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  Résumé

Un système de commande de haute performance demande en général une bonne réponse

en régulation et en poursuite, qui soit insensible aux variations des conditions d'opération et des

paramètres du procédé. Cependant, les performances du système de commande avec la machine

asynchrone n'ont pas toujours été assurées à cause de la complexité des caractéristiques non

linéaires des machines asynchrones.

Dans ce mémoire, une étude de simulation d’un système de commande d’un moteur

asynchrone triphasé avec un contrôle direct du couple a été réalisé. La première phase a pour

objectif d’annuler l’erreur statique et réduire le temps de réponse tout en conservant la stabilité du

système, alors un correcteur proportionnel intégral PI a été utilisé. Les performances obtenues

pour la stabilité et le temps de réponse sont satisfaisantes. Néanmoins on remarque que la vitesse

présente un rejet de perturbation à chaque consigne de charge, le couple présente des

harmoniques et un dépassement flagrant surtout lorsque on change le sens de rotation de la

vitesse et les paramètres du  moteur s’avèrent très affectées quand la valeur du moment d’inertie

varie.

Pour palier à ces inconvénients, la deuxième phase a été consacrée à la conception d’un

régulateur logique floue RLF pour remplacer le  PI.

La troisième phase a prouvé l’efficacité de la commande de ce système par la technique

de la logique floue car les résultats de simulation obtenus ont montré que le RLF manifeste des

performances statiques et dynamiques satisfaisantes, et une robustesse intéressante vis-à-vis  des

perturbations extérieures et de la variation paramétrique.

Mots clés
Moteur asynchrone, contrôle direct du couple DTC, correcteur classique PI, régulateur flou RLF.
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INTRODUCTION GENERALE

  Un actionneur électrique à vitesse variable est composé principalement d’un

convertisseur, d’une électronique de commande et d’une machine électrique.

L’électronique de puissance est aujourd’hui un domaine en pleine expansion pour lequel de

multiples topologies de convertisseurs existent afin de répondre aux besoins croissants des

industriels. Les applications de moyennes puissances font appel  la plupart du temps  à des

commutateurs IGBT où à des MOSFET.

 Des développements importants dans le domaine des convertisseurs résonants sont

toujours d’actualité. Les performances exigées par les moteurs  électriques  dans les

applications industrielles sont largement variables, ils doivent répondre de manière efficace à

des variations de consignes (vitesse, position, couple). Ainsi le contrôle rapide et approprié du

couple permet d’adapter le moteur aux exigences imposées [1]. Le modèle du moteur

asynchrone est associé à un système multivariable car  le couple et le flux sont fortement

couplés et  dépendent à la fois des courants statoriques et rotoriques  c’est pourquoi le

contrôle du couple (vitesse et position) exige le contrôle simultané de plusieurs variables et

nécessairement un découplage fictif entre le flux et le couple. Les systèmes classiques de

commande par orientation du flux statorique sont toujours d’actualité, de même la technique

de contrôle vectorielle est celle qui donne les meilleures performances. Avec une dynamique

proche de celle des moteurs à courant continu.  Néanmoins, cette technique exige  la

connaissance de la position  du rotor, d’où la nécessité d’implanter des capteurs de position

qui sont coûteux et diminue la fiabilité du système [2]. L’intérêt de la communauté

scientifique pour piloter les machines électriques a donné lieu à de nombreux

développements. Nous pouvons ainsi citer : la commande directe de couple développée

initialement pour les machines asynchrones, La nature, naturellement variante, du

comportement du moteur nous a conduit à prêter une attention particulière à la robustesse de

cette commande. En effet, la robustesse est, à notre sens, une qualité fondamentale que doit

avoir la commande pour susciter un intérêt industriel. Nous avons ainsi réalisé le premier type

de commande avec une régulation conventionnelle PI [3]. Cependant les performances de

cette technique classique ne sont pas  satisfaisantes en raison de la non linéarité ainsi que la

variation des paramètres  à commander.

L’expérience a montré que le savoir faire de l’homme peut être considéré comme un

contrôleur robuste non linéaire dans une boucle de régulation. Cette stratégie de contrôle

humain intègre la connaissance du processus ; Celui-ci  peut prendre donc une action de
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contrôle face à une non linéarité [4]. Ainsi  le deuxième type de régulation sera réalisé avec

un contrôleur flou qui peut être considéré  comme un cas de commande expert reposant sur

les jugements de l’être humain représentant un mécanisme souvent incertain [5].

La majorité des études ont prouvées la robustesse du contrôleur flou en relation avec la

variation de la dynamique du système à commander et en  comparaison avec un régulateur

conventionnel PI, ce dernier présente un temps de montée faible et un dépassement limité.

Objectifs de ce mémoire :

L’objectif principal de ce mémoire est la conception d’un système de commande qui

sera appliqué à un moteur asynchrone à cage .Pour sa conception, nous sommes partis de

l’idée de développer une commande DTC sur une MAS. Après une étude détaillée de cette

technique, nous avons trouvé quelques aspects améliorables, liés principalement au

remplacement du régulateur conventionnel de vitesse par un contrôleur flou. Nous avons ainsi

cherché à concevoir un système de commande qui ne soit pas affecté par des problèmes liés

plus particulièrement  aux oscillations du couple  et présentant une amélioration  de la réponse

dynamique d'une part et un autre aspect remarquable d'autre part qui est la simplicité de la

méthode que nous proposons, aussi bien au niveau du bloc de commande de l’onduleur, que

du nombre de correcteurs nécessaires à la maîtrise du couple et de la vitesse du moteur.

La structure de ce mémoire est la suivante :

Le premier chapitre sera consacré à la modélisation et à la simulation de l’association

convertisseur–moteur asynchrone. Dans cette partie on présentera le modèle mathématique du

moteur établi dans un repère à deux axes, basé sur des hypothèses simplificatrices, ainsi que

l’étude de la configuration et des modes de fonctionnement du  convertisseur triphasé. La

simulation a donné des résultats  satisfaisants pour le fonctionnement du moteur alimenté par

un réseau triphasé, cependant la présence du convertisseur MLI présente l’inconvénient

d’affecter le fonctionnement des interrupteurs en augmentant la fréquence de découpage pour

réduire les harmoniques du courant qui provoque des pulsations du couple.

 Le deuxième chapitre fera l’objet d’une étude du contrôle direct du couple DTC qui ne

nécessite pas l’utilisation du convertisseur MLI ce qui représente en soi un avantage  et ayant

pour objectif de contourner les problèmes de sensibilité aux variations paramétriques en

utilisant comme boucle de régulation de vitesse un régulateur PI classique. En effet la
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simulation a prouvé que les performances obtenues (stabilité, précision, temps de réponse)

sont satisfaisantes pour un tel système électromécanique. Cependant on remarque que le

couple  présente un dépassement important qui peut nuire  au fonctionnement du système.

 Dans le troisième chapitre on va présenter le principe général, la théorie de base de la logique

floue et la procédure de la conception d'un réglage par logique floue. Nous allons détailler les

démarches de la conception d'un régulateur logique floue RLF pour commander la  machine

asynchrone.

Le quatrième chapitre fera l’objet de la comparaison des performances statiques et

dynamiques des deux types de la commande DTC, avec un régulateur PI classique  et un

régulateur logique floue, dans  les mêmes conditions de fonctionnement (charges,

perturbations,…etc.) et dans la même configuration de simulation, ainsi on a adopté  ce type

de régulation adéquat par RLF pour l’intérêt  des résultats de simulation constatés pour les

différentes variations effectuées sur la machine.

Le travail sera clôturé par une conclusion générale, ainsi nous présentons des perspectives

pour les travaux de recherche d’avenir.
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1.1 INTRODUCTION

             Le modèle de la machine asynchrone présenté traditionnellement est un modèle "régime

permanent". C'est à dire que la machine est supposée fonctionner en régime établi, qu'elle est

alimentée avec un système triphasé de valeur efficace constante et qu'elle tourne à une vitesse

constante. Les grandeurs sont alors sinusoïdales et l'approche dans l'espace complexe est valable.

Ce modèle n'est plus valable si la machine est alimentée par un onduleur triphasé commandé

suivant un schéma de contrôle. Ce dernier est basé sur le modèle "transitoire" ou"dynamique" de

la machine qui est le contrôle vectoriel de la machine. Ce type de contrôle permet d'avoir une

dynamique de réponse plus rapide et une meilleure précision du contrôle du couple. Il est

cependant plus difficile à implanter puisqu'il requiert plus de puissance de calcul en temps réel de

la part de l'organe de commande [6]. C’est pourquoi développer de nouvelles lois de commande

pour machines à courant alternatifs exige l’aspect de modélisation pour leur pilotage. Cette

modélisation repose principalement sur les travaux de G-Kron, basé sur une approche tensorielle

et qui ont donné naissance à la notion de machine gènèraliseé, un cas particulier de ce concept est

le modèle de Park.

Dans ce chapitre sera présenté la modélisation linéaire de Park d’une machine asynchrone suivie

d’une simulation numérique du modèle de cette machine dont les paramètres sont donnés en

annexe B.

 1.2 MODELISATION DE LA MACHINE ASYNCHRONE TRIPHASE

L’étude de cette machine traduit les lois de l’électromagnétisme dans le contexte habituel

d’hypothèses simplificatrices suivantes :

Ø Entrefer constant.

Ø Effet des encoches négligé.

Ø Circuit magnétique non saturé.

Ø Pertes ferromagnétiques négligeables.

Ø L’influence de l’effet de peau et de l’échauffement sont négligeables

Parmi les conséquences de ces hypothèses on peut citer :

       -    L’additivité des flux

      -    La constance des inductances propres.
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-    Il y a une variation sinusoïdale des inductances mutuelles entre les enroulements statoriques et

     rotoriques en fonction de l'angle électrique de leurs axes magnétiques.

1.2.1 Modèle électrique

 Le fonctionnement physique du moteur à induction est représenté par le circuit équivalent

par phase de la (figure 1.1).

lS : la réactance cyclique de fuite d’une phase primaire,

lr : la réactance cyclique de fuite d’une phase secondaire,

: la réactance cyclique magnétisante,

R’r, l’r : les valeurs de Rr, lr  ramenées au primaire,

I’r : le courant secondaire ramené au primaire,

Im  : le courant magnétisant.

1.2.2 Modèle dynamique

Une machine asynchrone triphasée comporte trois bobines statoriques (as,bs,cs) décalées

entre elles par un angle de 2π/3 et alimentées par un système de courants triphasés équilibrés.

Ces deux conditions sont nécessaires pour la création d’un champ tournant au sein de la machine

(théorème de Ferraris).

 Les trois autres bobines identiques de répartition similaire à celles du stator sont logées dans

l’armature rotorique et subissent l’action du champ tournant. Ces dernières sont montées en étoile

et sont accessibles par la plaque à bornes et mises en court-circuit pendant le régime permanent

[7], [8], [9].

              S RS lS                                 l’r     ’r

                                                             m
VS

                                                  R                        X R’r/g

Fig. 1.1 Schéma équivalent de la machine asynchrone en régime permanent.
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 La machine électrique généralisée triphasée est une machine biphasée idéale avec six

enroulements (trois sur le stator et trois sur le rotor).

La mise sous forme d’un modèle mathématique d’une machine asynchrone nous facilite

largement son étude pour sa commande dans les différents régimes de fonctionnement transitoire

ou permanent, il permet d’observer les différentes évolutions des grandeurs électromécanique et

le contrôle nécessaire aux problèmes qui accompagnent les opérations de freinage, variation de

charge, etc. ….

Fig. 1.2 Représentation schématique d’une machine asynchrone triphasée.

ar, br, cr

as,bs,cs

: correspondent aux trois phases du rotor,

: correspondent aux trois phases du stator.
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1.2.3 Equations de la machine

Pour la mise en équation, on peut se référer à [10], [11], [12]. Les enroulements des trois phases

statoriques et des trois phases rotoriques dans l’espace peuvent être représentés comme indiqué

en (figure1.2). Les phases rotoriques sont court circuitées sur elles même.θ  est l’angle électrique

entre l’axe de la phase statorique et la phase rotorique.

Les six enroulements (ar, br, cr et as, bs, cs) obéissent aux équations matricielles

s s ss
dV = R i + dt        

r r rr
dV = R i + dt                                                                  (1.1)

a) Les équations liées au stator

( )

( )

( )













Φ+=

Φ+=

Φ+=

cscscscs

bsbsbsbs

asasasas

dt
diRV
dt
diRV
dt
diRV

             (1.2)

















Φ
Φ
Φ

+































=

















cs

bs

as

cs

bs

as

cs

bs

as

cs

bs

as

dt
d

i
i
i

R00
0R0
00R

V
V
V

                              (1.3)

b) Les équations liées au rotor

( )

( )

( )













Φ+=

Φ+=

Φ+=

crcrcrcr

brbrbrbr

arararar

dt
diRV
dt
diRV
dt
diRV

                                                             (1.4)

















Φ
Φ
Φ

+































=

















cr

br

ar

cr

br

ar

cr

br

ar

cr

br

ar

dt
d

i
i
i

R00
0R0
00R

V
V
V

                                      (1.5)
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tel que :

scsbsas RRRR === .                                                           (1.6)

rcrbrar RRRR === . (1.7)

sR : Résistance propre d’une phase statorique.

rR : Résistance propre d’une phase rotorique.

NB : Les tensions des phases rotoriques sont nulles par ce qu‘elles sont court-circuitées.

c) Les équations magnétiques

Les équations magnétiques sont données par les expressions suivantes :

[ ] [ ]
[ ] [ ] 
















=








Φ
Φ

r

s

rrs

srs

r

s

i
i

lM
Ml

                                                        (1.8)

              Tel que:

[ ] [ ] t
rssr MM =                                                                            (1.9)

[ ]
















Φ
Φ
Φ

=Φ

cs

bs

as

s    ; [ ]
















Φ
Φ
Φ

=Φ

cr

br

ar

r                                              (1.10)

[ ]















=

cs

bs

as

s

i
i
i

i        ; [ ]















=

cr

br

ar

r

i
i
i

i                                                     (1.11)

[ ]















=

sss

sss

sss

s

lMM
MlM
MMl

l     ; [ ]















=

rrr

rrr

rrr

r

lMM
MlM
MMl

l                     (1.12)

[ ] [ ]
















θΠ−θΠ+θ
Π+θθΠθ
Π−θΠ+θθ

==

rrr

rrr

rrr

sr
t

rssr

cos)32cos()32cos(
)32cos(cos)32-cos(
)32cos()32cos(cos

MMM             (1.13)

Cette dernière matrice est nommée inductance mutuelle entre le rotor et le stator.



Chapitre 1                                       Modélisation et simulation de l’association convertisseur moteur asynchrone

9

srM : représente la valeur maximale de l’inductance mutuelle entre une bobine statorique et une

bobine rotorique lorsque celles-ci sont en regard l’une de l’autre.

sl  : Inductance propre d’une phase statorique.

rl : Inductance propre d’une phase rotorique.

sM : Inductance mutuelle entre deux phases de stator.

rM : Inductance mutuelle entre deux phases de rotor.

rθ : Écart angulaire entre une phase statorique et la phase rotorique correspondante.

 Les équations différentielles décrivant le fonctionnement de cette machine étant fonction de

rθ (système à résolution difficile). L‘application de la transformation de Park s’avère nécessaire,

cette transformation appliquée aux courants, tensions et flux permet d’obtenir des équations

différentielles à coefficients constants.

A partir des équations (1-3), (1-5) et (1-6) on peut tirer les équations électriques suivantes :

[ ] [ ][ ] [ ]{ [ ] [ ][ ]}

[ ] [ ][ ] [ ]{ [ ] [ ][ ]}ssrrrrrr

rsrsssss

iMil
dt
diRV

iMil
dt
diRV

++=

++=
                                         (1.14)

d)  Equation mécanique

( )rle
r fTT

J
1

dt
d

Ω−−=
Ω                                                                (1.15)

- pour une machine à 2P pôles (machine multipolaire) :







 ω

=
ω

P
f-T-T

J
P

dt
d

le
mec                                                                (1.16)

J: moment d’inertie du rotor et des parties tournantes de la machine.

f : coefficient du frottement visqueux.

Te : couple électromagnétique.

Tl : couple de charge.

rΩ  : Vitesse rotorique de moteur.

mecω  : Vitesse mécanique de moteur
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P : nombre de paire de pôles.

1.2.4  La transformation de Park

 La transformation de Park consiste à appliquer aux courants, tensions et flux un

changement de variables faisant intervenir l’angle entre l’axe d’une phase statorique et le système

d’axe (d,q), elle est définie par :

( )
( )





















Π+θ−Π−θ−θ−
Π+θΠ−θθ

=θ

2
1

2
1

2
1

)32sin()32sin(sin
)32cos()32cos(cos

3
2)(K               (1.17)

L’angle dans la matrice ( )K prend la valeur s pour les grandeurs statorique et la valeur

( )rs θ−θ pour les grandeurs rotorique.

D’autre part :

( )























Π+θ−Π+θ

Π−θΠ−θ

θ−θ

=θ −

2
1)32sin()32cos(
2

1)32sin(-)32cos(
2

1)sin(cos

3
2)(K 1                     (1.18)

 1.2.5 Application de la transformation de Park

La transformation de Park est constituée d'une transformation triphasée – diphasée de

Clark ou de Concordia suivie d'une rotation. Elle permet de passer du repère abc vers le repère

puis vers le repère dq. Le repère est toujours fixe par rapport au repère abc, par contre le

repère dq est

mobile. Il forme avec le repère fixe un angle qui est appelé l'angle de la transformation de

Park ou angle de Park.

La (figure1.3) illustre la schématisation d’une machine asynchrone triphasée et sa machine

biphasée équivalente issue de la transformation de Park.
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          a) Modèle triphasé réel                                                b) Modèle biphasé équivalent

Fig 1.3 Représentation de la machine asynchrone triphasée et sa machine biphasée

La transformation de Park appliquée sur le système d’équations (1-11)

( )[ ] [ ] [ ] ( )[ ] [ ] ( )[ ] [ ][ ]dqoK
dt
diKRVK 1

dqo
1

qdo
1 Φθ+θ=θ −−−                    (1.19)

[ ] [ ] [ ] [ ] ( )[ ] ( )[ ] [ ]dqo

1

dqodqodqo dt
KdK

dt
diRV Φ







 θ
θ+Φ+=

−

                         (1.20)

( )[ ] ( )[ ]






 θ















 −
=







 θ
θ

−

dt
d

000
001
010

dt
KdK

1

                                                 (1.21)

Tel que : sθ=θ  Pour les grandeurs statoriques

rs θ−θ=θ  : Pour les grandeurs rotoriques

On remplace la relation (1-18) dans (1-17) on obtient Le modèle électrique dynamique pour

l’enroulement triphasé équivalent :

as

aω

cr

ar

ia

Var=0

Vb

ib

ic iC

Vcr=0
Vcs

q

Vas

bs d

ω=0

cs

rω

θr iA

Vbr=0 iB
θθs

Vrd

θs

ird

Vsd

isd

Vsq

isq

Vrq

irq

0

d
q

a

br
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[ ]

[ ]

[ ]














Φ
+=

Φ



 θ

−
Φ

+=

Φ



 θ

−
Φ

+=

dt
dRiV

dt
d

dt
d

RiV

dt
d

dt
dRiV

o
oo

d
q

qq

q
d

dd

                                                                 (1.22)

NB : La composante homopolaire du système (1-19) est de valeur nulle pour un système

équilibré. À partir de ce qui précède on tire les équations des tensions statoriques et rotoriques

dans le repère de Park sous la forme suivante [13] :

[ ]

[ ]

[ ]

[ ]

















=Φ



 θ

+
Φ

+=

=Φ



 θ

−
Φ

+=

Φ



 θ

+
Φ

+=

Φ



 θ

−
Φ

+=

0
dt
d

dt
d

iRV

0
dt
d

dt
d

iRV

dt
d

dt
d

iRV

dt
d

dt
d

iRV

dr
qr

qrrqr

qr
dr

drrdr

ds
sqs

qssqs

qs
sds

dssds

                                                      (1.23)

On applique la transformation de Park pour établir les relations entre les flux et ceux des

axes (abc)

[ ] ( )[ ]
[ ] ( )[ ]

[ ]
[ ]r

s

dqor

dqos

K
K

Φ
Φ





θ=Φ
θ=Φ

                                                                                (1.24)

Au stator :

[ ] ( )[ ] [ ]{ [ ] [ ] [ ]}rsrssdqos iMilK +θ=Φ                                                     (1.25)

[ ] ( )[ ] [ ] ( )[ ] [ ] ( )[ ] [ ] ( )[ ] [ ]sdqo
1

srrdqo
1

rdqos iKMKiKlK −− θθ+θθ=Φ                                            (1.26)

Au rotor

[ ] ( )[ ] [ ]{ [ ] [ ] [ ]}ssrrrdqor iMilK +θ=Φ                                                          (1.27)

[ ] ( )[ ] [ ] ( )[ ] [ ] ( )[ ] [ ] ( )[ ] [ ]sdqo
1

srrdqo
1

rdqor iKMKiKlK −− θθ+θθ=Φ                                              (1.28)

Après un calcul long et fastidieux les équations (1-23) et (1-25) nous donnent
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

























































+

−

−

+

−

−

=



























Φ
Φ
Φ
Φ
Φ
Φ

or

qr

dr

os

qs

ds

rr

rrsr

rrsr

ss

srss

srss

or

qr

dr

os

qs

ds

i
i
i
i
i
i

M2l00000

0Ml00M
2
30

00Ml00M
2
3

000M2l00

0M
2
300Ml0

00M
2
300Ml

                  (1.29)

On pose :

sss MlL −=    Inductance cyclique statorique.

rrr MlL −=    Inductance cyclique rotorique.

rrm MlL −=    Inductance mutuelle cyclique entre stator et rotor.

ssos M2lL += Inductance homopolaire statorique.

rror M2lL += Inductance homopolaire rotorique

Si on élimine la composante homopolaire du système (1-26) on obtient







































=





















Φ
Φ
Φ
Φ

qr

dr

qs

ds

rm

rm

ms

ms

qr

dr

qs

ds

i
i
i
i

L0L0
0L0L

L0L0
0L0L

                                                          (1.30)

En remplaçant les équations des flux dans les équations des tensions.















































+
θθ

θ
−+

θ
−

θ
+

θ

θ
−

θ
−+

=





















qr

dr

qs

ds

rrrmm

rrrmm

m
s

sss
s

s

s
mm

s
sss

qr

dr

qs

ds

i
i
i
i

dt
dLR

dt
dL

dt
dL

dt
dL

dt
dL

dt
dLR

dt
dL

dt
dL

dt
dL

dt
d

L
dt
dLR

dt
d

L
dt

dL
dt
dL

dt
dL

dt
dLR

V
V
V
V

             (1.31)

Le rotor étant en court circuit :
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( ) ( )

( ) ( )














































+ω−ωω−ω

ω−ω−+ω−ω−

ω+ω

ω−ω−+

=





















qr

dr

qs

ds

rrrrsmmrs

rrsrrmrsm

mssssss

msmssss

qs

ds

i
i
i
i

dt
dLRL

dt
dLL

L
dt
dLRL

dt
dL

dt
dLL

dt
dLRL

L
dt
dLL

dt
dLR

0
0
V
V

        (1.32)

Avec :
dt

d s
s

θ
=ω

dt
d

rs
θ

=ω−ω

À partir du système d’équations (1-27) on peut exprimer les courants en fonction des flux comme

suit.

















Φ
σ

σ−
−Φ

σ
=

Φ
σ

σ−
−Φ

σ
=

Φ
σ

σ−
−Φ

σ
=

Φ
σ

σ−
−Φ

σ
=

qs
m

qr
s

qr

ds
m

dr
s

dr

qr
m

qs
s

qs

dr
m

ds
s

ds

L
1

L
1i

L
1

L
1i

L
1

L
1i

L
1

L
1i

                                                                                (1.33)

Avec :
rs

m
2

LL
L1−=σ  ;( σ : coefficients de fuite totale, ou coefficient de dispersion)

A partir des équations du système (1.22)

[ ]

[ ]

[ ]

[ ]

















=Φ



 θ

−−=
Φ

=Φ



 θ

+−=
Φ

+Φ



 θ

−−=
Φ

+Φ



 θ

+−=
Φ

0
dt
diR

dt
d

0
dt
diR

dt
d

V
dt

d
iR

dt
d

V
dt

d
iR

dt
d

drqrr
qr

qrdrr
dr

qsds
s

qss
qs

dsqs
s

dss
ds

                                                                (1.34)

1.2.6 Choix du référentiel

Le référentiel est choisi en fonction de l’étude à réaliser. Dans la pratique il existe trois

types de référentiels :

a)  Référentiel lié au stator :
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On remplace dans le système (1.30) par 0
dt

d s =
θ  ; ( ) rrsdt

d
dt
d

ω−=θ−θ=
θ . Ce référentiel est

choisi lorsqu’on étudie les variations de la vitesse de rotation, associé ou non avec des variations

de la fréquence d’alimentation.

b) Référentiel lié au rotor :

s
s

dt
d

ω=
θ et ( ) 0

dt
d

dt
d

rs =θ−θ=
θ

Ce référentiel est intéressant dans les problèmes ou la vitesse de rotation est considérée comme

constante, par exemple pour l’étude des contraintes d’un court-circuit.

c)  Référentiel lié au champ tournant

s
s

dt
d

ω=
θ

 et ( ) rsrsdt
d

dt
d

ω−ω=θ−θ=
θ

Ce référentiel est le seul qui n’introduit pas de simplifications dans la formulation des équations.

Il est très intéressant dans les problèmes ou la fréquence d’alimentation est constante, ce qui

simplifie considérablement les calculs. Il est également utilisé dans les problèmes d’alimentation

des moteurs asynchrones par convertisseurs statiques de fréquence lorsque l’on veut étudier la

fonction de transfert du moteur relativement à des petites perturbations autour d’un régime

donné.

      C’est ce référentiel que nous allons choisir parce qu’il est mieux adapté à notre étude.

1.2.7 Modèle de la machine asynchrone dans le référentiel lié au champ tournant (d,q)

            Le modèle de la machine asynchrone a pour but d’établir les performances que nous

pouvons espérer d’un actionneur réel, dans notre travail nous avons choisi un référentiel

immobile au champ tournant, afin de pouvoir orienter le flux rotorique.

Les tensions statoriques ( )qsds V,V sont considérées comme variables de commande

Les courants et les flux [ ] t

qrdrqsds ,,i,i ΦΦ et la vitesse mécanique mecω comme variables d’état.

La représentation d’état des équations (1-31) est donnée sous la forme matricielle suivante :
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( ) ( )

( ) ( )

( )

( )












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Φ
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σ
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


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σ
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σ
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qr
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drrsqs
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mqr

qrrsdr
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ds
r

mdr

qs
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qr
rm

drr
m

qs
rs

dss
qs

ds
s

qrr
m

dr
rm

qssds
rs

ds

T
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T
L

dt
d

T
1i

T
L

dt
d

V
L
1

TL
1

L
1i

T
1)1(

T
1i

dt
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V
L
1

L
1

TL
1ii

T
1)1(

T
1

dt
di

            (1.35)

    Avec :
rs

m
2

LL
L1−=σ  ;  ( σ :  coefficients de fuite totale, ou coefficient de dispersion)

r
r

r

LT
R

=  ;    Constante de temps rotorique,

r r
=  ; La pulsation mécanique du rotor.

BuAx
dt
dx

+=

( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

( )

( ) 









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
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
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
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rr
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L

0
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L
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1

L
1

T
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T
1

L
1

TL
1

T
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T
1

A  ;                   (1.36)

[ ]t
qrdrqsds iix ΦΦ=  ;

























σ

σ

=

00
00
L
10

0
L
1

B
s

s

 ; 







=

qs

ds

V
V

u                            (1.37)
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1.2.8  Principe de la simulation d’une machine asynchrone

1.2.9 Résultats de simulation

La simulation a été effectuée sous environnement MATLAB/SIMULINK sur le

comportement d’une machine asynchrone triphasée. Les paramètres de la machine utilisée sont

donnés en annexe A.

La (figure1.5 a) illustre les résultats obtenus pour un démarrage à vide, Selon les courbes, on

remarque :

Lors du démarrage de la machine  l’allure de la vitesse n’est pas régulièrement croissante mais a

tendance à osciller  tout en augmentant en valeur moyenne ce qui est dû à l’inertie des masses

tournantes et le coefficient d’amortissement du flux qui sont faibles. La vitesse s’établit à une

valeur proche de la vitesse de synchronisme au bout de 0.120 secondes.

La valeur du couple Celem présente aux premiers instants du démarrage des pulsations très

importantes dont le calcul dépend de la saturation. Ces pulsations traduisent le bruit engendré par

la partie mécanique.

On remarque aussi un fort appel du courant, il est de l’ordre de six fois le courant nominal au

démarrage.

La (figure 1.5 b) présente les résultats de simulation lorsque le moteur fonctionne avec un

couple de charge de 15N.m appliquée à l’instant t =0.25s, on constate clairement que cela

provoque une diminution de la vitesse de rotation et le couple électromagnétique suit

parfaitement cet échelon de consigne.

Charge
perturbationTransformation

de Park

Modèle en
tension de la
machine
asynchrone

Tl

r

Fig 1.4 Schéma de principe de machine alimentée en tension
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a)  A vide

Réponse de la vitesse Réponse du couple Ce

Réponse du courant isa Réponse du courant isb

Réponse du flux rotorique Réponse du flux rotorique 
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b) En charge

Réponse de la vitesse Réponse du couple Ce

Réponse du courant isa Réponse du courant isb

Fig 1.5 Résultats de simulation de la machine asynchrone alimentée par un réseau triphasé
a) à vide    ;    b) en charge avec un échelon de consigne de 15 N.m à t=0.25s

1.3 MODELISATION DE L’ASSOCIATION MOTEUR ASYNCHRONE-ONDULEUR

1.3.1 Introduction

Dans cette partie on présente l'étude  de la modélisation  de l'ensemble convertisseur

machine, où la machine à induction est associé à deux convertisseurs en cascades à travers

lesquels s'opère le transfert d'énergie entre le réseau et la machine.
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Le convertisseur est constitué d’un redresseur triphasé et d’un filtre du coté de la  source

alternative  et  d’un onduleur de tension du coté de la machin

Fig 1.5 Schéma de l’association machine asynchrone onduleur de tension.

1.3.2 Modélisation de l’onduleur de tension

             L’onduleur de tension est un convertisseur statique constitué de cellules de commutation

généralement à transistor ou à thyristor GTO pour les grandes puissances.

Le principe de fonctionnement s’exprime par le séquencement imposé aux interrupteurs statiques

qui réalisent la modulation de largeur des impulsions des tensions appliquées aux enroulements

statoriques de la machine [14].

Les trois cellules de commutation formant un onduleur triphasé sont bidirectionnelles en courant.

Dans l’hypothèse de la conduction continue, on montre que chaque groupe transistor diode,

assemblés en parallèle, forme un interrupteur (demi-bras) commandé à l’ouverture et à la

fermeture chaque demi-bras possède son complémentaire. Pour modéliser l’onduleur de tension,

voir (figure1.6), on considère son alimentation comme une source parfaite, supposée être

constituée de deux générateurs de f.é.m égale à U0 /2 connectés entre eux par un point noté n0

[15], [16].

.

Redresseur

Ta

c

 Réseau
Triphasé

∼

Tb Tc

TaL
Tb Tc

 MAS
3 ~
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La machine a été modélisée à partir des tensions simples que nous notons Van,  Vbn et Vcn.

L’onduleur est commandé à partir des grandeurs logiques Si. On appelle Ti et Ti  les transistors

(supposés être des interrupteurs idéaux), on a :

- si  Si = 1, alors Ti est passant et Ti  est ouvert,

- si  Si = 0, alors Ti est ouvert et Ti  est passant.

Les tensions composées sont obtenues à partir des sorties de l’onduleur :

an0ab bn0

cn0bc bn0

ca cn0 an0

U = V - V
U = V - V
U = V - V







                                                                              (1.38)

Les tensions simples des phases de la charge issues des tensions composées ont une somme nulle,

donc :

an caab

bn bc ab

cn ca bc

V = (1 3) U - U

V = (1 3) U - U

V = (1 3) U - U

   


   


   

                                                                           (1.39)

Elles peuvent s’écrire à partir des tensions de sorties de l’onduleur en introduisant la tension du

neutre de la charge par rapport au point de référence n0.

Fig 1.6    Schéma de l’onduleur triphasé à deux niveaux.

TcTbTa

U0
n

a

c

b
Van

U0/2

0n

TcTb

Ubc

Vcn

VbnUab

Uca

Ta

U0/2

a

b

c
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an nn an0 0

nnbn bn0 0

cn nn cn0 0

V + V = V

V + V = V

V + V = V







                                                                                    (1.40)

Donc, on peut déduire que :

nn an cnbn0 0 00

1V = V + V + V
3

 
                                                                  (1.41)

L’état des interrupteurs supposés parfaits ⇔  Si (i=a, b, c) on a :

0
i 0ino

UV S U
2

= −                                                                                          (1.42)

On a donc :

aan0 0

0bn0 b

ccn0 0

V = (S - 0.5)U
V = (S -0.5)U
V = (S -0.5)U







                                                                                      (1.43)

En remplaçant, on obtient :

an an 0 cn 0bn 0

an 0 cn 0bn bn 0

cn an 0 cn 0bn 0

2 1 1V = V V V
3 3 3
1 2 1V = - V V V
3 3 3
1 1 2V = - V V V
3 3 3

 − −

 + −

 − +

                                                                 (1.44)

En remplaçant, on obtient :

an a

0bn b

cn c

V 2 -1 -1 S
1V = .U -1 2 -1 S
3

V -1 -1 2 S

    
    
    
        

                                                                  (1.45)

Il suffit d’appliquer la transformation de Concordia pour passer d’un système triphasé au système

biphasé.
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1.3.3 Commande des onduleurs par régulateurs à hystérésis

Pour chaque bras de l’onduleur, les interrupteurs Ti et T’i (i = 1, 2, 3) sont reliés, l’un à la

sortie d’un comparateur à hystérésis, l’autre à cette même sortie via un inverseur. Où, le

changement de signe de la différence entre le courant de référence et le courant mesuré n’entraîne

pas instantanément le basculement du comparateur à cause de l’effet de l’hystérésis, c’est-à-dire

que le courant mesuré évolue en augmentant jusqu’ ce que ∆I soit égal à h (h est la largeur de la

bande d’hystérésis). Le comparateur bascule ou l’autre interrupteur rentre en conduction à son

tour tant que ∆I < h [17], [18].

Le contrôle des courants par régulateurs à hystérésis force le courant de phase à suivre le courant

de référence. L’imposition des courants sinusoïdaux à la machine garantit un couple

électromagnétique non fluctuant. L’approche la plus simple qui réalise la comparaison entre le

courant de phase mesurée et le courant de référence est illustré par la (figure1.7).

Les conditions de commutation des trois commutateurs statiques Si (i=1, 2,3) de l’onduleur sont

définies en terme des états logiques Si correspondants de la façon suivante :

i i ref

i i ref

i i 1 i ref

S 1 si i i i
S 1 si i i i
S S si i i−

− +

−

= ≥ ∆

= ≤ ∆
= =

                                                                     (1.46)

ii  (i=1, 2,3)    : représentent les courants des phases statoriques ( a b ci , i , i ).

refi  (i=1,2,3) : représentent les courants de référence des trois bras de l’onduleur.

Fig 1.7   illustration de la bande de courant à hystérésis
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1.3.4 Contrôle de la tension par modulation de la largeur d’impulsion MLI

Cette technique consiste à comparer le signal de référence onde (modulante) de forme

sinusoïdale à faible fréquence par un signal triangulaire onde (porteuse) de fréquence élevée.

Le signal modulé est au niveau haut lorsque la modulante est supérieure à la porteuse et est au

niveau bas lorsque la modulante est inférieure à la porteuse.

Fig 1.8   principe de la technique MLI

Vref1 Vref1 Vref1

f11 f21 f31

t(s)

t(s)
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1.3.5  Résultats de simulation de l’association moteur asynchrone convertisseur

La (figure 1.9 a) montre que les résultats de simulation dans le cas d'un démarrage à vide avec

une fréquence de commutation de l'ordre de 4khz sont identique pour la vitesse avec où sans la

présence du convertisseur MLI, on remarque que le système répond sans dépassement avec

pratiquement le même temps de réponse. Cependant sur la (figure 1.9 b et c) le couple

électromagnétique ainsi que les composantes des courants isa et isb engendrent des pulsations qui

sont dues aux harmoniques à haute fréquence.

la MLI à l’avantage de réduire sensiblement les harmoniques des courants en augmentant la

fréquence de découpage, néanmoins elle risque d’affecter le fonctionnement des interrupteurs, de

même elle réalise la mise en forme de la tension ce qui facilite le filtrage.

Fig 1.9 Résultats de simulation de la vitesse à vide avec et sans le convertisseur MLI

Fig 1.10 Résultats de simulation du couple à vide avec et sans le convertisseur MLI

Avec convertisseur MLI
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 Sans convertisseur MLI
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a) courant isa

 b) courant isb

Fig 1.10 . Résultats de simulation des courant à vide avec et sans le convertisseur MLI

1.4 CONCLUSION

Dans ce chapitre nous avons traité la complexité du modèle de la machine asynchrone qui

a été réduit grâce aux hypothèses simplificatrices et la transformation de Park en une machine

biphasée équivalente.

L’alimentation par un convertisseur statique engendre l’existence d’harmoniques dans l’onde de

courant. Ainsi le couple électromagnétique est plus amorti lors du régime transitoire, mais

présente des ondulations. Cependant Ces dernières ne gênent pas le fonctionnement de la

machine, puisqu’elle est destinée à travailler à haute fréquence.

Dans le chapitre suivant, nous exploitons le modèle établi précédemment pour étudier la

commande de la machine asynchrone en utilisant la technique du contrôle directe du couple DTC.
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2.1.   INTRODUCTION

la commande vectorielle par orientation du flux rotorique présente l’inconvénient majeur

d’être relativement sensible aux variations des paramètres de la machine, c'est pourquoi on a

développé les méthodes de contrôle direct de couple DTC (direct torque control) des machines

asynchrones durant les années quatre-vingt par Takahashi et Depenbrock, dans ces méthodes de

contrôle le flux statorique et le couple électromagnétique sont estimés à partir des seules

grandeurs électriques accessibles au stator, et ceci sans recours à des capteurs mécaniques [19].

L’absence de boucles de contrôle des courants, de la transformation de Park et du bloc de calcul

de modulation de tension MLI rend la réalisation de la commande DTC plus aisée que la

commande par orientation de flux rotorique. Cependant, elle présente des problèmes à basse

vitesse, la nécessité de disposer des estimations de flux statorique et du couple et les contraintes

de calcul sont beaucoup plus fortes (20 à 30 kHz). Elle présente les avantages suivants: [20], [21].

-  De n'avoir qu'un seul régulateur, celui de la boucle externe de vitesse.

-  Le contrôle par hystérésis limite la fréquence de commutation de l’onduleur.

-  La variation des paramètres de la machine présente une grande robustesse.

  Dans ce chapitre on exposera les principes du contrôle direct de couple, puis on développera

l’estimation des deux grandeurs utilisées (correcteur à hystérésis) ainsi que la structure générale

et la simulation numérique de cette commande

2.2.   PRINCIPE  DE  LA  COMMANDE  DIRECTE  DU COUPLE

Le principe est la régulation directe du couple de la machine par l’application des

différents  vecteurs de tension de l’onduleur,  qui détermine son  état.  Les  deux  variables

contrôlées  sont    le  flux statorique  et  le  couple  électromagnétique qui  sont    commandées  par

des régulateurs à hystérésis. Dans une commande DTC il est préférable de travailler avec une

fréquence de calcul élevée afin de réduire les oscillations de couple provoquées par les

régulateurs [22].

Un onduleur de tension classique à 2 niveaux permet d’atteindre 7 positions distinctes dans le

plan de phase, correspondant aux huit séquences de tension de l’onduleur.
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












++=

ππ
3

4j
c3

2j
bacS eSeSS U

3
2V                                                           (2.0)

Les différentes combinaisons des 3 grandeurs ( cba S,S,S  ) permettent de générer huit positions du

vecteur SV  dont deux correspondant au vecteur nul.

La méthode la plus simple de piloter l’onduleur consiste en un pilotage direct de l’onduleur par

applications successives à la période de commande de l’onduleur Te, des vecteurs iV non nuls, et

des vecteurs nuls 70 V,V  .Le vecteur de contrôle à donc huit possibilités et le seul réglage

possible est le temps d’application des vecteurs (période fixe Te)

2.2.1 Le contrôle vectoriel du couple

   On utilise les expressions vectorielles de la machine dans le référentiel lié au stator : [23].

aS bS cS

aS bS cS

2
Uc

2
Uc

abU anV

MAS

(a)
(b)

(c)

n
0n

β

c U
3
2

α)100(V1

)110(V2)010(V3

)011(V4

)001(V5 )101(V6

Vecteurs tensions nuls
)111(V),000(V 70

Fig 2.1  Onduleur de tension et vecteurs de  tension Vs
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








Φ−
Φ

+==

Φ
+=

r
r

rrr

s
sss

j
dt

dIRV

dt
dIRV

σ0
(2.1)

   A partir des expressions des flux, le courant rotor s’écrit

)(1
s

sr

m

r

r
r LL

L
L

I Φ−
Φ

=
σ

                                                                      (2.2)

rs

m

LL
L 2

1−=σ                                                                                     (2.3)

Les équations deviennent :

s
rs

m
r

r

r

ssss

L
L

j
dt
d

dt
dIRV

Φ=Φ−+Φ

Φ+=

σδ
ω

σδ
1)1(

                                                  (2.4)

Ces relations montrent que :

- le vecteur SΦ  peut être contrôlé à partir  du vecteur SV  à la chute de tension Ss IR  prés.

- Le flux rΦ suit les variations de sΦ  avec une constante de temps rσδ , le rotor agit comme un

filtre de constante de temps rσδ  entre les flux sΦ  et rΦ .

     De plus rΦ atteint en régime permanent :

rr

s

s

m
r jL

L
σδω+

Φ
=Φ

1
                                                                          (2.5)

En posant )( rs ΦΦ=γ , le couple s’exprime par :

γ
σ

sinrs
rs

m
elm LL

Lp ΦΦ=Γ                                                                      (2.6)

 On constate donc que le couple dépend de l’amplitude des deux vecteurs sΦ et rΦ et de leur

position relative.
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Si l’on parvient à contrôler parfaitement le flux sΦ à partir de sV en module et en position, on

peut donc contrôler l’amplitude et la position relative de rΦ  et donc le couple. Ceci n’est possible

que si la période de commutation Te est très inférieur à rσδ .

2.2.2  Le contrôle  de flux statorique

∫ −=Φ
t

ssss dtIRV
0

)(                                                                            (2.7)

Entre deux commutations des interrupteurs de l’onduleur, le vecteur tension sélectionné est

toujours le même, d’où :

∫−+Φ=Φ
t

sssss dtIRtVt
0

)()0()(                                                             (2.8)

Avec la résistance Rs  considéré constante au cours du temps.

Si, pour simplifier, on considère la chute de tension Ss IR  comme négligeable devant la

tension SV , On constate  alors que sur l’intervalle [0, Te], l’extrémité du vecteur SΦ  se déplace

sur la  droite dont la direction est donnée par le vecteur sV  sélectionné pendant Te [24].

t = Te

t = 0

ΦS(t)

ΦS(0)

β

α

0

V3 V2

V4

V5 V6

V1

V s = V3

V0, V7

∆ ΦS = V3Te

Composante de couple

Composante de flux

ω s

α s

∆α s

Fig 2.2   Evolution de l’extrémité de sΦ

2.3 PRESENTATION DE LA STRUCTURE DE CONTROLE

2.3.1 Choix du vecteur tension sV
Le choix du vecteur SV dépend de la position de SΦ dans le référentiel (S), de la
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variation souhaitée de son module, de son sens de  rotation  et de la variation du couple.

L’espace d’évolution de SΦ est décomposé en six zones i, avec i= [1,6], telle que représentée

sur la (figure 2).

Lorsque le flux se trouve dans une zone i, le contrôle du flux et du couple peut  être assuré en

sélectionnant l’un des huit vecteurs tensions suivants : [25],[26].

- Si 1+iV  est sélectionné alors Φ s  croit  et Γ elm  croit,

- Si 1−iV est sélectionné alors Φ s  croit  et Γ elm  décroît,

- Si 2+iV  est sélectionné alors Φ s croit  et Γ elm  croit,

- Si 2−iV  est sélectionné alors Φ s décroît et Γ elm  décroît,

- Si 0V  ou 7V sont sélectionnés, alors la rotation du flux SΦ  est arrêtée, d’où une

décroissance du couple alors que le module du flux sΦ reste inchangé.

α

V i  -  1

V i  +  1V i  +  2

V i  -  2

N i  =  123

6

4

5

Φ s c r o î t
Γ e l m c r o î t

Φ s c r o î t
Γ e l m  d é c r o î t

Φ s d é c r o î t
Γ e l m d é c r o î t

β
π / 3

1

Φ s d é c r o î t
Γ e l m c r o î t

V 0  ,  V 7

Φ s c s t e
Γ e l m  d é c r o î t

Fig 2.3  Choix du vecteur tension

En début de zone, les vecteurs 1+iV et 2−iV sont perpendiculaires à sΦ d’où une évolution

rapide du couple mais une évolution lente de l’amplitude du flux Φ s, alors qu’en fin de zone,

l’évolution est inverse. Avec les vecteurs 1−iV et 2+iV , il correspond une évolution lente du couple

et rapide de l’amplitude sΦ  en début de zone, alors qu’en fin de zone c’est le contraire.
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Les vecteurs iV  et 3+iV  ne sont pas utilisés quelque soit le sens d’évolution du couple ou du flux

car la composante du flux est très forte avec un couple nul en milieu de zone.

Le vecteur de tension à la sortie de l’onduleur est déduit des écarts de couple et de flux, estimés

par apport à leur référence, ainsi que la position du vecteur sΦ .

Un estimateur de flux en module et en position ainsi qu’un estimateur de couple sont donc

nécessaires [27].

2.4  ESTIMATEURS

Les  consignes d’entrée du système de contrôle sont le couple et l’amplitude du flux

statorique. Lorsque celui-ci est appliqué aux machines asynchrones, le couple représente la

troisième entrée de ce système de contrôle. Les performances du système de contrôle dépendent

de la précision dans l’estimation de ces valeurs [28].

2.4.1 Estimation du flux statorique

L’estimation du flux statorique est réalisée à partir des mesures des grandeurs statoriques

courant et tension de la machine ,l’expression du flux statorique s’écrit [29],[30] :

( )t

s s s s0
= V - R I dt∫      (2.9)

Le vecteur flux statorique est calculé à partir de ses deux composantes biphasées d’axes ( ), tel

que :

s s s+ j      (2.10)

∫ −=Φ
t

dtRsIsVss
0

)( ααα     et ∫ −=Φ
t

dtRsIsVss
0

)( βββ                  (2.11)

Les calculs sont effectués dans le repère ( ),α β  auquel on se ramène en appliquant la

transformée de Concordia aux valeurs instantanées des courants ( scsbsa iii ,, )   et des tensions

statoriques (déduites de 0U ).
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s s sI = I + j.I                                                (2.12)

( )

Sa

S Sb Sc

2

3
1

2

I = i

I = i - i







                                       (2.13)

.

On obtient ainsi SV , V , à partir de la tension d’entrée de l’onduleur 0U  et des états de

commande a b c(S ,S ,S ), soient :

( )

a c0 b

c0 b

2 1V = U S - (S +S )
3 2

1V = U S -S
2

  
  

 





                                       (2.14)

.

Le module du flux statorique s’écrit
2 2

s s s                                                      (2.15)

Le secteur iS  dans le quel se situe le vecteur s est déterminé à partir des composantes s et

sβ . L’angle s entre le référentiel (S) et le vecteur s est égal à :

s
s

s
= arctg                                                         (2.16)

2.4.2 Estimation du couple electromagnetique

On peut estimer le couple elm uniquement en fonction des grandeurs statoriques (flux

et courant) à partir de leurs composantes ( ), le couple peut se mettre sous la forme :

selm s= p I - I                                          (2.17)

2.5  ELABORATION DU VECTEUR DE COMMANDE

2.5.1 Le correcteur de flux

Son but est de maintenir l’extrémité du vecteur sΦ dans une couronne circulaire

comme le montre la (figure 3).

La sortie du correcteur doit indiquer le sens d’évolution du module de sΦ , afin de

sélectionner le vecteur tension correspondant. Pour cela un simple correcteur à hystérésis à
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deux niveaux convient parfaitement, et permet de plus d’obtenir de très bonnes performances

dynamiques [31].

La sortie du correcteur, représentée par une variable booléenne [Cflx], indique directement si

l’amplitude du flux doit être augmentée [Cflx=1] ou diminuée [Cflx=0] de façon à maintenir :

( )refs s s≤                                             (2.18)

Avec : ( )refs  est le flux de référence, s est la largeur d’hystérésis du correcteur.

2.5.2. Le  correcteur du couple

Le correcteur de couple  à pour fonction  de maintenir le couple dans les limites

( )refelm elm elm≤   (2.19)

 Avec : ( )refelm est le couple de référence et elm est la bande d’hystérésis du correcteur.

Cependant une différence avec le contrôle de flux est que le couple peut être positif ou négatif

selon le sens de rotation de la machine [32], [33].

Deux solutions sont à envisager

- un correcteur à hystérésis à deux niveaux,

- un correcteur à hystérésis à trois niveaux

2.5.3 Le correcteur à deux niveaux

Ce correcteur est identique à celui utilise pour le contrôle du module de sΦ . Il

n’autorise le contrôle du couple que dans un seul sens de rotation Ainsi  seuls les vecteurs

1+iV  et 2+iV  , peuvent être sélectionnes pour faire évoluer le flux sΦ .par conséquent, la

diminution du couple est uniquement réalise par la sélection des vecteurs nuls [34].

1
23

4

5 6

4V3V

4V
5V

4V
5V

6V
5V

6V
1V

6V
1V 2V 1V

2V
3V
2V

3V

Sens de rotation

de SΦ ( )reffSΦ
S∆Φ

S∆Φ−

1

0

S∆ΦS∆Φ−

( ) SreffS Φ−Φ

Cfl

x

Fig 2.4  Correcteur de flux à hystérésis
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elm elmelmref
∆Γ = Γ − Γ

1

-1

elm∆Γ

0

2.5.4 Le correcteur  à trois niveaux

Dans notre étude on a utilisée un correcteur à hystérésis à trois niveaux  comme

solution, ce correcteur permet de contrôler le moteur dans les deux sens de rotation, soit pour

un couple positif ou négatif.

La sortie du correcteur, présenté par la variable booléenne Ccpl (Figure5) indique directement

si l’amplitude du couple doit être augmentée en valeur absolue (Ccpl=1) pour une consigne

positive et (Ccpl = -1) pour une consigne négative, ou diminuée (Ccpl = 0)

Ce correcteur autorise une décroissance rapide du couple. En effet pour diminuer la valeur de

couple, en plus des vecteurs nuls (arrêt de la rotation de sΦ ), on applique les vecteurs

21 −− ii VouV si l’on choisit un sens de rotation positif (sens conventionnel trigonométrique).

Dans ce cas, le flux rΦ   rattrapera  très vite le flux sΦ  sans que ce  dernier se contente

seulement de l’attendre mais va à sa  rencontre  (inversion du sens de rotation de sΦ ) [35].

elm∆Γ−

Fig 2.5 Correcteur de couple à trois niveaux

2.6 SRATEGIE DE COMMANDE DTC PAR LA  METHODE DE TAKAHASHI

            La méthode de type DTC la plus classique est basée sur l’algorithme suivant  [36] :

- le domaine temporel est divisé en périodes de durée eT  réduites ( s50Te µ≤ ),

- à chaque coup d’horloge, on mesure les courants de ligne et les tensions par phase,

- on reconstitue les composantes du vecteur flux stator,

- l’estimation du couple électromagnétique de la machine est alors possible grâce à

l’estimation des composantes de flux et aux mesures des courants de lignes,

- l’erreur entre le flux de référence et le flux estimé est introduite dans un régulateur

hystérésis qui génère à sa sortie la variable binaire (cflx) à deux niveaux,

- l’erreur entre le couple de référence et le couple estimé est introduite dans un régulateur

hystérésis qui génère à sa sortie une variable logique à trois niveaux (ccpl) afin de minimiser

ccpl

elm∆Γ
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la fréquence de commutation, car la dynamique du couple est généralement plus rapide que

celle du flux,

-Le choix de l’état de l’onduleur est effectué dans une table de commutation construite en

fonction de l’état des variables (cflx) et (ccpl) et de la zone de la position de flux s .

En sélectionnant l’un des vecteurs nuls, la rotation du flux statorique est arrêtée et entraîne

ainsi une décroissance du couple. Nous choisissons V0 ou V7 de manière à minimiser le

nombre de commutation d’un même interrupteur de l’onduleur [37].
Cflx 1 1 1 0 0 0

Ccpl 1 0 -1 1 0 -1

1S 2V 7V 6V 3V 0V 5V

2S 3V 0V 1V 4V 7V 6V

3S 4V 7V 2V 5V 0V 1V

4S 5V 0V 3V 6V 7V 2V

5S 6V 7V 4V 1V 0V 3V

6S 1V 0V 5V 2V 7V 4V

Table  2.1  Table de commutation de la structure de la DTC

2.7  STRUCTURE GENERALE DU CONTROLE DIRECTE DU COUPLE

La structure du contrôle direct du couple est représenté comme suit [38]:

cU

Table de commutation

FO

•

∫

∫
SR SR

MAS

3/2 3/2

charge

CcplCflx Sθ

reffS )(Φ
( elmΓ )reff

αΦS

βΦS

αSV βSV αSIβSI

rω

PI

rω ref

  Fig 2.6  Structure générale du contrôle direct du couple avec un PI
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Par analogie avec une machine à courant continu avec boucle de courant, la machine

asynchrone   avec commande  DTC  peut être modélisée par un système linéaire (autour

d’un point de fonctionnement) ayant comme  entrée  la référence couple et comme sortie la

vitesse .

La boucle de régulation de vitesse comprend un régulateur PI classique dont la détermination

des paramètres est illustrée dans l’annexe B.

2.8 SCHEMA DE SIMULATION

2.9  RESULTATS DE SIMULATION

Les résultats à présenter ont été obtenus à l’aide d’un programme de simulation d’une

machine asynchrone dont ses paramètres sont récapitules dans l’annexe A et l’outil utilise est

l’environnement Matlab/Simulink.

La simulation est effectuée dans les conditions suivantes :

La bande d’hystérésis du comparateur de couple est, dans ce cas, fixée à ± 0.25 Nm, et celle

du comparateur de flux à ±0.05 Wb.

elmΓ (ref)  est récupéré à la sortie d’un PI, Φsref = 1,13wb.

Fig 2.7  Schéma bloc de simulation
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Afin d’illustrer les performances statiques et dynamiques du contrôle directe du couple de la

machine asynchrone par un PI classique, on a simulé trois régimes transitoires : un démarrage

à vide, une introduction d’un couple de charge à l’instant t=0.5s puis l’introduction de deux

couples de charges aux instants t=0.3s et t=0.6s et une inversion du sens de rotation de la

vitesse à t=0.5s, et enfin on a testé la robustesse de la commande vis-à-vis des paramètres clés

de la machine qui sont la résistance statorique  Rs  et  le moment d’inertie J.

2.9.1 Démarrage à vide

On a simule le comportement d’un réglage de vitesse par PI classique de la machine

asynchrone avec contrôle directe du couple DTC  schématisé par la (figure6.2), lors d’un

démarrage  à vide avec rω ref  =100rad/s.

La (figure 2.8) montre les performances de la régulation, on note une nette amélioration en

régime dynamique ou la vitesse est obtenue sans dépassement au bout d’un temps t=0.0492s.

En effet pour le premier ordre le régime permanent est considéré atteint à 63% de la vitesse

nominale.

Les composantes en courant présentent des allures sinusoïdales. Les composantes en

tension quant, à elles, sont déterminées à partir de la tension continue issue du redresseur de

tension, des ordres de commande a,b,cS , et de la transformation de Concordia, ont donc des

formes d’ondes d’allure rectangulaire correspondante au découpage de la tension

d’alimentation de l’onduleur.

Par ailleurs la (figure 2.8) présente l’évolution du flux statorique dans le repère biphasé

( ). La valeur de référence du flux est, dans ce cas égale à 1.13wb. Lors du démarrage,

nous observons des ondulations qui sont dues, en partie, à l’influence du terme résistif dans le

calcul et le contrôle du flux à faible vitesse du moteur.

En ce qui concerne le couple, on remarque qu’au démarrage il atteint un pic et se stabilise à

une valeur pratiquement nulle en régime permanent.
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Réponse de la vitesse Réponse du couple Ce

Réponse du courant isa Réponse du courant isb

Réponse du flux statorique dans le plan ( )βα ,          Réponse du module du flux statorique s

Fig 2.8  Réponse du système à vide
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2.9.2 Introduction du couple de charge

L’effet de l’introduction d’un couple de charge de 25N.m à l’instant t=0.5s après un

démarrage à  vide sur la dynamique de la machine, est montré  à la (figure2.9).

On remarque que le régulateur PI classique est moins robuste vis a vis de la variation de la

charge, en effet un rejet  rapide de la  perturbation exige une augmentation de la constante

d’intégration ce qui peut entraîner des dépassements au niveau de la réponse dynamique de

vitesse. De même on constate sur la (figure2.10) l’apparition des deux rejets de perturbations

aux instants t=0.3s et t=0.6s correspondants respectivement  aux couples de charges de 25N.m

et -25N.m.

  A  travers cette simulation, nous constatons aussi à partir de la  (figure2.9) et la

(figure2.10) que le couple suit parfaitement la valeur de la consigne et reste dans la bande

d’hystérésis.

Les composantes en courant présentent des allures sinusoïdales bruitées dont l’amplitude des

ondulations augmentent légèrement  à l’instant t=0.5s suite à l’application du couple de

charge.

La réponse du  module du flux statorique garde la même allure, il n’est pas affecté par la

variation du couple de charge.

Réponse de la vitesse Réponse du couple Ce
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Réponse du courant isa Réponse du courant isb

Réponse du flux statorique dans le plan ( )βα ,        Réponse du module du flux statorique s

Fig 2.9  Réponse du système pour un échelon de consigne de 25Nm à l’instant t=0.5s

Réponse de la vitesse Réponse du couple Ce
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Réponse du courant isa Réponse du courant isb

Réponse du flux statorique dans le plan ( )βα ,        Réponse du module du flux statorique s

Fig 2.10 réponse du système pour deux  consignes de 25Nm à t=0.3s et de -25Nm à t=0.6s

2.9.3 Inversion du sens de rotation

Afin de tester la robustesse du contrôle directe du couple vis-à-vis à une variation

importante de la référence de la vitesse, on introduit un changement de la consigne de vitesse

de  -100

rad/s à 100rad/s à l’instant t=0.5s après un démarrage à vide. A l’inversion de vitesse on

remarque sur la (figure2.11) que la poursuite en vitesse s’effectue mais avec un dépassement,

de même pour le couple qui subit  lui aussi un dépassement avant de se stabiliser. Les

courants statoriquees présentent des ondulations  qui atteignent  à l’inversion de vitesse la

valeur du pic au démarrage. La trajectoire du flux statorique est pratiquement circulaire, le

flux atteint sa référence de contrôle sans aucun dépassement de la bande de contrôle.
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Réponse de la vitesse Réponse du couple Ce

Réponse du courant isa Réponse du courant isb

Réponse du flux statorique dans le plan ( )βα ,     Réponse du module du flux statorique s

Fig 2.11   réponse du système pour une inversion de vitesse de -100rd/s à t=0.5s
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2.10 ROBUSTESSE VIS À VIS DES VARIATIONS PARAMETRIQUES

Dans cette partie on présente les résultats de simulation de la robustesse de la

commande de vitesse par un PI classique d’une machine asynchrone avec DTC, face à la

variation paramétrique due  à plusieurs phénomènes et  perturbations à savoir [24],[25].

- l’état magnétique de la machine caractérisé par le phénomène de saturation qui influe sur les

inductances de la machine.

- l’effet de la température sur les résistances en particulier.

- la variation de la vitesse rotorique qui provoque l’évolution de l’effet de peau.

- la variation de la charge qui peut affecter l’inertie du rotor et le facteur de frottement…etc.

Pour ce faire, les performances de cette commande ont été établies par simulation pour le cas

de la variation  respective de la résistance statorique  et de la variation du moment d’inertie de

l’ordre de 100%.

2.10.1 Variation  de la résistance statorique

Les principes du contrôle direct du couple ont été établis en supposant que la vitesse

de la machine est élevée pour négliger l’influence du terme résistif surtout pour le contrôle du

flux.

Il est nécessaire donc d’étudier le comportement du flux et du couple lors de leurs

établissements respectifs, [3].

Pour étudier l’influence de la résistance statorique sur le comportement de la machine lors de

la variation des paramètres électriques, nous avons simulé le système pour une augmentation

de +100% de la résistance statorique nominale. On remarque effectivement  d’après les

résultat obtenus  que la variation de la résistance statorique affecte le module du flux

statorique et le couple électromagnétique lors du démarrage entre les instants  t=0s et t=0.75s,

de même on constate clairement  lors de la réponse du flux statorique dans le plan ( )βα ,  de la

(figure2.9), la déformation de la trajectoire d’extrémité du flux .En effet, lorsque la bande

d’hystérésis de flux augmente, le nombre de commutation du correcteur de flux diminue.

Les phénomènes d’ondulations relevés sur la progression du flux statorique sont dus à un

décalage entre la force électromotrice Es et le vecteur tension statorique Vi+1, correspondant à

une zone N=i, sélectionné par les commandes en sortie de l’onduleur, ce décalage est fonction

de la grandeur du terme résistif Rsis. L’extrémité du flux se déplace en réalité avec la pente

s
s s s

d = V - R i
dt

= Es, où Es est la force électromotrice ce qui explique le fait qu’en début de la
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zone N=i, l’extrémité du vecteur flux statorique suit la variation de Es. On note que

l’amplitude du flux Φs progresse en ondulant chacune de ces ondulations correspondant à une

zone de position N du vecteur flux ce qui  entraîne un retard dans l’établissement de ce

dernier. Les effets d’oscillation sont donc bien prononcés en début de la zone.

Réponse de la vitesse 
Réponse du couple Ce

Réponse du courant isa Réponse du courant isb
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Réponse du flux statorique dans le plan
( )βα ,

        Réponse du module du flux statorique s

Fig 2.11 réponse du système lors de la variation de la résistance statorique de 100%

2.10.2 Variation du moment d’inertie

On constate d’après les résultats de simulation de la (figure2.12) qu’une augmentation

de l’ordre de 100% de la valeur du moment d’inertie peut provoquer une dégradation

importante des performances de la commande. En effet on note une réponse de vitesse avec

un  temps prolongé et un dépassement flagrant, quant au couple on remarque que son

établissement s’effectue après un temps et un dépassement considérable.

Réponse de la vitesse Réponse du couple Ce
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Réponse du courant isa Réponse du courant isb

Réponse du flux statorique dans le plan

( )βα ,
Réponse du module du flux statorique s

Fig 2.12 Réponse du système lors de variation du moment d’inertie de 100%

2.11  INFLUENCE DE LA  FREQUENCE  D’ECHANTILLONAGE

La fréquence  d’échantillonnage doit être élevée et associée à la borne supérieure de la

fréquence de commutation de l’onduleur qui est généralement limité par d’autres paramètres.

Cependant   pour simplifier notre étude on considère la vitesse de rotation constante.

2.12  CONCLUSION

Dans ce chapitre, nous avons présenté la structure du contrôle direct du couple

(DTC).cette loi de contrôle permet d’obtenir des performances dynamiques remarquables de

même qu’une bonne robustesse vis-à-vis de certains écarts de paramètres du moteur .cette

méthode apporte donc une solution concrète aux problèmes de dynamique et de robustesse

rencontrées dans les autres structures de contrôle telle que la commande vectorielle.
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Néanmoins  cette stratégie de commande est insensible aux variations des paramètres

rotoriques de la machine, l’estimation de flux ne dépend que de la résistance du stator. En

outre, la fréquence de commutation est variable et difficile à maîtriser du fait de l’utilisation

des contrôleurs à hystérésis, ce point présente deux problèmes majeurs qui sont :

- l’absence de maîtrise des harmoniques de couple provoquant la variation de la qualité

acoustique.

- l’apparition de couples pulsatoires entraînant un vieillissement précoce du moteur.

Dans l’objectif d’annuler l’erreur statique et réduire le temps de réponse tout en conservant la

stabilité du système, on a utilise un correcteur proportionnel intégral  PI. Les performances

obtenues avec ce dernier sont satisfaisantes, cependant on remarque que la réponse de la

vitesse en charge présente un rejet de perturbation et  le couple observe un dépassement

important qui peut nuire au fonctionnement du système.

Pour palier à ces problèmes, la solution  qu’on a envisagée consiste à utiliser un système de

commande avec la technique de la logique floue.
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3.1 INTRODUCTION

Dans ce chapitre, on va présenter le principe général et la théorie de base de la logique

floue. Cela englobe des aspects de la théorie des possibilités qui fait intervenir des ensembles

d’appartenance appelés ensembles flous caractérisant les différentes grandeurs du système à

commander; et le raisonnement flou qui emploie un ensemble de règles floues établies par le

savoir faire humain et dont la manipulation permet la génération de la commande adéquate ou

la prise de la décision [39]. Ensuite, on va décrire les notions générales et l’architecture

algorithmique et structurelle d’une commande floue, ou nous mettons le point sur [40][41] :

-  la fuzzification;

- les inférences floues;

- et la défuzzification.

3.2 PRINCIPE ET HISTORIQUE DE LA LOGIQUE FLOUE

L’imposition des contraintes sévères sur les performances des équipements industriels

impose la recherche d’un fonctionnement optimal des systèmes. La démarche de

l’automatique classique (approche algorithmique) consistait à construire un modèle

mathématique du système à piloter. A partir de ce  modèle une commande est déterminé

( PID, commande par retour d’état, commande optimal…) afin d’amener ce système dans les

états désirés tout en respectant les critères des performances[42].

La logique floue (fuzzy logic) est de grande actualité aujourd'hui. En réalité elle

existait déjà depuis longtemps et nous pouvons diviser son histoire de développement en trois

étapes.Ce sont les paradoxes logiques et les principes de l'incertitude d'Heisenberg qui ont

conduit durant les années 1920 et 1930 au développement de la logique à valeurs multiples ou

logique floue. En 1937, le philosophe M.Black a appliqué la logique continue, qui se base sur

l'échelle des valeurs vraies (0, 1/2, 1) pour classer les éléments ou symboles[43].

A partir des années soixante l’automaticien célèbre Zadeh  appréhende l’aspect

douteux que ce type d’approche soit toujours viable pour les systèmes complexes. En effet,

l’obtention d’un modèle mathématique précis et simple à exploiter s’avère parfois difficile.

Cette constatation a été à l’origine du développement des commandes à base de la logique

floue. Ainsi L’auteur s’est intéressé aux règles floues reposant sur la représentation du savoir

des experts pour décrire l’état du système et eut ainsi l’idée d’élargir la notion d’appartenance

normalement traduite par "oui" ou "non" aux critères "peut être", "sans doute", " à peu

prés"…etc. Il a ainsi fixé la notion des sous-ensembles flous et a fourni le point de départ

d’une nouvelle théorie[44].
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3.3 APPLICATION DE LA  LOGIQUE FLOUE

            Au cours des années soixante dix, différentes équipes de recherche ont contribuées à

faire connaître cette nouvelle technique, de ces recherches ont découlé divers concepts

nouveaux tels que : langage flou, système flou, relation floue…etc.  Parallèlement aux travaux

sur la recherche, différentes applications industrielles ont été menées, la plus importante est

sans doute celle menée dans les années quatre vingt par Hitachi consistant à faire la

commande automatisée du métro de Séndaï (ville située à 300 Km  de Tokyo), ce dispositif

géré par un ordinateur utilisant des algorithmes flous a permis une réduction de 10% de la

consommation d’énergie, de plus la conduite était tellement douce[45].

3.4 ENSEMBLE FLOU ET VARIABLES LINGUISTIQUES

Dans la théorie des ensembles conventionnels, une chose appartient ou n'appartient pas

à un certain ensemble. Toutefois, dans la réalité,  il est rare de rencontrer des choses dont le

statut est précisément défini. Par exemple, où est exactement la différence entre une personne

grande et une autre de grandeur moyenne? C'est à partir de ce genre de constatation que

Zadeh a développé  sa théorie. Il a défini les ensembles flous comme étant des termes

linguistiques du genre: zéro, grand, négatif, petit… Dans les ensembles conventionnels, le

degré d'appartenance est O ou 1 alors que dans la théorie des ensembles flous, le degré

d'appartenance peut varier entre O et 1 (on parle donc de fonction d'appartenance µ ).Un

exemple simple d'ensembles flous est la classification des personnes selon leur âge en trois

ensembles : jeune, moyen et vieux..

Pour éclaircir la situation, on peut prendre un exemple qui considère l’âge d'un homme

comme variable linguistique. On peut, à coup sûr, classer les hommes suivant leur âge en

jeune, Moyen et vieux, mais comment déterminer les limites entre chaque catégorie autrement

qu'avec le secours de la logique floue [46].

Essayons de définir la catégorie jeune: Un homme est vraiment jeune au dessous de30 ans, à

37.5ans, il n'est "qu'à moitié" jeune. Il ne l'est plus du tout au-delà de 45ans.

µ

                                                            30      45         60                   âge

Fig 3.1 fonction d’appartenance de la variable âge à l’ensemble flou jeune
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Définissons aussi la fonction d'appartenance à l'état vieux : Un homme est vraiment vieux au

dessus de60 ans, à 52.5 ans il n'est "qu'à moitié" vieux. Il ne l'est plus du tout en deçà de 45

ans
µ

                                                                                                        âge

                                                          30      45         60

Fig 3.2 fonction d’appartenance de la variable âge à l’ensemble flou vieux

D’autre part la fonction d'appartenance à l'état moyen, peut être représentée ainsi : Un

homme est tout à fait moyen à 45 ans. En dessous de 30 ans, il n'est pas assez vieux pour

être moyen. Au delà de 60 ans, il ne l'est plus non plus.

µ

                                                                                                      âge

                                                           30         45         60

Fig 3.3 Fonction d'appartenance de la variable âge à l’ensemble flou moyen

Cette représentation donne  le degré d’appartenance d’une personne, selon son âge, à

un certain ensemble flou, elle s’appelle fonction d’appartenance µ .

 Par exemple une personne de 40 ans appartient à l'ensemble "jeune" avec une valeur µ =0.20

et à l'ensemble "moyens" avec une valeur µ =0.60.

µ

                                                Jeune      moyen        vieux

                                     0.60

                                      0.20

                                                     30     45      60                                   âge
Fig 3.4 Fonction d’appartenance de la variable linguistique âge
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On peut ainsi illustrer la terminologie suivante :

- variable linguistique                                 : âge

- valeur d’une variable linguistique            : jeune, moyen, vieux,…|

- ensemble flou                                            : ‘jeune’, ‘moyen’, ‘vieux’,…

- plage de valeurs                                         : (0, 30, 45, 60,…)

- fonction d’appartenance                            : )(xeµ =a )10( ≤≤ a

- degré d’appartenance                                 : a

3.5 DIFFERENTES FORMES DE FONCTIONS D’APPARTENANCES

Le plus souvent, on utilise pour les fonctions d'appartenance des formes trapézoïdales

ou triangulaires. Ils s'agit des formes les plus simples, composées par morceaux de droites.

L'allure est complètement définie par 3 points P1, P2 et P3 pour la forme triangulaire ,voire 4

points P1, P2, P3 et P4 pour la forme trapézoïdale (figure3.5). La forme rectangulaire est

utilisée pour représenter la logique classique. Dans la plupart des cas, en particulier pour le

réglage par logique floue, ces deux formes sont suffisantes pour délimiter des ensembles

flous.

Les courbes d'appartenance prennent différentes formes en fonction de la nature de la

grandeur à modéliser (figure3.6).

Fig 3.5   Fonctions d’appartenance  de formes trapézoïdales et triangulaires

P3                      P2    P3            P2       P1=P2   P3=P4

P1=P2       P4      P1                P4   P1      P3                                   x

µ



Chapitre 3                                                                                                                   Théorie de la logique floue

53

Fig 3.6  différentes formes de fonctions d’appartenance

On définit ainsi une variable linguistique (x = âge); et on prend la division Ei(i= 1,3), des

ensembles flous tels que E1 = jeune (J) ; E2 = Moyen (M) ; E3 = Vieux (V)

 La transcription des ensembles flous en des fonctions d'appartenance, µEi{x= âge),

(i=1,3) est montrée sur la (figure 3.7).

iEµ     J                M             V

âge (ans)

Fig 3.7 fonctions d’appartenance avec trois ensembles flous  pour la variable

linguistique (âge)

Pour une subdivision plus fine composée de sept ensembles flous (PJ , J, MJ, M, MV ,V,

PV), les fonctions d'appartenance µEi (âge) pour (i=1,7) sont illustrées par la

( figure3.8), l’ âge étant normalisée.

iEµ

Fig 3.8 Fonctions d'appartenance avec sept ensembles flous pour

la variable linguistique(âge)

Pour obtenir le degré d'appartenance d’une valeur donnée de la variable linguistique, relatif

     30          45           60

PJ              J            MJ           M         MV         V          PV

   22.5         30           37.5       45          52.5        60           67.5       âge (ans)

x
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à un sous-ensemble flou, il suffit de projeter verticalement cette valeur sur la fonction

d'appartenance correspondant à ce sous-ensemble flou.

 3.6 OPERATEURS DE LA LOGIQUE FLOUE

Les mathématiques élaborées à partir  des ensembles flous  ressemblent beaucoup à

celles reliées à la théorie des ensembles conventionnels. Les opérateurs d'union, d'intersection

et de négation existe pour les deux types d'ensemble. Les opérateurs habituels, soit l'addition,

la soustraction, la division et la multiplication de deux où plusieurs ensembles flous existent

aussi. Toutefois, ce sont les deux opérateurs d'union et d'intersection qu'on utilise le plus

souvent dans la commande par la logique floue.

- Opérateur NON

                                         c = a = NON(a)                                                                       (3.1)

)(1)( xx ac µµ −= (3.2)

- Opérateur ET

L'opérateur ET correspond à l'intersection de deux ensembles a et b et on  écrit :

                                         c = a∩ b (3.3)

Dans le cas de la logique floue, l'opérateur ET est réalisé dans la plupart des cas par la

formation du minimum, qui est appliquée aux fonctions d'appartenance )(xaµ  et )(xbµ

des ensembles a et b, à savoir :

{ }bac µµµ ,min=                                                                 (3.4)

où cba µµµ ,, , signifient respectivement le degré d'appartenance à l'ensemble a, b et c. On

parle alors d'opérateur minimum..3

- Opérateur OU

L'opérateur OU correspond à l'union de deux ensembles a et b et on écrit :

                 c = a ∪ b (3.5)

 il faut maintenant calculer le degré d'appartenance à l'ensemble c selon les degrés des

ensembles a et b. Cela se réalise par la formation du maximum. On a donc l'opérateur

maximum.

}{ bac µµµ ,max=                                                                   (3.6)
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fig 3.7 opérateurs ET et OU

-  Autres réalisations pour les opérateurs ET et OU

a) Par opérations arithmétique

 * ET = opérateur produit

)().()( xxx bac µµµ =                                                                (3.7)

 * OU = opérateur somme

2
)()(

)(
xxxc ba µµ

µ
+

= (3.8)

b) Par opérations combinées

 * ET flou

[ ] [ ])()(
2

1)(),()( xxxxx babac µµ
γ

µµγµ +
−

+= (3.9)

Avec le facteur

[ ]1,0∈γ

* OU flou

  ET
OU

aµ

bµ

cµ

x

x

x

aµ

bµ

cµ

x

x

x



Chapitre 3                                                                                                                   Théorie de la logique floue

56

[ ] [ ])()(
2

1)(),(max)( xxxxx babac µµ
γ

µµγµ +
−

+= (3.10)

- opérateurs min-max

[ ] [ ])(),(max)1()(),(min)( xxxxx babac µµγµµγµ −+= (3.11)

- opérateur γ

[ ] [ ][ ]( )γγ µµµµµ )(1)(11.)(),()( 1 xxxxx aabac −−−= − (3.12)

le premier facteur contient l'opérateur produit pondéré avec l'exposant 1-γ  Par contre, le

deuxième facteur est la somme algébrique pondérée avec l'exposantγ

A partir des notions précédentes nous pouvons constater que la logique classique est un cas

particulier de la logique floue. autrement dire, la logique floue est une extension de la logique

classique.

3.7 INFERENCES A PLUSIEURS REGLES FLOUES

En général, la prise de la décision dans  une situation floue définissant une loi

de commande est le résultat d’une ou plusieurs règles floues appelées aussi inférences, liées

entre elles par des opérateurs flous ET,OU, ALORS,… etc.[47][48].

En automatique, les variables d'état représentant les entrées du système de contrôle sont

mesurées  ou  estimées.  En  associant  des  variables  linguistiques  comprenant  des

subdivisions d'ensembles flous, et en interprétant mathématiquement des règles mentales

ou floues en terme de ces variables d'état de la forme :

Si condition  une   ET/OU si  condition  deux  ALORS  décision ou action, la logique

floue fonctionne suivant le principe suivant : Plus la condition sur les entrées est vraie,

plus l'action préconisée pour les sorties doit être respectée.

Après avoir fuzzifier (c’est à dire transformer en variables  linguistiques) les variables

d'entrée et de sortie, il faut établir les règles liant les entrées aux sorties. En effet, il ne faut

pas perdre le but final qui consiste à chaque instant, à analyser l'état ou la valeur des

entrées du système pour déterminer l'état ou la valeur de toutes les sorties.

On peut générer une action ou prendre une décision en affectant une valeur floue à la

variable linguistique de la variable de sortie, qui est transformée en une valeur

numérique précise dans la phase finale.
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Généralement, les algorithmes de commande comprennent plusieurs règles floues et la

décision ou l’action est formulée ainsi :

Action ou opération = {Si condition 1  ET condition 1'  ALORS opération 1 OU;

                                      Si condition 2  ET condition 2'  ALORS opération 2 OU; …

                                      Si condition m ET condition m' ALORS opération m}

3.8 REGULATEUR PAR LOGIQUE FLOUE

Par opposition à un régulateur standard ou à un régulateur à contre-réaction d'état, le

régulateur par logique flou (RLF) ne traite pas une relation mathématique bien définie, mais

utilise des inférences avec plusieurs règles, se basant sur des variables linguistiques. Dans

cette section, nous allons présenter la procédure générale de la conception d'un régulateur par

logique floue[49].

la configuration de base d'un régulateur flou logique RLF comporte quatre blocs principaux :

-  fuzzification,

-  base de connaissance,

-  inférence

- et défuzzification

Fig 3.8 Configuration de base d’un régulateur par logique floue RLF

 Les rôles de chaque bloc peuvent être résumés comme suit :

 1) Le bloc fuzzification effectue les fonctions suivantes

    consigne

   retour

so

RLF
   Base de
connaissance

Fuzzification
( F )

Inférence
( I )

Défuzzification
( D )

procédé
sortie
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 - établit les plages de valeurs pour les fonctions d'appartenance à partir des valeurs des

variables d'entrées;

- effectue une fonction de fuzzification qui convertit les données d'entrée en valeurs

linguistiques convenables.

2) Le bloc base de connaissance est composé de l’ensemble des renseignements que nous

possédons sur le processus. Il permet de définir les fonctions d’appartenance et les règles du

régulateur flou.

3) Le bloc inférence est le c ur du régulateur RLF,qui possède la capacité de simuler les

décisions humaines et de déduire (inférer) les actions de commande floue l'aide de

l'implication floue et des règles d'inférence.

4) Le bloc défuzzification effectue les fonctions suivantes :

- établit les plages de valeurs pour les fonctions d'appartenance à partir des valeurs des

variables de sortie;

- effectue une défuzzification qui fournit un signal de commande non-floue à partir du signal

flou déduit.

3.8.1. Fuzziffication

Etant donné que l’implémentation du régulateur flou se fait de manière digitale, il faut

donc prévoir un convertisseur analogique/digital car le régulateur par logique flou utilise des

grandeurs mesurés à l’aide d’organes de mesure de types analogiques.

Les fonctions d’appartenances peuvent être symétriques, non symétriques et équidistantes et

non équidistantes (figure 3.9). il faut éviter les chevauchements (figure 3.10.a)  et les lacunes

(fig3.10.b) entre les fonctions d’appartenance de deux ensembles voisins. En effet cela

provoque des zones de non intervention du régulateur (zones mortes), ce qui entraîne  une

instabilité de réglage[50].

En général on introduit pour une variable linguistique trois, cinq ou sept ensembles flous

représentés par des fonctions d’appartenances. Le choix du nombre d’ensembles dépend de la

solution et de l’intervention du réglage désirée.

NG                         NM              E  Z             PM              PG

           -1               -0.5                      0                    0.5                   1                    x

µ

a. Fonctions d’appartenance symétriques et équidistantes
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µ

µ

µ

µ

µ

Fig 3.9 Différentes formes de fonctions d’appartenances

 NG                              NM                EZ                        PM                      PG

-1                        -0,5                     0                       0,5                        1        x

a. Formes avec chevauchement très important

NG                                  NM                E    Z                PM                                         PG

-1                         -0,5                           0                            0,5                      1              x

b. Fonctions d’appartenance symétriques et non équidistantes

c. Fonctions d’appartenance non symétriques et non équidistantes

  -1                     -0.5                      0                         0,5                     1                         x

NG                                 NM         E     Z                   PM                           PG

µ
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µ

3.8.2 Inférences (déductions floues)

Les inférences lient les grandeurs mesurées (transformées en variable linguistiques) à

la variable de sortie exprimée également en variable linguistique.

Plusieurs possibilités existent pour la réalisation des opérateurs de la logique floue qui

s’appliquent aux fonctions d’appartenance. A partir de ces possibilités, on introduit la notion

de méthodes d’inférences permettant un traitement numérique de ces inférences ; en général,

on utilise l’une des méthodes suivantes[51] :

- Méthode d’inférence Max-Min ( contrôleur de type Mamdani)

- Méthode d’inférence Max-Prod ( contrôleur de type Larsen)

- Méthode d’inférence Somme-Prod ( contrôleur de type Zadeh).

3.8.3. Exemple de la méthode d’inférences Max-Min

Afin de mettre en évidence le traitement numérique des inférences, on fera appel à un

cas de deux variables d’entrée x1 et  x2 et une variable de sortie xr. chacune est composée de

trois ensembles NG (négatif grand), EZ (environ zéro) et PG (petit grand) et définie par des

fonctions d’appartenances, comme le montre la (figure 3.11). Pour les variables d’entrées on

suppose que les valeurs numériques sont x1= 0,44 et x2 = -0,6.

Dans cet exemple, l’inférence est compose de deux règles :

xr : = si (x1 PG ET x2 EZ), ALORS xr : = EZ OU

         si (x1 EZ OU x2 NG ), ALORS xr : =NG

NG                        NM                         EZ                              PM                   PG

  -1                        -0,5                      0                             0.5                        1      x

b. Formes avec lacunes(chevauchement insuffisant)

Fig 3.10 Formes à éviter pour les fonctions d’ appartenance
des variables d’entrées
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La première condition (x1 PG ET x2 EZ) implique pour x1=0,44 un facteur d’appartenance

67,0)44,0( 1 ==xPGµ  et pour x2 =-0.67  un facteur d’appartenance 33.0)67,0( 2 =−=xPGµ .

La fonction d’appartenance de la condition prend la valeur minimale de ces deux facteurs

d’appartenance 33,01 =cµ  à cause de l’opérateur ET. La fonction d’appartenance )( rEZ xµ

pour la variable de sortie est donc écrêtée à 0,33 et cela à cause de l’opérateur ALORS réalise

par la formation du minimum. La fonction d’appartenance partielle pour )(1 rR xµ pour la

variable de sortie xr est mise en évidence par un trait renforcé sur la (figure 3.11 )

La condition (x1 ET OU x2 NG)  de la deuxième règle implique des facteurs d’appartenance

33,0)44,0( 1 ==xEZµ  et 67,0)67,0( 2 =−=xNGµ . La fonction d’appartenance de la condition

prend la valeur minimale de ces deux facteurs 67,02 =Cµ  à cause de l’opérateur OU. De la

même manière que la première condition, la fonction d’appartenance de la deuxième

condition )( rNG xµ de la variable de sortie est écrêtée à 0.67. La fonction d’appartenance

partielle )(2 rR xµ  est également mise en évidence par un trait renforcé sur la (figure 3.11).

La fonction d’appartenance résultante )(Re rs xµ  s’obtient par la formation du maximum des

deux fonctions d’appartenance partielles )(1 rR xµ et )(2 rR xµ  Puisque ces deux fonctions sont

liées par l’opérateur OU. Cette fonction est hachurée à la (figure 3.11).

si x1 PG                                ET X2 EZ                                    ALORS                     xR= EZ

NG µ       EZ    PG                                 NG           EZ       PG                                        NG             EZ       PG

 Min 1Cµ     Min

-1                       1     x                             -1                        1         x                                -1                              1      x
x1=0,44 µ

µ res

x2=0,67
1 x -1                              1

µ µ µ
NG       EZ        PG                                 NG           EZ        PG                                        NG            EZ          PG

2Cµ MAX

 Max
 -1                    1     x -1         0               1      x                                   -1              0             1  x
x
Si          x1 EZ                      OU                        x2  NG                                    ALORS                  xR  NG

Max ou

1Rµ

2Rµ

Regle1

    Regle2

Fig 3.11 Méthodes d’inférences Max-Min pour deux variables d’entrée et deux règles
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En général,on obtient la fonction d’appartenance partielle )( rRi xµ  de chaque règle par les

relations suivantes :

- Pour la méthode d’inférence Max-prod et Somme-prod

)(.)( 0 ricirRi xx µµµ = (3.13)

- Pour la méthode d’inférence Max-Min

)](,[)( 0 xMinx iciriR µµµ = avec i=0,1…….,m.              (3.14)

La fonction d’appartenance résultante est donnée par les expressions suivantes :

-Pour la méthode d’inférence Max-prod et Max-min

)](),....,(),([)( 21Re rRmrRrRrs xxxMaxx µµµµ = (3.15)

- Pour la méthode d’inférence Somme-prod

mxxxrx rRmrRRrs /)](....)()([)( 21Re µµµµ +++= (3.16)

3.8.4 Defuzzification

La défuzzification définit la loi de commande du régulateur logique flou, elle réalise

donc la conversion inverse de la fuzzification (conversion digitale/analogique).

Les méthodes de défuzzification les plus utilisées sont :

- Méthode par centre de gravité

- Méthode par valeur maximale

- Méthode par valeur moyenne des maxima.

1) Défuzzification par centre de gravite

Elle consiste a déterminer le centre de gravité de la fonction d’appartenance résultante
)(Re rs xµ  .

a) Centre de gravité par la méthode d’inférence Somme-prod

Elle est calculée par l’expression de l’abscisse de la fonction d’appartenance résultante :

∑

∑

=

== m

i
ici

m

i
iici

r

S

Sx
x

1

1

*

*

µ

µ
                                                                       (3.17)
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Avec : rrii dxxS ∫
−

=
1

1
0 )(µ                                                                      (3.18)

Et : rrir
i

i dxxx
S

x ∫
−

=
1

1
0

* )(1
µ                                                             (3.19)

b)  Centre de gravité pour la fonction d’appartenance sans chevauchement

elle est donnée par la relation suivante :

∑
∑=

ECE

EECE
r S

Sx
x

µ

µ *
* (3.20)

Avec : ∑
=

=
m

i
CECE m 1

1
µµ     pour la méthode Somme-prod                   (3.21)

Et : ][ CEiCE Max µµ =    pour la méthode Max-Min et Max-prod    (3.22)

c) Centre de gravite pour la méthode des hauteurs pondérées

elle représente un cas particulier des fonctions d’appartenance avec chevauchement ,

l’abscisse du centre de gravite se réduit à l’expression suivante :

∑
∑=

CE

ECE
r

x
x

µ

µ *
*                                                                           (3.23)

2) Défuzzification par valeur maximale

Pour cette méthode on  choisit l’abscisse de la valeur maximale  de la fonction d’appartenance

résultante . Néanmoins cette méthode n’est pas intéressante pour le réglage  lorsque l’abscisse

de la valeur maximale est comprises entre deux valeurs xr1 et xr2 (figure 3.12).

sReµ sReµ
                       1                                                                                  1

*rx xr 1rx 1rx xr
                  (a)                                                                               (b) *

rx

3.8.2.3 Defuzzification par la valeur moyenne des maxima

Cette méthode a pour avantage la possibilité de générer une commande qui représente la

valeur moyenne des abscisses de toutes les fonctions d’appartenance, et ainsi donc  d’éviter

l’indétermination pour la méthode par valeur maximale. Cependant le saut du signal de sortie

Fig 3.12 Defuzzification par valeur maximale
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si la dominante change d’une fonction d’appartenance partielle à une autre provoque un

mauvais comportement du réglage du circuit.

sReµ sReµ

                    1                                                                                     1

*
rx rx *

rx rx

Fig 3.13 Defuzzification par la  valeur moyenne des maxima

3.9  AVANTAGES  DE LA COMMANDE   PAR LA  LOGIQUE FLOUE

La commande par logique floue réunit un certain nombre d'avantages qui sont[52] :

- La non-necessité d'une modélisation (cependant, il peut être utile de disposer d'un modèle

convenable);

- la possibilité d'implanter des connaissances ( linguistiques) de l'opérateur de processus;

- la maîtrise du procédé avec un comportement complexe (fortement non-linéaire et difficile à

modéliser);

- l'obtention fréquente de meilleures prestations dynamiques (régulateur non-lineaire).

Les inconvénients de la commande par logique floue sont :

- le manque de directives précises pour la conception d'un réglage (choix des grandeurs à

mesurer, détermination de la fuzzification, des inférences et de la défuzzfication);

- l'approche artisanale et non systématique (implantation des connaissances des opérateurs

souvent difficile);

- l'impossibilité de la démonstration de la stabilité du circuit de réglage en toute généralité (en

l'absence d'un modèle valable);

- la possibilité d'apparition de cycles limites à cause de fonctionnement non-linéaire;

- la cohérence des inférences non garantie à priori (apparition de règles d'inférence

contradictoires possible).

En tout cas, on peut confirmer que le réglage par logique floue présente une solution valable

par rapport aux réglages conventionnels. Cela est confirmé non seulement par un fort

développement dans beaucoup de domaines d'application, mais aussi par des travaux de



Chapitre 3                                                                                                                   Théorie de la logique floue

65

recherche sur le plan théorique. Ainsi, il est possible de combler quelques lacunes actuelles,

comme le manque de directives pour la conception et l'impossibilité de la démonstration de la

stabilité en l'absence d'un modèle valable.
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4.1 INTRODUCTION

Les  intérêts de l’application de la commande par logique floue à la machine asynchrone

malgré qu’il est  possible de la modéliser par l’utilisation des équations d’état se résument

comme suit :

- la machine asynchrone est un procédé fortement non linéaire. Un régulateur non linéaire  peut

donner de meilleures performances au système non linéaire à régler par rapport à celles d'un

régulateur conventionnel. Le RLF est un régulateur non linéaire, nous pouvons alors l'employer

afin d'obtenir un système de commande de haute performance;

- I'implantation de la commande par logique floue est relativement plus facile que les autres

méthodes modernes (commande adaptative classique, commande par réseau de neurones).

4.2  ETUDE ET DESCRIPTION DU COMPORTEMENT DE LA MACHINE

La boucle de commande de vitesse de la machine asynchrone est illustrée selon la

configuration générale suivante [53] :
*)(kω )(kω

Fig 4.1 configuration de la boucle de vitesse

Pour étudier le comportement de la machine avec asservissement de vitesse, il suffit d'observer la

réponse du système en boucle fermée de vitesse à la suite d'un changement  de la consigne ou de

la charge.

La (figure 4.2) montre un exemple avec la réponse typique à  un échelon de consigne, où on peut

distinguer 4 régions : montée, dépassement, amortissement et région de régime permanent. Nous

pouvons facilement déduire de cette réponse que ce sont l'erreur de vitesse e (entre la consigne et

la réponse) et le changement (la dérivation) de l'erreur e∆ qui peuvent 1e mieux la représenter.

Régulateur
de vitesse

Onduleur MLI
                +
Machine asynchrone

+
-
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- Au point a : l’erreur  e = *ω - ω  est très grande et positive avec un changement d’erreur e∆

négatif, il faut donc une correction très grande.

- Au point b : l’erreur e est positif avec e∆  négatif, la vitesseω  se rapproche de la consigne
*ω donc la correction est faible.

- Au point c : l’erreur  e est nulle avec ω qui tend à s’éloigner de la consigne *ω , donc la

commande est diminuée.

- Au point d : l’erreur e est négative et tend à devenir plus négative, il faut beaucoup diminuer la

commande.

- Au point e :  l’erreur e est négatif et ne change pas, il faut donc une correction moyenne.

- Au point f : l’erreur e est négative et son changement est positif, comme la vitesse se rapproche

de la consigne, la correction doit être faible.

-Au point g : l’erreur e est nulle, mais la vitesse tend à s’éloigner, il faut un peu augmenter le

signal de commande.

- Au point h : l’erreur e est positif et tend à devenir plus positif, il faut assez augmenter le signal

de commande.

                                    a   b c d     e      f  g h  . . .                                   i

                                  montée dépas       amortissement                  régime permanent
                                              sement

Fig 4.2  Etude de la réponse du système à un échelon de vitesse

         La description du système à commander se présente comme suit :

1

ω

*ω

t
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- Au point i : l’erreur est nulle et ne change plus (régime permanent), le signal de commande doit

être maintenu à sa valeur actuelle.

4.3 DIFFERENTES METHODES POUR LA DETERMINATION DES REGLES

Pour la détermination des règles d’un régulateur flou, on utilise généralement deux

méthodes :

La première est purement heuristique ou les règles sont déterminées à partir de la correction de

l’écart entre la consigne et la sortie. Elle nécessite donc une connaissance qualitative du

comportement du processus.

La seconde méthode détermine d’une manière systématique la structure linguistique et/ou les

paramètres satisfaisants les objectifs et les contraintes de contrôle.

Une autre méthode a été introduite pour déterminer les règles en se basant sur la trajectoire du

système en boucle fermé (figure 4.2).La procédure suivie pour la détermination des règles du

régulateur flou est expliquée en considérant  point par point le comportement du processus et

l’action de commande à appliquer, on obtient la table de règles très connu de Mac-Vicar.

Sur la diagonale de la matrice d’inférence, la variation de la commande est représentée par

l’ensemble EZ Le système à régler  est donc dans un état transitoire qui nécessite une petite

intervention pour atteindre le régime permanent.

e

e∆
NG NM NP EZ PP PM PG

NG NG NG NG NG NM NP EZ

NM NG NG NG NM NP EZ PP

NP NG NG NM NP EZ PP PM

EZ NG NM NP EZ PP PM PG

PP NM NP EZ PP PM PG PG

PM NP EZ PP PM PG PG PG

PG EZ PP PM PG PG PG PG

Tableau 1.    Trajectoire de phase du comportement décrit par la (figure 4.2)
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4.4 CHOIX DE LA STRUCTURE DU REGULATEUR PAR LA LOGIQUE FLOUE

Comme nous pouvons le constater à partir de l'analyse précédente, l'erreur de vitesse e et

son changement e∆  sont les grandeurs les plus significatives pour analyser le comportement de

la machine. Elles sont alors choisies comme deux entrées du régulateur logique flou de vitesse.

Quant à la sortie, il est très commode de choisir l'incrément du signal de commande à appliquer

au système à commander c∆ . Nous pouvons établir la configuration de la boucle de vitesse pour

la machine asynchrone à partir de la configuration générale (figure4.5) de manière qu'elle

comporte le régulateur logique flou à la place d'un régulateur conventionnel PI dans la structure

de contrôle directe du couple tel qu'illustré à la (figure 4.3) suivante :

*ω e ne

nc∆ c∆
ω

ne∆

Fig 4.3  Schéma bloc d’un régulateur flou

 (La figure 4.3) présente le schéma de principe d’un régulateur flou proposé par Mamdani pour

les systèmes mono- entrée / mono- sortie [54] .Ce régulateur est composé :

- D’un bloc de calcul de la variation de l’erreur.

- Des facteurs d’échelles (normalisation) associe a l’erreur eG ,a sa variation eG∆ et à la

variation de la commande cG∆ .

- D’un bloc de defuzzification de l’erreur et de sa variation.

- De la logique utilisée pour l’évaluation des règles du régulateur flou(inférences)

eG

eG∆

Régles de
Controle

flou cG∆

k
∫ dx

Processus

c
c

e∆

  F
uz

zi
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at
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n
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- D’un bloc de defuzzification utilise pour convertir la variation de la commande en une

valeur numérique.

4.4.1 Facteurs d’échelles (normalisation)

Les variables  représentant l’erreur, sa variation et la variation de la commande peuvent

être normalisées comme suit :

e
n G

ee = (4.1)

e
n G

ee
∆

∆
=∆                                                         (4.2)

c
n G

cc
∆

∆
=∆                                                (4.3)

Avec :

eG , eG∆ et cG∆ sont des gains qui peuvent être constants ou variables. Le choix adéquat  de ces

derniers permet de garantir la stabilité et d’améliorer les performances dynamiques et statiques

ciblées par la commande.

4.4.2 Loi de commande

Cette loi est fonction de l’erreur et de sa variation c=f(e, ∆ e) par conséquence, l’activation

de l’ensemble des règles de décision donne la variation de la commande c∆ nécessaire,

permettant l’ajustement d’une telle commande c.

La forme la plus générale de cette commande est [55] :

+=+ kk cc 1 1+kG 1+∆ kc

Ou 1+kG  : gain associe a la commande 1+kc , en général choisi faible pour assurer la stabilité du

système.

1+∆ kc  : Variation de la commande.
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4.5 APPLICATION DU REGULATEUR FLOU DE MAMDANI POUR LA COMMANDE
      DE LA MACHINE ASYNCHRONE

On considère un ensemble de  stratégies de contrôle  reposant sur l’erreur entre une

consigne prédéterminée de la vitesse  et la sortie réelle du système qui est la vitesse de rotation de

la machine d’une part et de la variation de cette erreur d’autre part.

Les entrées du régulateur flou sont donc ;

- La vitesse de rotation de la machine ω .

- La référence de la vitesse *ω .

- L’erreur à l’instant t1 égale à e1.

- L’erreur à l’instant t2 égale à e2.

4.5.1 Choix des  fonctions d’appartenance et des sous ensembles flous

Le choix des formes trigonométriques des fonctions d’appartenances est représenté sur la

(figure 4.4).

Afin de réaliser un  réglage fin  et précis nous avons choisi un nombre de  sous ensembles flous

égal à 7 pour les variables e1 et c∆ et pour la variable e2 un nombre égal à 3. Ces sous ensembles

sont symbolises de la manière suivant :

PG : Positif Grand

PM : Positif Moyen

PP : Positif petit

EZ : Egal Zéro

NG : Négatif Grand

NM : Négatif moyen

NP : Négatif petit

4.5.2 Règles de décision de contrôle  flou

Les règles de décision sont de la forme : si e est A  ET e∆  est B, ALORS c∆ est  C ,cette

base de règles de Mac vicar- whelan est répartie sous la forme d’une table de décision diagonale

symétrique représentée au ( tableau 2 ).



Chapitre 4                                                                            Commande du moteur asynchrone par la logique floue

72

4.5.3 Choix de la méthode d’inférence

Le choix de la méthode d’inférence dépend du comportement statique et dynamique du

système à régler, de l’organe de commande et surtout des intérêts  de réglage envisagés.

 On a adopté la méthode d’inférence Max-Min car elle présente l’avantage d’être facile à

implémenter d’une part et donne de meilleurs résultats d’autre part.

4.5.4 Choix de la méthode de defuzzification

La méthode de defuzzification la plus utilisée est celle du centre de gravite des hauteurs

pondérés, notre choix est porte sur cette dernière du fait qu’elle est facile à implémenter et ne

nécessite pas beaucoup de calcul.

   e

e∆ c∆
NG NM NP EZ PP PM PG

N NM NP EZ PP PM PG PG

EZ NG NM NP EZ PP PM PG

P NG NG NM NP EZ PP PM

Tableau 2.     Table de décision Mac Vicar

          NG                                 NM                           NP   EZ     PP                           PM                                  PG

      -1                  -0.75            -0.5                -0.25             0                  0.25              0.5                0.75              1

N                                                                           EZ                                                                                 P

1

0.5

0

   1

0.5

   0
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          N                                                                            EZ                                                                                 P

           NG                                 NM                          NP    EZ   PP                            PM                                PG

Fig 4.4  Répartition des sous ensembles flous correspondant à e, e∆ et c∆

4.6 COMMANDE DE LA MACHINE ASYNCHRONE AVEC DTC PAR UN RLF

Généralement, la conception d’un régulateur flou pour la régulation des entraînements

électriques exige le choix des paramètres suivants [56] :

- Choix des variables linguistiques.

- Choix des fonctions d’appartenance.

- Choix de la méthode d’inférence.

- Choix de la stratégie de defuzzification.

      1

   0.5

      0

1

0.5

0

          -1                 -0.75            -0.5             -0.25               0                0.25              0.5                0.75             1

1

0.5

0

   1

0.5

   0

        -1               -0.75             -0.5              -0.25               0                0.25               0.5                0.75              1
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Etant donné que l’objectif rechercher est d’avoir une commande plus robuste

comparativement celle d’un PI classique, on a retenu pour le régulateur flou :

- Une structure proportionnelle- intégrale, donc le régulateur reçoit comme entrée l’erreur, et la

variation de l’erreur de la vitesse de rotation de la machine asynchrone par apport à la référence.

- Une sortie représentant la variation du couple  électromagnétique comme le montre la

(figure 4.5) suivante :

4.7 RESULTATS DE SIMULATION

Afin d’illustrer les améliorations qu’offre un régulateur RLF flou par apport  à un PI

classique aux performances statiques et dynamiques de la commande de la machine asynchrone

avec DTC, on a mené une étude de simulation aux mêmes conditions de tests  à savoir les trois

régimes transitoires : un démarrage à vide, une introduction d’un couple de charge  et une

inversion du sens de rotation de la vitesse, et tester la robustesse de la  commande  vis-à-vis des

variations paramétriques.

cU

Table de commutation

FO

•

∫

∫
SR SR

MAS

3/2 3/2

charge

CcplCflx Sθ

reffS )(Φ

( elmΓ )reff

αΦS

βΦS

αSV βSV αSIβSI RLF

rω ref

Fig 4.5 structure de réglage par un RLF de la DTC de la machine asynchrone

rω
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Ces performances ont été établies  à partir d’un choix adéquat des valeurs des gains du régulateur

flou, après plusieurs tests d’ajustement voir annexe A des paramètres.

4.7.1 Démarrage à vide :

          On a simulé le comportement du système d’entraînement représenté par le schéma de bloc

de la (figure4.5), pour refω = 100rad/s, lord d’un démarrage à vide, ce qui nous a permis d’établir

les caractéristiques dynamiques  illustrées par la (figure 4.6).

On remarque le temps de réponse de la vitesse s’effectue sans dépassement  au bout de t=0.0487s

qui correspond au temps d’établissement du  régime permanent considéré à 63% de la valeur de

la vitesse nominale. Le couple marque un pic et se stabilise sur la consigne nulle au bout d’un

temps de l’ordre de t=0.15s.le module du flux statorique s’établit à sa valeur de référence de

1.13wb avec une légère ondulation au démarrage qui est très visible dans le plan ( )βα , .

.

Réponse de la vitesse Réponse du couple Ce
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Réponse du courant isa Réponse du courant isb

Réponse du flux statorique dans le plan ( )βα , Réponse du module du flux statorique s

Fig 4.6  Réponse du système à vide

4.7.2 Introduction de couple de charge

Pour tester la robustesse du réglage de  la machine asynchrone  par un RLF flou, on a

introduit un couple de charge de 25N.m  à l’instant t=0.5s et pour examiner davantage ce test on a

utilisé un échelon de consigne de 25N.m à t=0.3s et un autre de -25N.m à t=0.6s, voir la (figures

4.7) et  (figure 4.8).

On constate que la vitesse atteint sa référence refω = 100rad/s  sans dépassement  et que les rejets

de perturbation dus aux consignes de charges appliqués aux différents instants précités  sont

éliminés contrairement à ce qu’on a observé lors du réglage par un PI classique. On note aussi
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que l’effet de régulation persiste toujours, en effet le couple électromagnétique agit très

rapidement pour suivre  les consignes de charges introduites et présente une diminution

remarquable des harmoniques. La dynamique des composantes de flux statorique n’est pas

affectée par l’application de ces consignes de charges.

Réponse de la vitesse Réponse du couple Ce

Réponse du courant isa Réponse du courant isb
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Réponse du flux statorique dans le plan ( )βα , Réponse du module du flux statorique s

Fig 4.7 Réponse du système pour un échelon de consigne de 25Nm à l’instant t=0.5

Réponse de la vitesse Réponse du couple Ce

Réponse du courant isa Réponse du courant isb
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Réponse du flux statorique dans le plan ( )βα , Réponse du module du flux statorique s

Fig 4.8 réponse du système pour deux  consignes de 25Nm à t=0.3s et de -25Nm à t=0.6s

4.7.3 Inversion  du sens de rotation de la vitesse

La (figure 4.9) illustre  clairement  la robustesse du régulateur RLF flou plus

particulièrement pour la réponse de vitesse vis-à-vis d’une inversion importante de la référence

de celle-ci  de 100rad/s à -100rad/s. cependant le couple électromagnétique marque un pic au

démarrage et un autre inverse à l’instant du changement du sens de rotation de la vitesse mais le

temps du freinage au démarrage dans le sens inverse se déroule en un temps court relativement à

celui obtenu par un PI classique voir la (figure 2.11).les allures des courants et du flux statorique

présentent de légères ondulations à l’instant d’inversion du sens de rotation de la vitesse .

Réponse de la vitesse Réponse du couple Ce
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Réponse du courant isa Réponse du courant isb

Réponse du flux statorique dans le plan ( )βα , Réponse du module du flux statorique s

Fig 4.9   Réponse du système pour une inversion de vitesse de -100rd/s a t=0.5s

4.8  ROBUSTESSE VIS-A-VIS DE LA VARIATION PARAMETRIQUE

            La (figure 4.10) et la  (figure 4.11) illustrent les performances de la régulation lors de la

variation de 100% des paramètres essentiels  qui sont la résistance statorique et le moment

d’inertie de la machine asynchrone avec DTC. On observe dans ce cas  une nette amélioration de

la robustesse de la commande par apport au réglage par un PI classique surtout pour la variation

du moment d’inertie ou  on constate clairement que la vitesse s’établit  sans dépassement et

converge rapidement  à sa référence de 100rad/s alors que  Le couple électromagnétique atteint

un pic et se stabilise à une valeur pratiquement nulle en régime permanent, ce dernier  est atteint
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en un temps très court  par les courants statoriques  par apport  à celui du PI classique. De même

pour le flux statorique qui présente moins d’ondulation en début de zone pour le RLF flou.

Réponse de la vitesse Réponse du couple Ce

Réponse du courant isa Réponse du courant isb



Chapitre 4                                                                            Commande du moteur asynchrone par la logique floue

82

Réponse du flux statorique dans le plan ( )βα , Réponse du module du flux statorique s

Fig 4.10 Réponse du système lors de variation du moment d’inertie de 100%

Réponse de la vitesse Réponse du couple Ce

Réponse du courant isa Réponse du courant isb
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Réponse du flux statorique dans le plan ( ) Réponse du module du flux statorique s

Fig 4.11 réponse du système lors de la variation de la résistance statorique de 100%

4.9  CONCLUSION

            Dans ce chapitre on a introduit les principes de la commande par la logique floue tout en

justifiant  notre choix de cette méthode pour  commander les machines asynchrones. Par la suite

on a présenté les aspects de la  conception d’un régulateur RLF flou pour la boucle de commande

de vitesse. Après avoir choisi la méthode de simulation  Simulink et confirmé son efficacité, on a

utilisé cette simulation sous plusieurs conditions de fonctionnement afin d’exploiter avec rigueur

les différents résultas obtenus. Ainsi on a démontré clairement que le régulateur RLF flou

surpasse le régulateur PI classique, effectivement on constate sur la (figure 4.8) que le RLF

annule les effets de perturbation des consignes de charges appliquées aux instants t =0.3s et

 t =0.6s, de même on remarque aussi sur cette figure que le couple électromagnétique suit ces

consignes sans provoquer des dépassements aux instants considérés et avec moins d’oscillations

contrairement à la (figure 2.10) où toutes ces imperfections se sont manifestées avec le PI

classique. L’intérêt que suscite la présence du RLF est clairement définit aussi sur la (figure 4.9)

et la (figure 4.10) qui traduisent respectivement la stabilité du système lors de la variation du sens

de rotation de la vitesse et la robustesse vis-à-vis de la variation du moment d’inertie et de la

résistance statorique. En effet à l’instant t =0.5s la réponse du système à l’inversion de vitesse  de

-100rad/s  s’opère sans dépassement et sans oscillations et dans un temps record de l’ordre de

0.13s. Le changement de la valeur du moment d’inertie s’avère sans effets sur le comportement

du moteur, cependant l’augmentation de la résistance statorique présente des harmoniques pour le
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module du flux statorique en début de zone, ceci est montré judicieusement sur la (figure 4.11)

dans le plan ( )βα , .

 Mais malgré  La robustesse du régulateur RLF flou pour toutes les variations considérées (de la

charge du couple, de l’inversion du sens de rotation de la vitesse, de la résistance statorique et du

moment d’inertie) face au PI classique, néanmoins il existe certaines réserves sur les

caractéristiques de cette nouvelle technique de commande pour assurer une haute performances

lorsque les conditions de fonctionnement changent sur une grande plage.
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CONCLUSION GENERALE

La commande des machines asynchrones affronte deux problèmes majeurs qui sont la

robustesse vis-à-vis des variations des conditions de fonctionnement et la robustesse par rapport

aux variations des paramètres. Actuellement, l’utilisation des techniques   présentées   dans ce

mémoire représente une solution  à  de nombreuses applications relatives aux machines et à leur

commande.

La commande  directe du couple (DTC) est présentée comme une alternative à la   commande par

orientation du flux rotorique, qui présente l’inconvénient d’être relativement sensible aux

variations des paramètres de la machine. la DTC est intéressante, compte tenu de sa simplicité,

elle ne nécessite ni mesure en temps réel de la vitesse, ni une commande complexe par

modulation de largeur d’impulsion (MLI) de l’onduleur. Son algorithme de calcul est simple

puisqu’il est lié à un modèle machine où le seul paramètre intervenant est la résistance statorique.

En ce qui concerne la logique floue,  compte  tenu  de  l'immense champ d'applications, nous

avons orienté notre étude à la régulation au sein d'une commande du contrôle directe du couple

de   la   machine.   Nous  nous  sommes  intéressés  au régulateur  de  vitesse conventionnel

classiquement  utilisé  et  à  son   remplacement par le  type de régulateur flou. Cependant, il n'est

pas question d'obtenir, à l'aide de ces régulateurs, des performances très supérieures  à celles des

contrôleurs classiques  convenablement choisis et  optimisés.  Ce  qui est intéressant, c'est la

manière dont s'opère la conception, la mise au point et le réglage de ces nouveaux régulateurs.

Ces  techniques  conviennent  alors  particulièrement  aux   cas   des   systèmes   complexes   à

modéliser. La logique floue offre un cadre formel pour une synthèse linguistique intégrant des

considérations  heuristiques.

Après avoir abordé les deux types de commande classique et floue appliqué à une machine

asynchrone alimentée en tension nous pouvons faire une analyse récapitulative  des résultats

obtenus.

Le premier chapitre de ce mémoire a traite la discrétisation du modèle qui est  un travail

approfondi afin d'obtenir  à la fois un modèle discret avec une grande précision et un temps de

calcul réduit. Ce modèle discret est très utile dans les études de comportement de la machine par

simulation.

Le deuxième chapitre est consacré à la synthèse de la commande directe du couple (DTC).  Les

résultats de simulation, montrent que l’utilisation des régulateurs classiques pour le réglage de la
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vitesse présente de bonnes performances, cependant nous constatons une certaine sensibilité aux

variations paramétriques.

L'approche de commande par logique floue a été choisie dans ce mémoire. Comme il s'agit d'une

méthode de commande nouvelle, les notions de bases ont été présentées au chapitre trois. Les

principes de la commande par logique floue ont été introduits tout en orientant  notre choix de

cette méthode pour commander les machines asynchrones. Un régulateur logique flou  est par la

suite conçu étape par étape pour la boucle de vitesse.

Les conclusions du chapitre deux nous ont motivés à investir dans la commande des machines

asynchrones   par logique floue, qui est le contenu du chapitre quatre. La plupart des études faites

sur les régulateurs flous ont été accompagnées d’une comparaison avec les régulateurs

conventionnels (en général de type PI).

Les résultats obtenus montrent  l’intérêt des algorithmes flous dans la régulation des processus

aussi bien linéaire que non linéaire qui est un avantage important par rapport à la régulation en

PI, car la plupart des processus sont non linéaires.

Le réglage par logique floue peut surpasser le réglage par (PI) en ce qui concerne la qualité de la

réponse dynamique du système. En effet, ce dernier réduit davantage le temps de réponse en

produisant un dépassement limité accompagné de faibles oscillations  autour de la consigne en

régime permanent, la précision n’est pas aussi bonne que celle d’un régulateur (PI) où l’action

intégrale élimine l’erreur statique, ceci suggère alors la combinaison des deux types de

régulateurs.

- Un régulateur flou : pour le régime transitoire.

- Un régulateur (PI): pour le régime permanent.

L’inconvénient  majeur des régulateurs flous est l’adaptation des gains  assurant la stabilité du

système. En outre, la commande est calculée seulement à partir des deux valeurs : l’erreur et la

variation de l’erreur.

Plusieurs études sont  envisageables pour diminuer les harmoniques aux niveaux du couple et du

flux. L’optique est donc de substituer l’hystérésis du couple par un contrôleur flou.

De même, du fait que la résistance statorique  constitue le paramètre clé du contrôle direct du

couple de la machine asynchrone, la substitution d’un régulateur flou pour le contrôle de ce

paramètre se trouve intéressante et dans certaines conditions de fonctionnements très importante.
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En perspective, ce travail peut être compléter par un banc d’expérimentation afin de  valider les

conclusions et de confronter les résultats de simulation des chapitres deux et quatre à  la réalité et

ainsi faire appel à d’autres techniques tenant compte des problèmes rencontrés dans les systèmes

plus complexes, il est possible également d’améliorer les performances des régulateurs flous en

combinant les réseaux de neurones et les algorithmes génétiques pour avoir un régulateur

adaptatif, robuste et stable.

 Au niveau de l'implantation de la commande, de récentes études concernent le développement de

composants intégrant un très grand nombre de processeurs flous ou de réseaux neuronaux. Les

commandes spécifiques de plus en plus rapides et pointues évoluent des dispositifs à base de DSP

vers des structures moins coûteuses à base de FPGA et d'ASIC.

La commande rapprochée et le concept de "mécatronic" vont permettre la miniaturisation, la

baisse  des  coûts  de  fabrication  et  donc  la  diffusion  encore  plus  large  des  dispositifs.
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ANNEXE A

PARAMETRES  DE  LA   MACHINE   ASYNCHRONE

MACHINE ASYNCHRONE SYMBOLES VALEURS
Puissance nominale Pn 4 KW
Tension nominale Vn 220/380 V
Courant nominal In 15/8.6 A
Resistance statorique Rs 1.2 Ω
Resistance rotorique Rr 1.8 Ω
Inductance statorique Ls 0.155 H
Inductance rotorique Lr 0.156 H
Inductance mutuelle M 0.15 H
Constante de temps rotorique Tr 0.0871 S
Moment d’inertie J 0.07 Kg/m2

fficient de frottement f 0.001N.m.s/rd
Flux de référence Phn 1.13Wb
Vitesse nominale Wn 100 rd/s

PARAMETRES  DE  SIMULATION  DE  LA  DTC  AVEC  RLF

DESCRIPTIONS VALEURS
Période d’échantillonnage 0.00005 S
Bande hystérésis couple ± 0.25N.m
Bande hystérésis flux ± 0.5Wb
Tension d’alimentation de l’onduleur 240 V

fficients du régulateur logique  floue G e =1100, G e∆ =0.49, G C∆ =0.95



ANNEXE B

DETERMINATION DES PARAMETRES D’UN REGULATEUR PI CLASSIQUE DE LA

VITESSE D’UNE MACHINE ASYNCHRONE

La fonction de transfert du régulateur PI est donnée par :

)11()(
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p pT
kpC +=                                                                          (1)
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i

p
i K

K
T =

La détermination des paramètres de ce régulateur PI classique est basée sur l’équation mécanique

de la machine asynchrone. En effet cette équation dans le plan de Laplace a la forme suivante :

)()()( ppJpCpC rremref ω=−                                                             (2)

Par ailleurs le régulateur génère a sa sortie le couple électromagnétique de référence, qui peut être

exprime par :
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En égalisant les deux équations (2) et (3) on obtient :
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D’où le polynôme caractéristique de la fonction de transfert de l’équation (4) définie  pendant

l’absence de la perturbation (Cr=0) est donnée par :

i

pp
c JT

K
J

K
pppP ++= 2)(                                                                  (5)

Suivant la méthode de placement des pôles, les valeurs des paramètres du régulateur sont donc :

pK = 2.5 et 52=iK .
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Notations et Symboles

Paramètres de modélisation de la machine

Rs   :     Résistance statorique par phase

Rr  :     Résistance rotorique par phase

P     :     Nombre de paires de pôles

J      :     Moment d’inertie des parties tournantes

f       :     Coefficient de frottements visqueux

Tr      :    Constante de temps rotorique (Lr/Rr)

 :     Coefficient de dispersion (
rs

m
2

LL
L1−=σ )

[Ls]    :    Matrice d’inductance statorique

[Lr]    :    Matrice d’inductance rotorique

[Msr]  :    Matrice des inductances mutuelles stator-rotor

Repères

as, bs, cs :   Les trois phases du stator

ar, br, cr :   Les trois phases du rotor

          :    Les axes du référentiel statorique

d,q           :    Les axes du référentiel de park

rθ            :    L’angle du rotor entre ar et d

sθ            :    L’angle du stator entre as et d

θ             :    L’angle entre les axes as et ar

Grandeurs électriques  du  stator

Vs as bs cs : Tension statorique des  phases  as, bs, ou cs
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Vsd   : Tension statorique sur l'axe d

Vsq :  Tension statorique  sur l'axe q

is as bs cs :    Courant statorique des phase a, b, c

isd :    Courant statorique sur l'axe d

isq         :    Courant statorique sur l'axe q

Grandeurs magnétiques du stator

Φ s as bs cs :     Flux statorique  des phases as, bs, cs

Φ sd :     Flux statorique sur l'axe d

Φ sq         :     Flux  statorique sur l'axe q

Grandeurs électriques du rotor

Vr ar br cr  :     Tension rotorique des  phase ar, br, cr

ir ar br cr :     Courant rotorique des  phase ar, br, cr

Vrd :      Tension rotorique sur l'axe d

Vrq :       Tension rotorique sur l'axe q

ird :       Courant rotorique sur l'axe d

irq             :       Courant rotorique sur l'axe q

Grandeurs magnétiques du rotor

Φ r ar br cr :     Flux rotorique des phase ar, br, cr

Φ rd           :     Flux rotorique sur l'axe d

Φ rq           :     Flux rotorique sur l'axe q
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Grandeurs mécaniques

rΩ            :        Vitesse rotorique du moteur.

mecω          :        Vitesse mécanique du moteur

sω             :         Pulsation électrique statorique

rω             :         Pulsation électrique rotorique

Symboles techniques

MOSFET :      Metal oxide semi conductor field effect transistor

IGBT :      Insulated gate bipolar transistor

MLI          :      Modulation de Largeur d’Impulsion

PI :      Proportionnel Intégral

DTC  : Direct Torque Control

RLF :       Régulateur Logique Floue

DSP :       Digital Signal Processor

FPGA      :       Field Programmable Gate Array

ASIC :       Application Specific Integrated Circuit
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