcours selon leurs
références. Les figures montrent bien que la variation du courant inverse n’influe pas sur le
courant direct. Donc, ces deux grandeurs sont parfaitement découplées et cela grace a la bonne
orientation de flux rotorique.

0" (rad/s) & w, ysp(rad/s) Cem (N.m)

200
0

-200
.4000 1 2 3 4 5 6 7 8 0 1 2 3 4 5 6 7 8
®ra(Wbh) & ¢, (Wb) n I41(A)

' i '
' '
1_ RPNy
" i lr v
' i '
' I '
' i '
' i '
' I '
I '
i '

Figure 1V.21 : Résultats de simulation lors d'un démarrage a vide suivi d'une
application de charge et inversion de sens de rotation.
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Commande vectorielle de la MASDE par logique floue

II1.8 Comparaison entre les résultats de la commande vectorielle utilisant
des régulateurs classiques avec celles de la logique floue.

Tableau 1V-3 : Comparaison entre les deux commandes vectorielle : PID et logique floue

régime permanant

Critéres Régulateurs classiques Logique floue
Suivi de la référence vitesse oui oui
Temps de réponse pour la Bien (1.75s) Bien (1.7s)
vitesse (échelon)
Suivi de la référence flux en Oui oui

Suivi de la référence flux en
régime transitoire

Bien sauf le cas de
démarrage et I’inversion du
sens de rotation

Trées bien sauf le cas de
démarrage

Flux g Tres proche de zéro Nul

Suivi du couple de charge en Trés Bien (pas de Bien (ondulations)
régime permanant dépassement)

Forme du couple en régime Bien Moyen

permanant

Ondulation du couple Bien Moyen

Courant de sortie Sinusoidale pure Sinusoidale

Pic de courant de sortie lorsde | 12 A 11A

I’inversion du sens de rotation

IV.7. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté la commande vectorielle directe de la machine
asynchrone a double étoile (commande de vitesse). Nous constatons que cette commande nous
permet non seulement de simplifier le modéle de la machine mais aussi de découpler la
régulation du couple et celle du flux.

On remarque que les grandeurs électriques suivent bien leurs références.

Nous constatons que le réglage avec les régulateurs Pl donne des résultats satisfaisants
par rapport a la grandeur de perturbation, mais ils présentent des dépassements par rapport a la
grandeur de consigne, di au changement brusque de cette derniere.

Nous constatons aussi que dans le régime transitoire de la machine asynchrone a double
¢toile (le démarrage ou I’inversion de vitesse de rotation), il y a apparition des piques de courant
trés génants pour le bon fonctionnement de la machine. Donc il faut ajouter un régulateur d’état

€quipé d’un limiteur de courant.
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Chapitre IV Commande vectorielle de la MASDE par logique floue

D’autre part, les résultats de simulation, montre clairement 1’efficacité PI adapté par
rapport au régulateur classique avec un temps de montée plus au moins rapide, un excellent
rejet de perturbation et face aux variations de consigne ; cela explique que la procédure du choix
des gains du régulateur PI avec une adaptation a 1’aide de la logique floue donne de bonnes
performances. Il en résulte ainsi que la supervision suit normalement la dynamique du systéme.

On peut donc affirmer, qu'un contréleur floue peut avoir un comportement, en

régulation et en poursuite, similaire a celui d’un contrdleur de type PI.
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Chapitre 111 Stratégies de commutation de la modulation vectorielle directe

Conclusion générale



Conclusion générale

Le travail présenté dans le cadre de cette these est une contribution a 1’optimisation et la
commande du convertisseur matriciel et son application a la conduite de la machine asynchrone
double étoile. Ce theme de recherche est d’actualité et est prometteur en industrie notamment
pour des applications en traction électrique, propulsion navale et pour des systémes compactes.

L’¢tude est menée par simulation sur MATLAB.
Les objectifs étudiés sont :

Les différentes structures des convertisseurs matricielles.

Les stratégies de modulations pour 1’optimisation du taux de modulation.
Les méthodes vectorielles.

Les stratégies de commutations.

La commande vectorielle avec orientation du flux rotorique.

Réglage de la vitesse par un contréleur floue.

Avant d’aborder le convertisseur matriciel, nous avons présenté au premier chapitre des
généralités sur les convertisseurs matriciels (lois, contraintes et limites électriques), les
convertisseurs matriciels a topologie indirecte et on a fini par la constitution des interrupteurs
et lacommutation semi-douce qui traite le probleéme de la commutation. Par la suite, nous avons
développé deux stratégies de modulation : la stratégie scalaire et la stratégie vectorielle.

Pour la premiére stratégie on a présenté quelques méthodes de modulation a savoir les:

- Meéthodes de Venturini et\ou Roy dont le facteur de transfert en tension ne dépasse
pas la valeur de 0,5.

- Méthode de Venturini amélioré et algorithme d’Ishiguro (MLI) dont le facteur de
transfert atteint une valeur de 0,86.

Pour la seconde stratégie nous avons détaillé deux méthodes :

- La méthode vectorielle indirecte ou le convertisseur matriciel est décrit par un circuit
équivalent combinant un redresseur de courant a un onduleur de tension connecté par
liaison continue virtuelle.

- La méthode vectorielle directe ou la synthése des rapports cycliques de la séquence de
commutation est faite sans la considération de la structure indirecte fictive.

Afin de mieux maitriser la machine, le deuxieme chapitre a été consacré a la modelisation
de laMASDE, et de son alimentation. Pour cela, on acommence par la simulation de la machine
directement alimentée par deux sources triphasées et “équilibrées.
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Conclusion générale

Parmi les structures et les méthodes de modulations citées au premier chapitre, nous avons
choisi la structure matricielle et la méthode vectorielle directes dans le troisieme chapitre afin
d’étudié deux types de stratégies de commutation qui gérent le séquencement des
configurations, a savoir l'ordre dans lequel les vecteurs actifs et nuls sont appliqués le long
d’une période de commutation. Pour cela, nous avons simulées et analysées : la stratégie de
commutation symétrique SVM (SSVM) et la strategie de commutation asymétriqgue SVM
(ASVM). Nous avons remarqué que les deux stratégies donnent des mémes résultats, sauf que
le nombre de commutations des interrupteurs peut étre réduit pour I’ASVM a huit au lieu de
douze par rapport a la SSVM sur une période de commutation. A partir de cette avantage, nous
avons adopté la stratégie ASVM pour commander les deux convertisseurs matriciels qui
alimentent et contrélent notre machine asynchrone double étoile

Nous avons dédié le quatriéme chapitre a la commande vectorielle par orientation du
flux rotorique. Dans ce cadre, nous avons développé deux méthodes, la premiere est la méthode
de commande indirecte et la seconde est celle de commande directe. On a constaté que la
régulation de la vitesse par la méthode directe est bien meilleure que par la méthode indirecte.
Néanmoins, la fragilité et les problemes de fiabilité des capteurs de flux, limitent la mise en
ceuvre de la méthode directe. D’autre part, malgré les simplifications introduites dans les
techniques de commande vectorielle, ces dernieres offrent des performances acceptables.

Ainsi, les algorithmes de réglage classiques, tel que les PI peuvent s’avérer suffisants si
les exigences sur la précision et les performances du systeme ne sont pas trop strictes. Une
amélioration remarquable a été soulevée des résultats de simulation lorsqu’on a remplacé le
régulateur PI classique de la vitesse par un correcteur a logique floue.
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Annexe

Parametres de la MASDE

PUISSANCE NOMINALE Pn=4.5Kw
NOMBRE DE PAIRES DE POLES p=1
FREQUENCE NOMINALE 50 Hz
TENSION NOMINALE 220/380 V
VITESSE NOMINALE 3000 tr/mn
COURANT NOMINAL Ih=6.5 A.
RESISTANCE DU PREMIER ENROULEMENT STATORIQUE rs1=3.72 Q
RESISTANCE DU DEUXIEME ENROULEMENT STATORIQUE 2 =3.72 Q
RESISTANCE ROTORIQUE Nr=2.12Q
INDUCTANCE PROPRE CYCLIQUE D'UNE PHASE DE L’ETOILE 1 | Lg = 0.022H
INDUCTANCE PROPRE CYCLIQUE D'UNE PHASE DE L’ETOILE 2 | Ls= 0.022H
INDUCTANCE ROTORIQUE L= 0.006H
INDUCTANCE MUTUELLE Lm=0.36727H
MOMENT D’INERTIE J =0.0625k.g. m

COEFFICIENT DE FROTTEMENT

f=0.001 kg.m? /s
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Annexe

Les interrupteurs Quatre Segments

Le convertisseur matriciel nécessite 1’utilisation de neuf interrupteurs quatre segments,
dont la caractéristique statique est représentée a la Figure A.1l. Ces interrupteurs sont
commandables aussi bien a ’amorgage qu’au blocage et nécessitent d’avoir la capacité de
bloquer une tension ainsi que de conduire un courant quel que soit son signe [Mor-07] [Gru-

10] [Kol-07] [Kol-11].
1
a il F 9 -

v > v

--—-+ Blocage
— Amorcgage

——— Commutation Naturelle

Figure A.1 : Caractéristique statique/dynamique ideale.

Du fait de leur mise en ceuvre trés complexe, seules de petites productions d’interrupteurs
quatre segments monolithiques sont envisageables de nos jours. La capacité de blocage en
tension inverse est une faiblesse des transistors, ces composants étant capables de bloquer une
tension inverse tres faible (20V environ pour un transistor de calibre en tension égal a 1200V).

Ces interrupteurs quatre segments sont donc créés par I’association de plusieurs éléments
discrets, unidirectionnels en tension et en courant. Cette section décrit les assemblages possibles
pour reproduire le comportement des interrupteurs quatre quadrant a partir d’éléments de base
classiquement utilisés en électronique de puissance, c'est-a-dire le transistor et la diode.

La Figure A.2 montre les caractéristiques statiques de ces semi-conducteurs.

— _{KHV

- ——-'-'-—--_-- -
—_— Vo Vce

a)caractéristique d 'une diode statique D) caractéristique statique d’un transistor.

Figure A.2: Caractéristiques statiques d'interrupteurs unidirectionnels
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Annexe

Suivant la manic¢re d’assembler ces deux éléments, il est possible de construire un

interrupteur a trois quadrants tel qu’illustré a la Figure A.3:

e Interrupteur réversible en tension s’ils sont mis en série ou

e Interrupteur réversible en courant s’ils sont mis en paralléle.

: ~

Figure A.3: Assemblage d'interrupteurs trois quadrants

Finalement, en combinant deux interrupteurs trois quadrants, on construit un interrupteur quatre

quadrants, dont les variantes d’assemblage sont présentées a la Figure A.4.

= = _”/7'_} AKE‘FA@ /

Figure A.4: Assemblages pour la réalisation d'interrupteurs bidirectionnels.

En pratique, les principaux montages utilisés pour la réalisation d’un convertisseur
matriciel sont présentés a la Figure A.5.

a) IGBT dans Font de diodes b) Structures de 2 IGBT et diode en c) Structures de 2 IGBT et diode en
parallele mis en sene (collecteur commun) paralléle mis en série (emetteur commun)
Y . VA X 7
d) Structures de 2 IGBT et diode en série e) Structures de 2 IGBT et diode en série f) RB-IGBT (Reverse Blocking
mis en téte-béche (collecteur commun) mis en téte-béche (emetteur commun) IGBT) en téte-béche

Figure A.5: Interrupteurs 4 quadrants utilisables dans un convertisseur matriciel.
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Annexe

Les IGBT (transistor bipolaire a grille isolée) représentent un bon choix pour la réalisation
d’interrupteurs quatre quadrants, car c’est un €lément opérable a des fréquences de plus de
10kHz, pour des puissances relativement importantes (10kW et plus). La connexion de semi-
conducteurs la plus utilisée pour le convertisseur matriciel est celle a collecteur commun [Dug-
88]. Les interrupteurs bidirectionnels ont fait 1’objet de plusicurs études pour en analyser les
performances et identifier les défauts de commutation [Grb-10].
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