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Introduction générale

L’augmentation croissante de I’utilisation des machines électriques dans diverses
applications a grandement contribué a la forte demande d’énergie dans le monde. Afin de
limiter I’importante consommation d’énergie et les problemes d’environnement générés, les
solutions d’entrainements électriques plus compactes et a rendement plus élevé sont devenues
trés recherchées. Ainsi, les machines conventionnelles sont de plus en plus remplacées par les
machines synchrones a aimants permanents a structures spéciales. En effet, de telles structures
n’ayant aucun enroulement au rotor, donc moins de pertes de cuivre, présentent un rendement
plus élevé que celui des machines conventionnelles. Cependant, dans la plupart des
applications, ces machines sont couplées a des convertisseurs d’électronique de puissance afin

de répondre aux exigences de la charge. On parle alors de systeme machine-convertisseur.

Traditionnellement, les convertisseurs d’électronique de puissance et les machines
électriques étaient congus separément. Ainsi, dans les systemes d’entrainement électrique, la
machine et le convertisseur sont construits séparément et doivent fonctionner ensemble pour
garantir les performances les plus élevées possibles. Mais, de nos jours, la demande
incessante de systemes a grandes performances, a rendement élevé et a faible codt, nécessite
une conception qui tienne compte, a la fois, de la structure de la machine et de celle du

convertisseur.

Selon I’allure de leur force contre électromotrice (f.c.e.m) induite et leur mode
d’alimentation, les machines synchrones a aimants permanents peuvent étre classées en deux
familles : celle des PMSM (Permanent Magnet Synchrounous Motors) et celle des BDCM
(Brushless Diret Current Motors). Les PMSM sont alimentées par des courants sinusoidaux et
présentent généralement des f.c.e.m sinusoidales tandis que les BDCM sont alimentées par

des courants en créneaux et présentent généralement des f.c.e.m trapézoidales.

La facilité et le faible colt de réalisation ainsi que la simplicité de commande des
BDCM, en comparaison aux PMSM, ont donné un essor considérable aux systemes BDCM-
Onduleur de tension 120°, dans les applications commerciales de production en série ne
nécessitant pas de contr6le a haute précision (véhicule électrique, lecteur et disque dur de PC,

machine a laver, pompage, ventilation, conditionnement d’air...etc.).
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De nombreux travaux sur la modélisation et I’optimisation de ce systéeme, effectués
avec plus ou moins de succes, sont reportes dans la littérature [1-28].

Les modeles de I’ensemble BDCM-Convertisseur ne tenant pas compte de I’effet de la
structure de la machine ne permettent pas de considérer I’effet de la saturation, de I’allure
exacte de la f.c.e.m et du couple de détente sur les performances de la machine [1-9]. En effet,
les allures de la f.c.e.m et du couple de détente ainsi que des inductances de la machine en
combinaison avec les phénomeénes de commutation influent considérablement sur les
caracteéristiques du systeme.

Des modéles a vitesse constante, développés par certains auteurs [2, 3, 10], s’averent
insuffisants pour prédire les performances dynamiques du systeme. D'autres travaux [9, 11],
utilisant une forme idéale de la f.c.e.m, sont moins précis.

La modélisation électromagnétique de la machine seule, utilisant des méthodes
analytiques ou numériques [12-17], ne tient pas compte de l'influence de l'alimentation en
terme de commutation et de stratégies de commande.

Par conséquent, des modeles tenant compte simultanément de la structure machine et
de sa commande s’avérent plus intéressants pour la conception d’un systeme avec de
meilleures performances. Pour cela, un modéle de simulation ou l'analyse du champ
magnétique de la machine couplée a un modéle détaillé du convertisseur est recherché.

Deux approches de base existent pour I’analyse des systemes machine-convertisseur
avec couplage entre les équations du champ magnétique par la méthode des éléments finis
(MEF) et les équations du circuit électrique d’alimentation.

La premiere consiste en un couplage direct (couplage fort) ou les équations du champ
magnétiques et celles du circuit électriques sont directement couplées et résolues
simultanément. Dans ce cas, certains auteurs [18-21] proposent une procédure de calcul pas a
pas avec un couplage fort entre les équations du modéle électrique du circuit et celles du
modele par MEF de la machine avec une résolution simultanée du systéme. Les résultats
obtenus sont d’une grande précision. Cependant, I'élaboration de ce type de modele demeure
complexe et nécessite un temps de simulation trés élevé, en raison du choix du pas de calcul
lié a la résolution du maillage adopté.

La deuxiéme approche est une méthode de couplage indirect (semi-couplage) ou les
équations du champ magnétique et celles du circuit électrique sont traitées et résolues
indépendamment. Dans ce cas, de nombreux travaux [22-28] montrent que le temps de
simulation du systéme d'entrainement devient trés faible et s’accompagne d’une précision

équivalente a celle du modele a couplage fort.



Introduction générale

Le présent travail a été initié dans ce contexte et porte sur les systemes BDCM-
Onduleur de tension 120° pilotés par un simple capteur de position a trois sondes a effet Hall.
Un modele semi-couplé du systeme machine-convertisseur, dans le repére naturel abc, tenant
compte des six séquences d’alimentation et des deux périodes de conduction et de
commutation a été élaboré. Les inductances, I’allure de la f.c.e.m et du couple de détente sont
déterminées a I’aide du modele MEF et sont introduites dans le modéle de I’ensemble
machine-convertisseur. Ce dernier est implémenté sous I’environnement Matlab simulink. Le
modele du systeme ainsi élabore est utilisé dans une procédure d’optimisation permettant de
déterminer une nouvelle structure de la machine présentant un couple avec un minimum
d’ondulations. Afin de valider le modéle, un banc d’essai a été developpé. Celui-ci comporte
une commande analogique pour tester le systéeme avec des créneaux en pleine onde et une
commande numérique a base d’un DSP afin d’implémenter différentes techniques de
commande MLLI.

Notre travail a été décomposé en quatre chapitres.

Le premier est consacré a I’état de I’art sur les différentes configurations des machines
synchrones a aimants permanents en rapportant les différents types d’aimants permanents

ainsi que les diverses topologies du rotor.

Au second chapitre nous présentons le modeéle semi-couplé de I’ensemble machine-
convertisseur, élaboré dans ce travail, ou le modéle de chaque élément du systéme a été

introduit en tenant compte de son fonctionnement.

Dans le troisieme chapitre nous décrivons la procédure de minimisation des
ondulations du couple électromagnétique, basée sur le modele semi-couplé du systéeme
machine-convertisseur élaboré ainsi que la méthode des réseaux de neurones afin de

déterminer une nouvelle structure présentant un minimum d’ondulations de couple.

Le quatrieme et dernier chapitre est consacré a une description détaillée du banc
d’essai, réalisé dans ce présent travail, suivie d’une présentation des résultats expérimentaux
obtenus et d’une comparaison avec les résultats de la simulation en vue de valider le modele

de simulation ainsi que I’approche utilisée pour la minimisation des ondulations de couple.
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1.1. Introduction

Qu’elles soient en mode moteur ou générateur, les machines synchrones a aimants
permanents sont devenues plus attractives car elles répondent bien aux exigences des nouvelles
technologies. Le regain d’intérét, pour ces machines, est dd en grande partie a leurs excellentes
caractéristiques dynamiques, a leurs faibles pertes ainsi qu’a leur important couple massique, qui
les rendent mieux adaptées aux applications industrielles & entrainements électriques nécessitant
des commandes en position ou en vitesse.

L’essor considérable de ces machines a été possible grace aux avancées technologiques
dans le domaine des aimants permanents. En effet, I’avénement des aimants a terres rares de type
Sm-Co et Nd-Fe-B a permis, non seulement d’augmenter la densité d’énergie de ces machines,
mais aussi de réduire leurs dimensions et leurs pertes. De plus, I’excitation a aimants permanents
a permis a ces machines de fonctionner sans collecteur et sans balais (Brushless) et, d’augmenter
ainsi leur durée de vie tout en réduisant le colt de leur maintenance.

La grande évolution dans le domaine de I’électronique de puissance et de la technologie de
fabrication des aimants permanents, d’une part, a rendu possible la construction des machines a
aimants destinées a la propulsion marine, a I’avionique, au domaine des energies renouvelables
et aux vehicules électriques ou hybrides.

L’importante avancée des technologies modernes numériques, telles que celles des
microcontrleurs et des processeurs de traitement de signaux, d’autre part, a permis
I’implémentation d’algorithmes sophistiqués pour commander ces machines dans diverses
applications industrielles.

Bien que d’énormes progres aient été réalisés dans leur domaine, ces machines continuent
de subir des améliorations sur le plan des performances, du colt et de la fiabilité (réduction des
ondulations de couple, sans capteur, nouvelles techniques de contrdle, machine a nombre de

phases multiple, échauffement, etc.).

Dans ce premier chapitre, nous présentons les différents types d’aimants permanents ainsi

que les principales structures des machines synchrones a aimants et leur domaine d’application.
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1.2. Les aimants permanents

Les matériaux utilisés pour leurs propriétés magnétiques se classent en fonction de la
largeur de leur cycle d’hystérésis (figure 1.1) et forment deux grandes familles. La premiére est
celle des matériaux magnétiques durs (a large cycle), appelés communément « aimants
permanents » car leur aimantation ne varie pas sous I’effet d’un champ magnétique extérieur
[29]. La seconde est celle des matériaux magnétiques dits « doux » qui ne manifestent de

propriétés magnétiques qu’en présence d’une excitation externe.

tsm

Hn H(A/m)

Figure 1.1 : Cycle d'hystérésis

1.2.1. Caractéristiques générales des aimants permanents :
L’etat de fonctionnement d’un aimant se situe dans le deuxiéme quadrant de son cycle
d’hystérésis (voir figure 1.2).

BaA

Br/

. Heg
! |
/ | Ba=Bi + [o-Ha | Ha

Figure 1.2. Courbe de désaimantation.

v

Les aimants permanents sont caractérisés par plusieurs parameétres qui sont déterminants pour les

applications industrielles. Ces parameétres sont:
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I’induction résiduelle (ou rémanente), By, qui indique la puissance potentielle de I’aimant
et détermine la section normale nécessaire au passage de flux utile pour le maintien du
flux d’entrefer.

le champ coercitif, Heg, représentant le champ magnétisant capable d’annuler I’induction
résiduelle et, dont la valeur est d’autant plus élevée que I’aimant est plus stable.

le champ coercitif de polarisation, Hc;, qui annule I’aimantation intrinseque du matériau,
la démagnétisation est totale et irréversible.

le produit d’énergie, (B.H)max : Valeur énergétique de I’aimant par unité de volume.

En plus des propriétés magnétiques, il est indispensable de connaitre les propriétés

mécaniques et physico-chimiques, le prix ainsi que le point de Curie (température au-dela de

laquelle I’aimant perd ses propriétés magnétiques).

1.2.2. Les différents types d’aimants permanents

Il existe une grande variété de matériaux, pour aimants permanents, dont les propriétes et

les applications sont diverses. Dans le cas des machines tournantes, on distingue trois types [29]:

Les Alnico: aimants permanents réalisés a partir d’un alliage Aluminium-Nickel-Cobalt.
Caractérisés par une induction rémanente élevee et un champ coercitif faible ils sont donc
de caracteristiques energétiques mediocres. En effet, de part leur composition métallique
ils sont le siege de pertes fer, et le procédé de fabrication induit une direction privilégiée
de I’aimantation, qui est celle de la plus grande longueur. Actuellement, en raison de leur
basse qualité, ils ne sont presque plus utilisés.

Les Ferrites: aimants permanents, formés de matériaux de la famille des céramiques et
donc électriqguement non-conducteurs et quasiment ferromagnétiques. Ils sont caractérisés
par une faible induction rémanente mais ont un champ coercitif élevé. lls sont surtout
intéressants pour leur bon rapport densité d’énergie — prix.

Les alliages métaux — terres rares: ils sont, actuellement, les plus performants des
aimants permanents utilisés dans la construction des machines synchrones. La version la
plus courante est I’alliage samarium—cobalt, caractérisé par une induction rémanente et
un champ coercitif élevés. A taille égale, la densité d’énergie emmagasinée dans I’aimant
est trois fois plus grande que celle des Alnico et six fois plus que celle des ferrites,
réduisant ainsi de facon considérable le volume du rotor, ce qui permet donc d’augmenter

le couple massique de la machine et de réduire son inertie. Leur prix est cependant éleve.
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Le choix d’aimant est effectué en fonction des caractéristiques recherchées et du prix de

I’aimant qui est trés variable. Quelques propriétés magnétiques des différents types d’aimants

sont données dans le tableau 1.1 ci-dessous.

Tableau 1.1 : Exemples de propriétés magnétiques des aimants [30]

Type Densité d’énergie | Induction rémanente | Champ coercitif | Température Prix
d’aimants | (BH) max (KJ/m°) Br (T) a 25°C -H. (kA/m) Thmax (°C) (€/Kqg)
NdFeB 200-380 1,2-15 900-2000 140 -220 80-150
Sm Co5 140-200 1 2000 280 220
Sm;, Coyz 180-240 1,05 2000 350-550 300
Alnico 50-85 1,1-1,3 130 550 45
Ferrites
) 27-35 0,3-0,4 250 250 6
strontium
Ferrites
8-30 0,2-0,4 170 100-240 45
baryum

1.3. Différentes structures de machines synchrones a aimants permanents

Les structures des machines synchrones a aimants permanents sont classées suivant la
disposition des aimants sur le rotor. Leurs différentes configurations incluent les machines a flux
radial (RFPM) et a flux axial (AFPM). Celles-ci peuvent étre alimentées, soit par des courants
sinusoidaux dans le cas des PMSM ou par des courants en créneaux dans le cas des BDCM.

Une vue schématique des deux types de machines a aimants, a flux radial et a flux axial, est

donnée par la figure 1.3.

(a) (b)

Figure 1.3 : Vue schématique des machines : (a) a flux radial, (b) a flux axial
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1.3.1 Structures a flux radial (RFPM) :

La machine synchrone a flux radial (RFPM) est la machine a aimants la plus
conventionnelle. Elle est employée couramment pour I’entrainement direct. Son stator est
identique a celui d’une machine d’induction classique. Ces structures peuvent se présenter, soit
avec un rotor placé a I’intérieur ou a I’extérieur (Figure 1.4). Les différents types de rotor de

machines a flux radial sont munis d’aimants montés soit en surface, soit encastrés ou enterrés.

Stator

Stator

Rotor -

Structure a rotor interne Structure a rotor externe

Figure 1.4 : Exemple de structures a rotor interne et a rotor externe

1.3.1.1 Structures a aimants déposés en surface
Elles sont appelées machines a inducteur lisse en raison de leurs aimants disposés au
niveau de I’entrefer sur un noyau ferromagnétique lisse (Figure 1.5). L’induction B, dans
I’entrefer est celle des aimants B,. Leur aimantation peut étre radiale, tangentielle ou combinée.
La topologie a rotor interne est généralement la plus utilisée en raison de sa simplicité et
son faible colt de réalisation. Cependant elle présente quelques inconvénients. En effet, les
aimants permanents sont exposés aux champs de démagnétisation et sont sujets a des forces
centrifuges pouvant causer leur détachement du rotor [33].
La topologie a rotor externe est moins utilisée car plus difficile a réaliser et necessite plus
de volume d’aimant, présente les avantages suivants :
- Un diamétre du rotor, plus grand que pour les machines conventionnelles a flux radial,
permettant d’avoir un nombre plus élevé de poles et un couple plus grand.
- Une meilleure qualité de collage des aimants sur le rotor grace a la force centrifuge qui

pousse les aimants vers I’extérieur, rendant leur détachement presque impossible.
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Stator

Encoche

4@
Aimant b

Rotor

Figure 1.5 : Structure a aimants déeposes en surface (rotor interne)

1.3.1.2 Structures a aimants encastreés

Des aimants de forme simple sont insérés a la surface du rotor, ce qui leur permet d’avoir
une bonne tenue mécanique (figure 1.6). L’espace entre les aimants est couvert par des dents
rotoriques créant une saillance inversée (Xgq < Xg). Cette saillance produit un couple de

réluctance aussi important que le couple d’interaction dd aux aimants permanents [31].

Stator

Encoche

Rotor

Aimant

Figure 1.6 : Structure a aimants encastrés

1.3.1.3 Structures a aimants enterres

La structure des inducteurs de ce type de machine est & géométrie complexe. Les aimants
sont enterrés a I’intérieur du rotor. La robustesse mécanique de ce type de rotor permet
d’atteindre de trés grandes vitesses pour des puissances importantes. Deux configurations du
rotor peuvent étre distinguées (voir Figure 1.7), I’une est a concentration de flux et I’autre a

structure classique.
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L’avantage de ces deux configurations réside dans la possibilité de concentrer le flux
produit par ces aimants, permettant ainsi d’assurer des niveaux d’inductions élevées dans

I’entrefer [33]. De plus, les aimants enterrés sont bien protéges contre la démagnétisation.

Stator

Encoch

Aimant

(a) (b)

Figure 1.7 : Structure a aimants enterrés : (a) avec concentration de flux, (b) structure classique

1.3.2 Structures a flux axial (AFPM)

Ces machines dites « discoidales » ou AFPM représentent une autre solution possible
pour les entrainements directs a basse vitesse. Elles comportent un ou plusieurs disques fixes
bobinés et un ou plusieurs disques mobiles supportant les aimants permanents. Leurs principal
avantage est I’optimisation de la surface utile de génération du couple, qui se traduit par une
puissance volumique importante. Cependant, leur assemblage est trés compliqué, a cause des
contraintes mécaniques liées aux poussées axiales [32,33].

Compareées a la structure a flux radial, ces machines se caractérisent par un plus grand
diametre et une longueur axiale relativement plus courte. Le flux provenant des aimants est axial
tandis que le courant est dans la direction radiale. Différentes configurations a flux axial existent:
celle a structure simple avec un seul rotor associé a un seul stator (Figure 1.8) et celles a double
entrefer avec soit, un seul stator inséré entre deux rotors (Figure 1.9) ou un seul rotor inséré entre
deux stators (Figure 1.10).

L’exploitation des ces machines dans le domaine de traction (vélo électrique et voiture

hybride) est trés prometteuse [31].
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Stator
bobjné

Figure 1.8 : Structure a flux axial simple avec un rotor et un stator

Rotor a
aimant

Figure 1.9 : Structure a flux axial avec double rotor et un stator

Rotor a
Stator (2) aimants Stator (1)

Figure 1.10 : Structure a aimantation axiale avec double stator et un rotor
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1.4. Configuration des machines PMSM et BDCM

La plupart des machines a aimants fabriquées actuellement sont congues pour s’insérer
dans une chaine de commande, composée d’un élément de pilotage, d’un convertisseur statique,
du moteur et de la charge. La machine est alimentée par un onduleur de courant ou de tension.
Les signaux de commande de I’onduleur sont genérés a partir de la position du rotor. Selon la
commande utilisée, I’onduleur peut générer différentes formes d’onde du courant. En effet, les
machines citées précédemment peuvent étre classées, selon le mode d’alimentation, en deux
grandes catégories:

- celle des machines synchrones a aimants permanents a f.c.e.m sinusoidale, appelées
communément PMSM (Permanent Magnet Synchronous Motor), alimentées par des
courants sinusoidaux.

- celle des machines synchrones a aimants permanents a f.c.e.m trapézoidale, appelées
communément BDCM ou BLDC (Brushless Direct Current Motor), alimentées par des
créneaux de courant de durée eégale a 120° ou 180°.

Les PMSM sont généralement utilisées pour assurer un contrdle a haute résolution par
I’intermédiaire d’un capteur de position numérique a haute résolution dont le co(t peut dépasser
celui de la machine [34]. Cette machine développe un couple ne comportant que de faibles
ondulations. Elle trouve son application dans le domaine des machines outils tel que les
polisseuses, fraiseuses, rectifieuse, ect...

Les BDCM nécessitent un capteur de position et une commande plus simple. En effet, pour
générer des courants rectangulaires, il suffit de connaitre la position du rotor a chaque 60°, c'est
a dire 6 fois par période électrique. Les BDCM présentent un couple eélevé mais comportent des
ondulations importantes qui sont inacceptables dans les applications a grandes performances.
Ces ondulations sont essentiellement dues a I’effet retardateur des inductances des enroulements

du stator lors de la commutation des courants [26,34].

1.5 Applications des machines synchrones a aimants permanents

Ces machines ont trouvé un vaste champ d’applications dans plusieurs domaines
(équipement domestique, lecteurs CD/DVD et disques durs d’ordinateur, voiture et vélo
électriques, transport, aérospatial, machines outils, servomoteurs, équipement médical et
propulsion des navires). Celles-ci sont utilisées pour des puissances allant de la gamme des

microwatts a celle des mégawatts. La figure 1.11 illustre quelques applications de ces machines.

12
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Figure 1.12 : Principales applications des machines synchrones & aimants permanents
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1.6 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons présenté succinctement les différentes structures de

machines synchrones a aimants permanents. Comme il a été souligné, la classification de ces
machines en deux types de catégories, (RFPM ou AFPM) et (PMSM ou BDCM), peut se faire,
respectivement, selon la direction du flux (axiale ou radiale) et selon leur mode d’alimentation
(sinusoidale ou en créneaux). Une comparaison entre les machines de type PMSM et celles de
type BDCM comportant leurs avantages et leurs limitations a été rapportée. Le présent statut de
ces machines montre qu’elles possédent un potentiel élevé pour une plus large utilisation.

La machine synchrone a aimant permanent a flux radial (RFPM), a aimants déposés en

surface et alimentée par des créneaux de courant (BDCM) fera I’objet de notre étude.
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1.1 Introduction

Avant de débuter la modélisation, il est important de définir le niveau de précision du
modele désiré. Notre approche consiste a fournir un modele de simulation qui représente bien
la réalité¢ de la machine et celle de son convertisseur tout en nécessitant un faible temps de
calcul. Afin d’atteindre cet objectif, nous proposons un modele semi-couplé du systeme
BDCM — Convertisseur piloté par un capteur de position. Ce modele est caractérisé par une
formulation et une résolution simples. Il tient compte de I’effet de la structure de la machine
et de son alimentation sur les performances du systeme. En effet, celui-ci utilise les
paramétres électromagnétiques prédéterminés par un modele magnétostatique basé sur la
MEF et assure donc d’une manicre indirecte le couplage entre les équations du champ
magnétique et celles du circuit ¢électrique. Par conséquent, ce modéle permettrait d’étudier
I’influence des parameétres géométriques de la structure de la machine et ceux du mode de

contrdle du convertisseur sur les performances du systéme en vue de son optimisation.

11.2 Systéme d’étude
Le systeme d’étude a modéliser est représenté par le synoptique la figure I1.1. Celui-ci
comporte trois parties : La machine, le convertisseur avec sa logique de commande et le

capteur de position a effet Hall.

Capteur
Ondul de position
Alimentation nduleur Machine
Continue de tension (BDCM)
120°

Figure II.1 : Schéma synoptique du systeme d’étude

Afin d’aboutir a un modele de I’ensemble du systéme, nous procédons en plusieurs
étapes. La premicére concerne le modele magnétostatique basée sur la méthode des éléments
finis (MEF). La deuxi¢me et la troisiéme étape concernent respectivement les modeles
¢lectrique et mécanique de la machine. La quatriéme étape concerne la modélisation du
capteur de position a trois sondes a effet Hall. La cinqui¢me étape concerne la modélisation
du convertisseur et la derniére étape porte sur 1’intégration des différents modéles dans un

modele global de I’ensemble machine convertisseur piloté par le capteur de position.
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11.3 Modéle magnétostatique de la machine

Le fonctionnement des machines électriques est directement li¢ a la distribution des
lignes de champs magnétique au sein de leur structure. La connaissance de cette distribution
permet de déterminer les grandeurs nécessaires a leur dimensionnement comme le flux, les
inductances, le couple électromagnétique, ...etc.

Avec les méthodes analytiques, la résolution des systémes électromagnétiques ayant
des caractéristiques non linéaires présente des problémes de calcul, du fait qu’elles ne
permettent pas de tenir compte des spécifications géométriques de la machine, ainsi que de la
nature de ses matériaux. De nous jours, I’accroissement de possibilités de calcul et I’évolution
des méthodes numériques ont permis de prendre compte des phénomenes de plus en plus
complexes et de fournir des solutions satisfaisantes pour un grand nombre de problémes. La
méthode des ¢léments finis (MEF) est I’'une des méthodes numériques les plus utilisées pour
le calcul du champ magnétique dans les machines électriques.

Le calcul par MEF est largement développé au cours de ces derniéres années grace aux
grandes améliorations dans le domaine informatique. Cette avancée a mis au point des
logiciels trés performants tels que FLUX2D, FEMLAB, FEMM et Maxwell 2D. Ces derniers
permettent de traiter les problémes électromagnétiques les plus complexes.

Dans cette section, un modéle magnétostatique a deux dimensions de la machine
synchrone a aimants permanents est établi. Celui-ci tient compte des spécificités géométriques
de la machine, ainsi que de la nature de ses matériaux. La résolution de ce modele est
effectuée a 1’aide du logiciel commercial de la société Ansoft « Maxwell 2D » basé sur la
méthode des éléments finis (MEF) a deux dimensions. Ce mode¢le sera utilisé pour déterminer
les parameétres €électromagnétiques de la machine avec une précision satisfaisante. Par ailleurs,

des méthodes de détermination de ces parameétres électromagnétiques ont été développées.

11.3.1 Formulation du modele magnétostatique

La détermination du champ magnétique dans un systéme peut étre obtenue a partir des
équations de Maxwell en utilisant, soit le potentiel scalaire ou le potentiel vecteur. Le
domaine d’étude contient plusieurs sources de courants, le potentiel vecteur est alors utilisé.

Les équations de Maxwell s’écrivent dans ce cas :
divB =0 (L1)
rotH=1 (11.2)

Ou J représente la densité de courant totale.
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A ces équations, se rajoute I’équation du milieu, tel que :

B=pH (11.3)
La relation (II.1) implique que B dérive d’un potentiel vecteur A , ce qui donne

rotA=B (11.4)

L’ensemble des équations (I1.2), (I1.3) et (II1.4) donne 1’équation a résoudre :

rot ( lrot(K) )=1 (1L.5)
n

Dans notre cas, B n’admet de composantes que dans le plan X Y, le vecteur potentiel A a

une seule composante, suivant I’axe Z. Ceci permet de traiter le potentiel A comme un

scalaire Az.

Apres transformation de 1’équation (I1.5), on obtient 1’équation différentielle a résoudre :
i(l 6AZ)+ 9 (l 0A;
OX 1 OX oy un oy

)=1J; (1L.6)

Dans le cas de la machine a aimants permanents Jz représente la densité¢ de courant dii au
courant dans le bobinage statorique et I’équivalent en courant magnétisant des aimants
rotoriques. Les courants de Foucault sont négligés.

La résolution de 1’équation (I1.6), en spécifiant les conditions aux limites du domaine d’étude,

est effectuée par la méthode des ¢léments finis.

11.3.2 Résolution par la Méthode des élements finis :

En utilisant la formulation variationnelle de Ritz, on peut ramener le probléme défini
par 1’équation (II.6) de Poisson aux dérivées partielles a celui de la minimisation d’une
fonctionnelle liée a I’énergie du systeme considéré [35,36]. Celle-ci est donnée, dans le cas

d’un probleme magnétostatique, par la relation suivante :
lej([ [ BHdB}-ZJZ.AZ)dQ (IL.7)
2 \L70

La résolution par la méthode des ¢léments finis consiste a associer a celle-ci un découpage ou
un maillage du domaine d’étude Q en sous domaines élémentaires dans lesquels le potentiel
Az est approché¢ a 1’aide d’une fonction polynomiale [36]. Ceci se traduit par une
transformation de I’équation de poisson en un systéme d’équations algébriques dont la

résolution permet de déterminer les valeurs du potentiel vecteur A aux nceuds du maillage.

17



Chapitre 11

Modeéle de I’ensemble Machine-Convertisseur

Ce calcul est effectué¢ a I’aide du logiciel « Maxwell 2D » basé sur la méthode des

¢léments finis a deux dimensions. Celui-ci a été testé et validé suite a plusieurs travaux

[28,37,38,39].

11.3.3 Exploitation du logiciel de calcul numérique Maxwell 2D

Maxwell 2D est un logiciel congu pour résoudre des problémes électromagnétiques,

en deux dimensions par la méthode des éléments finis, son environnement de travail est donné

par la figure I1.2. Les étapes nécessaires pour analyser un probléme sous maxwell 2D sont les

suivantes :

>
>

>

Choisir le modele de calcul (magnétostatique ou électrostatique)

Choisir le plan de travail [X, y] en coordonnées cartésiennes ou [r, z] en coordonnées

polaires.

Introduire minuticusement les dimensions géométriques des différentes parties de la

machine.

Affecter les matériaux des différentes parties de la machine.

Affecter les conditions aux limites du domaine d’étude.

Affecter les sources de courant

Choisir les grandeurs a calculer.

Choisir un maillage adéquat au calcul.

Lancer la résolution.

Maxwell 2D “struc_reelle_§1"

Executive Commands

Solver: Magmertostatico *

Drawing: ¥T Plane +

Define Model

=lolx|

Wariahles Conwergence

Hodel | Solutions # |

Profile

o3

Setup Materials...

| J

Fetup Boundaries/3ources...

| J

Fetup Executive Parameters

oK

Setup Solution

Salwe

Post Process

| Zoon In Zoom Out Fit &1l Fit Drawing

Wire Frame

Maxwell 2D

Solution Monitoring

Version 10.0.070 Copyright 1984-2003 Ansoft Corporation

Figure II.2 : Interface interactive de Maxwell 2D
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11.3.3.1 Présentation de la structure de machine étudiée

La machine étudi¢e est une machine synchrone a aimants permanents triphasée, a flux
radial, a rotor interne et a aimants déposés en surface. Ses grandeurs nominales et ses
dimensions géométriques sont données en Annexe 01. Son diamétre extérieur est de 86mm et
sa longueur utile est de 40mm. Elle possede deux paires de poles. La coupe transversale de
la figure I1.3 montre les différentes parties de la machine. Celle-ci est constituée de:

- Un stator cylindrique en tdles magnétiques a 12 encoches, comportant un
enroulement triphasé a une seule couche a bobines concentriques. Chaque phase comporte
deux bobines montées en série. Le nombre de conducteurs par bobine est de 164.

- Un rotor lisse en matériau magnétique sur lequel sont collés quatre aimants,
présentant une aimantation radiale. Ces derniers sont congus en un seul segment en forme de

tuile épousant parfaitement la surface du rotor.

Fer du rotor _.Dos du stator

Enroulement
47 du stator
Aimant .-
permanent
Arbre “~Dent du stator

Figure I1.3 : Vue en coupe de la machine d’étude

11.3.3.2 Maillage de la section de la machine

Le maillage sur toute la section de la machine est donné sur la figure I1.4 (a). Celui-ci
comporte plus de 4000 ¢éléments. Afin de minimiser les erreurs de calcul, le maillage de la
zone d’entrefer a été affiné comme le montre la figure 11.4 (b). Cette zone comporte presque

1000 éléments.
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Figure I1.4 : Maillage de la structure étudiée, (a) maillage sur toute la section de la machine,

(b) Vue éclatée du maillage de la zone d’entrefer

Le maillage de la partie rotorique est réalisé sur un espace de 45° (mec) couvrant la moitié de
la longueur de I’aimant, le reste de la section est reproduit par symétrie.
Le maillage de la partie statorique est réalisé sur un espace de 30° (mec) s’étalant sur la
moitié¢ d’une dent augmenté de la moiti¢ d’une encoche. Le reste de la section est reproduit
par symétrie.
Le maillage de ’entre fer est réalisé sur un pas polaire, le reste de la section est reproduit par
symeétrie.
Le nombre d’éléments qui constitue le stator, entrefer et le rotor est choisi en fonction de la
précision et du temps de calcul recherchés.

Pour I’analyse électromagnétique, il est possible de limiter I’étude sur un pas polaire.
Cependant, afin de pouvoir effectuer des calculs de champ pour plusieurs positions du rotor,

un maillage sur toute la section de la machine s’avere nécessaire.

11.3.3.3 Matériaux utilisés
Les matériaux magnétiques présents dans les systémes électromécaniques sont généralement

non linéaires. Leurs caractéristiques magnétiques sont décrites par les courbes B(H), voir
figure IL.5. Celles-ci expriment la variation de 1’induction magnétique B produite dans le

matériau par 1’application d’un champ magnétique d’intensité H .
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A B(T)

Energie FEESS /" A Coénergie

.._..-""':'\Cycle d’hystérésis

Courbe de magnétisation

H(A/m)

Figure I1.5 : Courbe de magnétisation B (H) des toles magnétiques

La figure II.5 montre que les matériaux magnétiques ne sont pas seulement représentés
par leurs courbes de magnétisation mais aussi par leurs cycles d’hystérésis. Cependant, la
modélisation des matériaux magnétiques en tenant compte de leurs cycles d’hystérésis
nécessite des informations sur leur passé, ce qui rend le modele plus complexe. Dans le but de
simplifier la modélisation, les matériaux magnétiques sont représentés uniquement par leurs
courbes de magnétisation, I’effet d’hystérésis est négligé. Les propriétés magnétiques des
matériaux sont alors décrites par la courbe de la figure II.5.

L’énergie magnétique emmagasinée dans les matériaux correspond a 1’aire au-dessus
de la courbe de magnétisation B(H), voir figure I1.5. L’énergie du champ magnétique W, est

¢évaluée par I’expression I1.8 :
B
W, = j H dB (IL.8)
0

Dans le cas de la MEF a deux dimensions ou le domaine d‘étude est subdivisé en N.

¢léments, 1I’expression I1.8 devient :

N, B,

W,=> E, [H(B,)dB (IL.9)
n=1 0

L’intégrale de I’expression I1.9 correspond a I’énergie emmagasinée par un élément du

maillage, celle-ci est obtenue en utilisant la courbe de magnétisation B(H) correspondant a

I’¢lément. Cette énergie est multipliée par ’aire E, correspondant a 1’é¢lément. La somme sur

I’ensemble des ¢léments du maillage donne 1’énergie magnétique totale emmagasinée dans

toute la section du domaine d’étude.
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Une seconde expression de 1’énergie est souvent utilisée pour les matériaux magnétiques non
linéaires. C’est le concept de la coénergie qui correspond a I’aire au-dessous de la courbe
B(H). Méme si la coénergie n’est pas une grandeur réelle, celle-ci est utile dans certains

calculs. La coénergie W, peut étre évaluée par les équations I1.10 ou II.11.

H

W, =[BdH (IL.10)
0

W.=B.H-W, (IL11)

Avec la MEF a 2D, la coénergie totale sur toute la section du domaine d’étude s’exprime :

W, =NZE B | HB,) aB,) (IL.12)

n=1 I,

L’¢énergie et la coénergie peuvent é&tre utilisées pour déterminer les parametres

¢lectromagnétiques de la machine tel que les inductances et le couple électromagnétique.

Dans le modéle magnétostatique de la machine sous Maxwell 2D, les matériaux
affectés sont les suivants :
e [’arbre du rotor est en matériau amagnétique : Titanium.
e Le rotor, les dents, le dos du stator sont en tole magnétique: Transil355 [Voir annexe
02]
e Les aimants permanents sont de type Samarium-Cobalt, Recoma 28 [Voir annexe 03]

e Les conducteurs du bobinage statorique sont en cuivre

11.3.3.4 Résolution et resultats :

La résolution du champ magnétique nécessite toutes les données du maillage ainsi que
les courbes de magnétisation des différents matériaux de la machine. Les résultats sont
obtenus sous forme de données enregistrées dans un fichier. Ils sont aussi visualisés sous
forme graphique.

La résolution du champ magnétique pour différentes positions du rotor, permet de
déterminer les variations des paramétres électromagnétiques (f.c.e.m, inductances et le couple

¢lectromagnétique) en fonction de la position du rotor.
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11.3.4 Détermination des paramétres électromagnétique de la machine

La connaissance des paramétres électromagnétiques de la machine avec une bonne
précision est trés importante pour développer un modele du systeme machine-convertisseur
précis. Dans ce sens, plusieurs méthodes de détermination de ses paramétres seront

présentées.

11.3.4.1 Méthode de détermination de la force contre électromotrice (f.c.e.m) a vide.

La f.c.e.m a vide d’une phase de la machine est déterminée en utilisant les solutions
du champ magnétique crée uniquement par les aimants rotoriques. Les sources de courant du
bobinage statorique sont annulées. On s’intéressera ainsi, a I’effet de ce champ rotorique sur
les bobines statoriques.

On effectue ce calcul de champ pour les différentes positions du rotor en incrémentant de
1.5° mécanique. Mais vu la symétrie de la machine, ce champ est donc cyclique, on se
limitera & une rotation couvrant un pas polaire de 90° mécanique.

Les solutions du champ magnétique sont utilisées pour déterminer le flux par spire et par
unité de longueur a travers une bobine statorique.

Ce flux de champ se calcule par la combinaison des équations de Maxwell et de Stokes, qui

donne I’expression I1.13 :

cIaS:jSE.Ei@:J'SrotK.&E:gSCK.El (I1.13)

Cette équation exprime que ’intégrale du potentiel vecteur A le long d’un contour fermé C

est égale au flux @, du champ a travers la surface fermée délimitée par ce contour.
Dans le cas bidimensionnel, le potentiel vecteur A n’ayant qu’une seule composante (selon
I’axe Z, A, scalaire) implique que le flux entre deux points est la différence entre leur
potentiel magnétique (A, et A,) multiplié par la longueur utile 1, de la machine.

D, =(A,-A )], (11.14)
Connaissant le nombre de spire par bobine n_ et le nombre de bobine en série par phasen,,
on peut donc déterminer le flux par phase pour chaque position du rotor, tel que :

® =n,n.D (IL.15)

p
La variation de ce flux par phase en fonction du temps induit une f.c.e.m par phase qui

s’exprime par la loi de Faraday, tel que :
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_ h
€ dtp (11.16)

Par approximation de la dérivée, I’expression de la f.c.e.m peut s’écrire :
e,=———=——.— (I1.17)

En introduisant la variation ou I’incrément de la position du rotor Af_, I’expression de la f.c.em

peut se mettre sous la forme suivante :

_ Aq)ph AB

eph WE = erph. (Dr (IIIS)

Avec :

0 : Angle de rotation mécanique

T

A6 ) . o .
o, = Atr : Vitesse de rotation mécanique en radian/seconde.

AD
h . . ’ . . \
e, =—— : Variation du flux envoyé par les aimants rotoriques a travers une phase
P AB

T

statorique, qui correspond a la f.c.e.m d’une phase par unité de vitesse.

Finalement, la dérivée centrée de 1’allure du flux en fonction de la position rotorique permet
de déterminer ’allure de la f.c.e.m par unité de vitesse.
Afin d’exprimer la f.c.e.m en Volts, d’aprés 1’expression II.18, cette derniére est multipliée

par la vitesse de rotation en radian/seconde.

11.3.4.2 Méthode de détermination de la force électromotrice en charge nominale

La f.c.e.m en charge est calculée lorsque deux phases du stator sont alimentées par un
courant nominal en présence du champ rotorique.
D’une maniére similaire que pour la f.c.e.m a vide, nous calculons le flux total par phase pour
toute position du rotor. La différentielle numérique de ce flux par rapport a la variation de la

position rotorique, permet de déterminer 1’allure de la f.c.e.m en charge par unité de vitesse.

11.3.4.3 Méthodes de détermination des inductances de la machine.

L’inductance du champ magnétique créée par un courant circulant dans un bobinage
peut étre évaluée par plusieurs méthodes [40-44]. Cependant, trois méthodes peuvent étre
dégagées :

- Laméthode basée sur le flux du champ magnétique embrassé par le bobinage

24



Chapitre 11 Modeéle de I’ensemble Machine-Convertisseur

- La méthode basée sur I’énergie emmagasinée a travers le champ magnétique

- Laméthode de I’énergie de perturbation.

Néanmoins, les auteurs dans [43] ont montré que la méthode de 1’énergie de perturbation
utilisant le concept de la coénergie est trés difficile a appliquer, pose des problémes
numériques selon le choix de I’'incrément de courant, nécessite plusieurs solutions du champ
magnétiques et un temps de calcul beaucoup plus important.

Dans notre cas, en 1’absence du champ magnétique crée par les aimants permanents,
les deux premiéres méthodes sont utilisées afin de déterminer 1’inductance propre d’une phase
et I'inductance mutuelle entre deux phases de la machine. Les aimants permanents sont
assimilés a du matériau magnétique sans aimantation, seul le champ magnétique di aux

courants dans les bobines statoriques est présent.

11.3.4.3.1 Méthode basée sur I’énergie magnétique emmagasinée
Les inductances propres et mutuelles de la machine peuvent étres calculées en évaluant
I’énergie magnétique emmagasinée a travers le circuit magnétique de la machine pour
différentes configurations d’alimentation.

- Inductance propre d’une phase :
Dans ce cas, on calcule le champ magnétique crée uniquement par le courant [ a travers une
phase statorique. On évalue, ainsi, 1’énergie magnétique emmagasinée W, L’inductance
propre L de cette phase est déterminée par I’expression suivante :
WCS
12

- Inductance mutuelle entre deux phases :

L=2. (IL.19)

Dans ce cas, deux solutions du champ magnétique crée uniquement par les courants dans les
phases statoriques sont nécessaires. Celle ou seule la phase (a) est parcourue par le courant I,,
et celle ou les deux phases (a) et (b) sont alimentées respectivement par les courants I, et I.
Ainsi, les énergies du champ magnétique W et Weg, correspondant aux deux solutions du
champ sont évaluées.

Dans le premier cas, I’expression de I’énergie magnétique Wes1 s’écrit :

W, = % [L,1°] (11.20)

Dans le second cas, I’expression de 1’énergie magnétique Wes, s’écrit :

W:

es2

[L,I° +M, LI +M_.I.I +L,I°] (IL.21)

N | —
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Avec :
L.a et Lyp sont respectivement les inductances propres des deux phases (a) et (b)
M, et My, sont les inductances mutuelles entre les deux phases (a) et (b)
Sachant que les deux enroulements des deux phases sont identiques et qu’ils sont parcourus
par le méme courant I, alors :
M, =M, =M,L,, =L, ,=Letl =1 =1
En remplacant (I1.20) dans 1 (I.21), on peut écrire :
W, = 2.W_, +2MFI (11.22)

es2
L’inductance mutuelle M entre deux phases de la machine en 1’absence du champ rotorique
est donc évaluée par I’expression suivante :

M= —Weszz'lfwesl (I1.23)

11.3.4.3.2. Méthode basée sur le flux magnétique embrassé par le bobinage

En utilisant la méthode du flux d’induction magnétique, les inductances propres et mutuelles
des enroulements de la machine en I’absence du champ rotorique peuvent étre déterminées
comme suit :

- Inductance propre d’une phase :

Comme dans le cas de la méthode de I’énergie magnétique emmagasinée, le champ
magnétique est crée uniquement par le courant I, circulant dans la phase (a) de la machine.
A partir de I’équation (I1.15), le flux d’induction magnétique ®,, embrassé par 1’enroulement
de cette méme phase est déterminé. L’inductance propre L,, de la phase est évaluée par

I’expression suivante :

= —m (I1.24)

- Inductance mutuelle entre deux phases :
Contrairement a la méthode de 1’énergie magnétique, dans ce cas, une seule solution du
champ est nécessaire. Le champ magnétique est crée uniquement par le courant I, circulant
dans la phase (a). Cependant, on détermine le flux du champ @,, crée par cette phase a
travers I’enroulement de la phase (b). L’inductance mutuelle M,, crée par la phase (a) a

travers la phase (b) est évaluée par I’expression suivante :

= P (11.25)
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11.3.4.4 Méthodes de détermination de la caractéristique du couple électromagnétique
en fonction de la position du rotor.

En général, le couple électromagnétique total développé par les machines synchrones a
aimants permanents peut se décomposer en trois types [34] :

1- Le couple de détente ou de repos, dii a I’attraction des parties saillantes (encoches) du fer
statorique par les aimants permanents rotoriques.

2- Le couple de réluctance, dii aux variations des inductances des enroulements statoriques
en fonction de la position du rotor. Dans notre cas, la machine étudiée est a podles lisses,
ce couple est donc négligé.

3- Le couple d’interaction qui est dominant dans ce type de machines, dii a I’interaction
entre le champ statorique crée par les courants dans les phases et le champ rotorique di
aux aimants permanents.

Le calcul de ces différents couples peut étre effectu¢ a I’aide de deux méthodes : La méthode

du travail virtuel et la méthode du tenseur de Maxwell.

- Méthode du travail virtuel
Cette méthode est basée sur le principe de conservation de 1’énergie. Cependant la somme des
énergies ¢lectriques et mécaniques introduites dans le systéme est égale a la variation des
énergies mécaniques, ¢lectriques et magnétiques emmagasinées plus les pertes. Dans le cas du
modele a éléments finis les énergies mécaniques et électriques ne varient pas [41].

En négligeant les pertes par hystérésis et par courants de Foucault, 1’énergie
magnétique W, emmagasinée est une fonction du flux du champ et de la position, la coénergie
W, est une fonction du courant et de la position. Le travail dii au mouvement de la machine
est donc égal a la variation de la coénergie.

Par conséquent, la variation de la coénergie par rapport a la variation de la position
angulaire 0 est égale au couple électromagnétique C. développé par la machine [45,46], tel
que :

c, = AW (11.26)
AO

La coénergie correspondant a chaque position est évaluée par I’expression II.12.Cependant,
cette méthode nécessite deux solutions du champ magnétique correspondant a deux positions

du rotor et cela augmente le temps de calcul.
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- Méthode du tenseur de Maxwell :

Cette méthode permet de calculer directement la force ou le couple a partir de la
distribution du champ électromagnétique.

Dans le cas d’un systéme a deux dimensions, la force et le couple sont évalués par
intégration du tenseur de Maxwell (densité de force) sur un contour qui délimite la partie en
mouvement [47,48].

Pour une distribution de I’induction magnétique B connue et un contour | englobant la

partie mobile, les expressions de la force F; et du couple C. agissant sur cette partie sont :

F = L B(Bn)——— Bn]dl (I1.27)
e Mo 21,
Et
C,=rxF, (11.28)

Ou, r est un vecteur dont 1’origine coincide avec le point d’action du couple et n est le vecteur
unitaire normal au contour spécifié.
Cette méthode est directe, elle nécessite qu'une seule solution du champ pour calculer le
couple pour une position donnée du rotor. En effet, le temps de calcul par cette méthode est
plus faible que la méthode du travail virtuel. Par conséquent, notre choix se porte sur cette
méthode pour déterminer 1’allure du couple de détente, du couple d’interaction et du couple
statique total de la machine.

Aprés avoir présenté les différentes méthodes de détermination des différents
parametres ¢lectromagnétique de la machine, nous utiliserons les différentes solutions du

champ magnétique par la MEF pour déterminer ces parametres.

11.3.5 Détermination des solutions du champ magnétique crée uniquement par les
aimants permanents.

Le calcul du champ magnétique crée uniquement par les aimants rotoriques pour
différentes positions du rotor couvrant un pas polaire de 90° mec, avec un incrément de 1.5°
mec, permet de déterminer les allures de la force électromotrice (f.e.m) a vide et du couple de
détente en fonction de la position du rotor.

Les distributions des lignes du champ magnétique dii & 1’aimantation radiale des
aimants pour les positions 0°, 30° et 45° mec du rotor sont respectivement représentées par les
figure 11.6 (a), (b) et (c). De ces trois figures, nous pouvons remarquer que l’induction

magnétique est maximale au niveau des dents statoriques. Ses valeurs sont respectivement
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1.676, 1.676 et 1.666T pour les trois positions 0°, 30° et 45° mec du rotor. En se référant a la

courbe de magnétisation [Annexe 02], il s’avere que la machine est a la limite de la saturation.

Lignes[Wbs/m]

| EEREEELE
P 7.1455e-003

5.1061e-003
3.0636e-003
1.0&11e-003
-1.0&13e-003
-3.0633e-003
-5.1063e-003
-7.1457e-003

B - 1012e-003

Lignes[Th/m]

.18659e-003
7.1453e-003
5.1036e-003
3.0619%e-003
1.0203e-003
-1.0214e-003
-3.0630e-003
-5.104%=-003
-7.146352-003

B --.1550e-003

Lin]

(b)

Lignes[Wbs/m]

B o003

7.1730e-003
5.1238e-003
3.074Ze-003
1.0243e-003
-1.0246e-003
-3.073%e-003
-5.1233e-003
-7.1727e-003
-9.2221e-003

(©)

: Position 45° mec

Figure I1.6 : Distribution des lignes du champ magnétique crée uniquement par les aimants

permanents.
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11.3.5.1 Détermination de I’allure de la f.c.e.m a vide d’une phase en fonction de la
position du rotor

Les solutions du champ pour différentes positions du rotor, permettent de déterminer
la variation du flux d’induction magnétique traversant une spire d’une bobine de la phase en
fonction de la position du rotor. Cette variation du flux est représentée par la figure 11.7 et
montre que son allure est presque triangulaire. Connaissant le nombre de spire par bobine
(164 spires) et le nombre de bobines par phase (2 bobines décalées de 180° mec), on en déduit
par une différentielle numérique ’allure de la f.e.m a vide en fonction de la position du rotor
par unité de vitesse.

La figure I1.8 montre que la f.c.e.m de cette machine présente une forme presque

trapézoidale avec un plateau presque lisse sur un intervalle de 63° mec ou de 126° électrique.

0.02 T T T T T
o,
..... ‘...
~ 0.01f i
g 0... ....
5 (1] ..‘ .o.. -
5 o %,
Q ..I ...
k| s ",
= L0.01F i
%o E
% o°
o’
_002 1 1 1 1 1
0 30 60 90 120 150 180

Position du rotor (mec®)

Figure I1.7 : Variation du flux du champ par spire en fonction de la position.
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)

-0.15
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0 30 60 90 120 150 180

Position du rotor (mec®)

Figure I1.8 : Variation de la f.e.c.m par unité de vitesse en fonction de la position
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11.3.5.2 Détermination de I’allure du couple de détente en fonction de la position du
rotor

L’attraction des parties saillantes du fer statorique par les aimants permanents
rotoriques crée un couple de réluctance, appelé couple de détente. Afin de déterminer 1’allure
de ce couple en fonction de la position du rotor, nous utilisons la méthode directe du tenseur

de Maxwell décrite précédemment.

La figure I1.9 montre que 1’allure de ce couple en fonction de la position rotorique est
alternative. Sa période est de 30° mécanique correspondant a un pas d’encoches. Son

amplitude est de 0.11 N.m correspondant a 7% du couple moyen nominal de la machine.

0.15

0.1

0.05

-0.05

Couple de détente (N.m)

-0.1

20.15 ] ] ] ] ] ] ] ]
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90

Position du rotor (°mec)

Figure I1.9 : Variation du couple de détente en fonction de la position du rotor.

11.3.6 Détermination des solutions du champ crée uniquement par les phases statoriques.

Dans ce cas, les aimants permanents du rotor sont assimilés a du matériau magnétique
sans aimantation de perméabilité . =1.05. Les distributions des lignes du champ magnétique
crée par une seule phase et deux phases simultanément alimentées sont données
respectivement par les figures I1.10 et II.11. Dans les deux cas, I’induction est maximale au
niveau des dents statoriques et leurs valeurs respectives sont 0.724 et 0.833T. Cela montre

que la machine n’est pas saturée dans les deux cas.
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Lignes[Wb/m]

. 7984e-003
1.3985e-003
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1.9993e-004
-1.9933e-004
-5.9973e-004
-9.9964e-004
-1.353995=-003
-1.7994=-003

[

Figure I1.10 : Distribution des lignes du champ crée par une seule phase alimentée

(Position 0°mec)

Ligqnes[Wbh/m]

B :.oc56e-003
B 1.c055e-003

1l
1.14%5e-003
6.8853e-004
2.2951e-004
-Z.2951e-004
-6.835353e-004
-1.1476e-003
-1.6066e-003
-Z.0656e-003

Figure II.11 : Distribution des lignes du champ magnétique crée par deux phases alimentées

(Position 0°mec)

Le calcul du champ magnétique pour différentes positions du rotor permet de
déterminer les allures des inductances de la machine. Les figures 11.12 et II1.13 illustrent
respectivement les allures de I’inductance propre et mutuelle déterminées avec les deux
méthodes présentées précédemment. Les deux méthodes donnent des résultats assez proches
et montrent que la variation des inductances de la machine en fonction de la position du rotor
est trés faible. En effet, ce résultat est prévisible puisque la machine est a rotor lisse. Leurs
valeurs moyennes ainsi que le rapport entre les inductances mutuelle et propre sont données
par le tableau II.1. Le rapport entre les deux inductances est d’environ 1/3, celui-ci
correspond bien au cas des machines a f.c.e.m trapézoidale ayant une encoche par pole et par

phase.
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Figure II.12 : Inductance propre d’une phase en fonction de la position du rotor
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Figure I1.13 : Inductance mutuelle entre deux phases en fonction de la position du rotor

Tableau 1.1 :

Inductance propre | Inductance mutuelle Rapport
Meéthodes
L (mH) M (mH) M/L
Energie magnétique
s g‘ 1 4.78 -1.49 -0.31
emmagasinée
Flux d’induction

. 4.75 -1.45 -0.30

magnétique
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11.3.7 Détermination des solutions du champ crée par les aimants rotoriques et deux

phases statoriques simultanément alimentées.

Lignes[Wh/m]

Bl :-.:114--003

6.3867e-003
4. 561%e-003
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9.1241e-004
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Figure I1.14 : distribution du champ d{ aux aimants et deux phases alimentées.
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Les figures I1.14 (a), (b) et (c) illustrent respectivement les distribution des lignes du champ
magnétique correspondant aux positions 30°, 45° et 60° mec. Ce champ magnétique est crée
par les aimants permanents et deux phases statoriques simultanément alimentées par un
courant nominal. Les valeurs maximales de I’induction magnétique correspondant aux trois
positions sont respectivement 1.575, 1.637 et 1.76T. Ces valeurs montrent que la machine est
a la limite de la saturation au niveau des dents statoriques.

La comparaison entre ces cartes du champ (figure 11.14) avec celles dues uniquement aux
courants statoriques (figure I1.11) et celles dues uniquement aux aimants permanents (figure
I1.6), montre que dans ce type de machine le champ magnétique est imposé par les aimants
permanents.

Ce calcul du champ magnétique crée a la fois par les aimants permanents et deux phases
statoriques simultanément alimentées pour différentes positions du rotor, permet de

déterminer les allures de la f.c.e.m en charge et du couple statique total de la machine..

11.3.7.1 Détermination de I’allure de la f.c.e.m en charge.

Afin d’évaluer la réaction magnétique d’induit, nous déterminons la caractéristique de
la f.c.e.m (en charge) en alimentant simultanément les deux phases statoriques (a) et (c) par
un courant nominal de 4.8A. Sa variation en fonction de la position est donnée par la figure
I1.15. En comparant cette caractéristique avec celle obtenue a vide a courant nul, on en déduit
que le champ statorique a un effet négligeable sur 1’allure de la f.c.e.m. Par conséquent, la

réaction magnétique d’induit peut étre négligée.

0.2 T T
< ¥
F 0I5 F —— f.c.e.m a vide
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Z 01} -
2
6 005 | -
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§L 0.1 -
g
o -0.15f -
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[
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0 30 60 90 120 150 180

Position du rotor (mec®)

Figure I1.15 : Comparaison des allures des f.c.e.m a vide et en charge
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11.3.7.2 Détermination du couple statique total de la machine

A D’aide de la méthode du tenseur de Maxwell décrite précédemment, nous déterminons le
couple statique total de la machine avec deux phases simultanément alimentées par un courant
nominal de 4.8A. L’allure du couple total en fonction de la position est donnée par la figure

I1.16.

2 L] L] L] L] L]
1.5k fA. .’““‘. -
’é‘ .’ %“ !.
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Position du Rotor (°mec)

Figure I1.16 : Variation du couple statique en fonction de la position du rotor.

Cette figure montre que le couple statique présente un plateau ondulé sur I’intervalle [25.5°,
67.5°]. Ces ondulations sont surtout dues a la présence du couple de détente dont 1’allure est
donnée précédemment par la figure I1.9.

Dans le cas d’une commande 120°, deux phases conduisent simultanément chaque 60°
¢lectrique correspondant a 30° mécanique dans le cas de la machine d’étude. Le tableau I1.2
donne la valeur moyenne du couple Cpoy €t son taux d’ondulations pour différents intervalles
de fonctionnements possibles de la machine. Les résultats montrent que le fonctionnement
optimal de la machine correspond a I’intervalle [30°, 60°] pour lequel la valeur moyenne du

couple est maximale. Le taux d’ondulation étant presque le méme pour les différents

intervalles.
Tableau I1.2 :
Intervalles Coey (Nm) | (%)= 100. 2.C,..-C..)
(degrés mec) (Chax +Coiin)
[25,5°, 55,5°] 1.47 17.61
[30°, 60°] 1.52 17.60
[37.5°, 67.5°] 1.46 17.61
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11.3.7.3 Détermination du couple d’interaction entre les deux champs

En se referant a la section 11.3.4.4, 1’allure du couple statique total de la figure I1.16
peut se décomposer en deux, le couple d’interaction entre les deux champs et du couple de
détente. Le couple de réluctance étant négligeable vu la forme lisse du rotor. L’allure du
couple d’interaction peut donc étre déterminée par la différence entre ’allure du couple
statique total (figurell.16) et I’allure du couple de détente (figure 11.9).

La figure I1.17 illustre I’allure des trois couples en fonction de la position du rotor. Le
couple d’interaction présente un plateau presque lisse sur I’intervalle [30°, 60°], sa valeur

moyenne est de 1.52 N.m et son taux d’ondulation est de 5%.

2 I I I I I
1.5k -
gt 4
z ——o— Couple total
© ——=—— Couple de detente
g 05 — " Couple d'interaction
o
&
0ke8277 O _ceed® 98g  __o0ee
0.5 1 1 1 1 1

0 15 30 45 60 75 90
Position du Rotor (°mec)

Figure I1.17 : Variation du couple statique en fonction de la position du rotor

11.3.8 Validation expérimentale du modele magnétostatique

Les résultats expérimentaux de 1’inductance propre d’une phase et de 1’allure de la f.c.em par

phase de la BDCM d’étude seront présentés simultanément avec ceux théoriques.

11.3.8.1 Détermination expérimentale de I’inductance propre d’une phase:

L’inductance propre d’une phase est directement déterminée a I’aide d’un RLC metre
numérique pour différentes positions du rotor. La figure I1.18 montre que 1’inductance
expérimentale et celles théoriques varient de la méme facon en fonction de la position du
rotor. Cependant, un écart de 1’ordre de 7% existe entre leurs valeurs calculées et mesurées.
Cet écart peut étre attribué a ’effet des extrémités de bobines qui est négligé dans le cas du

modele magnétostatique a deux dimensions.
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——=e—— Méthode du flux
—o—— M¢éthode de I'énergie
——X— mesurée

Inductance propre (mH)
W
1
1

0 1 1 1 1 1
0 15 30 45 60 75 90

Position du Rotor (°mec)

Figure I1.18 : Variation de I’inductance propre d’une phase

11.3.8.2 Détermination experimentale de la f.c.e.m d’une phase de la machine

Afin de visualiser I’allure réelle de la f.c.e.m aux bornes d’une phase, la BDCM est
entrainée a I’aide d’un moteur a courant continu avec une vitesse de 1000tr/min. L’acquisition
numérique du signal de la f.c.e.m est assurée a I’aide d’un oscilloscope numérique. L’allure
de la f.c.e.m d’une phase pour une vitesse de 1000tr/min est donnée par la figure I1.19.
Les allures expérimentale et théorique de la f.c.e.m sont comparées sur la figurell.20. Celle-ci
montre que les deux courbes expérimentale et théorique sont trés proches, I’écart entre
I’expérience et la théorie est tres faible. La f.c.e.m déterminée par le modele magnétostatique

basé sur MEF est donc conforme a celle obtenue par expérience.

CH1: 5.000¥/DI¥ DC  TB A: 5 ms TH: CH1+DC

’”‘““\i / \‘
| |
¥ | V
R
i i

Figure I1.19 : Allure de la f.c.e.m d’une phase en fonction du temps (1000tr/min).
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20 1 1 1 1

15 @ 05 - Calculée (MEF)

Mesurée

f.c.e.m (V)

-15F

220 ] ] ] ]

Figure I1.20 : Allure de la f.c.e.m d’une phase en fonction du temps (1000tr/min).

Au vu de la comparaison entre les résultats obtenus a 1’aide du modele MEF et les
résultats expérimentaux, nous pouvons confirmer que le modéle magnétostatique basé sur la
MEF est assez précis dans le cas de ce type de machine. Les paramétres électromagnétiques
déterminés a partir de ce modele sont donc aussi précis et peuvent étre introduits dans un
modele de I’ensemble machine convertisseur. Ceci permettrait donc un semi couplage ou un
couplage indirect entre les équations du champ magnétique de la machine et celles de son

circuit d’alimentation.

1.4 Modeéle électrique de la machine

Le mode¢le électrique de la machine synchrone a aimants permanents a force contre
¢lectromotrice trapézoidale (BDCM) requiert une attention particuliére. En effet, étant donné
que les f.c.e.m induites par les aimants sont non sinusoidales, il est n’est pas possible
d’appliquer directement le changement de référentiel a 1’aide de la transformée de Park [1].
Cette transformation permet d’accélérer le temps de calcul, car les variables d’état sont
constantes en régime permanent et d’en simplifier la commande. Dans le cas de la BDCM,
plusieurs auteurs [1, 28] s’accordent pour utiliser les variables de phase (abc) afin de
modéliser cette machine. Cette modélisation aura pour conséquence d’augmenter légerement
le temps de simulation. Toutefois, étant donné que le modele d’état est relativement simple,
cette augmentation sera minime.

Au vu des résultats du modele magnétostatique basée sur la MEF, de la section

précédente, certaines simplifications peuvent étre apportées:
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- Les inductances propres et mutuelles sont considérées constantes, ne varient
pas en fonction de la position du rotor.

- La réaction magnétique d’induit est négligée.

En plus, nous rajoutons la simplification suivante :
- Les enroulements du stator sont considérés symétriques et connectés en étoile

avec neutre en |’air.

Dans le cas simple, bipolaire, la machine synchrone a aimants permanents triphasée
équipée d’un capteur de position a 3 sondes a effet Hall, peut étre représentée dans le repere

naturel par la figure suivante :

Axe phase “b “ N

Axe phase “ ¢ “

Figure I1.21 : Structure d’une machine synchrone triphasée équipée d’un capteur a effet Hall

D’apres la loi d’Ohm, les expressions des tensions simples aux bornes des trois phases

statoriques “a“, “ b* et “c* de la machine peuvent s’écrire :

V=R, i + 3%

dt
V, =R, i, + 3% (11.29)
v.=R_i +3%e

dt

Ou:

[P

V.,V et V. sont respectivement les tensions simples des phases “a®, “b* et “c*;
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[TPRIR

1a, 1p €t 1 sont respectivement les courants dans les phases “a“, “b* et “c*;

[TPRTR

R., Ry et R sont respectivement les résistances des phases “a“, “b* et “c*;

IPN13

Dy, Dy, et Oy sont respectivement les flux totaux induits dans les phases “a®, “b* et “c*.

On peut décomposer les flux en distinguant les flux auto-induits par les courants statoriques
eux méme et ceux dus aux aimants rotoriques :
o, =0 +D
o, =0, +0, (I1.30)
O, =0 +D

Dy, Dy, et Dy sont respectivement les flux auto-induits par les courants dans les phases
statoriques ““a®, “b* et “c*.
D, Oy, et O, sont respectivement les flux envoyés par les aimants dans les phases statoriques

‘GaL" GCb‘G et “C“'

En introduisant les inductances, les flux crées par les courants eux méme dans les phases
statoriques peuvent s’écrire :

(Dsa = Laa'la + Mab'lb + Mac'lc

O, =L,.i,+ M,,.i,+ M1, (IL.31)

q)sc = Lcc'lc + Mca'1a+ Mcb'lb

Ou:
Laa ,Lob et Lee sont respectivement les inductances propres des phase a, b et c.
Mab, Mae, Mpa, Mye, Mca €t M, sont respectivement les inductances mutuelles entre les phases

GEaGG’ ECbGG et “C“'

Comme les phases sont symétriques et les inductances sont indépendantes de la position du
rotor, on peut écrire :

Ra=Rp=Rc=R;

Laa=Lbb=Lcc =L

Mab = Mae = Mpa = Mpe = Mea = Mo, = M.

Etant donné que les enroulements des phases de la machine sont connectés en étoile avec
neutre en I’air, la composante homopolaire du courant est nulle, il est possible de faire la
simplification suivante :

ia + ib + iC = 0 —> ib + ic = - ia (II.32)
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Pour la phase a, le flux peut s’écrire :
O, =L.i,+ M. (ip+i)=(L-M).1,=Lp.in (I1.33)

Ou: L, =L—-M représente I’inductance équivalente d’une phase.

La méthode est répétée pour les deux autres phases et les flux crées par les courants

statoriques s’écrivent :

o =L_i
@, =L_.i, (I1.34)
@, =L,

Les flux totaux induits dans les phases “a“, “b* et “c* peuvent alors s’écrirent :

O, =L i+,

o, =L_.i +O, (IL.35)
O =L_.i +d_

tc m

Le modele électrique de la machine prend alors la forme suivante :

v=ri +1, 34 9P
dt
di, . do
V, =Ri, +L, o+ En 1136
b b m dt dt ( )
V.= Ri, +L, e 4 4%
dt

Le troisiéme terme du systéme d’équations (I1.36) représente la force contre électromotrice
(f.c.e.m) ou la tension induite par les aimants rotoriques dans chaque phase statorique.
L’expression de la f.c.e.m de la phase (a) s’écrit :

_ dq)ra — dq)ra @ —

€, = —=0,-€, (IL.37)
dt do dt
Avec: e, = do,
de
Et de la méme facon pour les des deux autres phases “b* et “c* :
€, =0, €, (IL.38)
e, = €, (I1.39)

0 : Angle de rotation mécanique

do . . .
o, = m : Vitesse de rotation mécanique

T
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Les grandeurs e, e, et e représentent les f.c.e.m par unité de vitesse ou les variations par

ra’
rapport a la position rotorique du flux envoyé par les aimants a travers les phases statoriques
‘GaL" GCb‘G et C‘CGC'

Le systeme d’équations devient :

v=ri +0, 3% g e
dt
. di,
V, =R, + Lm'E + o,.e, (I1.40)
V.=Ri, + Lm.dlc + .6,
dt

Ce dernier peut s’écrire sous la forme matricielle suivante :

Vo [Roo o] [h. 0 o, e,
V,[=|0 R 0fi,|+—| 0 L, 0 |i|+tele, (IL41)
V.| |0 0 RIJi 0o o L_J|i e

Le systeme d’équation I1.40 ou I1.41 représente le modéle électrique de la BDCM dans le

repere naturel abe, son schéma électrique équivalent est :

ia R Lm (l)r. era
a
< _____________________________
2
ib R Lm (l)r. erb
b e AA—TI——(
4, _____________________________
Vy
ic R Lm ®r.Crc
¢ e—AAA—TET——(—
< _____________________________
V.

Figure I1.22 : Schéma électrique équivalent de la BDCM connectée en étoile

11.5 Modéle mécanique de la machine

Ce modele mécanique est quand a lui beaucoup plus simple que le modele électrique. En
effet, la modélisation de la dynamique du rotor est standard dans le domaine des machines
¢électriques.

La dynamique du rotor est définie par 1’équation suivante :

do,

J =C,,TCuW-C-f o (I1.42)
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Ou:

J : représente I’inertie du rotor (Kg.m?)

f; : représente le coefficient de frottement visqueux (N.m.s/rd)

C.: représente le couple de charge mécanique (N.m)

Cqet : représente le couple de détente de la machine (N.m)

Cem : représente le couple électromagnétique d’interaction développé par la machine (N.m)

o, : représente la vitesse mécanique du rotor (rad/s)

Le couple électromagnétique d’interaction Cen, est déduit a partir du bilan de puissance. La
puissance ¢électrique absorbée P est obtenue avec la relation suivante :

Pclc: R .(iaz + ib2 + icz) +(ea .ia+ eb .ib+ ec .ic): PJ +Pcm (1143)
Ou:
Py : représente les pertes joules dans le cuivre (W)

P.m : représente la puissance électromagnétique transformable (W)

La puissance ¢électromagnétique Py, est donc fonction de la force contre électromotrice et du
courant de phase. En remplagant les f.c.e.m par leurs expressions (II .37), (I1.38) et (I1.39), il
est possible d’écrire :

P = (e,1,*e, 1,Te 1 )=o (e, 1,+te, 1,+te 1)=C, -0 (I1.44)

Donc, le couple électromagnétique d’interaction Cep, peut s’écrire comme suit :

C,= (e,-1,te,-i,Te, i) (I1.45)
En additionnant ce couple avec le couple de détente Cgye, on en déduit le couple total C;
développé par la machine, tel que :

Ct: Ccm+ Cdct (1146)

Apres transformation des équations 11.40, 11.42, I1.44 dans le domaine de Laplace, les deux
modeles électrique et mécanique seront rassemblés dans un méme module pour constituer le
modele de simulation de la machine. Ce dernier est représenté par I’organigramme de la

figure suivante :
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Vo + 1 i, R _
L, .s+R <G

- Cr
Vi 1 i -
0—@—} Ip _EiZI—> Cem + C, 1 o 1 0
L,stR z = s
+
YC ;@; 1 e o » Caet Couple de| °
g L,s+tR détente
o
ea |_|< Ta
IX_|<—. . ! Détermination des
S [} b f.c.e.m par unité de |4 ®
X hl
|_I<—' . — vitesse
ec P TC

Figure I1.23 : Organigramme du modele de simulation de la machine

s étant 1’opérateur Laplacien.

Les entrées du modele sont les trois tensions de phase (V,, Vy, et V.) et le couple de charge C..
Les sorties sont les courants des trois phases (i,, 1y €t i), le couple électromagnétique Cep, €t
la vitesse de rotation ..

Les parametres R, C,, J et f; sont généralement connus. Cependant, la valeur de I’inductance
L, les allures des f.c.e.m (e, € €t €) et I’allure du couple de détente Cge, sont importées du

modele magnétostatique basé sur la MEF.

11.6 Modeéle du capteur de position

La particularité des machines synchrones a aimants permanents provient du fait qu’il
est nécessaire de connaitre la position du rotor par rapport au stator. Cela permet de
synchroniser le champ rotorique avec le champ statorique. Le dispositif généralement utilisé
pour la BDCM est le capteur a effet Hall, car son utilisation est moins onéreuse que les
codeurs de positions. En vue de la commande 120°, trois sondes a effet Hall sont disposées
autour du stator et décalées de 120° électriques les unes des autres. Les signaux des trois
sondes sont de durée 180° électriques et décalées entre eux de 120° ¢lectriques. La position du
rotor est repérée a chaque front montant ou descendant des trois signaux, ce qui correspond a
un changement chaque 60° électriques. Donc, durant une révolution, six séquences ou six
secteurs d’alimentation sont possibles (numérotées de 1 a 6), comme illustrées par la figure

11.24.
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= Sonde A
s Sonde B | |
Sonde C

Secteur 1 | Secteur 2 | Secteur 3 | Secteur 4

0 60 120 180 240 300 360
Position du rotor en degrés électriques

Figure 11.24 : Signaux de sortie des trois sondes du capteur de position

Dans ce mode¢le, afin de déterminer les six secteurs ou séquences d’alimentation, nous avons
opté pour une procédure simple qui consiste a diviser 1’angle électrique par 60°. L’angle
¢lectrique étant modulé a une révolution de 360°. Le résultat de la division est arrondi, seule
la partie enticre est considérée, a laquelle est rajoutée 1. Le résultat donne le numéro de
secteur de 1 a 6 correspondant a la position électrique du rotor. L’organigramme de la figure
I1.25 illustre bien la procédure de détermination des six secteurs (séquences) d’alimentation

de la machine qui correspond au modele pour le capteur de position adopté.

Modulo

0.
7 360° h
Arrondir + :
=+ | Popération 4>®—>Secteur

\ A

\S) 4

Figure I1.25 : Organigramme du modele du capteur de position

L’entrée du modéle du capteur est la position €lectrique 0.. Sa sortie correspond au numéro du

secteur (séquence) d’alimentation de 12 6.

46



Chapitre 11 Modeéle de I’ensemble Machine-Convertisseur

1.7 Modéle du convertisseur de puissance:

L’onduleur est considéré formé d’interrupteurs idéaux, sans chute de tension, leurs temps
d’ouverture et de fermeture sont négligés.

Le convertisseur est un ensemble d’interrupteurs, représentant les transistors et les diodes, qui
sont soit a I’état conducteur (on) soit a 1’état bloqué (off). La figure 11.26 donne une

représentation de 1’association machine-convertisseur.

Convertisseur Machine

Figure I1.26 : Représentation de 1’ensemble machine-convertisseur

Un modéle non linéaire est adopté pour le convertisseur, il consiste en un circuit
ouvert idéal lorsque les transistors et diodes sont a I’état bloqué (off) et un circuit fermé a
résistance nulle a I’état conducteur (on). Ainsi, les tensions entre phases appliquées a la
BDCM (tensions de sortie du convertisseur) ne peuvent étre égales qu’a (+Vgqc), (0) ou (-Vie ).

Nous avons adopté un modéle de commutation de 60° ou deux phases sont alimentées
simultanément, voir figure I1.27. Ce choix s’avére approprié¢ pour la configuration de la
machine étudiée [34]. Suivant la topologie choisie, il apparait que le fonctionnement du
convertisseur peut étre réduit aux deux périodes de commutation et de conduction.

En effet, la commutation du courant d’une phase a une autre décrite par la figure 11.28,
ne peut se faire instantanément a cause de I’effet des inductances des enroulements de la
machine. Par conséquent, il existe une période de temps (période de commutation) ou les trois

phases de la machine conduisent.
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Chapitre 11
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Figure 11.27 : Fonctionnement du systéme machine-convertisseur pour un angle de calage nul

3 % P osjueino)

Figure I1.28 : Commutation des courants de phase
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Ce phénomene de commutation a un effet indésirable sur les performances de la BDCM, il est
donc important de déterminer le modele du systeme durant cette période [8, 49-52]. En outre,
la détermination de la durée de commutation permet de diviser le fonctionnement du systéme
en deux périodes distinctes :

- Lapériode de conduction ou seulement deux phases conduisent.

- Lapériode de commutation ou les trois phases conduisent.

La figure 11.27 montre le fonctionnement du systéme convertisseur - BDCM et donne les
différentes séquences des courants et des f.e.m sur une période électrique compléte. Celle-ci
est utile pour la détermination des équations régissant le systeme puisqu’elle permet de faire

la correspondance entre les f.c.e.m et les courants aux différents instants.

Etant donné que la machine est commutée 6 fois par période électrique, 1’étude peut étre
réduite a un intervalle de 60° ¢électriques. En effet, les équations restent valables pour les

différentes séquences, seuls leurs coefficients changent.

La détermination des tensions simples est effectuée sur I’intervalle [0°, 60°] qui comporte une
période de commutation [0°, O¢c] et une période de conduction [0, 60°].

La détermination du modele du convertisseur revient a déterminer les expressions de ses
tensions simples de sortie en fonction de ses grandeurs d’entrée, qui sont la tension d’entrée
du bus continu (V) et les trois f.c.e.m de la machine (e,, e et e;). Les expressions de ces
tenions de sorties seront déterminées durant chacun des six secteurs et chaque période de
commutation et de conduction. En effet, chaque secteur est subdivisé en deux périodes:
Période de commutation et période de conduction.

Nous nous limiterons a donner le modele de détermination des tensions simples durant le

secteurl. La méme procédure est utilisée pour les autres secteurs.

11.7.1 Tensions simples de sortie de I’onduleur durant la période de commutation du

secteur 1: 6€[0 0]

Au début du secteurl, on a une commutation de la phase “c* vers la phase “a®, le courant de

PN

la phase “c* va s’annuler au bout de 6=0_=w.t, pendant que celui de la phase “a*“ va

s’établir. Le fonctionnement de 1’onduleur alimentant la BDCM durant cette période est

représenté par la figure 11.29.
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ia R Lm ('01‘- era
P : _____
Va
ib R Lm ®r.Crb
Vo o :—»«/\/v—’m‘—@ﬂ _____________________________
Vb
ic R Lm ®r.Crc
5 : .....
Ve

Figure I1.29 : Fonctionnement du systtme BDCM-Convertisseur durant la période de

commutation du secteur 1

Pendant cette période de commutation les expressions des tensions simples de sortie de

I’onduleur peuvent étre déterminées comme suit :

A 0 = 0, lorsque le transistor T3 s’ouvre et le transistor T1 se ferme, 1’énergie
¢électromagnétique emmagasinée dans la phase “c est évacuée vers la source, le courant
2
continue ainsi a circuler a travers la diode D;’. Durant cette période, on aura donc,
b
conduction des trois phases “a“, “b*“ et “c*.
En se référant au schéma ¢€lectrique de la figure I1.29, on en déduit le systéme d’équations

suivant :

Vab = Va - Vb = Vdc

V,,=V,- V.= 0 (11.47)

V,=V.-V,=-V,
En utilisant les équations (I1.32),(I11.40) et (I1.47) et apres simplifications, on obtient
I’équation suivante :

V,=3.V,-o(e,te,te.)=-V, (I1.48)

Et on en déduit ’expression de la tension simple de la phase “c*, tel que :

Vo= - VTd + 2_0 (I1.49)

Avec: e,=o,.(e,Te,te.)

A partir des équations (I1.47) et (I1.49), on peut déterminer les expressions des tensions

[TINTR

simples des deux autres phases “b* et “a*:

50



Chapitre 11 Modeéle de I’ensemble Machine-Convertisseur

\Y e
Vo= Ye & I1.50
b 3 3 (IL.50)
vo= e & (L51)
33

Les équations (I1.48), (I1.50) et (I.51) peuvent s’écrirent sous forme de systéme d’équations
représentant les expressions des tensions simples de sortie de 1’onduleur durant la période de

commutation du secteur 1.

V. +
Va — # avec ¢, = COr.(era+ erb+ erc)
V. + i )
v, = dcTeO jusqua i.=0 (11.52)
v = Vet
¢ 3

La période de commutation du secteurl dure tant quei, >¢€, avec € une tres petite valeur trés

r N . . .. _12
proche de zéro. Dans notre modele de simulation, nous avons choisi € =10 ".

11.7.2 Tensions simples de sortie de I’onduleur durant la période de conduction du

T

secteur 1: 6¢ |6, 3

A la fin de la période de commutation, le courant i, s’annule et le courant i, s’établit,
alors uniquement les deux phases “a* et “b* conduisent du courant. Le parcours du courant

dans les phases durant cette période est illustré par la figure 11.30.

_______ | D |
' ' Or.€
1 | L T-™ra
T,|D; T,!D, T;iD; R m
=1 = Pl
-k -k |r -k
] R TR T
! T a7
a : E
Vi — ! b :
¢ E CO------- T mmmmmm T |
1 1
Tl’:Dl’ TZ,FDZ, T3 :D3, i Vb oc !
aT " B . . |
N | (L N : . R Lo S
"*l-r\' et [P Lo __.}_,‘\/‘\/‘\___:-I\~I\"I\";. _____ I ===
1 | 1 v NNy Vv \ ,
" . k- . - S
e : V.
_______ 1

Figure 11.30 : Fonctionnement du systéme BDCM-Convertisseur durant la période de

conduction du secteur 1

Pendant cette période, a partir du schéma électrique de la figure 11.30, les courants circulant

dans les phases peuvent s’€crirent :
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1, =1,
i, =—1, (I1.53)
1.,=0
La tension entre les deux phases “a* et “b*, s’écrit :
V,=V.,-V,=V, (I1.54)

La substitution des équations du systeme (I1.53) dans le systeéme (I1.40), permet d’écrie le

systéme d’équations suivant :

V=ri +L Y g e
dt
. di
V, =-Ri,-L_ % + e, (IL.55)
dt
V.= e,

A partir du systéme (I1.55), on peut déduire I’expression de la tension Vi, tel que :

. di
V,=V-V,=2Ri, +L_=

d: )t o.(e,-¢,) (I1.56)

L’¢équation (I1.56) peut se mettre sous la forme suivante :

V,=2([Ri, +L_ di,
dt

+o.e,)-o.(e,te, )=2V, -0.,te,) (IL.57)

T ra

Des équations (I1.54) et (I1.57), on en déduit I’expression de la tension simple de la phase “a®,

tel que :
Va — & + O‘)r'(era+erb) (1158)
2 2

L’expression de la tension de phase Vy, est obtenue en utilisant les équations (I1.54) et (I1.58) :

v, = _& N o,.(e, +e,)
2 2

(I1.59)
L’expression de la tension V. est directement déduite du systeéme d’équations (I1.51), celle-ci
s’écrit :

V., = o,.e, (I1.60)
En rassemblant (I1.58), (I1.59) et (I1.60), on obtient le systéme d’équations représentant les
expressions des tensions simples de sortie de I’onduleur durant la période de conduction du

secteur 1, tel que :
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( +o.(e,t i =-i
V,= Vot 06 7¢4) avec i =-1i,
2
- +o. + .
Iy, = Ve wrz(em €p) et i,=0 (IL61)
Vc:('or'erc

La période de conduction du secteurl démarre lorsque le courant i, dans la phase “c* est
inférieura e, i, <e.
Le modéle de détermination des tensions simples de sortie de 1’onduleur pendant les deux

périodes de commutation et de conduction du secteurl est organisé selon I’organigramme de

la figure I1.31.

Conduction Période :
[Conduction] = 1
[Commutation] = 0

Commutation Période :
[Conduction] =0
[Commutation] = 1

| S e Y e A

V.= [secteur] |* {[commutation]*[(2.V4 + €0)/3] + [conduction]*[(V4c + @r.(€r T€1))/2]}

Vy1= [secteurl ]* {[commutation]*[(-V4. + €0)/3] + [conduction]*[(-V4. + ®r.(€r +€1))/2]}

V1= [secteurl]* {[commutation]*[(-Vg. t €)/3] + [conduction]*[ w;.e.]}

Figure I1.31 : Organigramme du modele de détermination des tensions de phase durant le
secteurl

La méme procédure est répétée pour déterminer les tensions simples durant les autres
secteurs. En fin, durant les six secteurs correspondant a une période électrique, les tensions

simples des trois phases sont calculées a partir des expressions du systéme suivant :

Va = Val+ Va2+ Va3+ Va4+Va5+ Vaﬁ

Vi, =Vt Vit Vig 7Vt Vis T Vig (IL.62)

Vc = Vcl+ V02+ V03+ Vc4+ Vc5+ Vc6

Les nombres 1, 2, 3, 4,5 et 6 correspondent aux numéros de secteurs.
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11.8 Modeéle de I’ensemble BDCM-Convertisseur piloté par un capteur de position

Les différents modéles (de la machine, de 1’onduleur et du capteur de position)
développés aux sections précédentes sont rassemblés afin de constituer le modele de
simulation de I’ensemble BDCM-Convertisseur, piloté par un capteur de position a trois
sondes a effet Hall.

Le modele de simulation de I’ensemble machine-convertisseur est implémenté sous

I’environnement Matlab Simulink selon 1’organigramme suivant :

Ya + 1 ia o N
Y 7L, s+R > C,

Vb + 1 ib o C i’ l ® 1 e
\ L .s+R > X > > -
- Js+f S
Ve . g
1 1 C
E®—> i@—' 4 [Couple de
A L,stR détente
€ [ |« Cra —
a l
Iil‘-‘- e ' Détermination des
€h c sz P
x ' f.c.e.m par unité de
e 1 vitesse
Cc <
1 X |4
v VVYVY AV p
de
Détermination des [® Détermination | g O¢
tensions simples [ des secteurs

Figure I1.32 : Organigramme du modele de I’ensemble BDCM-Convertisseur

Les entrées du modele sont la tension du bus continu V4. a I’entrée de I’onduleur et le couple
de charge C; appliqué sur 1’arbre du moteur.

Les sorties sont le couples d’interaction Ce, et total C;, la vitesse de rotation du moteur oy, les
courants et les tensions de phase de la machine.

Les parametres R, J et f; sont généralement connus ou mesurables. Cependant, les valeurs
des inductances propre et mutuelle L et M, les allures des f.c.e.m (e,, €y €t ) et du couple
de détente Cgyet, sont importées du modele magnétostatique de la machine basé sur la MEF.
Afin d’introduire les allures des f.c.e.m et du couple de détente dans le modele du systeme,
celle-ci sont décomposées en somme d’harmoniques par un développement en séries de

Fourier. Les f.c.e.m par unité de vitesse en fonction de la position du rotor s’expriment par :
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0. ()= E, cos[h (0 -+, + )]

h=1

e, (0)=e, (6- 2’77[) (IL.63)

em<e>=em(e+2'7”>

La variation du couple de détente en fonction de la position du rotor est donnée par :

Coa ()= i Cycos[h (0 +gy + /)] (I1.64)

11.9. Simulation du systéme BDCM- Convertisseur

Le modele associant la machine et le convertisseur élaboré¢ dans la section précédente
est implémenté sous I’environnement Matlab Simulink afin de déterminer les caractéristiques
et les performances du systtme BDCM-Convertisseur. Ce modele tient compte des
spécificités géométriques, de la nature des matériaux de la machine ainsi que de I’effet de la
commutation des courant dans les phases. Plusieurs essais de simulation seront menés pour
prédire les allures des différentes caractéristiques et les performances du systtme BDCM-
Convertisseur en boucle ouverte. Les résultats concernant le fonctionnement en régime
statique et en régime dynamique seront illustrés. Les parameétres de la machine étudiée

sont donnés en annexe 01.

11.9.1 Fonctionnement en régime permanent

Plusieurs essais de simulation, a vide et en charge, seront effectués. Les résultats en
régime permanent seront présentés afin d’analyser l’allure des différentes grandeurs du
systeme.

e Essaiavide

Un essai a vide a été effectué pour une valeur de la tension du bus continu de
I’onduleur V. de 35V, un angle de calage 3 nul et une vitesse de 1000 tr/min. La figure 11.33
illustre I’allure des différentes grandeurs du systéme.

Le courant de phase de la machine (figure 11.33 (a)) présente des durées de conduction
de 120° ¢électrique alternées par des interruptions de 60° électrique. Sa valeur maximale est
de 0.6A. Son allure est différente de celle en créneaux idéaux. En effet, il présente des creux
qui sont dues a I’effet retardataire des inductances de la machine lors de la commutation d’une

phase a une autre.
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Figure 11.33 : Essai a vide : (a) courant de phase de la machine, (b) tension composée entre
phases de la machine, (c) courant du bus continu de 1’onduleur, (d) couple électromagnétique.

L’allure de la tension composée (figure I1.33 (b)) montre que celle-ci prend des
valeurs entre +35V et -35V, correspondant a + Vy, et -Vq.. La figure 11.33(c) illustre I’allure
du courant continu d’entrée de I’onduleur. Sa valeur moyenne est 0.48A, sa fréquence
correspond a six fois celles des grandeurs de sortie de 1’onduleur (courant et tension). Le
couple électromagnétique (figure 11.33 (d)) présente une allure trés proche de celle du courant
continu, avec la méme fréquence. Il présente des ondulations avec un taux de 59%. Sa valeur

moyenne est de 0.15 N.m, celle-ci est due a la présence du couple de frottements.

e Essai en charge
En appliquant un couple de charge constant de valeur nominale (C. = 1.5 N.m), sous une
tension nominale du bus continu V4 de 190V, un calage nul (B = 0) et une vitesse de
4500tr/min, un essai de simulation en régime nominal du moteur est effectué¢. Les résultats
des allures, du courant de phase, de la tension et composée et du couple électromagnétique

en fonction du temps sont donnés par la figure 11.34.
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Figure 11.34 : Essai en charge nominale : (a) courant de phase de la machine, (b) tension
composée entre phases de la machine, (c) courant du bus continu de I’onduleur,
(d) couple électromagnétique.

La figure 11.34 (a) montre que le courant de phase alterne a une fréquence de 150 Hz.
Son allure est 1égerement différente de celle du courant a vide mais présente la méme durée
de conduction, de 120°. Sa valeur maximale est de 5.7A.

L’allure de la tension composée entre deux phases de la machine (figure 11.34 (b)) est
similaire a celle de I’essai a vide, en effet celle-ci prend des valeurs +190V, 0V et -190V et
montre qu’on peut bien distinguer les deux périodes de conduction et de commutation. En
effet, le temps de commutation tc,, est de 0.296 ms correspondant a 16° électrique. Quant au
temps tcong correspondant a la période de conduction (60° -16°), il correspond a 0.815 ms.
Cependant la constante de temps électrique t. de la machine a pour valeur 9.92 ms. Cette
derniére est largement supérieure aux deux périodes de commutation et de conduction (t. >

teond > teom), €€ qui indique que le courant ne peut atteindre sa valeur maximale durant ces

deux périodes.
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Le couple électromagnétique développé par la machine est donné par la figure
11.34(d). Sa valeur moyenne égale au couple résistant imposé. Sa forme n’est pas lisse, elle
présente des ondulations importantes avec un taux de 40%. Sa fréquence est de 900 Hz, elle
correspond a six fois celles des grandeurs de sortie de 1’onduleur (courant et tension). La
figure 11.34(c) illustre I’allure du courant continu d’entrée de 1’onduleur, sa forme est presque

I’image du couple électromagnétique avec la méme fréquence. Sa valeur moyenne est 4.8A.

La figure I1.35 illustre la superposition des trois f.c.e.m et des trois courants de phase
de la machine. Celle-ci montre que les courants sont bien synchronisés avec les f.c.e.m pour
un angle de calage nul (B = 0°). Le produit des courants de phase par les f.c.e.m homologues
donne I’image du couple électromagnétique de la machine illustré par la figure 11.34 (d). Du
fait que les f.c.e.m présentent des plateaux presque lisses, nous pouvons déduire que les
ondulations du couple sont dues en grande partie a la déformation de la forme des courants

durant la période de commutation.

Courant (A) et f.c.em (0.1V)

10 1 1 1 1 1 1 1
0.058  0.059 0.06 0.061 0.062 0.063 0.064 0.065 0.066

Temps (s)
Figure I1.35 Synchronisation des courants et des f.c.e.m des trois phases (=0)

11.9.2 Fonctionnement en régime dynamique

Afin de tester la dynamique du systéme, trois essais en régime transitoire sont
effectués. Le premier essai concerne un démarrage direct de la machine a pleine tension. Le
deuxiéme est effectué¢ en appliquant une augmentation brusque en échelon du couple
résistant, lorsque la machine fonctionne en régime établi. Dans le dernier essai, la machine
fonctionnant en régime permanent, une chute brusque en échelon de la tension du bus continu

de I’onduleur est appliquée.
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e Démarrage direct de la machine a vide
Un démarrage direct du moteur est effectué en appliquant une tension continue nominale Vg
de 190V et un calage nul (B = 0). Le moteur n’entraine aucune charge, uniquement 1’inertie
propre de la machine est présente. Les variations de la tension composée entre phase de la
machine, sa vitesse de rotation, son courant de phase et son couple électromagnétique, en

fonction du temps, sont déterminées en régime dynamique (figure 11.36).
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Figure I1.36 : Démarrage direct a vide : (a) tension composée entre phases de la machine,
(b) vitesse de rotation de la machine (¢) courant de phase de la machine,
(d) couple électromagnétique.

Au démarrage de la machine, figure I1.36 (a), la machine développe un couple
maximal supérieur a celui appliqué par la charge afin de vaincre I’inertie du rotor de la
machine. L’allure du courant de phase (figure 11.36 (b)) présente un pic de 36A correspondant
a environ sept fois le courant nominal. En pratique ce pic de courant peut étre destructif pour
la machine. Et, afin de I’éviter, la tension continue d’entrée doit Etre progressivement
augmentée durant la période de démarrage, soit en utilisant un autotransformateur, soit par

MLI avec rapport cyclique réglable.
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L’allure de la vitesse de rotation de la machine donnée par la figure 11.36 (d) montre
que le régime permanent s’établit a une vitesse de 4500 tr/min au bout de trois périodes

correspondant a un temps d’environs 0.025 s.

e Variation du couple de charge
Dans ce cas, le moteur fonctionnant a vide en régime permanent sous une tension Vg, de
190V et un couple de frottement de valeur moyenne 0.4 N.m, une augmentation brusque en
échelon de 0.5 N.m du couple de charge, correspondant a 125 %, est appliquée sur I’arbre du
moteur. Les allures en fonction du temps, du couple électromagnétique, de la vitesse de
rotation, du courant du bus continu de I’onduleur et du courant de phase de la machine, sont

illustrées par (figure 11.37).
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Figure I1.37 : Application d’un échelon de couple : (a) couple électromagnétique, (b) vitesse
de rotation de la machine (c) courant du bus continu de 1’onduleur,
(d) courant de phase de la machine

La figure I1.37 (a) montre que la variation du couple de charge est appliquée a t = 0.1s, le

couple ¢électromagnétique subit une augmentation de 0.5 N.m est atteint une valeur moyenne

de 0.9N.m.
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La vitesse de rotation (figure 11.37 (b)) subit une diminution de 400 tr/min correspondant a
7.5% de sa valeur initiale, sa valeur passe de 5320 a 4920 tr/min au bout de 0.03s. Le courant
du bus continu figure I1.37(c) et le courant de phase figure 11.37 (d) suivent I’augmentation du
couple. La valeur maximale du courant a subit une augmentation de 111% tandis que la valeur
moyenne du courant continu a subit une augmentation de 124%. Ces résultats montrent que

pour les applications a vitesse constante, une boucle de régulation de la vitesse s’impose.

e Chute brusque de la tension continue
Dans ce cas, le moteur fonctionnant en régime permanent sous une tension Vg, de
190V avec un couple de charge constant de 0.5 N.m, sans frottements, subit une chute de
tension brusque en échelon de 90V correspondant a 47% de sa avaleur initiale. Les allures en
fonction du temps, de la tension composée, de la vitesse de rotation , du couple

¢lectromagnétique et du courant de phase de la machine, sont illustrées par (figure 11.38).
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Figure I1.38 : Chute de tension en échelon : (a) tension composée entre phases de la machine,
(b) vitesse de rotation de la machine (c) courant de phase de la machine,
(d) couple électromagnétique
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La figure I1.38 (a) montre qu’a partir de ’instant t = 0.1s, la valeur maximale de la tension
composée entre phase chute de 190V jusqu’a 100V. La vitesse de rotation (figure 11.38(b))
chute aussi de 5250 jusqu’a 2710 tr/min correspondant a une diminution de 48%.

Les allures du courant de phase (figure 11.38(¢c) et du couple électromagnétiques (figurell.38
(d)) montrent que ces deux grandeurs changent de sens a I’instant 0.1s ou la chute de tension
est appliquée. Cela s’explique par le fait qu’a I’instant de la chute de tension, la f.c.e.m de la
machine devient supérieure a la tension qui lui est appliquée. Le courant et le couple prennent
alors des valeurs inverses importantes qui peuvent étre néfastes pour la machine. Par
conséquent une rampe de décélération est nécessaire pour diminuer la vitesse ou arréter la

machine.

11.10 Conclusion

Dans ce chapitre, un modele de simulation de I’ensemble BDCM- Onduleur 120°
piloté par un capteur de position, tenant compte de I’effet de la structure de la machine ainsi
que de son alimentation, est établi. Celui-ci est implémenté sous 1’environnement Matlab-
Simulink.

Plusieurs essais de simulation, en régime statique et dynamique de la machine, ont été
menés sous différentes conditions de charge et d’alimentation. Les résultats des essais
montrent que le modéle de simulation établi représente d’une maniére satisfaisante la réalité
de la machine et celle de son convertisseur tout en nécessitant un temps de calcul relativement
faible.

De plus, les résultats de simulation en régime permanent montrent que la machine
présente un couple avec des ondulations importantes. En régime nominal, son taux
d’ondulation est de I’ordre de 40%. Ces ondulations de couple sont surtout dues a la

déformation des courants de phase durant les périodes de commutation.
Dans la suite de ce travail, nous proposons une solution pour réduire ces ondulations

du couple. Celle-ci consiste a modifier la forme des aimants rotoriques en les fragmentant en

deux segments rectangulaires identiques. Ce travail fera 1’objet du prochain chapitre.
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Chapitre 111 Minimisation des ondulations de couple

I11. 1. Introduction

Les résultats du modele de simulation du chapitre précédent montrent que le systéme
BDCM-Convertisseur120° produit un couple avec des ondulations importantes, de 1’ordre de
40%. Ces ondulations de couple importantes sont indésirables dans la plus part des
applications. Les causes de ces ondulations sont la présence d’un couple de détente, I’allure
réelle de la f.c.e.m induite et I’effet retardateur des inductances de la machine lors de la
commutation des phases. Cet effet de commutation représente la source d’ondulations de

couple la plus importante dans le cas des BDCM a pdles lisses.

Les ondulations de couple pouvant étre réduites dans le cas des machines a courant
continu classiques en augmentant le nombre de lames du collecteur, on peut donc penser a
augmenter aussi le nombre de phases dans le cas des machines BDCM. Cependant, ceci a
plusieurs inconvénients tels que les efforts de conception menant a un convertisseur de
puissance avec un plus grand nombre d’interrupteurs. Dans la pratique et en général, les
machines BDCM ont deux ou trois phases avec des considérations de conception permettant
de réduire les ondulations de couple [53]. Afin de trouver le meilleur compromis entre la
structure de la machine et celle de son convertisseur, ces considérations peuvent éEtre

focalisées sur la conception de la machine ou sur la commande du convertisseur [34].

Par conséquent, la minimisation des ondulations de couple d’'une BDCM peut étre

envisagée de deux manieres différentes:

e La structure de la machine étant donnée, les allures des tensions et des courants
délivrés par le convertisseur seront adaptées de maniére a avoir un couple constant.

e [’alimentation par le convertisseur étant donnée, les grandeurs géométriques de la
machine ayant une influence sur ’allure des f.c.e.m induites sont adaptées de facon a

minimiser les ondulations du couple.

Sachant que les applications a grandes performances nécessitent un couple sensiblement
lisse, diverses techniques ont été proposées durant les trois dernieres décennies en vue de
réduire les ondulations de couple des BDCM [54, 55]. Cependant, la majorité de ces travaux

porte essentiellement sur la topologie de 1’alimentation.
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I11. 2. Etat de I’art de la minimisation des ondulations de couple des BDCM

Le couple électromagnétique des BDCM résulte de l'interaction entre les courants
d’alimentation, via un onduleur, et le flux d'excitation di aux aimants rotoriques. Le couple
¢lectromagnétique d’interaction peut étre calculé avec les deux grandeurs temporelles qui sont
le courant de phase et la force contre électromotrice (f.c.e.m) induite, ou avec les grandeurs
spatiales relatives qui sont la force magnétomotrice (F.M.M) statorique et l'induction
magnétique due aux aimants rotoriques. Une analyse compléte de l'influence de ces formes
spatiales ou temporelles est indispensable si 1’on cherche a réduire les ondulations du couple.
Cependant, la formulation par les grandeurs temporelles (f.c.e.m et courant) est plus

commode car ces grandeurs sont, généralement, mieux connues et facilement mesurables.

(a) : f.c.e.m en sisnus et courant en sinus (b) : f.c.e.m en sisnus et courant en crénaux
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g g
g g
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Figure I1I.1: Combinaisons de formes de courant et de f.c.e.m menant a un couple lisse

Les premiers travaux [34,56] sur I’optimisation de forme du couple des BDCM sont
basés sur une approche graphique permettant de préciser les différentes combinaisons des
allures idéales de courant et de f.c.e.m menant a un couple ¢électromagnétique constant (voir
Figure III.1). Cependant, cette premicre approche est trés simpliste car elle ne tient pas

compte des formes réelles de f.c.e.m et de I’effet de la commutation dans le convertisseur.
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Une deuxiéme approche, consistant en une analyse harmonique de I’allure du couple
¢lectromagnétique d’interaction, est proposée dans la littérature [57-61]. Certains auteurs
[57,58] utilisent une méthode limitée a I'optimisation des formes des courants d’alimentation
qui permet de considérer différents types de moteurs Brushless avec leur propre forme de
f.c.e.m. Ainsi, un couple sans ondulations peut étre obtenu en calculant des allures optimales
des courants d’alimentation; ces allures de courant optimales étant déterminées en ajoutant un
nombre limité d'harmoniques au fondamental du courant. D’autres [59] utilisent une analyse
par un développement en séries de Fourier afin de prédéterminer les harmoniques de courant
appropriés pour €liminer les ondulations de couple dues a la commutation. Dans [60] les
auteurs présentent une analyse harmonique compléte, permettant de prédéterminer I’allure
optimale des courants d’alimentation, pour éliminer les ondulations de couple dues a la
commutation et celles dues a la présence du couple de détente. Hanselman [61] introduit une
méthode par injection d’harmoniques de courant afin de réduire les ondulations de couple et

maximiser le rendement de 1a BDCM.

L’analyse théorique des ondulations de couple dues a la commutation constitue la
troisieme approche développée [62,63]. Une premiére analyse [62] montre I’influence de la
vitesse de rotation sur les ondulations de couple dues a la commutation (voir figure I11.2).
Cependant, celle-ci ne tient pas compte des chutes résistives dans les phases de la BDCM.
Une seconde analyse des ondulations de couple d’une BDCM, tenant compte des chutes
résistives [63], montre que celles-ci dépendent de la vitesse de fonctionnement de la machine
et du mode de conduction 120° ou 180°. Ces auteurs proposent d’utiliser un double mode de

conduction 120° et 180° qui commute selon la vitesse de la machine.

(2) : Faibles vitesses V, > 4E (b) : Moyennes vitesses V, = 4E (c) : Grandes vitesses : V, <4E

Figure II1.2: Influence de la vitesse sur I’allure des courants durant la période de commutation
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Plusieurs techniques de compensation des ondulations de couple dues a Ia
commutation sont proposées dans une quatrieme approche [64-70]. Une technique de
compensation en vue d’égaliser les pentes d’établissement et d’extinction des courants de
phase durant la période de commutation est présentée dans [64]. Cette technique ne tient pas
compte, cependant, de la forme réelle de la f.c.e.m. Dans [65], les ondulations de couple sont
identifiées et compensées dans le cas des machines a aimants permanents a distribution non
sinusoidale du flux dans I’entrefer. Les auteurs de [66] proposent de faire varier la tension
d’entrée durant le temps de commutation afin de réduire les ondulations de couple. Dans [67],
les auteurs ont utilisé la technique MLI avec la mesure du temps de commutation qui ne
nécessite ni capteur de courant ni boucle de courant pour réduire les ondulations de couple de
commutation. Des auteurs [68] proposent un onduleur & 12 séquences de commutation avec
une période de conduction variant de 120° a 170°; ce qui est complexe et plus coliteux.
D’autres [69, 70] proposent une optimisation de la forme des aimants du point de vue largeur

et forme des extrémités afin de réduire les ondulations du couple dues au couple de détente.

La cinquieéme et derniere approche concerne plusieurs techniques de contréle pour
minimiser les ondulations du couple de la BDCM. Une méthode basée sur le controle
instantané du couple a été présentée par plusieurs auteurs [71-73]. En effet, dans le référentiel
d-q, les auteurs dans [71,72] ont développé un algorithme de contrdle instantané du couple
basé sur une stratégie de structure variable et le couple est obtenu en utilisant un estimateur
basé sur la méthode des moindres carrés [73]. Une autre méthode de controle du couple
nécessitant la détermination des tensions de phase durant la période de conduction et de
commutation est présentée dans [74]. Toujours, dans le but de minimiser les ondulations de
couple, les auteurs dans [75] ont développé un algorithme généralisé qui calcule le courant de
référence optimal et estime le couple par la méthode de la variation de la co-énergie. Les
auteurs de [76, 77] proposent une nouvelle approche dans le référentiel d-q pour déterminer
I’allure optimale des courants qui permet de minimiser les ondulations de couple et de
maximiser le rendement du systtme BDCM-Convertisseur. Les auteurs, dans [78], simplifient
le probleme en proposant d’utiliser un seul capteur de courant pour contrdler le courant
d’entrée continu de I’onduleur durant la période de commutation pour réduire les ondulations
du couple de la BDCM. D’autres travaux reportés dans [79,80] suggerent une stratégie de
contrdle des trois courants de la machine, ce qui rend complexe son implémentation sur les
processeurs numériques. Dans [81], les auteurs proposent un controle instantané de la tension

et un contrdle par hystérésis du courant de phase durant la période de conduction pour réduire
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les ondulations du couple des petites machines BDCM destinées aux grandes vitesses. Dans
[82], il est propos¢ une autre méthode de contréle du couple pour minimiser les ondulations du
couple du moteur BDCM avec des formes d'onde de f.c.e.m non idéales. Le rapport cyclique
optimal est pré-calculé par le contréleur du couple durant la période de conduction et la
période de commutation.

Plusieurs auteurs [83-85] ont utilisé la technique de contrdle direct du couple (DTC) afin de
minimiser les ondulations du couple de la BDCM. Dans le cas de la BDCM sans capteur [84]
la forme d'onde de la f.c.e.m est estimée par un observateur en mode glissant et la vitesse du
rotor est estimée par un filtre de Kalman simplifié. D’autres auteurs [85] suggérent la
technique de commande DTC ou les trois phases commutent au cours de chaque période de
commutation, ce qui rend cette commande plus complexe en particulier aux grandes vitesses.
Une méthode sans capteur, pour détecter les instants de commutation, se basant sur I’effet de

la saillance du rotor et ne nécessitant pas d’injection de signal, est proposée dans [55].

La plupart des travaux cités se sont intéressés a l’alimentation de la machine en
agissant sur le convertisseur par des techniques qui peuvent é&tre complexes et coliteuses
[86].

Dans un souci de compromis économique (qualité, simplicité et prix) nous proposons,
dans ce travail, d’agir sur les parametres géométriques de la machine afin de réduire les

ondulations de couple tout en gardant une simple configuration du convertisseur.

111.3. Description de I’approche utilisée

Dans le cas des BDCM, D’allure de la f.c.e.m dépend directement des grandeurs
constructives de la machine et joue un rdle trés important dans la qualit¢ du couple
¢lectromagnétique. Une allure optimisée de la f.c.e.m peut donc limiter les ondulations du
couple ¢lectromagnétique de la machine. Afin d’aboutir a une structure de machine avec une
allure de f.c.e.m optimisée, la démarche adoptée peut étre scindée en deux étapes. La premiére
consiste a prédéterminer ’allure optimale de la f.c.e.m par une méthode analytique basée sur
la décomposition harmonique de I’expression du couple, mettant en évidence I’influence des
différents harmoniques de la f.c.e.m induite et du courant d’alimentation. La seconde, consiste
a modifier la structure de la machine afin d’approcher au mieux cette allure optimale.

Cependant, cette modification est une tache difficile car le choix de la partie de la

machine a modifier n’est pas évident.
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Néanmoins, dans le cas de la machine étudiée dans ce travail, on peut mener la
réflexion suivante: la machine étudiée est a poles lisses et ne posséde qu’une encoche par
pole et par phase. Dans ces conditions, ’allure de la f.c.e.m dépend directement de la forme
des aimants polaires rotoriques. Nous proposons donc de modifier la forme des aimants afin
d’approcher au mieux I’allure optimale de la f.c.e.m. Cela est possible en envisageant
différentes structures a travers le modele de couplage indirect ¢laboré au chapitre précedent.
La solution recherchée peut passer par un tres grand nombre de structures, ce qui complique
et augmente considérablement la procédure et le temps de calcul. Aussi, la méthode des
réseaux de neurones GRNN sera utilisée pour accélérer le processus et accéder rapidement a

la solution recherchée.

I11. 4. Choix initial d’une allure de f.c.e.m a optimiser

Le processus d’optimisation de 1’allure de la f.c.e.m induite débute par le choix d’une
structure de la machine et de son alimentation par convertisseur. De ce choix initial, dépend
I’allure optimale finale de la f.c.e.m induite recherchée.

Dans ce travail, notre choix s’est port¢ sur une machine triphasée industrielle
disponible au niveau du laboratoire et dont les paramétres sont donnés en annexe 1. C’est une
machine a 4 poles de puissance 700W ayant une vitesse de base de 4500 tr/min. Son rotor
comporte quatre aimants permanents de type Samarium cobalt, en forme de tuiles en un seul
segment d’arc polaire 81°. Ils sont montés en surface épousant parfaitement la forme du rotor.
Une alimentation a commande simple a été choisie. Elle consiste en un onduleur de tension
triphasée a six transistors a commande classique 120°. L’allure initiale de la f.c.e.m induite
par unité de vitesse est déterminée par le modele magnétostatique, basé sur la méthode des
¢léments finis @ deux dimensions, décrit au chapitre II. Les allures initiales du courant et du
couple électromagnétique sont déterminées par le modele de simulation du systéme machine
convertisseur établi au chapitre précedent.

Une simulation a ¢été effectuée dans les conditions nominales de la machine, avec une
vitesse de base de 4500 tr/min, un couple de charge nominal de 1.5 N.m et un angle de calage
nul. La figure II1.3 montre la situation initiale ou sont représentées les allures du courant de
phase, de la f.c.e.m de phase et du couple ¢lectromagnétique. L’allure de la f.c.e.m est presque
trapézoidale avec un plateau de 120°, tandis que le courant présente une allure en créneaux

déformés. Cette déformation du courant est due essentiellement a 1’effet de la commutation.
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L’allure du couple électromagnétique n’est pas lisse, ce dernier présente des ondulations

importantes. Son taux d’ondulation est important, il est de 1’ordre de 40%.

Couple (0.1 N.m), f.c.e.m (0.02 V.s/rd) et courant (A)

—_
o

Temps (ms)

Figure II1.3 : Allures initiales du couple, de la f.c.e.m et du courant.

Les spectres harmoniques du courant, de la f.c.e.m et du couple sont donnés par les
figures II1.4, IIL5 et IIL.6, respectivement. Celui du courant présente uniquement des
harmoniques de rang impair, dont les plus significatifs se limitent au 19°™ rang, et ne
comporte pas d’harmonique de rang multiple de 3. De méme, le spectre de la f.c.e.m présente

seulement les harmoniques de rang impair, les plus significatifs étant limités au 13"

rang.
Par contre, il comporte les harmoniques de rang multiple de 3. Le spectre du couple présente
uniquement des harmoniques de rang 6 et ses multiples, la composante harmonique de rang 6
étant la plus importante.

Les harmoniques de courant et de la f.c.e.m de la structure initiale seront utilisés pour

prédéterminer I’allure optimale de la f.c.e.m.

69



Chapitre 111 Minimisation des ondulations de couple
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Figure II1.4 : Spectre harmonique du courant de phase de la structure initiale
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Figure II1.5 : Spectre harmonique de la f.c.e.m de la structure initiale
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Figure II1.6 : Spectre harmonique du couple de la structure initiale
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I11. 5. Prédétermination analytique de I’allure optimale de la f.c.e.m

L’allure optimale de la f.c.em sera prédéterminée par une méthode analytique
semblable a celle utilisée dans [60]. Celle-ci consiste a déterminer une nouvelle allure de la
f.c.e.m qui annule la composante pulsante la plus importante du couple.

La suppression d'un harmonique de couple méne a la détermination de nouvelles
valeurs du module et de la phase d'un harmonique de la f.c.e.m a optimiser. Il est donc
nécessaire de développer l'expression de couple en une somme d’harmoniques mettant en
¢vidence D’influence des différents harmoniques de la f.c.em induite et du courant
d’alimentation. Ce développement est accompli par une double décomposition harmonique de
I’allure de la f.c.e.m et du courant.

Dans le cas de la machine Brushless triphasée, nous avons repris 1’expression (I11.41)
du couple électromagnétique. Celle-ci peut se décomposer en une somme de trois
composantes, Cy(t), Cp(t) et Cc(t), selon les trois phases “a’’, “‘b’” et “‘c’’ de la machine,
comme suit :

C.= C,0+C,(t)+C_(t) (IIL.1)
ou:

C.0= e, 0%,

C,()= e, ()i, (1) (IIL. 2)

C.()= e ()< ()

15, 1p €t 1, représentent les courants instantanés des trois phases [A];

€ , C1b €t € sont les f.c.e.m par unité de vitesse ou normalisées [V.s / rd]

Les allures des courants de phases, 1, iy €t i, et des f.c.e.m normalisées, €, , € €t €,
peuvent étre décomposées en somme d’harmoniques par un développement en séries de
Fourier.

(X P

Dans le cas de la phase ““a’’, on peut écrire :

e, ()= i E, cos(hot+4g,) (IT1.3)
1,(t) = i I, cos(kaot+¢,) (1I1.4)
C,(t)= i E, cos(hwt+ o, )[x ZOO: I, cos(kwt+a,) (IIL.5)
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Les spectres des allures initiales du courant et de la f.c.e.m (voir figures I11.4 et IIL.5),

montrent que 1’on peut se limiter a ’harmonique de rang 19, pour ’allure du courant initial, et

a celle de rang 13, pour la f.c.e.m.
La composante du couple, due a la phase « a », s’exprime alors comme suit :

C,(®) =[l,.cos(wt+ ;) + Is.cos(S.wt+ ;) + 1,.cos(7T.wt+ ;)

+1,,.cos(1l.wt +y;,,) + 1,5.cos(13.wt + ¢, ;) +1,;.cos(17.wt +¢;,,)

+1,5.cos(19.wt + ¢, o)]X[E,.cos(wt + ¢, )+ E;.cos(B.wt+¢,;) (111.6.a)
+E;.cos(S.wt+ ¢, )+ E,;.cos(T.wt+¢,,)+ Ej.cos(D.wt +¢,,)
+E,,.cos(1l.wt+,,,)+ E;.cos(13.wt+ ¢, ;3)]

Les composantes du couple, dues aux deux phases « b » et « c», sont déduites en

introduisant dans 1’expression I11.6.a, respectivement, un déphasage de -211/3 et de +2I1/3.

Elles sont données par:

C, () =[l,.cos(wt—2.1/34¢;)+ l5.cos(5(wt—2.7/3) +p;5) + |,.cos(T(wt —2.7/3) + ¢;,)
+1,,.cos(1l(wt —2.1/3)+¢;,,) + 1 5.cos(13(wt —2.7/3) +¢;5) + |,,.cos(17(wt —2.7/3) +¢,5)
+1,.cos(19(wt — 2.1/ 3) + ;0 )]X[E,.cos(wt —2.7/3+ ¢, )+ E;.cos(B(wt —2.7/3) +,;)
+E,.cos(S(wt—2.7/3)+¢.)+ E,.cos(7(wt—2.1/3) 4+ ¢,,) + Ey.cos(V(wt —2.1/3) +p,y)
+E,.cos(1l(wt —2.7/3) +¢,,) + Ej5.cos(13(wt —2.7/3) 4+ pg5)] (II1.6.b)

C.()=[l,.cos(wt+2.7/3+¢;)+ I .cos(S(wt+2.7/3)+¢;s)+ |,.cos(T(wt+2.1w/3)+¢;,)
+1,,.cos(1l(wt +2.1w/3)+ ;) + 1 5.cos(13(wt +2.1/3) + ;) + 1,,.cos(17(wt +2.7/3) +¢;y,)
+1,5.cos(19(wt + 2.7/ 3) + ;0 )IX[E,.cos(wt + 2.7 /3 + ¢, )+ E;.cos(B(wt +2.7/3) + ¢,;)
+E,.cos(S(wt+2.w/3)+ ¢, )+ E,.cos(T(wt+2.1/3)+¢,,) + Ey.cos((wt +2.1/3) 4+ )
+E,,.cos(1 l(wt +2.7/3)+¢,,,) + Ej;.cos(13(wt 4 2.7/ 3) + ;)] (II1.6.c)

L’application de la transformation trigonométrique cos(X)xcos(y) = % [cos(X+Yy)+cos(Xx—Y)],

aux trois équations précédentes, permet d’établir les expressions des composantes pulsantes

Cs(t), Cia(t) et Cyg(t), dues aux trois phases ““a’’, ‘b’ et “‘c’’, comme suit:

Co(t) =3.{E[I5.cos(6.wt + @5 + ¢, ) + |,.cos(6.wt + @, — @, )]
+ Es[1,.cos(6.wt 4@ +¢es) + 1. cos(6.wt + @5y — pgs)]
+ E,[1,.cos(—=6.wt 4, — ;) + 1 5.co8(6.wt + ¢, 5 — ;)] (I11.7)
+ E, [I5.cos(=6.wt+ ;s —¢,,,) + |,;.cos(6.wt + ¢, 1, —¢,,)]
+ Ej5[1,.cos(=6.wt+ ¢, —@q3) + 1jg.cos(6.wl + ;0 — 03]}
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C, () =34 [l};.cos(12.0t + ¢y + @) + |5.cos(12.wt + ;5 — )]
+ E5[1;.cos(12.wt+ ;7 + @) + 1;.cos(12.wt + @5, — ¢5) ]
+ E,[l5.cos(12.wt + @5 +9;) + 11p.c08(12. 01 + ;15 — Pes) ]
+E, [I,.cos(12.wt + ¢, + g )]+ Es[l.cos(=12.wt + ¢, — @3]}

(111.8)

Cis () =3.{E[1,;.cos(18.wl+p;; + ) + |5 cos(18.wl+ ¢y — )]
+ E5[15.cos(18.wl+¢;5 + @)1+ B[l cos(18.wt + ¢y + ¢, )] (I1L.9)
+ B, [1;.cos(18.wl+;; + ¢ )]+ B[ 5. cos(18.wl+ s — ¢ )]}

Le spectre du couple de la structure initiale (voir figure II1.6) montre que la
composante pulsante la plus importante est le sixiéme harmonique. On se propose de
supprimer ce dernier en modifiant ’amplitude et la phase de I’harmonique de la f.c.e.m le
plus influent. Sachant que le 5™ harmonique du spectre de la f.c.e.m (figure IIL5) est
I’harmonique le plus significatif dans 1’expression de la composante Ce(t) du couple, par
conséquent la détermination de I’allure optimale de la f.c.e.m revient a calculer de nouvelles

5 ceme

valeurs de I’amplitude et de la phase de son harmonique, en posant la condition suivante :

C, (=0 (II1.10)

La condition précédente conduit a I’équation suivante:

Es[1,.cos(6.wt+¢; +pes) + 1,.cos(6.wt 4 @5y — )] =
—{E [l5.cos(6.wt+ @i +¢, )+ 1,.cos(6.wt+ ¢, — )]
+E,[l,.cos(=6.wt+ ¢, —¢,,) + |,;.cos(6.wt + ¢, ; —¢,,)] (IIT.11)
+E [15.cos(=6.wt + @5 — g )+ 1;.c08(6.wt + i, —@g1)]
+E;[1,.cos(—6.wt+ ¢, —¢@g3) + 1g-cos(6.wt + @0 — Pei3)]}

Posons:
H = Ej[l,.cos(6.wt+ @, +¢)+1.cos(6.wt+ ¢, —¢.s)] (II1.12)

et
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R = E[l;.cos(6.wt+ ;5 + ;) + 1;.cos(6.wt 4, — ¢, )]
+E,[I,.cos(—=6.wt +;; —p.,) + 1 ;5.cos(6.wt + ¢, 5 — e, )]
+E [l5.cos(—=6.wt+ @5 — @) + 1 ;.co8(6.wt + ¢, — @] (IL.13)
+ E[1,.cos(=6.wt+ ¢, —@g3) + 1g.cos(6.wt + ;0 — Pei3)]

Ecrivons H sous la forme:

H = C.cos(6.wt) + C.,.sin(6.w.t) (II1.14)
Avec :

Ces = E5[1,.cos(;; +Pes) + 111.c08(9;, — e5)] (11L.15)

Cos = —Es[1,-sin(py; +@p5) + 1,-8in(;, — es)] (11L.16)

Les deux inconnues Es et @es peuvent étre déterminées en résolvant le systéme formé par les

équations (II1.15) et (II1.16). Pour cela, il faut établir au préalable les expressions de Cg,

etC¢,, en fonction des harmoniques autres que le 5°™, en écrivant R sous la forme:
R =) "Cp.cos(6.wt)+ > Cr sin(6.wl) (I11.17)
n=5 n=5
Ou :
ZCrfk = {E,.[l;.cos(p;s + ¢,,) + |,.cos(p;; — @, )]+ E,.[1,.cos(p;, —,,)
n=5

+ 15.c08(p;5 — Pep )]+ By [ 5. c08(pis —@ep) 4 115 c08(p51, — gy (IIL.18)
+ Eps[15.008(pi; —Pep3) + 15 €08(9510 — er3)1}

et

Zcr?k = {—E,.[I5.sin(p;s +¢,,) + I;.sin(p;; — ;)]

n=5
+ B[N, sin(py, — ) — 15.81n( 55 — ;)] (I11.19)
+ B, .[15.sin(p;5 — e ) — 158100y, — gy)
+ E5[15-8in(p;; — Pe3) = 1g-8In(5 — 9,31}

En utilisant les équations (II1.11) a (I11.14) et (I11.17), on établi I’égalité suivante:
Ces-cos(6.wt) + CZ.sin(6.wt) = —) "C.cos(6.wt) — Y " Cp,.sin(6.wt) (I11.20)

n=5 n=5

En combinant 1’¢égalité précédente avec les équations (III.18) et (II1.19), on en déduit, par

identification que : C¢ = —Z Cr et Ces = —Z Co

n=5 n=5

Par conséquent:
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Ces = —{E,.[15.co8(p;s + @o) + 15.c08(p;; — e,)]
+ E;.[1,.c08(p;; — pey) + 115.c08(¢515 — 9] (IM.21)
+ By [l5.cos(pis = @)+ 117-€08(51, — @)
+ Ej;[15.c08(91; — @) + 115-€08(9119 — Pey3)]}

Cos = {—E,.[15.sin(p;s +9,) + 1;.5i0( 5, — 9, )]
+ E;.[1; sin(p;; — ;) — 1 j5-810(pjy5 — ey )] (I11.22)
+ B, [ls.sin( s —@ep ) — 175100507 — gy)
+ Es.[1;.810(p;; — Pgy3) — g sin(yy9 — 931}

Les expressions de CgetC; en fonction des harmoniques autres que le 5™ étant ainsi

¢établies, on réécrit ensuite les équations (II1.15) et (II1.16) comme suit:

C605 = E,{[1,.cos(p;) + 1, cos(p;;)].cos(ps) +[—1,.sin(p; )+ 1,,.sin(p;,, ) ].sin(p,5 )} (11.23)
Ces = —E{[1,.sin(p;)) + 1, sin(ipy, )].cos(pes) +[1,.cos(p; ) — 1,.cos(p;,,) ].sin(p,s )} (111.24)

En posant :
A, =[l,.cos(p;))+I,, cos(p;,)] et A, =[—I,.sin(p, )+ |,,.sin(p;,) ]
A, =[l,.sin(p;) + I,,.sin(p;;,)] et A, =[1,.cos(p;,) —I,,.cos(p;,,)]
On en déduit des expressions plus condensées de C¢,etC; :

Ces = Es[A,.cos(ip,5) + A, sin(p,s)] (111.25)

Ces = —E;[A;.cos(pes) + A, sin(p,,)] (111.26)
La combinaison des équations (II1.25) et (II1.26) permet enfin d’établir 1’expression de la

phase @5 modifiée:

(.5 = atan —A, 'C§5 A 'CC:“] (111.27)
[AZ 'C65 +A4 'CGS ]

L’amplitude Es modifi¢e peut étre alors déduite de I’équation (I11.15) ou (II1.16) comme suit:

E;s = Cos . =— Cos , (111.28)
[A,.co8(pes)+ A, sin(p,s)] [A;.cos(ps) + A, sin(p,s)]
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Finalement, les nouvelles valeurs de I’amplitude et de la phase de 1I’harmonique 5 de la
f.c.e.m, obtenues apres calculs, sont les suivantes:

Es=0.0263 V.s/rd et @e5=2.58251d

En utilisant 1’allure de la f.c.e.m correspondant aux nouvelles valeurs de I’amplitude
Es et 1a phase @es de ’harmonique d’ordre 5, on effectue une nouvelle simulation du systéme
dans les mémes conditions que celle de la structure initiale.

La figure II1.7 montre les nouvelles allures du courant de phase, de la f.c.e.m de phase
optimale et du couple électromagnétique. L’allure du courant est en forme de créneaux
déformés, assez proche de I’allure initiale. Celle de la f.c.e.m optimale présente, par contre,
une forme différente de celle initiale. En effet, elle s’¢loigne de la forme trapézoidale avec un
affaissement au niveau du palier, dii @ I’augmentation de I’harmonique de rang 5. L’allure du
couple montre que les ondulations de ce dernier sont nettement atténuées. En effet, son taux
d’ondulation a subi une diminution d’environ 7 fois celui de la structure initiale ; il est
inférieur a 6%.

Les spectres harmoniques du courant, de la f.c.e.m optimale et du couple
¢lectromagnétique, sont représentés sur les figures II1.8, II1.9 et III.10, respectivement. Le
spectre de la f.c.e.m differe de celui de la structure initiale du fait de I’augmentation de
I’amplitude de I’harmonique 5, tandis que celui du courant comporte les mémes harmoniques
avec des amplitudes assez proches. Dans le cas du spectre du couple, on peut constater que
I’harmonique 6 est presque totalement annulé. De plus, les harmoniques significatifs 12 et 18

sont atténués.

Couple (0.1 N.m), f.c.e.m (0.02 V.s/rd), courant (A)

Temps (ms)

Figure I11.7 : Allures du courant de phase, de la f.c.e.m optimale analytique et du couple

¢lectromagnétique.
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Courant (A)
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6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
Rang (Harmoniques)

0
0o 2 4

Figure IIL.8 : Spectre harmonique du courant de phase avec f.c.e.m analytique
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Figure II1.9 : Spectre harmonique de la f.c.e.m optimale analytique
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Figure III.10 : Spectre harmonique du couple électromagnétique avec f.c.e.m analytique
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I11. 6 Influence de la géométrie des aimants sur I’allure de la f.c.e.m

Les ondulations du couple électromagnétique ont été nettement réduites en utilisant
I’allure optimale de la f.c.e.m prédéterminée analytiquement. Ce résultat serait d’un grand
intérét si I’on pouvait modifier la structure de la machine, de telle sorte qu’elle produise une
f.c.e.m ayant une allure proche de celle prédéterminée.

La machine étudiée dans ce travail est une machine a poles lisses avec des aimants
collés a la surface du rotor et ne posséde qu’une encoche par pdle et par phase. L’allure de la
f.c.e.m induite dépend ainsi directement de la forme des aimants rotoriques. Il serait donc
judicieux de modifier la géométrie de ces aimants afin d’obtenir une structure produisant un
couple avec un minimum d’ondulations. La solution proposée est la segmentation de 1I’aimant
polaire en deux parties formant un angle d’ouverture réglable. Un intérét particulier sera

accordé a I’influence de cet angle sur I’allure de la f.c.e.m et celle du couple de la machine.

111.6.1 Principe de la segmentation

La figure III.11(a) montre que la structure initiale comporte des aimants avec une
ouverture polaire d'arc de 81° (méc) et produit une f.c.e.m avec un plateau de 120°(élec), idéal
pour la forme trapézoidale exigée [27]. Aussi, on se propose de fragmenter les aimants
polaires en deux segments identiques, d’ouverture A, tout en maintenant I’aimantation radiale.
La méthode consiste, d’une part, & maintenir I’ouverture 6 de ’aimant polaire a 81° et,
d’autre part, a faire varier ’angle d’ouverture a entre les deux segments conformément a
I’équation (II1.29). Selon la géométrie de cette ouverture (forme U ou V), la structure sera
nommée “ structure en V’’ ou “ structure en U’’, comme on peut le voir sur les figures I11.11
(b) et II1.11(c), respectivement.

Ainsi, différentes structures du rotor, correspondant a différentes valeurs de 1’angle a,
peuvent étre envisagées. Pour chaque valeur de o, I’allure de la f.c.e.m sera déterminée et sa

répercussion sur les ondulations du couple électromagnétique de la machine sera évaluée.
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Figure I11.11 : Segmentation des aimants polaires: (a) Structure initiale, (b) Structure en V et

(¢) Structure en U

Avec :

0 : angle d’ouverture de I’aimant polaire

A : angle d’ouverture d’un segment d’aimant
o : angle entre les deux segments d’aimant

Les trois angles 0, A et a s’expriment en degrés mécaniques et sont liés par :

,=0"“ (I11.29)

La procédure d’optimisation, itérative pour les deux structures (V ou U), est organisée
selon 1’organigramme de la figure II1.12. Le processus d’itération débute par I’introduction
des dimensions de la structure initiale non segmentée. Il se poursuit par une fragmentation des
aimants en deux segments formant un angle d’ouverture o. Afin d’effectuer plusieurs
itérations correspondant a différentes modifications, on a fait varier la valeur de 1’angle a
avec une incrémentation Aa=2°. A priori, cet incrément était acceptable pour toute la durée
du processus d'optimisation. Cependant, pour affiner les résultats on pourrait utiliser soit une
approche analytique, soit une méthode d’interpolation. Dans notre cas, nous avons opté pour
la technique d'interpolation, basée sur les réseaux de neurones [89], pour déterminer d'autres
allures de f.c.e.m correspondant a d’autres valeurs de I’angle d’ouverture o, particuliérement
dans la zone correspondant aux faibles ondulations du couple. En effet, les techniques basées
sur les réseaux de neurones s'aveérent appropriées pour la résolution de ce type de probléme.
Elles ont non seulement la capacité de prévoir de nouvelles structures mais, en plus elles sont

adaptées pour représenter la fonction objective d'un processus d'optimisation [38].
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Dans ce travail, la technique neuronale a été appliquée pour prédéterminer d'autres
formes d'onde de f.c.e.m, moyennant un temps de calcul beaucoup plus faible. Le logiciel
commercial MATLAB avec son outil Neuronal Network a été utilis€ pour programmer la
méthode Artificial Neural Network (ANN) [89]. Dans cette application particuliere, les
réseaux de neurones a régression généralisée (GRNN) ont été employés pour l'interpolation.
Cette approche montre que l'interpolation utilisant la technique GRNN mene a d'autres
structures pour de plus faibles incréments de ’angle a. Dés que la f.c.e.m de chaque structure
est déterminée, soit par le modele a éléments finis soit par la méthode GRNN, celle-ci sera
injectée dans modele de simulation de I’ensemble machine-convertisseur afin de déterminer
I’allure du couple électromagnétique. Le taux d’ondulation du couple peut étre obtenu ensuite
par la relation (I11.30). Le processus s’arréte lorsque les ondulations du couple sont minimales

et la réduction du couple moyen reste inférieure a 10%.

T % — Cmax - Cmin

C

moy

(I11.30)

Entrer les paramétres de la structure initiale avec a=0°

L]

Segmentation des aimants avec 1’angle d’inter- segment a=o+ Ao

L

Détermination de I’allure de la f.c.e.m avec la méthode des
¢léments finis ou la méthode neuronale GRNN

L]

Simulation du systéme machine convertisseur sous Matlab-Simulink

L]

Détermination de 1’allure du couple et de son taux d’ondulation

L]

A 4

Non Si le taux d’ondulation du couple est minimal ?
Si la chute du couple moyen est < 10% ?

L]

Structure optimisée

Figure III.12 Organigramme de la procédure de la détermination de la structure optimale
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111.6.2 Cas des structures en V

Dans ce cas, 24 itérations ont été effectuées en utilisant le modele magnétostatique
bas¢ sur la méthode des éléments finis et la méthode GRNN. Les allures de la f.c.e.m
correspondant a chaque incrément Ao ont été¢ déterminées. La figure III.13 donne les
solutions du champ magnétique et les allures de la f.c.eem des nouvelles structures
correspondant a trois valeurs de 1’angle a (6°,10° et 22°). L’influence de I’angle o sur 1’allure
de la f.c.e.m est remarquable. En effet la f.c.e.m présente un affaissement au niveau du

plateau qui s’accentue avec I’augmentation de la valeur de I’angle d’inter-segments a.

0.2 T T T T T
—e— Structure en V
(a=6°)
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‘1|Illllllllll|llli’ I 5.civie-n03
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9,5407e-004
-9, G425e-004
-2,9526e-003
-4,9209e-003

\’ -6.3892:-003
B -:.5575e-003

0.1

f.c.em (V.s/rd)
o

-0.1F
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0.2 T T T T T

—e— Structure en V
(a=10°)
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B -: 61726003 02 ) ) ) ) ]
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Position du rotor (°mec)
0.2
|
‘ ~ | R
0.1

B 5. 20442003
4, 43208-003
2.65958-003
8.8711e-004

-8,8533e-004
-2.65762-003
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\ ‘, -6, 2026e-003
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Figure I11.13 : Rotor de la machine, distribution du champ magnétique et allure de la f.c.e.m
des structures en V pour différentes valeurs de a.: (a) a=6°, (b) a=10°e¢t (c) a=22°.
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En utilisant le modéle sous Matlab-Simulink de I’ensemble machine-convertisseur
nous avons déterminé 1’allure, la valeur moyenne et le taux d’ondulation du couple
¢lectromagnétique pour les différentes variations de 1’angle a. Les variations du taux
d’ondulation du couple en fonction de I’anglec., obtenues par simulation, sont représentées sur
la figure II1.14. Le lissage des résultats de cette simulation, a 1’aide d’une fonction de type
polynomial, indique la zone a faibles ondulations du couple. La structure en V ayant le taux
d’ondulations le plus faible correspond a la structure en deux segments d’arc A=31.5° avec un
angle d’inter-segments a=18°. Celle-ci présente un taux d’ondulation (5.8%) tres faible
devant celui de la structure initiale (40%). Donc la structure a deux segments d’arc A=31.5°
avec un angle d’inter segments a=18° présente une réduction du taux d’ondulations de

presque 86% par rapport a la structure initiale.

40 | | | | | | | | | |

35

30

25

Lissage

20F +  Simulation -

15F

Taux d'ondulations de couple (%)

10

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22
Angle d'inter-segments o (° mec)

Figure I11.14 : Taux d’ondulations de couple des structures en V en fonction de o

Les allures du courant de phase, de la f.c.e.m de phase et du couple électromagnétique de la
structure en V optimale sont représentées sur la figure II1.15. Le courant présente une allure
proche de I’allure initiale, avec une amplitude légerement supérieure. La f.c.e.m présente une
forme différente de la forme initiale mais proche de celle prédéterminée analytiquement. Elle
présente aussi un affaissement au niveau du palier di a I’ouverture entre les deux segments
d’aimant. L’allure du couple montre que les ondulations sont nettement atténuées et que le
taux d’ondulation présente une réduction de presque 86% par rapport a la structure initiale. En
outre, le modele prouve que la fragmentation des aimants en deux segments identiques

est efficace lorsque l'angle d’avance entre la f.c.e.m et le courant est convenablement ajusté.
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Le tableau III.1 montre I’influence de I’angle de calage B sur le taux d’ondulation du couple et
indique que sa valeur doit étre ajustée a -15° électriques. D'autres valeurs de 3 ménent a des
taux plus €levés car I’affaissement du plateau de la f.c.em doit coincider avec le maximum du

courant de phase.

[3*]
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W
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(=}

(=}

'
W

Couple (0.1 N.m), f.c.e.m (0.02 V.s/rd), Courant (A)
W

—_
S

=)
—_
)
[°) §
a~
9
=)

Temps(ms)
Figure I11.15 : Allures du courant de phase, de la f.c.e.m et du couple électromagnétique de la

structure en V optimale (a=18° mec).

Tableau III.1 : Structure en V optimale (a0 =18° mec)

Angle d’avance [ (° elec) Taux d’ondulations de couple t %
-15 5.6
0 36.3
15 38.4
30 60.2

La procédure d'optimisation a été répétée pour différentes valeurs de la tension d’entrée
continue correspondant a différentes vitesses de fonctionnement. Les résultats sont consignés
dans le tableau II1.2. Ce dernier montre que le taux d’ondulation de couple augmente jusqu’a
15% quand la vitesse chute a 1000 tr/mn. Par conséquent, la réduction des ondulations de
couple réalisée se situe entre 65 et 85% de celle de la structure initiale, ceci aux dépends d'une
légere baisse du couple moyen de la machine (< 8%) quand le moteur fonctionne dans une

large gamme de vitesse.
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Tableau III.2 : Taux d’ondulations de couple pour diverses vitesses de fonctionnement

Vitesse de ) )
Taux d’ondulations t % Taux d’ondulations T %
fonctionnement
) structure initiale (o0 =0°) structure segmentée (o0 =18°)
(tr/min)
4500 40.0 5.8
2200 40.3 6.9
1000 40.7 8.5

Les figures II1.16 a II1.18 montrent respectivement les spectres harmoniques du courant, de la
f.c.e.m et du couple ¢€lectromagnétique de la structure en V optimale, respectivement. Le
spectre du courant comporte les mémes harmoniques. Cependant, I’amplitude de son
fondamental a augmenté de plus de 1A, ce qui correspond a plus de 22% de celle de la
structure initiale. Dans le cas de la f.c.e.m, le spectre différe de celui de la structure initiale et
on observe une réduction de 15% de I’amplitude du fondamental et la disparition de
I’harmonique 5. Le spectre du couple montre que 1I’harmonique 6 est presque totalement
annulé, qu’il a subit une réduction de plus de 90 % et que les deux autres harmoniques

significatifs 12 et 18 sont aussi nettement atténués.

Courant (A)

i

0 .. e
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
Rang (Harmoniques)

Figure I11.16 : Spectre du courant de phase de la structure en V optimale (a=18°).
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Figure I11.17 : Spectre de la f.c.e.m de la structure en V optimale (a=18°).
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Figure I11.18 : Spectre du couple €électromagnétique de la structure en V optimale (0=18°).
111.6.3 Cas des Structuresen U

Dans le cas des structures en U, 16 itérations ont été effectuées avant d’aboutir a une
structure optimale. La figure I11.19 montre les solutions du champ magnétique et les allures
des f.c.e.m des nouvelles structures correspondant a trois valeurs de I’angle a (6°, 10° et 22°).
Dans ce cas de structure, aussi, 1’allure de la f.c.e.m présente un affaissement au niveau du
plateau, qui s’accentue avec I’augmentation de la valeur de 1’angle d’inter-segments a.
Comme dans le cas des structures en V, les résultats du taux d’ondulations de couple en
fonction de la variation de I’angle a sont représentés sur la figure 111.20. Le lissage de ces

résultats, a I’aide d’une équation de type polynomiale, indique clairement que la structure en

85



Chapitre 111

Minimisation des ondulations de couple

deux segments d’arc A=35.5° avec D’inter segments

d’ondulations du couple, avec un taux de 8.5%.
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Figure II1.19 : Rotor de la machine, solution du champ magnétique et allure de la f.c.e.m pour
différentes structures en U en fonction de I’angle a:: (a) a=2°, (b) a=6°et(c) oa=14°.
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Figure II1.20 : Taux d’ondulations de couple des structures en U en fonction de o

Les allures du courant de phase, de la f.c.e.m de phase et du couple électromagnétique de la
structure en U optimale, pour a =10°, sont illustrées par la figure I11.21. Le courant présente
une allure similaire a celle de la structure en V optimale. L’allure de la f.c.e.m est différente
de celle initiale mais trés proche de celle de la structure en V optimale. L’angle de calage
entre la f.c.em et le courant est le méme que pour la structure en V optimale; il est ajusté a
-15° électriques. Dans ce cas, le couple présente des ondulations nettement plus faibles que
dans le cas de la structure initiale. Son taux d’ondulation devient tres faible et il présente une

réduction de presque 79% par rapport a la structure initiale.

Couple (0.1 N.m), f.c.e.m (0.02 V.s/ rd), Courant (A)

Temps (ms)

Figure IV.21 : Allures du courant de phase, de la f.c.e.m et du couple électromagnétique de la

structure en U optimale (a=10° mec).
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Les spectres harmoniques du courant, de la f.c.e.m et du couple électromagnétique de la
structure en U optimale sont représentés sur les figures 111.22, I11.23 et I11.24, respectivement.
Les spectres du courant et de la f.c.e.m sont similaires a ceux de la structure en V optimale,
tandis que celui du couple montre que I’harmonique 6 est totalement annulé et que

I’harmonique 12 n’est que trés 1égérement atténué.
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Figure I11.22 : Spectre du courant de phase de la structure en U optimale (a=10°).

0.2

0.1

0.05

f.c.e.m par unité de vitesse (V.s/ rd)

0 e
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
Rang (Harmoniques)

Figure II1.23 : Spectre de la f.c.e.m de la structure en U optimale (a=10°).
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Figure I11.24 : Spectre du couple de la structure en U optimale (a=10°).

I11.7 Comparaison des résultats obtenus avec les différentes f.c.e.m

La figure II1.25 montre les allures de f.c.e.m, correspondant a la structure initiale et

celles obtenues par calcul analytique ou aprés segmentation des aimants en forme de U ou V.

0.2
~ — Structure initiale
@ 0.15 . ) ]
= Analytique optimale
; 0.1 — Structure en V(a=18°)-
e ; Structure en U(a.=10°)
§ 005 n.. J
2 ‘
3 0 y
:q_)‘ 1;
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)
£ -0.1
Q
2 -0.15

-0.

2 L L L L L L L L L L L
0 30 60 90 120 150 180 210 240 270 300 330 360
Position en degrés électriques

Figure I11.25: Allures des différentes f.c.e.m : Structure initiale, 1’optimale analytique, la

structure en V optimale (a=18°) et la structure en U optimale (a=10°)
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Nous pouvons remarquer que les allures des trois nouvelles f.c.e.m s’¢loignent de la
forme initiale trapézoidale avec un plateau de 120° électriques. En effet, bien qu’elles
présentent des formes assez proches avec un affaissement au niveau du plateau, elles différent
cependant en termes d’amplitudes. Dans le cas de f.c.e.m analytique le fondamental de la
f.c.e.m est maintenu constant et la modification ne concerne que le 5™ harmonique.
Cependant, les structures optimales en U ou en V, subissent une réduction en mati¢re
d’aimant qui induit donc une légere diminution de I’amplitude de leur fondamental. Ceci aura
aussi pour conséquence une perte en couple de la machine. Dans ce sens, les structures
segmentées optimisées ont été évaluées en termes de couple statique et couple de détente en
utilisant le modele magnétostatique. Les figures 111.26 et I11.27 présentent, respectivement, la
variation du couple statique et celle du couple de détente en fonction de la position du rotor.
Celles-ci sont comparées a celles de la structure initiale. La figure I11.26 indique que les
structures segmentées présentent une diminution du couple statique moyen. Cependant, cette
situation ne compromet pas beaucoup leur avantage, du point de vue réduction des
ondulations de couple, car cette diminution du couple moyen ne dépasse pas 10%. De plus, la
figure II1.27 montre que I’amplitude du couple de détente présente une nette diminution,
d’environ 50%. Ce résultat confirme ceux obtenus par [38, 90] et conforte I’avantage des

structures segmentées en terme de réduction d’ondulation de couple.
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(] 2 —®—— Structureen V. (a=18°)
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Figure I11.26 : Couple statique des trois structures : Initiale, optimisée en V et optimisée en U
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Figure I11.27 :
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Figure II1.28 : Couple électromagnétique des structures : Initiale, optimales en V et en U

La figure II1.28 montre

l'influence de l'angle d’inter-segments o sur l’allure du

couple de la structure en V optimale, pour un courant d’entrée continue maintenu a sa valeur

nominale de 4.8 A. Afin de maintenir ce courant a sa valeur nominale, dans le cas des

structures optimales en V et en U, le couple de charge est réduit a 1.38 N.m et 1.36 N.m,

respectivement. Ceci correspond a des chutes de 0.12 N.m et 0.14 N.m, par rapport a la

structure initiale ainsi qu’a des réductions du couple moyen de 8 % et de 9%, respectivement.

En comparant la structure en U a celle en V, nous pouvons dire que la structure en U optimale

est obtenue pour a=10°, correspondant a un rapport o/d = 0.12 avec un taux d’ondulations de

couple de 8.5% et un couple moyen nominal de 1.36 N.m, tandis que I’optimum de la
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structure en V est obtenu pour a=18°, correspondant a un rapport o/d = 0.22, avec un taux
d’ondulations de couple de 5.8% et un couple moyen nominal de 1.36 N.m. Ce résultat nous

permet de confirmer que la structure en V avec a=18° est la structure optimale recherchée.

111.8 Conclusion

Dans ce chapitre, une nouvelle structure de la BDCM a été envisagée en se basant sur
I'évaluation du couple et de ses ondulations dues a I’effet de la commutation pour diverses
configurations des aimants rotoriques.

L'analyse prouve que la structure a aimants segmentés présente des ondulations du
couple nettement plus faibles que celles de la structure initiale non segmentée. L’étude
analytique basée sur le développement harmonique de [D’expression du couple
¢lectromagnétique montre que ces ondulations peuvent €tre sensiblement réduites si I’allure
de la f.c.e.m présente un affaissement durant la période de commutation. Par ailleurs, 1'étude
montre que 1’on peut aboutir a une structure optimale avec un affaissement optimal de la
f.c.e.m durant la période de commutation.

La structure segmentée en deux segments identiques d’arc 31.5°, avec une forme en V
aux deux extrémités, représente la structure optimale avec un taux d’ondulation de couple
minimal de 5.8% correspondant a une réduction de 86% par rapport a la structure initiale.

L'é¢tude montre aussi que le couple moyen de cette nouvelle structure n’est pas trés
affecté, qu’il subit une réduction de 8% et apparait donc comme une meilleure solution. De
plus, l'approche utilisée pourrait étre étendue afin d’incorporer d'autres parametres de
construction du rotor, tels que 1’angle d’ouverture polaire et I'angle d’avance, et aboutir, apres
un temps de calcul raisonnable, a une BDCM avec de plus grandes performances sur une
large gamme de vitesses.

Le systéme machine-convertisseur propos¢€ peut étre destiné aux applications a faible
colt, a commande en boucle ouverte et a faibles ondulations de couple. Cette nouvelle
structure peut donner un autre essor aux BDCM dans les applications commerciales de
production en série, telles que le pompage, la ventilation, ...etc.

Afin de valider notre approche, les résultats du modele de simulation seront confrontés
a ceux expérimentaux. La mise en ouvre d’un banc d’essai expérimental fera 1’objet du

dernier chapitre.
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Chapitre 1V Mise en Euvre d’un banc d’essai expérimental

1VV.1. Introduction

Ce quatriéme chapitre est consacré a la mise en ceuvre d’un banc d’essai expérimental
du systtme de [I’ensemble BDCM-Convertisseur étudié. Le convertisseur de structure
tension, commandé en pont IGBT/diodes en antiparalléle, a été entierement réalisé dans le
cadre de ce travail, tandis que la BDCM, étudiée au chapitre II, est une machine industrielle
de type HD92C4-32.

La construction d’une nouvelle structure de machine ayant des aimants, segmentés en
forme de « V » avec un angle d’inter segment o optimal, était plus que souhaitable, mais
nous n’avons pas encore pu réaliser cette structure pour valider expérimentalement
I’optimisation de la forme du couple d’une maniére directe. Cependant, dans le but de montrer
la fonctionnalité d’un tel convertisseur pour piloter une machine a aimants en fonctionnement
moteur et de valider notre modele de simulation, nous avons développé au laboratoire un banc
d’essai comprenant le convertisseur et la machine a aimants industrielle couplée a une
machine de charge a courant continu. La flexibilit¢ de la configuration du convertisseur
réalisé¢ permet d’incorporer un circuit de commande analogique ou un circuit de commande
numérique a base d’une carte DSP TMS320LF2407A. Cela a permis de tester différentes
stratégies de contrdle de la  machine et de montrer que les résultats obtenus

expérimentalement sont en accord avec ceux obtenus par le modéle de simulation élaboré.

Dans la premiére partie nous présentons le banc d’essai expérimental réalis¢ en
donnant la description et le dimensionnement des maquettes de mesure des courants et des
tensions ainsi que les différents circuits constituant le convertisseur. L’ensemble des circuits

a été réalisé au sein de notre laboratoire.

Dans la seconde partie, nous présentons les résultats expérimentaux obtenus lors du
fonctionnement en mode moteur en utilisant, soit le circuit de commande analogique, soit le
circuit de commande numérique a base du TMS320LF2407A pour tester différentes
techniques MLI. Les résultats expérimentaux sont comparés avec les résultats de simulation

dans les mémes conditions de fonctionnement
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IVV.2. Description du banc d’essai
Le banc d’essai est représenté a 1’aide du schéma synoptique montré par la figure IV.1.
I1 comporte principalement la BDCM, un capteur de position avec trois sondes effet Hall et un

onduleur de tension120°.

Capteurs de courant [+
et de tension

\, Interface-DSP
DSK-DSP |
" g

basse tension ,| d’attaque

BDCM
I.{éseau. PRedresseur [ Onduleur de |
d’alimentation | a Diodes I tension '
220/380V 50Hz ! :
: A A A A AA :
"""""""""" - i Capteur de
Alimentation > Circuit i position

A 4

M _——)-=-F-4-4 -4 -==-=

Circuit de commande
Analogique ou
Numérique

(b)

Figure IV.1 : Banc d’essai réalisé, (a) Sa photographie, (b) son schéma synoptique.
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IV.2.1: La machine

La BDCM avec les sorties de ses trois phases et de celles des signaux du capteur de position a
effet Hall est illustrée par la figure IV.2 (a). Afin de vérifier la structure et les dimensions
géométriques de la machine, nous avons découplé le rotor et le stator de la machine, comme

illustré par la figure IV.2 (b).

[ Signaux du capteur de - SR,

position

(a) (b)
Figure IV.2: Photographies de la BDCM. (a) machine montée sur chassis avec les sorties de

ses trois phases et des signaux du capteur, (b) machine avec rotor et stator découplés.

IVV.2.2 Capteur de position

Le capteur de position a trois sondes a effet Hall, monté sur la BDCM, est représenté sur la
figure IV.3. Il comporte :

- quatre aimants d’ouvertures 90° (mec) placés sur une bague solidaire du rotor de la BDCM.
- un circuit imprimé solidaire du stator de la BDCM sur lequel sont implantés trois sondes a
effet Hall A, B et C dont les signaux de sortie dépendent de 1’amplitude du champ crée par les
aimants. La mise en forme des signaux du capteur en signaux logiques exploitables est

assurée par des triggers de Schmitt a I’aide du circuit 74HC14.
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Aimants du
capleur

Aimants durotor

N

Figure IV.3 : Représentation de la BDCM ¢équipée d’un capteur de position a effet Hall

La comparaison entre les signaux du capteur avec ceux des f.c.e.m analogues de la machine
permet de caler le capteur pour assurer un déphasage nul entre la f.c.e.m et le courant, cette
disposition permet un démarrage du moteur avec un couple maximal. Les signaux du capteur
doivent étre callés a 0° avec le passage a zéro des f.c.e.m composées ou bien 30° apres le
passage a zéro des f.c.e.m simples correspondantes. La figure IV .4 illustre un calage avec un
déphasage nul entre la f.c.e.m composée e,. de la machine et le signal S, de la sonde A du
capteur de position. Les mémes résultats ont été obtenus avec les signaux Sg et Sc des deux

autres sondes du capteur.
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Figure IV .4 : Calage a 0° du capteur de position a effet HALL
1VV.2.3 Capteurs de Courant
Afin de mesurer et de visualiser la forme du courant d’entrée I4 ainsi que les courants
de phase de la machine Ia, Ib et Ic, nous avons réalis¢ une maquette de mesure avec trois
capteurs de courant a effet Hall a boucle fermée de type LEM (LAS55-P). Ce type de capteur
présente les avantages suivants :
e Mesure des courants alternatifs, continus et de forme d’onde complexe
e [solation galvanique du systéme de mesure face au circuit & mesurer
e Excellente précision et trés bonne linéarité
e Faible dérive thermique
e Temps de retard trés court et large gamme de fréquences
e Bonne tenue aux surcharges de courant
Les capteurs a boucle fermée (dits également a compensation ou a flux nul) comprennent un
circuit de compensation intégré qui en améliore sensiblement les performances. Tandis que
les capteurs a boucle ouverte fournissent comme tension de sortie la tension de Hall amplifiée,
les capteurs a boucle fermée (Figure IV.5) utilisent la tension Hall comme signal de contre
réaction. Ce signal pilote le courant Iy d’un bobinage secondaire de maniére que ce flux
secondaire compense exactement le flux crée par le courant primaire I, & mesurer. Le flux

total dans le noyau et dans la cellule de Hall reste toujours nul.

TS + +
i )]
Sy ——“ }
— L
/
/ I
/lc . 0 O

y S i

P < |3

Figure IV.5 : Fonctionnement d’un capteur de courant a effet Hal a boucle fermée.

Lorsque le flux magnétique est compensé (flux total = 0) les ampeéres tours des deux bobines

sont égaux, on peut alors écrire :
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N, x I, =Ng x I (IV.1)

N
D’ou : I, =1, xN—P (IV.2)

S
L’expression (IV.2) montre que le courant secondaire Is est donc I’image exacte du courant Ip
a mesurer. L’insertion d’une résistance de mesure Ry en série avec 1’enroulement secondaire
(Figure IV .4) permet de récolter une tension a I’image du courant a mesurer. Cependant, pour
spécifier les limites de nos mesures, nous devons calculer la résistance de mesure a accorder
au capteur.
e Dimensionnement de la résistance de mesure Ry
La fiche technique du capteur LAS55-P précise les conditions d’utilisation pour une plage de
mesure de courant allant jusqu’a 2 fois le courant nominal In. Il est toute fois possible de
mesurer des courants plus élevés pour autant qu’on tienne compte des deux parametres
suivants :
- La résistance de mesure ne doit pas étre inférieure a la valeur Ry (min) indiquée sur la
fiche technique, cela afin de limiter la puissance dissipée par 1’électronique du capteur.
- La température maximale du conducteur primaire doit étre inférieure a 100°C (valeur
indiquée par le constructeur) pour éviter d’endommager les ¢éléments du capteur.
Dans le cas du capteur LAS55-P, la résistance de mesure minimale dépend de la tension
d’alimentation, la valeur maximale du courant primaire a mesurer et de la température
ambiante. Les principales caractéristiques du capteur LAS55-P, données par le constructeur
(Voir Annexe 04) pour une alimentation symétrique de £15 V, sont telles que :
- Courant nominal primaire: Ipx = 50A.
- Rapport de transformation: 1 /1000.
- Résistance de mesure: 50 Q <Ry <160 Q (a T=70°C)
Dans notre étude, la machine a un courant nominal de 4.8 A et nous avons fixé le courant de
mesure maximal a 10 A (2 fois le courant nominal). Le capteur LA55-P ayant un courant
primaire nominal de 50 A, afin de I’utiliser a des courants proche de sa valeur nominale nous
avons enroulé 5 spires au primaire pour avoir un courant de mesure total maximal NpxIp =
5x10 = 50 A. Le rapport de transformation étant de 1/1000, le courant secondaire Is serait
alors de 50 mA.
La tension de mesure V) maximale est fixée par la caractéristique des entrées analogiques du
bloc ADC de la carte numérique TMS320LF207, celles-ci n’admettent pas des tensions de
plusde 3.3 V.
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V_M:£:66Q
I, 0.05

Nous avons : Ry =
Nous disposons d’une alimentation 15V et dans ce cas le constructeur (voir Annexe 04)
indique les valeurs maximale et minimale de la résistance de mesure pour un courant de
mesure maximal de 50 A et une température ambiante défavorable de 70 °C :

Rm (min) = 50Q et Rym (max) = 160 Q

La puissance maximale dissipée par la résistance est :

P, =Ry xI§ > =66x0.05° =0.15W

Pour des raisons de non disponibilité, nous avons monté une résistance normalisée de valeur
RM= 100Q et de puissance 1 W. Dans ce cas le courant maximal a mesurer, sans dépasser
une tension de 3.3 V, estde 6.5 A.

Afin de vérifier la linéarité et de déterminer la constante de mesure du capteur dans notre zone

de travail, nous déterminons sa caractéristique de transfert expérimentale Vy; = f (Ip).

e Caractéristique de transfert expérimentale Vi = f (Ip)

En utilisant le montage de la figure IV.5 et pour différentes valeurs du courant d’entrée 1 du

capteur, on reléve la tension V) aux bornes de la résistance de mesure Ry.

15V ;
Ip
Ry ; '
oV M| Lass-P [ E
1
—. R
Vum ch
15V .

Figure IV.5 : Schéma de connections du capteur LAS55-P.

Nous avons effectu¢ différents essais pour différents courants d’entrée Ip. Les résultats ont été

utilisés pour tracer le graphe de la figure ci-dessous :
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\S] w BN W o)

Courant d'entrée a mesurer Ip (A)

[a—

(=]

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5
Tension aux bornes de la résistance de mesure V,, (V)

Figure IV.7 : Caractéristique de transfert Vy; = f (Ip) du capteur de courant.

La figure IV.7 montre que la caractéristique Vi = f (Ip) est une droite de pente K, =1,97 A/V
Ce qui nous permet de conclure que la tension Vy est I’image du courant d’entrée Ip, tel que :
Ip=1.97xVu.

Nous constatons aussi d’aprés I’expérience que la caractéristique ne débute pas du point

(0,0), le capteur présente un offset, mesuré a -0.015V.

1VV.2.4 Capteurs de tension
Dans le but de mesurer les tensions simple et composée de la machine ainsi que celle
du bus continu de 1’onduleur, nous avons réalisé¢ une maquette de mesure avec trois capteurs

de tensions a effet hall a boucle fermée du type LV25-P.

Les capteurs de tension a effet Hall a boucle fermée reposent exactement sur les
mémes principes que leurs homologues capteurs de courant a boucle fermée. La principale
différence est 1’adjonction d’un bobinage primaire & nombre de spires élevé, permettant de
produire les amperes-tours nécessaires a la réaction d’une bonne induction primaire au moyen

d’un courant Ip de faible intensité dévié du circuit primaire sous tension (figure 1V.8).
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Figure IV.8 : Fonctionnement d’un capteur de tension a effet Hal a boucle fermée.

Une résistance externe R; est placée avec le bobinage primaire pour limiter le courant
primaire. La résistance R; ainsi que la résistance de mesure Ry doivent étre dimensionnés par

I’utilisateur.

e Dimensionnement de la résistance primaire R,
Le choix de la résistance R1, montée en série avec I’enroulement primaire dépend surtout de
la tension maximale a mesurer et cela en ajustant le courant d’entrée Ipn. Cette résistance est
souvent partagée en deux résistances placées de part et d’autre du capteur afin de limiter la

sensibilité¢ au mode commun (Figure IV.9).

__FHT
1 R./2
L +HT
Vp LV25-P
L -HT
Ry/2
- _:I:I'[_‘ -

Figure IV.9 : Schéma de montage du capteur LV25-P

Les principales caractéristiques données par le constructeur (Voir Annexe 05) pour une
alimentation symétrique de £15V sont les suivantes :
- Tension nominale d’entrée : Vpn= 500V

- Courant nominal primaire : Ipy = 10mA.
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- Rapport de transformation : 2500/1000

- Résistance de mesure : 100 Q< Ry <320 Q (70 °C)

- Résistance du bobinage primaire : Rp = 250 Q (70 °C)

- Résistance du bobinage secondaire : R =110 Q (70 °C)
Dans notre cas, la tension nominale de la machine est de 190 V, nous avons choisi de mesurer
des tensions avec des pics jusqu’a presque deux fois la valeur nominale 320V. Le courant
nominal d’entrée Ipy du capteur est de 10mA et la résistance de son bobinage primaire Rp est
de 250 Q a 70 °C.

Nous avons : Vpmax) = (R + Rp) x Ipy

v
D’ou: R, =~ _ R 2380 _150-37750 @
L, 0.01

La puissance maximale Py dissipée dans R :

Py =R x Ipy’ = 37750 x 0.01> =3.77 W

Afin d’éviter une dérive thermique excessive de R; et dans un souci de fiabilité, nous devons
choisir une résistance R; ayant une gamme 2 a 3 fois supérieure a la puissance maximale
calculée.

Parmi les résistances normalisées disponibles au Labo, nous avons choisi d’implanter deux
résistances de 33 KQ de puissance 4 W montées en parallele de part et d’autre de I’entrée du
capteur.

Finalement, la résistance totale R; choisie est de valeur 33KQ et de puissance 8W.

La tension maximale a mesurer sera donc limitée a la valeur de 330V.

. Dimensionnement de la résistance de mesure Ry
Le calcul de la résistance de mesure se fait de la méme fagon que celui du capteur de
courant.
La tension maximale de mesure Vymax) aux bornes de la résistance Ry est fixée a 3.3V. Le
courant nominal dans le bobinage secondaire Igy est de 250 mA.

VM(max) _ 33

= =132Q
I,  0.025

Cequidonne: R, =

La puissance maximale dissipée par Ry serait alors de 0.08W.
Nous avons choisi une résistance normalisée disponible de valeur 120€2 et de puissance 2 W.

Dans ce cas, la tension maximale de mesure Vyimax) est alors de 3V.
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e Caractéristique de transfert expérimentale Vy = f (Vp)
Le relevé expérimental de la tension d’entrée a mesurer Vp en fonction de la tension de sortie

VM a donné les résultats illustrés par la figure ci-dessous :
350

300t

250~

200f -

150f 1

Tension d'entrée a mesurer Vb V)

50

s SRR S

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5
Tension aux bornes de la résistance de mesure Vyy V)

Figure IV.10 : Caractéristique de transfert Vy = f(Vp) du capteur de tension

La figure IV.10 montre que la caractéristique V, = f(V_) est une droite de pente Ky = 107,98

tel que Vp = 107,98 x V. Ceci permet de conclure que la tension Vy; est I’image de la
tension d’entrée Vp.
Comme dans le cas du capteur de courant, nous constatons que la caractéristique ne débute

pas du point (0,0), le capteur de tension présente un offset, mesuré a -0.025V.

IVV.2.5 Onduleur de tension triphasé

Le rdle de I’onduleur est de transmettre a la machine des tensions triphasées élaborées
a partir des signaux de référence de ’unit¢ de commande. Dans le cas d’une logique de
commande relativement simple, ces signaux peuvent étre générés par un circuit analogique a
base de portes logiques. Cependant, dans le cas de commande nécessitant des algorithmes
complexes, les dispositifs numériques a base de microprocesseur s’imposent. Les circuits
numériques les plus adaptés sont les DSP, ils sont spécialement dédiés au traitement de signal
en temps réel et offrent des performances inégalées dans ce domaine d’application.
Dans cette partie, nous décrivons les différentes parties constituant 1’onduleur triphasé réalisé.

Sa structure générale est illustrée par la figure IV.11, elle comporte essentiellement trois
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parties, la logique de commande, la commande rapprochée des interrupteurs et la partie

puissance.

LOGIQUE DE COMMANDE COMMANDE RAPPROCHEE

PARTIE PUISSANCE

Ls .

Etage redresseur az [GET+Diode

DB 35-16 ‘MI100DY-12H

Figure IV.11 : Structure générale de I’onduleur

IV.2.5.1 Circuit de Puissance
Une partie puissance constituée par 03 modules montés en demi pont de transistor IGBT
muni de diodes en anti-parallele. L’ensemble est alimenté par un pont redresseur fournissant
une tension continue V. filtrée par un réseau capacitif.
Ce circuit est constitué de trois sous €tages qui sont :

- Réseau d’alimentation continue.

- Les cellules de commutation.

- Les différentes protections.

A- Reseau d’alimentation continue :
D’aprés le transfert d’énergie dans ’onduleur (continu alternatif), nous somme amené a
dimensionner un circuit afin de redresser le réseau d’alimentation alternatif 220/380V-50Hz
disponible au niveau du Laboratoire. Cependant, dans le but d’effectuer des essais a tension
réduite lors des étapes de mise au point de notre dispositif, un autotransformateur triphasé est
inséré entre le réseau d’alimentation et le bloc redresseur.
Notre choix s’est porté sur un pont redresseur triphasé a diodes de type DB 35-16 qui admet

des courants jusqu’a 35A et des tensions jusqu’a 1600V.
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Afin de limiter les ondulations de la tension continue Vg, la tension redressée est filtrée a
I’aide d’un condensateur ayant une grande capacité Cq. = 3300uF et une tension de service
maximale de 350V. De plus, dans le but d’entamer nos essais par une tension nulle, un réseau
résistif Rg. a été inséré en paralléle avec la capacité de filtrage pour lui permettre de se

décharger au repos. La figure ci-dessous illustre le schéma de 1’alimentation continue utilisée.

Autotransformateur Redresseur
L +
1_
Entrée
220/380V —_—
soHz L2 O _|>|_ — e
Ly :

Figure IV.12 : Réseau d’alimentation continue

B- Les Cellules de commutations:
La réalisation d’un onduleur triphasé a deux niveaux nécessite 1’utilisation de trois demi ponts
(trois bras) munis chacun de deux cellules de commutation.
Dans notre cas, nous avons opté pour trois modules a transistor IGBT de type
CM100DY-12H comportant chacun deux cellules de commutations, chacune formée par un
transistors IGBT et une diode en antiparalléle. Le transistor IGBT peut drainer un courant
collecteur I¢ jusqu’a 100 A et supporte en blocage une tension collecteur- émetteur Vg
jusqu’a 600 V (voir annexe 06). La diode joue le role de roue libre assurant la réversibilité en
courant. Elle doit supporter la méme tension que I’IGBT, avoir une faible chute de tension, un
recouvrement le plus faible possible, pour minimiser les pertes a la fermeture de I'IGBT.
Le choix de L’IGBT apparait surdimensionné dans le cas de la machine étudiée dans ce
travail, cependant ce méme dispositif sera utilis¢ pour alimenter d’autres machines de
puissance plus grande (jusqu’a 7 kW) dans le cadre de travaux futurs.

La figure IV.13 montre I’image photographique et I’architecture interne du module IGBT

CM100DY-12H utilisé.
0 G2
} O E2

C2-El E2

Cl

‘7
o El

L 0@l
Figure IV.13: Module CM100DY-12H, (a) Photo d’un module, (b) Son architecture interne
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Pour une bonne dissipation de chaleur et un refroidissement rapide, les modules IGBT et le
pont redresseur sont montés sur un méme radiateur et nous avons pris le soin d’incorporer un
ventilateur pour évacuer rapidement cette chaleur. La figure IV.14 illustre I’assemblage des

différents éléments de la partie puissance.

4

Sortie des trois !
phases

Figure IV.14 : Convertisseur triphasé formé par trois modules CM100DY-12H

C- Protection en tension des IGBT:
Afin de limiter la tension Vcg aux bornes des transistors, nous avons inséré des diodes
Transil entre collecteur et émetteur de chaque transistor. La tension Zener de ses diodes doit
étre inférieure a la tension maximale que peut supporter L’IGBT. Ces diodes doivent étre trés
rapides pour écréter les pics de tension et ainsi éviter tout risque de claquage du transistor [1].
La diode Transil choisie est de type 1.SKE160P, celle-ci supporte une tension inverse

nominale de 160V et peut résorber des pics de puissance de 1500 W de durée 1ms.

D- Protection en courant
La protection contre les surintensités est assurée par le circuit d’attaque IR2130 qui incorpore
une boucle de controle du courant continu a travers une résistance shunt de mesure Rg. La

tension aux bornes du shunt est comparée a un seuil de 0,5V au niveau des entrées trip et Vss
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du IR2130. Si ce seuil est dépassé alors les six sorties de commandes des transistors
s’annulent et le systéme se met a I’arrét.

Dans notre cas la machine a un courant moyen nominal de 4,8A, et nous avons choisi de
limiter le courant a 1,5 fois sa valeur nominale qui est de 7A.

Le dimensionnement de la résistance Rg dépend donc de la limite du courant continu
Licmaxy = 7A et du seuil Ve = 0,5V.

Rs= Vseuil — 055
I 7

—[R, =0,07Q

de(max)
La puissance maximale dissipée par la résistance est : Prs= Rg x Idc(max)z =34W

Pour former cette valeur de résistance, nous avons monté en parallele quatre résistances
chacune de valeur 0,27Q et de puissance 4W.

L’ensemble des ¢léments de puissance des protections en tension et en courant sont insérés

sur une méme carte, celle-ci est représentée par la photo de la figure IV.15.

L

Figure IV.15 : Eléments de puissance des protections en tension et en courant

IV.2.5.2 Commande Rapprochée

La commande rapprochée s’articule autour du circuit d’attaque IR2130, celui-ci joue le role
de driver et assure une bonne commutation des transistors de puissance IGBT. Elle comprend
entre autre un étage d’amplification a base de buffers et un circuit a base d’opto-coupleurs
assurant 1’isolation galvanique entre la commande et la puissance. Ce circuit assure la liaison

entre le circuit de commande et les cellules de commutations, il comporte trois parties :
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A- Etage d’Amplification:
Afin d’éviter tout appel de courant vers la logique de commande, particulierement dans le cas
de la carte numérique, nous avons insérés un étage d’amplification en utilisant le circuit
74L.S244 qui comporte 08 amplificateurs de lignes (buffers).

B- Isolation galvanique :
En général, dans les montages d’¢électronique de puissance, 1’isolation électrique entre les
signaux de commande et la partie puissance est recommandée [91,92]. En effet, les signaux de
commande sont issus de cartes électroniques de faible puissance et alimentées sous basse
tension ; alors que le circuit de puissance est soumis a de fortes tensions continues ou
alternatives. Afin d’éliminer tout parasitage des signaux de commande, une isolation
galvanique s’impose.
Nous avons opté pour une isolation a base d’opto-coupleur en utilisant le composant
HCPL2530 qui est un double circuit opto-isolateur dont les caractéristiques conviennent a
notre montage du point de vue temps de réponse et consommation [Annexe 07].
La mise en ceuvre du circuit HCPL2530 nécessite une résistance en série avec chacune des

deux entrées. Son schéma de montage est donné par la figure ci-dessous.

Rp
Anode 1 ©) v ®) Vee
—
% (7) OUTPUT 1
Cathode 1 (2)

Rp
Anode 2 @) 1

J32§
Cathode 2 €)

Figure IV.16 Schéma de montage du circuit HCPL2530

OUTPUT 2

amd

GND

La résistance Rp est dimensionnée de facon a limiter le courant d’entrée de 1’opto-

coupleur.
R, =~ Vo 5'1'63 =212.5Q
I 16.10°

d max
Vop : Alimentation basse tension

Vo : Chute de tension dans la diode émettrice

108



Chapitre 1V Mise en Euvre d’un banc d’essai expérimental

I4 max : Courant direct admissible dans la diode émettrice
Nous avons opté pour une résistance normalisée disponible de valeur 220Q et de

puissance ¥4 W

C- Circuit d’attaque : Driver 1R2130

Ce circuit compact est spécialement con¢u pour la commande des transistors IGBT et
MOSFET. Il permet d’attaquer simultanément les six transistors des trois bras d’onduleur
triphasé de faible et moyenne puissance [92]. Celui-ci utilise la technique de commande
de la capacité de « bootstrap » et tolére un potentiel flottant jusqu’a 600 V. L’étage de
sortie haut « high side » délivre une pointe de courant de 250 mA et 1’étage du bas « low
side » délivre 500 mA. I1 génere un temps mort fixe de 2.5 us entre les signaux de sortie
des deux étages (voir Annexe 08).

Ce circuit a aussi la qualité de disposer de plusieurs protections. En effet, il intégre une
boucle de contrdle de courant trip a travers une résistance shunt de mesure externe qui est
dimensionné dans la partie puissance. Il annule toutes sorties si deux signaux d’entrée du
méme bras sont au méme niveau logique. Il assure un blocage individuel de chaque
transistor ‘ highside ’ en cas d’une alimentation flottante trop faible. De plus, il bloque les
six sorties au démarrage tant que son alimentation basse tension en sortie V. n’a pas
atteint au moins la valeur de 9.8V et au cours de fonctionnement si elle venait a chuter en

dessous de 8.8 V.

e Alimentation de « bootstrap »:

La mise en conduction des transistors IGBT de puissance nécessite une tension de
commande entre grille et émetteur ayant un seuil minimal (10 V dans notre cas) et un seuil
maximal (20 V). A premicre vue, une tension de commande a 15V référencée a la masse
(0V) serait une solution appropriée pour commander ces interrupteurs. Cependant dans le
cas des montages en demi pont, un probléme de référence flottante se pose pour les
transistors du haut. En effet, le potentiel de I’émetteur du transistor du haut flotte entre OV
et +Vy. selon que celui-ci conduit ou se trouve a 1’état bloqué.

Pour remédier a ce probléme de référence flottante, une solution existe, elle est proposée
par le constructeur du driver IR2130. Elle consiste en ['usage de la commande a capacité
de «bootstrap » représentée par le schéma de principe de la figure IV.17, celle-ci
nécessite trois composants externes au IR2130, un condensateur C,, une diode Dy, et une

résistance Ry,.
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Db Rb N Cb
I | T
o Décalage Amplification
A de niveau de courant
Vers la charge

Vdc

Hix |

Amplification ,
de courant T
Lour

Figure IV.17 Schéma de principe de la commande « bootstrap » d’ un demi pont

Le condensateur Cy, de « bootstrap » permet de créer une alimentation flottante pour le
circuit de commande du transistor du haut T a partir de 1’alimentation du circuit de
commande du transistor du bas T°.

Le principe consiste a profiter de la conduction du transistor T’ pour charger la capacité
Cy sous la tension V. a travers la diode Dy. En suite, la charge portée par le condensateur
Cp doit servir a fournir 1’énergie nécessaire a I’ensemble (Décalage de niveau +
Amplificateur de courant) de la commande du transistor T. En effet, lorsque le transistor
T’ se bloque et que la tension réapparait a ses bornes, la diode Dy, se bloque a son tour. La
charge alors portée par Cy, (charge qui a été apportée pendant la conduction de T’) assure
I’alimentation du circuit de commande du transistor T, la charge de sa capacité d’entrée et

son maintien pendant toute sa durée de conduction.

e Choix de la diode de « bootstrap » Dy, :
La diode Dy, doit étre capable de supporter la tension V4 et assez rapide pour permettre a
Cy de se charger rapidement lors de la conduction du transistor T°.
Dans le cas de la commande numérique a travers la carte eZ dsp TMS320LF2407, les
signaux de commande sont modulés a une fréquence de 20KHz avec un rapport cyclique
entre 5 et 95% de la période, le temps minimal de conduction des interrupteurs est donc

relativement faible, de 1’ordre de 2,5us pour un rapport cyclique de 5%.
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Notre choix s’est porté sur une diode haute tension ultrarapide de référence STTA1206P.
Celle-ci supporte une tension inverse maximale de 600V, elle présente un temps de

recouvrement maximal de 65 ns en inverse et 600 ns en direct.

e Choix du condensateur de « bootstrap » Cy :

La durée de conduction du transistor du bas T’ doit étre suffisante pour que le
condensateur de « bootstrap » Cy, puisse se charger totalement. Mais, compte tenu de la
consommation du circuit de commande, la durée de conduction du transistor du haut T
doit étre limitée afin d’éviter une trop forte décharge du condensateur. Le choix de la
capacité de « bootstrap » découle de ces deux contraintes.

En effet, le dimensionnement de la capacité C, passe par la connaissance de la charge Qg
nécessaire pour la mise en conduction du transistor du haut T et la charge Qps nécessaire
pour I’alimentation de I’ensemble (Décalage de niveau + Amplification de courant) de la
commande du transistor T. Finalement, la charge totale Q, que doit fournir le
condensateur serait donc la somme des deux charges Qg et Qps.

On peut alors écrire :

Qb = Qg+ Qus = AVXG,

En plus

Qbs= 1Qbsmax-Tc

Avec :
Igbsmax : Courant maximal consommé est de 30pA dans le cas du IR2130.

T, : Temps maximal de conduction du transistor du haut T.

On se place dans le cas le plus défavorable, cas de la commande analogique ou les
transistors conduisent sans interruption pendant 120° électriques (1/3 de la période). Nous
avons fixé la vitesse minimale de la machine a 100tr/min, ce qui correspond a une
fréquence de 3,33Hz et une période de 0,3s. Dans ce cas limite, le temps de conduction
est maximal, 7. = 0,1s.

On en déduit : Que=30.10°x 0,1= 3pC.

La charge nécessaire Qg a la mise en conduction du transistor CM100DY-12H  est
donnée parle constructeur, elle est de 300 nC.

La charge totale vaut alors : Q, = 3,3uC.
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En fin de charge, la tension aux bornes de C, est de 14 V, on souhaite que cette tension

reste supérieure a 12 V, on a donc AV=2V.

Dot : C, :S—\‘}:% — [C,=1,65yF

Notre choix s’est porté sur condensateur tantale disponible de capacité 2,2uF qui supporte
une tension jusqu’a 25V.

Notons que ce choix reste largement valable dans le cas de la commande numérique a
travers la carte eZ dsp ou le temps de conduction des interrupteurs est nettement plus

faible.

e Choix de la résistance de « bootstrap » Ry :

Le choix de cette résistance doit permettre de satisfaire deux conditions. D’une part la
croissance de la tension aux bornes de C, ne doit pas dépasser 50 V/us (exigence du
constructeur du driver IR2130, annexe 08). D’autre part la charge de Cp doit étre
suffisamment rapide pour que la tension a ses bornes ait au moins atteint 95 % de sa
valeur finale (V;=14V) pendant le temps minimum de conduction de I’interrupteur du bas
T (temin= 50x0,05 = 2,5us), dans le cas des signaux de commande MLI de fréquence
20KHz avec un rapport cyclique minimal de 5%).

On se place dans le cas limite ou le condensateur se charge a partir de zéro, la tension v(t)
a ses bornes évolue selon I’expression suivante :

t

v.t)=V,(1-e ¥), avec: 1=RpGCy,

On peut écrire que : dv, = Vi
dt T
Or, on veut que : dVe <50V/us, soit: Ry > Vi
dt dv,
b'(?)max

14
2.2.10%x75.10°°

AN : Rb>

Rp >0,13Q

D’autre part, On souhaite atteindre 95% de V; quelque soit le temps de conduction du
transistor T’ (le temps minimal te(min) est de 2,5ps).

t t
C C

Nous avonsdonc: 0,95V, =V (l-e T ) = e ¥ =0,05

On en déduit : fe_ 3 etdonc 7 <3to(min) = RyCp <7,5us
T
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7,5.107°

AN : R, <
b 2,2.107°

Rp < 3,40

Nous avons opté pour une résistance normalisée disponible de valeur 3Q et de puissance

Vs W.

D- Choix de la résistance de grille Rg

Une résistance RG, appelée « résistance de Grille », est insérée entre le circuit d’attaque

et la grille des transistors IGBT, celle-ci a un role important dans la commande des IGBT,

elle permet de :

- Controler le courant de mise en conduction et du blocage de I'lGBT, ce qui fait qu’elle
contrdle sa vitesse de commutation.

- Augmenter I'immunité du circuit de commande rapprochée aux perturbations, donc
rend ce dernier stable et minimise les pertes liées a la commutation.

- Limiter les pointes de tension lors de la commutation.

Pour choisir cette résistance, nous nous somme référés a la caractéristique dynamique du

transistor donnée par le constructeur (Voir Annexe 06), sa valeur typique est de 6.3 Q.

Nous avons opté pour une résistance normalisée disponible de valeur 10Q et de

puissance Y4 W.

E- Protection de la grille contre les surtensions

La tension de commande Grille-Emetteur Vg des transistors de puissance est limitée a
VGEmaxy= 20V (Voir Annexe 06). Dans le but de les protéger contre d’éventuelles
surtensions qui peuvent survenir soit par erreur de manipulation ou par faute de
défaillance d’un composant quelconque, nous avons inséré une diode Zener en paralléle
avec chacun des signaux d’attaque des six transistors. Notre choix s’est porté sur la diode

BZX18 de tension Zener V, = 18V.

Finalement, aprés avoir choisi minutieusement les différents composants, le circuit de la

commande rapprochée réalisé est donné par la figure IV.18.
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| Sortie des signaux d’attaque des IGBT W NN e des signaux de commande

Figure IV.18 : Image photographique du circuit de commande rapprochée réalisé

1V.2.5.3 Logique de Commande

Une logique de commande, composée par six signaux logiques, trois signaux de I’étage
haut C;, C,, C5 décalés de 120° ¢électriques et leur trois complémentaires de I’étage du bas
C1°, Cy’, C3’ eux aussi décalés de 120° électriques. Ceux-ci sont générés soit par un circuit de
décodage analogique, soit a travers une carte numérique de traitement de signal

eZdspTMS320LF2407.

A- Circuit de commande analogique

Dans le cas simple d’une commande en boucle ouverte, la machine étant alimentée par des
créneaux de courant 120° électriques, le décodage des états des six interrupteurs de puissance
en fonction des signaux du capteur de position est donné par la table IV.1. Le schéma de

logique qui en découle est représenté par la figure IV.19.

Table IV.1 : Décodage des signaux de commande

Sonde A | SondeB | SondeC | Ty | Ty | To | T2 | Ts | T3
1 0 1 1 0 0 1 0 0
1 0 0 1 0 0 0 0 1
1 1 0 0 0 1 0 0 1
0 1 0 0 1 1 0 0 0
0 1 1 0 1 0 0 1 0
0 0 1 0 0 0 1 1 0
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D—.Tl
Sonde A R
A s T1
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Sonde B
® ® —eT2’
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on. e ‘4D—.T3
o | r—eoT3’

Figure IV.19

w2

chéma de la logique de commande

Au cours de la réalisation, nous avons opté pour les circuits CMOS 4069 et 4081. La figure

IV.20 illustre la photo de la carte de commande analogique réalisée.

Sortie des signaux de commande

Entrée des signaux du capteur
de position

Figure IV.20 Photo de la carte de commande analogique réalisée

B- Circuit de commande numérique
Afin de tester différentes stratégies de commande de I’onduleur, nous avons opté pour
I’utilisation du Kit DSK eZ dsp TMS320LF2407A qui est spécialement dédié pour la
commande en temps réel des machines électriques. Sa protection et 1’adaptation de ses
signaux avec les autres composantes du systeme nécessitent la réalisation d’une interface.
Dans cette partie, nous allons décrire d’une manicre succincte la structure de la carte

numérique a base du DSP TMS320LF2407A ainsi que la carte d’interface réalisée.

115



Chapitre 1V Mise en Euvre d’un banc d’essai expérimental

» Kit DSK eZ DSP TMS320LF2407A

Le kit DSP de démarrage, DSP Starter Kit (DSK), représenté par la figure IV.21, disponible
au niveau du Laboratoire comporte :

Une carte de développement eZ DSP TMS320LF2407

Son bloc d’alimentation de 5V

Cable d’interface paralléle pour communication entre la carte et un PC

- Un CD comportant le logiciel code composer Studio qui pilote la carte.

Cable d’interface paralléle Carte eZ DSP Guide d’installation

A AMRRRRRRRRAR ]/’112!#20]0 _.\ DM

Bloc d’alimentation 5V CD Code composer Studio -

Figure IV.21: Kit DSK eZ DSP TMS320LF2407A

» Carte eZ DSP TMS320LF2407A
La carte eZ DSP est développée sous forme d’un module qui intégre le DSP TMS320LF2407

et une interface parallele lui permettant de communiquer avec un PC. Il est ainsi possible de
développer des logiciels sur le DSP, et d’évaluer son fonctionnement grice aux multiples
périphériques et interfaces intégrés dans le module de communication. Elle comporte aussi
une mémoire statique SRAM de 64K mots [93].

Sur I’image photographique de la figure IV.22, nous indiquons les principaux éléments de la

carte eZ DSP. Son schéma synoptique est donné par la figure IV.23.
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Figure 1V.22: Hardware de la carte eZ DSP TM320LF2407
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Figure 1V.23 : Schéma synoptique de la carte eZ DSP TM320LF2407 [93]
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» DSP TMS320LF2407A

Depuis maintenant plusieurs années, le traitement numérique du signal est en plein essor. Une
des techniques les plus utilisées pour traiter numériquement les signaux, est I’utilisation de
processeurs de traitements des signaux, plus communément désignés par I’acronyme anglais

DSP « Digital Signal Processor ».

Un DSP est un type particulier de microprocesseur. Il se caractérise par le fait qu’il integre un
ensemble de fonctions spéciales. Ces fonctions sont destinées a le rendre particuliérement
performant dans le domaine du traitement numérique du signal. Son architecture est optimisée
pour effectuer des calculs complexes en un cycle d'horloge, mais aussi pour accéder tres
facilement & un grand nombre d'entrées-sorties (numériques ou analogiques). La fonction
principale utilisée dans le DSP est la fonction Multiply-ACcumulate (MAC), c'est-a-dire une
multiplication suivie d'une addition et d'un stockage du résultat en un seul cycle d’horloge
[94-96].

Dans notre travail, la carte eZ DSP s’articule autour du DSP TMS320LF2407A de chez Texas
Instrument qui appartient a la famille des TMS320LF240xA issus de la génération des
TMS320C24x et fait partie de la plate-forme TMS320C2000 des DSPs a virgule fixe.

Ce DSP est dédié au contrdle en temps réel. En effet, celui-ci inclus deux gestionnaires
d’événement (Event Manager) A et B spécialement optimisés pour le contrdle numérique des
moteurs (BDCM, PMSM, MRV, pas a pas, MCC...).

Le processeur TMS320LF2407A comporte 144 broches et travaille sur des mots de 16
bits a virgule fixe. IL possede une horloge interne qui peut atteindre les 40MHz et peut
exécuter une instruction d’un cycle en un temps tres court de 25ns. Il est constitué d’un noyau
dit CPU (Core Processor Unit) associé a une mémoire et des périphériques. Ce DSP est
construit selon I’architecture Harvard qui consiste a avoir des bus de données et d’adresses
différents vers la mémoire de donnée et la mémoire de programme. Il est de plus doté de
fonctionnalités puissantes, comme deux Event Manager, une interface de communication
série SCI, des Timers, des ADC, un GPIO, une interface CAN [93]. Le schéma synoptique du

processeur est représenté sur la figure 1V.24
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DATA RAMJ) Boot ROM | Program Flash
25K words | 256 words 32 K Words

Program / Data / 1/0 Buses

02 Event Manager A/B
02 Timers
05 Compares
08 PWM Output
Dead Band Logi
03 input Captures

32-Bit Accumulator
Shift L (D-T)

08 Auxiliary Regisurs
08 Level Hardware Stack
Repeat Count
02 Status Registers

2l SP 02 QEP Chanals
16-Bit T Regisier -
16-Bit Barrel| 16x16 Multiply Ce WatchDog Timer
Shifter (L) | S2-BitP Register L
Shift L (0,1 4-6) E‘
32-Bit ALU 3
g
L]

AD Converter
10 Bits
16 Chanals

Figure 1V.24 : Schéma synoptique de I’architecture du TMS320LF 2407A

» Unité Centrale de Traitement ou Core Processor Unit (CPU)

L’unité centrale CPU est le cceur du DSP, elle effectue des calculs sur des données organisees
en des mots de 16 bits, elle contient les unités nécessaires pour effectuer et réaliser différents
types d’opérations telles que I’addition, la soustraction et la multiplication. Ces unités sont :

e Une unité de décalage dite input scaling shifter : Elle posséde une entrée de 16 bits et
une sortie de 32 bits et sert a donner le format adéquat aux données qui proviennent du
bus de donnees.

e L’unité de Multiplication: le processeur peut réaliser une multiplication de 16x16 bits
donnant ainsi un produit sur 32 bits, cela grace au registre T qui va contenir I’un des
nombres & multiplier (16 bits) et au registre de produit P (32 bits).

e L’unité arithmétique et logique ( L’UAL ) : Cette unité travaille sur des mots de 32

bits, dés qu’une opération est faite, le résultat est transféré vers I’accumulateur.

» Carte Mémoire

Le TMS320LF2407A utilise une mémoire de 192 k mots repartie en trois blocs, qui sont :
- Bloc de mémoire programme
- Bloc de mémoire de données

- Bloc de mémoire d’entrées/sorties.
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Le CPU accéde a ces trois blocs de mémoire a travers trois bus de communication différents.
e Mémoire de programme (64 K mots) :

Cette mémoire est destinée a recevoir le code écrit par I’utilisateur, elle contient :

- 32 K mots de mémoire EEPROM qui est une mémoire flash, I’utilisateur peut enregistrer

son programme dans cette zone de mémoire, elle contient aussi les vecteurs d’interruptions

[94, 96].

- 32 K mots de RAM externe.

Le bloc de la mémoire programme est représenté par la figure ci dessous.

Q000h o m——
Interrupt Reset 0000h-0001h
vectors
003FR Interrupt level 1 0002h-0003h
a040h :
o043n || CO0e security passwords Interrupt level 2 0004h-0005h
0044h
User code in Interrupt level 3 0006h-000Th
flash memory Interrupt level 4 0008h-0003h
TFFFh
2000h Interrupt level 5 000AR-DDDB R
External Interrupt level & 000Ch-000Dh
FOFFh
FEOOR Reserved 000Eh-000FR
Reserved
[CNF = 1) o .
{External if CNF = 1) Software interrupts 0010h-0021h
S TRAF 0022h-0023h
FFOOh ) HMI 0024h-0025h
Cn-chip
DARAM (B
(CMF =|:1:| ) Reserved 0026h-002Th
Freen [ (EXtErmalif CHE =0} Software interrupts 1028h-003Fh

Figure 1V.25 : Bloc de la mémoire programme du TMS320LF2407A [94,96].

La configuration de la mémoire de programme est déterminée par les bits CNF et MP/MC :
- Le bit CNF :

CNF=0 utilisée comme mémoire de donnée.
CNF=1 utilisée comme mémoire de programme.
- Le bit MP/MC :

MP/MC=0 le DSP utilis¢ comme microcontréleur.
MP/MC=1 le DSP utilisé comme microprocesseur

e Mémoire de données (64 k mots) :
Cette mémoire conserve les données utilisées par les instructions. Elle contient les registres de
contréle du processeur (SCSR, IMR, IFR, PIVR...) ainsi que les registres de configuration

des périphériques. La mémoire de données peut étre adressée directement ou indirectement,
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elle est repartie dans des pages de 128 mots dits ‘data pages’, elles sont au nombre de 512 et

sont utilisées dans le cas de I’adressage direct.

Le bloc de la mémoire de données est représenté par la figure ci dessous.

Hex
0000

005F
0060

0OTF
0080

DOFF
0100

01FF
0200

02FF
0300

03FF
0400

04FF
0500

07FF
0800

OFFF
1000

BFFF
7000

T3FF
7400

T43F
7440

T4FF
7500

T53F
7540

TTEF
TTFD
77F3
TTF4
TTFF
7800

TFFF
8000

FFFF

Memaory-Mapped Registers
and Reserved

On-Chip DARAM B2

llegal

Reserved

On-Chip DARAM BO

On-Chip DARAM B1

Reserved

llegal

SARAM (2K)

llegal

Peripheral Frame 1 (PF1)

Peripheral Frame 2 (PF2)

llegal

Peripheral Frame 3 (PF3)

llegal

Code Security Passwords

Reserved

lilegal

Externalt

Reserved

Interrupt-Mask Register

Reserved

Interrupt Flag Register

Emulation Registers
and Reserved

lllegal

System Configuration and
Control Registers

Watchdog Timer Registers

Ilegal

SPI

SCl

Ilegal

External-Interrupt Registers

lllegal

Digital !0 Control Registers

ADC Control Registers

Illegal

CAN Control Registers

lllegal

CAN Mailbox

Ilegal

Event Manager - EVA

General-Purpose
Timer Registers

Compare, PWM, and
Deadband Registers

Capture and QEP Registers

Interrupt Mask, Vector and
Flag Registers

lllegal

Ewvent Manager - EVB

General-Purpose
Timer Registers

Compare, PWM, and
Deadband Registers

Capture and QEP Registers

Interrupt Mask, Vector, and
Flag Registers

Reserved

005F

T000=-T00F

T010=-TONF

T020-7T02F
T030=-T03F
T040-T04F
T050=-T05F
T060=-T06F
TO0T0=-T0TF
T080=T08F
T090=T09F
TOAD-TOEF
TOC0-TOFF
T100=710E
T10F=T1FF
T200=-T22F
T230=-T3aFF

T400-7408

TaA11=-T419
T7420-7429

TA2C=-7431

T432=-T43F

T500=-7T508

T511=7T519
7520-7529

T52C=7531

T532=-T53F

Figure IV.26 : Bloc de la mémoire de données du TMS320LF2407A [94,96].
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e Mémoire des entrées/sorties (64 K mots) :
Cette mémoire est reliée aux périphériques externes qu’ils ne faut pas confondre avec les

entrées/sorties numeriques (GP 1/0) , sa carte mémoire est donnée par la figure 1V.27.

0000h
Extemal
FEFF
FFOO
Reserved
FFOE
Flash coniro
FFOF mode register®
FF1D
Reserved
FFFE
_ Wait-state generator
FFFF control register®

Figure 1V.27: Bloc de la mémoire d’entrées/sorties du TMS320LF2407A [94,96].

» Fonctionnalités du DSP TMS320LF 2407A
Nous nous intéresserons uniquement aux périphériques que nous avons utilisés au cours de

notre travail.

= Event Manager
Les gestionnaires d’événements ou Event Manager (EV), sont specialement congus et
optimisés pour le domaine de la commande des machines électriques.
Comme son nom I’indique, un gestionnaire d’événements sert a traiter tout ce qui est en
rapport avec le déclenchement en général. En effet, lorsqu’une tache se déclenche, c’est qu’il
y a eu un événement. Ces événements peuvent étre internes ou externes. Un événement
interne est du type dépassement d’une certaine quantité de temps ou interruption logique. Du
type externe, un événement est par exemple un retour sur capteur.
Le DSP TMS320LF2407A comporte deux EV identiques A et B. Chaque EV est appelé a
générer des signaux MLI, détecter les instants de passage de fronts d’un capteur de position a
effet HALL, compter les impulsions d’un encodeur incrémental. En intégrant les deux EV ce
DSP est alors capable d’assurer la tache de synchronisation de deux machines.

Ainsi, les EV gérent :
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- Les Timers d’usage genéral ou General Purpose Timers (GP Timer)

- Les Unités de Comparaison sur les timers ou Full Compare Units

- Les genérateurs de signaux MLI ou PWM (générés a partir des timers)
- Les Unités de Capture ou Capture Units (pour détection de fronts)

- Les Capteurs Quadratiques ou Quadratique encoder Pulse (QEP)

- Les Interruptions ou Interrupts

e Les GP Timers
Chague gestionnaire d’événement contient deux timers a usage général (General Purpose
Timer), les (GPT1, GPT2) pour le EVA et les (GPT3, GPT4) pour le EVB qui permettent :
- De fixer une période d’échantillonnage pour un systeme de controle grace au
registre TXPR (x=1, 2 pour le EVA x=3, 4 pour le EVB)
- De donner une base de temps pour les opérations des Unités de Capture et le circuit
ML associé afin de générer des sorties MLI.
Pour configurer un timer il faut utiliser au moins 5 registres, GPTCONx(x=A ou B),
TXCNT(x=1, 2, 3 ou 4), TXCMPR(x=1, 2, 3 ou 4), TXPR(x=1, 2, 3 ou 4) et TXCON(x=1, 2, 3
ou 4).
GPTCONXx sert a lancer des acquisitions sur les ADC et configurer quelles unités de
comparaison sont utilisées et leur niveau actif. Par exemple, si I’on souhaite commander un
bras d’onduleur, il faut avoir deux MLI une active haute et I’autre active basse.
TXCNT contient la valeur du compteur. C’est ce registre qui est incrémenté ou décrémenté
lors du comptage
TXCMPR peut contenir une valeur qui sera comparée en permanence avec le timer x. Si le
timer x est égale a cette valeur, alors une interruption a lieu.
TXPR défini la période de comptage. En mode incrémentation/décrémentation le compteur
compte jusqu’a la moitié de TXPR puis décompte jusqu’a zéro.
TxCON permettent de configurer les timers. Ces registres contiennent le facteur de pré-
division, le mode de comptage (incrémentation/décrémentation), I’activation des unités de

comparaison ainsi que I’activation du compteur.
e Les Comparateurs sur les Timers

Chaque EV contient trois unités de comparaison ; les compare units 1, 2 et 3 pour le EVA

permettent de générer trois paires de signaux modulés au non en largeur d’impulsions a
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travers les pins PWM (1, 2,...,6) du port 1/0O en utilisant les registres CMPR1, CMPR2 et
CMPR3.

Les compare units 4, 5 et 6 pour le EVB identiques aux précédents mais les signaux
sont générés a travers les pins PWM (7, 8,.., 12) en utilisant les registres CMPR4, CMPRS5,
CMPR6.

Les registres COMCONA et CONCONB permettent d’activer le compare unit. Les registres
ACTRA et ACTRB permettent de choisir la polarité des sorties PWM (I’état actif) ainsi que
le fonctionnement en mode modulation vectorielle avec un possibilité de programmer un

temps mort en associant cette unité a celle du temps mort (dead band).

e Les générateurs de signaux MLI (PWM)
16 signaux PWM peuvent étre généres a travers les pins 1/0, 12 a travers les compare units et
4 a travers les sorties des timers (TXCMP/TXPWM ).
Le dead band unit associé au circuit PWM permet de générer un temps mort en utilisant les
registres DBTCONA et DBTCONB .
Les trois types de sigaux PWM peuvent étre genérés en utilisant ce circuit :
- PWM asymétrique.
- PWM symétrique.
- PWM vectorielle.
Pour cela des registres dédiés a ces fonctions doivent étre configurés : ACTRx, DBTCONX,
CMPRx, COMCONX, TICON (EVA) ou T3CON (EVB).

e Les Unités de Capture
Les unités de capture sur le LF2407 permettent de détecter les instants de passage de fronts
montants et descendants sur les entrées de capture par I’intermédiaire du GP Timer choisi.
Il 'y a trois unités de capture dans chaque EV, chacun avec ses propres entrées de capture
(CAPX). Les unites de captures 1, 2, et 3 sont associés a EVA tandis que les unités de capture
4, 5, et 6 sont associées a EVB. A chaque module d'EV sont associés les éléments de capture
suivants:
- Un registre de contr6le de capture de 16 bits par EV (CAPCONA pour EVA, CAPCONB
pour EVB) est employé pour configurer la fonctionnalité des unités de capture.
- Trois piles FIFO (First-In-First-Out) de 16 bits a 2 niveaux par EV (CAPXFIFO) ; une pile
FIFO pour chaque unité de capture ; c’est la que la valeur du GP Timer a I’instant de capture

est stockée.
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- Un registre statut de capture de 16 bits pour chaque EV (CAPFIFOA pour EVA,
CAPFIFOB pour EVB) ; fournit des informations sur le nombre de captures du Timer dans
chaque pile FIFO.

- Les entrées de capture utilise I'un ou l'autre des GP Timers 1 ou 2 (pour EVA) et Timer 3 ou
4 (pour EVB) comme base de temps.

- Une pin d’entrée par unité de capture configurable pour la détection de fronts (montants,
descendant, ou les deux). CAP1 a CAP3 pour EVA, et CAP4 a CAP6 pour EVB.

- Six drapeaux d'interruption masqués, un pour chaque unité de capture.

Quand une unité de capture est activee, un front montant ou descendant est détecté sur une des
entrées de capture (CAPX), la valeur courante du GP Timer choisi est copiée et stockée dans
la pile FIFO correspondante. Pour qu'une transition soit détectée, I'entrée doit se tenir a son
niveau actuel pour la durée au moins de deux cycles d’horloge de I'unité centrale de
traitement. Aprés que la valeur du GP Timer soit enregistrée dans la pile FIFO, une
interruption pourrait également étre produite, et le logiciel peut alors lire la valeur de la pile

FIFO. Cette valeur de capture peut alors étre employée dans un algorithme.

e Interruptions

Les interruptions sur le LF2407 permettent de déclencher I'unité centrale de traitement du
LF2407 (CPU) pour interrompre une tache courante et se brancher a une nouvelle section de
code et commencer une nouvelle tache, puis revenir de nouveau a la tache initiale. La
« nouvelle tache » visée a la phrase précédente est connue comme Interrupt Service Routine
(ISR). L'ISR est simplement une soubroutine écrite par l'utilisateur & la quelle le CPU se
branchera chaque fois qu’une certaine interruption se produit.

Par exemple, quand I’ADC est utilisé et nous voulons que le programme charge la valeur de
conversion dans I'accumulateur a chaque fois que I’ADC termine une conversion. L’ADC
peut étre configuré pour produire une interruption toutes les fois qu'une conversion est
terminée. Quand I’ADC produit son interruption, le signal d'interruption passe par une voie
d’hiérarchie d'interruption vers le CPU, ce dernier se branche alors a I'lSR approprié.

Dans un sens plus général, quand une interruption se produit, le CPU se branche a I'ISR
(GISR1, GISR2 etc... selon l'interruption) ou une routine d'interruption est localisée. Dans
I'ISR, aprés que les instructions soient exécutées, I’interruption de priorité maximale est
réservée au "RESET" du processeur pour tenir compte de futures interruptions. Ceci nécessite

habituellement d’effacer le bit de drapeau de I’interruption au niveau du périphérique et
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d’enlever le masque par le bit d'INTM. Ces étapes assurent que les futures interruptions de
méme origine pourront passer a travers le CPU. L'instruction finale dans I'ISR est la
commande RET, qui demande au noyau de revenir la ou il était avant que l'interruption se soit
produite.

Les interruptions sont paramétrées grace aux registres de EVA et EVB.

Pour activer les interruptions sur les timers, les unités de comparaison ou les capteurs, il faut
enlever les masques correspondants dans EVAMRA (timerl et compare 1, 2 et 3), EVAMRB
(timer 2), EVAMRC (CAP1, 2 et 3). Les EVBMRX sont similaires.

Chaque périphérique est connecté a une interruption CPU (INTx). Cependant, il n’est possible
de déterminer exactement la source de I’interruption qu’en consultant le registre des vecteurs

d’interruption dont voici un fragment (figure 1V.28):

bl INT2 jlewsl 2]
Overall  Interrupt CPU Peripheral Maskable? Source Description
Prigrity  Name Interrupt  Interrupt Peripheral

Vector Vector

14 CMP1IMNT NT2 0021h Y EVA Comgpare 1 intermaps
0004k

15 CMP2IMNT NT2 0022h Y EVA Compare 2 intermapt
00040

14 CMPIINT NT2 0023 Y EVA Comgare 3 intermapt
0004h

17 TIPINT NT2 0027h Y EVA Tirmer 1 pericd interrupt
0004h

13 TICINT NT2 0028 Y EVA Tirmer 1 compars
0o0dh interruot

19 TIUFINT NT2 002en Y EVA Tirner 1 underfiow
0004h intermrugt

20 T1CFINT NT2 o024ah Y EVA Tirner 1 overflow
00040 interrup?

2 CMPINT NT2 0024h Y EVE Compare 4 intermapt
0004k

22 CMPSINT NT2 0025h Y EVE Compare 5 intermaps
0004h

23 CMPEINT NT2 0026h Y EVE Compare § intermaps
0004k

24 T3PINT NT2 002Fh Y EVE Tirner 3 pericd intermupt
0004k

25 TACINT NT2 0030R Y EVE Timer 3 compars
0004h imterrunt

24 T3UFINT NT2 0031h Y EVE Timer 3 underfiow
0o0dh interruot

27 T30OFINT NT2 0032h Y EVE Tirer 3 owerflow
0004h intemuot

Figure 1V.28: Fragment du registre du vecteur d’interruptions concernant les interruptions
CPU de niveau 2 (INT2) [95].

Par exemple, le timer 3 peut générer une interruption sur INT2 a la fin de sa période

(T3PINT). Pour étre sr que c’est bien T3PINT, il faut vérifier que PIVVR (peripheral interrupt

vector register) est égale a 002F:
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» Convertisseur analogique numérique (ADC)

Le convertisseur analogique-numérique (ADC) du LF2407 permet au DSP d’acquérir
I'analogue numérique de tensions réelles. Le résultat de I’ADC est un nombre entier qui
représente le niveau de tension acquise. Le nombre entier peut étre employé pour des calculs
dans I’algorithme de I’utilisateur. La résolution de I’ADC est de 10 bits, signifiant que I’ADC
produira un nombre de bits 10 pour chaque conversion qu'il exécute. Cependant, I’ADC
stocke les résultats de conversion dans des registres qui sont a 16 bits. Les 10 bits les plus
significatifs sont le résultat de I’ADC, alors que le reste des bits est rempli de zéros. Afin de
tronquer les zéros inutiles, il suffit simplement de décaler a droite de six positions le résultat
du registre [94-96].

Si I’ADC effectue la conversion d’une tension réelle de 3.3V, il enregistre théoriquement une
valeur en binaire de “1111111111000000” ou “FFCO0” en hexadécimal dans le registre de
résultat spécifié. Et dans le cas d’une tension de OV, la valeur -convertie
est “0000000000000000b” ou Oh. Cependant, dans la réalité, a cause de la présence de faibles
signaux parasites, il n’enregistre pas exactement ces valeurs mais des valeurs trés proches.
L’ADC inclut [94] :

e Convertisseur a 10 bits qui integre I'échantillonnage et le stockage (Sample and Hold
S/H).

e Un temps minimal de conversion de 375 ns.
e 16 canaux d’entrée analogique (ADCINO - ADCIN15).

e Capable d’effectuer jusqu'a 16 conversions en une seule session. Chaque session de

conversion peut étre programmee pour choisir n'importe quel des 16 canaux d'entree.

e 02 Séquenceurs de 8 états (SEQ1 et SEQ2) qui peuvent étre actionnés individuellement

en mode Dual ou étre réunis en mode Cascade pour former un séquenceur a 16 états..

e 04 Registres de contrble des séquences (CHSELSEQL..4) qui déterminent I'ordre des

entrées analogiques qui sont concernées par la conversion.
e 16 Registres de résultat pour stocker les valeurs converties (RESULTO - RESULT15).
e Plusieurs Sources de déclenchement pour lancer la conversion (SOC) :

a. Software (Programme) : Au début du programme (par le bit SOC SEQX)
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b. EVA : Gestionnaire A (sources d'événement multiples dans EVA)
c. EVB : Gestionnaire B (sources d'événement multiples dans EVB)
d. Externe : pin dADCSOC
e Le contrdle des interruptions permet la génération d'interruption a la fin d’une

séquence (EOS)

e Les séquenceurs peuvent fonctionner en mode marche-arrét, permettant des ordres de

déclenchements multiples.
e EVA et EVB peuvent indépendamment déclencher les séquenceurs SEQ1 et SEQ2.

La conversion a travers I’ADC du LF2407 nécessite plusieurs étapes de configuration.
L'utilisateur doit d'abord configurer I’ADC pour l'opération désirée. Comme tous les
périphériques, tous les registres concernant lI'opération de I’ADC ont des adresses dans
I'espace mémoire de données. Pour configurer I’ADC, la premiére étape devrait étre la
réinitialisation (Reset) ou la remise a zéro de I’ADC. Apres reset de I’ADC, la seconde étape
est de configurer ses registres de contréle principaux (ADCTRL1, ADCTRL2) pour l'opération
désirée. Puis, charger le registre de MAXCONV avec le nombre de conversions désiré moins
1. Par exemple, si 7 conversions sont utilisées, MAXCONYV serait chargé avec la valeur 6. Les
canaux d'entrée utilisés et leur ordre de conversion doivent étre spécifié dans les registres
CHSELSEQX. En fin, un déclenchement du SOC permet de lancer le procédé d’acquisition.
Aprés que le processus de conversion soit complet, chaque résultat de 10 bits peut étre lu a
partir des registres de résultat RESULTX. Les résultats de conversion sont stockés
séquentiellement dans des registres RESULTO a RESULT15. Le premier résultat est stocké
dans RESULTO, le deuxiéme résultat dans RESULT1, et ainsi de suite. Par exemple, si le
canal 1 de I’ADC est choisi pour quatre conversions consécutives, les résultats apparaitront
dans les registres RESULTO a RESULTS3. Il n'y a aucune corrélation entre la canal d’entrée 1
de I’ADC et le registre de résultat RESULT1 ou le canal 2 et RESULT?2 etc.

» Logiciel TI Code Composer Studio
Code Composer Studio (CCS) est un environnement intégré de développement de code pour
les DSP de Texas Instrument. Il est fourni en standard sur un CD avec la carte de
développement pour le DSP.
CCS fournit plusieurs outils pour faciliter la construction et la mise au point des programmes

de DSP. Il comprend un éditeur de code source, un compilateur de langage c/c++, un
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assembleur de code, un eéditeur de liens, et un environnement d’exécution qui permet
d’implanter un programme exécutable sur une carte cible, de I’exécuter et de le déboguer au
besoin. CCS comprend aussi des outils qui permettent I’analyse en temps réel d’un
programme en cours d’exécution et des résultats produits [97]. Finalement, il fournit un
environnement de gestion de fichiers qui facilite la construction et la mise au point des
programmes.

Nous allons maintenant détailler les principales fonctions de cet environnement de

développement trés puissant.

e Notion de Projet

Avant de commencer tout développement, il est nécessaire de créer un nouveau projet. Pour
se faire, la démarche a suivre est la suivante :

Il faut tout d’abord créer le fichier de gestion du projet (extension .mak).Une fois ce fichier
créé, on peut ajouter des fichiers source a ce projet, comme par exemple des librairies C
(math.h, string.h, etc.), le fichier donnant la tables des vecteurs d’interruption, ou encore le
fichier d’entéte (Header file) donnant la correspondance entre le nom des registres et leur
adresse (f2407 _c.h). Ces fichiers sont alors classés dans divers sous-menus, en fonction de
leur type [97].

e Fichiers Source C

Une fois que le fichier code source principal a été écrit, et que tous les fichiers annexes sont
présents dans le projet, il faut " construire " le projet, c’est a dire générer un fichier exécutable
compréhensible par le DSP. Pour cela, Il faut utiliser I’instruction " rebuild all ", dans le menu
" project ". Cette fonction réalise toutes les opération nécessaires a la génération du fichier
compréhensible par le DSP, c’est a dire sauvegarde des fichiers, assemblage,des fonctions
écrites en langage assembleur, élaboration des liens entre les différents fichiers, et
compilation du fichier source C principal.

Une fois le fichier (.out) généré, s’il n’y a pas d’erreur, on peut alors lancer le programme sur
le DSP, a I’aide de la commande " run " du menu " debug ". On peut arréter I’exécution du
programme a I’aide de la fonction " halt ", et effacer le programme de la mémoire du DSP, a

I’aide de la commande " reset DSP " [97].
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e Aide au Débuggage

Code Composer Studio possede une fonctionnalité intéressante pour le débuggage de

programmes. Il est en effet possible de visualiser en temps réel pendant I’exécution du

programme le contenu de variables globales du programme C. On doit pour cela faire appel a

I’outil appelé " watch window ", accessible depuis le menu " view ". Il est ainsi possible

d’insérer des variables et de modifier leurs valeurs en temps réel. Il est également possible de

visualiser en temps réel le contenu des registres et de la mémoire du DSP [97]. La figure

IV.29 donne une image de I’environnement de travail sur CCS.

% /F24074 e2dsp,/cpu_D - TMS320C2xx - Code Composer Studio - Not Connected - [bid
Q File Edit Yiew Project Debug GEL  Option Profile Tools Window Help

BESE| L BR| o o R AR e SR s e[ EE
[BOCH pit =[Debug j|@lﬁl|@ﬂ|5\?«‘.&‘

Bler |

_l - E 3E 36 36 3 IE I I I IE I I I IE I I IE I I I IE I I I E I I N I I N I I I IE I I I I I NI IE N E N
0 [2-3 Projects o %= BBoukais_ EDCM Progrommexsi(-11-2007%%=

o B EEM-mtd(Dehus e el RN et NS
M = EZE;:E:;: il sdefinltions des veriasles

.def start, CAPINT

wl  SEEs

m -3 Tnclude CAPT -word [
— [ Libraries

! 23] Source

*

z -text

== start seto CHF Socnt iy F ta dals memoi®
x| O& KV Ll_l

[Linking...] "C:~CC3tudio_v3.1~C2400~cgtools~hbin~dspcol” -@"Debug.lkf"
<Linking>»

TMZ320C24xx COFF Linker Version 7.04

Copvright (o) 1987-2Z003 Texas Instruments Incorporated

Euild Complete.
0 Errors. 0 Warnings., 0 Remarks.

[ ATH TP Buita / IER |
B o [UNKNOWN [ [ Ln 2, Col 42

iﬂDémarrer”J m @ Lg @ EE |J I‘ /F24078 e2dsp/... Iﬁ_]Figure_CCS - Micro, ., | @Sans titre - Paink I gsjﬂg 52‘;
Figure IV.29 : Environnement de travail sur CCS

IV.3 Résultats expérimentaux

Les résultats concernent les essais préliminaires et les essais sur le systéme machine

convertisseur dans le cas des deux cartes de commande analogique et numérique.

IV. 3.1 Essais préliminaires

Afin de tester le fonctionnement des différentes parties du systéme, nous avons

effectués des essais préliminaires sur le capteur de position et les signaux de commandes de

I’onduleur.
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a- Signaux délivrés par le capteur de position :

Le capteur de position solidaire de la BDCM est entrainé par un moteur a courant
continu. Les signaux délivrés par le capteur aprés mise en forme sont visualisés pour deux
vitesses différentes 1000 et 1500 tr/min.

Les figures 1V.30 et 1V.31 présentent respectivement les signaux des sondes AB et BC du
capteur de position, la période de ces signaux est de 30ms pour (N =1000 tr/min, f =33Hz) et
de 20ms pour (N =1500 tr/min, f = 50Hz), leur amplitude est égale a 5V pour les deux
vitesses. Les signaux des sondes A, B et C sont effectivement de durée 180° électrique et

décalés entre eux de 120° électriques.

[ Signal  00:17:07 12/10,/2009 __ = |0l x| [=)signal  00:22:30 12/10/2009 =101l
L SOTEYEE G AUTEE AT L e
| | | |
| |
! !
| |
() (b)

Figure 1V.30 : Allure des signaux du capteur de position pour une vitesse de 1000 tr/min :
(a) signaux des sondes A et B, (b) signaux des sondes B et C

[ signal  00:31:58 12/10/2009 N (=S| = signal  00:33:48 12/10/2009 =10
CH1: 2,000¥/DIV DC CH2: 2,000¥/DIV DC TB A: 5ms TR:
| |
| | | |
|
|
|
I | I
|
— — T
| | | |
| | | |
| | | |
| | | |
| | | i
| | | |
| | — =] K [ 0|
@) (b)

Figure 1V.31 : Allure des signaux du capteur de position et pour une vitesse de 1000 tr/min :

(a) signaux des sondes A et B, (b) signaux des sondes B et C

131



Chapitre 1V Mise en Euvre d’un banc d’essai expérimental

b- Signaux de sortie de la carte de commande analogique:

Les figures 1V.32, 1V.33 et 1V.34 présentent respectivement les signaux de commande
des transistors de chacun des trois bras de I’onduleur, cela pour deux vitesses 1000 et 1500
tr/min. Sur chaque figure, nous pouvons remarquer que les signaux de commande ont une
durée 120° électriques qui correspond & 1/3 de sa période et que le temps entre le blocage d’un
transistor et I’amorcage d’un autre du méme bras est de 60° électriques correspondant & 1/6 de
la période. Ceci montre que la carte de commande analogique réalisée fonctionne d’une
maniere satisfaisante.

[= Signal  09:49:51 12/10/2009 =10 x| [=lsignal  09:59:08 12/10/2009 J958 ] 3|
S T R
| | | |
= +._ e | _— — —
N e _
| I
| |
- - i
n [ |
| |
| | | |
| | | |
| | | |
| | | |
el ' ] |+ — =
O ® _ (b)
Figure 1V.32 : Allure des signaux de commande des transistors Ty et T;” :
(@) Vitesse 1000 tr/min, (b) Vitesse 1500 tr/min
[~ signal  09:49:51 12/10/2009 o ] 4| [=lsignal  09:53:08 12/10/2009 =] 3

CH1: 2.000¥/DI¥ DC CH2: 2.000%/DIY Dt TB A: 10 ms TR:

e —

[ [

(a)

Figure 1V.33 : Allure des signaux de commande des transistors T, et T,’ :

CH1: 2,000¥/DIV¥ DC CH2: 2,000%/DIY DC TB A: 10 ms TR:

AT

J.'_

|

[E—]

|

ICB

() Vitesse 1000 tr/min, (b) Vitesse 1500 tr/min
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[signal  09:49:51 12/10/2009 =101 ] = signal  09:59:08 12/10/2009
| |
| | | |
- = +... o | - — —
+ | N
| I
| |
- i i
L 1 B |
! |
| | | |
| | | |
| | | |
| | | |
il | | K| [ |
(a) (b)

Figure 1V.34 : Allure des signaux de commande des transistors Tz et T3’ :
(a) Vitesse 1000 tr/min, (b) Vitesse 1500 tr/min

1VV.3.2 Essais sur le systeme BDCM-Onduleur 120°.

Dans ce cas la BDCM est alimentée par I’onduleur de tension 120° et entraine une
génératrice a courant continu lui servant de charge. Des essais a vide et en charge ont été
menés. Les mesures des courants et des tensions sont effectuées a I’aide des maquettes

réalisées.

I1VV.3.2.1 commande analogique

IVV.3.2.1.1 Essais a vide

Dans ce cas la génératrice a courant continu ne débite pas. Pour deux valeurs 20V et
35V de la tension d’entrée continue Vq. de I’onduleur, deux essais a vide ont été effectués.
Les vitesses s’établissent respectivement a 500 et 1000 tr/min. Les allures de la tension de
phase, du courant de phase et du courant continu d’entrée sont respectivement données par
les figures 1V.35 a IV.37 pour les deux vitesses. A partir de la figure 1V.35, on peut bien
distinguer le temps de commutation et le temps de conduction. L’allure du courant de phase
de la figure 1V.36 est en forme de créneaux différents de la forme idéale avec une déformation
au niveau du plateau de conduction 120°. Quant a I’allure du courant continu d’entrée de
I’onduleur, sa fréquence est de six fois celle des grandeurs de sorties tension et courant de

phase.
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=]

— -

[ signal 15:48:57 141072009 7= signal 16:02:33 141072009

| 11.6 (V/div) | 11.6 (V/div)
i i ' i -
| i_ i.| 1 i 1 i ™
M N Wit B M o
: e 4 : \J_ l \qi,_i 1N i
; ; A i I
I |
i i i i
I | | | : o | | J
(@) (b)

Figure IVV.35 : Variation de tension d’une phase de la BDCM en fonction du temps.
(a) 500 tr/min et (b) 1000 tr/min

e atraan Ammnmnee | |EEEEEEE
[7= signal ~ 15:54:40 14/10/2009 -7‘Li [ signal  15:58:21 14M0/2009 -
0.39 (A/div) 0.39 (A/div)

|
| |
il a7 i”’i /L: A
| |
[
|
|

A LA

iLi,l_i
i W

(@) (b)
Figure 1V.36 : Variation du courant de phase de la BDCM en fonction du temps.
(b) 500 tr/min et (b) 1000 tr/min

W‘Tﬁi—'i [ signal 16:00:21 141072009 '?H_li-‘i
i 0.39 (A/div) i 0.39 (A/div)
| | I |
| | I |
o T AT T T T A T A A A A A
[didisigidigigididis {1 A A A
| | I |
| | | |
| | | |
| | | |
| | i i
| | | |
[ G Lol ; o
(a) (b)

Figure 1V.37: Variation du courant continu d’entrée de I’onduleur en fonction du temps.
(a) 500 tr/min et (b) 1000 tr/min
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IVV.3.2.1.2 Essai en charge

Dans ce cas la génératrice a courant continu débite sur une résistance. Un essai en
charge sous une tension continue de 50V. La charge correspond a un couple de 0.5 N.m sur
I’arbre. La vitesse de rotation de la machine s’établit a 1280 tr/min. Les allures de la tension
simple, de la tension composée, du courant de phase et du courant continu d’entrée sont
respectivement données par les figures 1VV.38 a IV.41.

De I’allure de la tension simple aux bornes d’une phase de la machine, on peut bien
distinguer les périodes de commutation et de conduction ainsi que le mode 120°. La figure
V.39 montre que la tension composee entre deux phases de la machine prend des valeurs
entre -Vg, et +Vg.. Le courant de phase de la figure 1V.40 présente une allure avec des
créneaux de conduction 120° suivis par des interruptions de 60°. Le plateau de conduction
présente une déformation qui est due a I’effet retardataire des inductances de la machine lors
de la commutation. Sa valeur maximale est de 2.2A. La figure 1V.41 illustre I’allure du
courant continu d’entrée de I’onduleur, sa fréquence est six fois celle des grandeurs de sortie
de I’onduleur (courant et tension de phase). Sa valeur maximale est de 2.2 A, sa valeur
moyenne est 1.65A.

CH1: 500W D0 DIC

TEB A 5 ms TRH: CH1-DC

i i29 (Vrdiv)
I |
1 |
I P s O 172
NemV Nl
| !
I |
i |
| |

Figure 1V.38 : Allure de la tension d’une phase de la BDCM en fonction du temps
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[ signal 16:42:28 14M0/2009 =

29 (V/div)

IR M
mig PR
I
I

N | | 3

Figure 1V.39 : Allure de la tension entre deux phases de la BDCM en fonction du temps

— [
L= e ]

[ signal 16:35:51 141072009
CH1: 500 /sDI1v DC TB A: 5 ms TH: CH1-DC

[0.98 (A/div) |

ad

NN

=t

| .
| |

| i
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i

Figure 1V.40 : Allure du courant de phase de la BDCM en fonction du temps

[ signal 16:33:27 14M0/2009
CH1: 5000%/DIV DC TEB A: Sms TH: CH1-DC

i [0.98 (A/div) |

I
| |
| |
I I

Va4 Ve g A

Figure IV.41 : Allure du courant continu d’entrée de I’onduleur en fonction du temps

136



Chapitre 1V Mise en Euvre d’un banc d’essai expérimental

1VV.3.2.1.3 Comparaison avec les résultats de simulation.

Dans les mémes conditions, couple de charge de 0.5 N.m et une tension du bus
continu de 50V, les résultats expérimentaux et théoriques sont confrontés sur les mémes
graphes. Les figures 1V.42 & 1V.44 présentent respectivement les allures du courant de phase,
du courant continu et de la tension entre deux phases de la machine. La comparaison entre les
résultats de simulation et ceux expérimentaux montre un accord trés satisfaisant. Cet accord

satisfaisant entre la théorie et I’expérience permet de valider le modéle de simulation de
I’ensemble machine-convertisseur élaboré au chapitre I1.

4 - ' ' ' I
........... Simulée
R Expérimentale
<
&
©
e
o
(5]
©
<
oS
>
(@}
&)
0.01
<>
4 : ! ; | |
Temps (s)

Figure 1V.42: Comparaison des allures du courant de phase, simulée et expérimentale

T I
........... Simulée

2,5k i
—— Expérimentale

Courant continu (A)

0.005
1 E ; 1 1
Temps (s)

Figure 1V.43: Comparaison des allures du courant continu, simulée et expérimentale
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Figure 1V.44: Comparaison des allures de la tension composée, simulée et expérimentale

IV.3.2.2 Commande numérique

Par ailleurs, nous avons élaboré une commande numérique a travers le Kit DSK eZ DSP
TMS320LF2407A de Texas Instruments, décrite précédemment.

Les signaux du capteur de position sont transmis au kit DSP a travers le circuit d'interface
réalisé. La détection des signaux des capteurs permet de générer des signaux PWM (MLI)
pour chague commande de transistor. Le principal avantage de la mise en ceuvre de cette
commande est sa flexibilité, ainsi que I’avantage qu’elle offre du point de vue versatilité ou la
stratégie de commande peut étre facilement modifiée et adaptée sans aucune modification
matérielle (Hardware).

Dans ce travail, nous avons implémenté deux techniques MLI (Hard et Soft) permettant la
variation de vitesse de la BDCM en boucle ouverte. Les deux techniques de commande
adoptées sont respectivement décrites par les tables IV.1 et IV.2.

Table 1V.1 : Technique MLI Hard

Etat des sondesa | Séquences de commutation des Transistors
effet Hall (technigue MLI Hard)

Sa | Sv | Sc Ty Ty T, T’ T3 TS
1 0 0 PWM | OFF | OFF | OFF | OFF | PWM
1 1 0 OFF | OFF | PWM | OFF | OFF | PWM
0 1 0 OFF | PWM | PWM | OFF | OFF | OFF
0 1 1 OFF | PWM | OFF | OFF | PWM | OFF
0 1 1 OFF | OFF | OFF | PWM | PWM | OFF
1 0 1 PWM | OFF | OFF | PWM | OFF | OFF
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Table 1V.2 : Technique MLI Soft

Etat des sondes Séquences de commutation des Transistors

a effet Hall technique ML Soft)

T T T, T, T; T3’
PWM | OFF | OFF | OFF | OFF ON
OFF | OFF | PWM | OFF | OFF ON
OFF | ON |PWM | OFF | OFF | OFF
OFF | ON | OFF | OFF | PWM OFF
OFF | OFF | OFF | ON |PWM | OFF
PWM | OFF | OFF | ON | OFF OFF

=l = = e
olr Rk lrlo|¥L
===

Dans le cas de la technique en mode MLI hard (table 1V.1), tous les transistors (haut
et bas) conduisent en commutation MLI sur une période de conduction 120°. Les formes
d'onde des signaux de commande des transistors, générés a partir des signaux du capteur de
position, sont présentées dans la figure 1V.45

Quant a la commande soft (table 1V.2), c’est une technique qui permet de commander
en MLI uniquement les transistors de I’étage du haut de I’onduleur. Les transistors de I’étage
du bas sont commandés en pleine onde, forcés au niveau 1, durant leur période de
conduction de 120°. Les formes d’onde des signaux de commande des deux étages de

I’onduleur sont illustrées par la figure 1V.46.

Technique MLI hard

Sa |l ] 1 : I E

Sp, : i . l :
| aooponon ¢ f
T . nnonnnnn
Ll L ¢ nonoonnd_
.7 [N 0
T, 00 - = nnnonn
_y nnnnnnnao 5

Figure 1V.45 : Forme d’onde des signaux de commande des transistors générés a partir de

ceux des sondes du capteur de position.
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Technique MLI soft

S| | 1
So | ———
r L nnnnonon ¢ ¢
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L] I m—— i

Figure IV.46 : Forme d’onde des signaux de commande des transistors générés a partir de

ceux des sondes du capteur de position.

1V.3.2.2.1 Description du programme de commande implémenté sur DSP

Le programme est initié suivant I’organigramme présenté sur la figure 1V.47. 1l inclut
une phase de configuration et d’initialisation, et deux subroutines liées a deux interruptions.
Lorsque le programme est exécuté, il revient au programme principal qui se termine par a une
phase de boucle d’attente.

Les deux interruptions sont responsables de la commutation du courant et du
changement du rapport cyclique. Ces interruptions provoquent I’exécution des subroutines
suivant un ordre de priorité. Dans notre cas I’interruption liée au Timer 1 est prioritaire a celle
du Timer 2. La fréquence du Timer 2 est choisie par T2INT-ISR égale a 40 kHz, utilisée pour
la mesure de la vitesse. Le Timer 1 est utilisé pour la génération de la MLI, sa fréquence est
fixée & 20 kHz. Les techniques présentées dans ce travail ont été implémentées a travers le
module BLDC3PWM_DRYV, disponible a partir des librairies de Texas Instruments [98], ou
le gestionnaire d’événement A est sélectionné pour configurer le registre ACTRA dédié a la
technique MLLI. Ici les registres ont été modifiés de maniére a configurer les sorties ML, soit

forcée a I’état haut ou bas, soit en MLI, en fonction des états décrits sur la tables I1\VV.1 ou 1V.2.
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Configuration du DSP
Variables, Horloge
Entrée /Sortie

Configuration du gestionnaire
d’événement
Timerl.2

il

Configuration de I’unité capture

1L

Initialisation des variables

Il

Démarrage du moteur

v
> Etat d’attente «—
Non INT4 Non
Oui Oui
Activation de la Synchronisation
conversion A/D du moteur
Génération des Commutation des
signaux MLI transistors
Retour de subroutine Retour de subroutine
(RTI) (RTI)

Figure 1V.47 : Organigramme du programme d’entrainement de la BDCM par DSP
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La valeur du rapport cyclique des signaux a MLI est introduite dans les registres
CMPR appropriés, le compteur devra ainsi compter jusqu'a atteindre la valeur imposée et
géneére une transition qui permet de changer la polarité du signal. En effet, ces derniers sont
chargés par la méme valeur. Les séquences de commutation sont programmeées a travers un
pointeur de 1 a 6, ou le changement se fait a chaque transition du signal provenant des sondes
du capteur de position. En plus, afin d’éviter le démarrage et I’arrét brusques de la machine,
une rampe d’accélération et de décélération est utilisée. Lorsque la valeur du rapport cyclique
o est fixée, la valeur du registre CMPR est incrémentée au rythme d’une horloge jusqu’a

atteindre la valeur o imposée.

1V.3.2.2.2 Résultats expérimentaux avec la commande numérique par DSP

Deux programmes de commande ont été générés pour implémenter les deux
techniques MLI (Hard et soft). Le mode réal time a été choisi pour pouvoir apporter des
changements durant le fonctionnement du moteur.

Les essais concernant les deux techniques ont été réalisés dans les mémes conditions.
La tension d’entrée continue Vq de I’onduleur a été fixée a 25V tandis que la fréquence de la
MLI a été choisie de 20 kHz. Le moteur démarre graduellement selon une rampe a travers un
rapport cyclique variant de 0 a 0.8.

Les résultats préliminaires des tests révélent que le moteur fonctionne a vitesse
variable dans le cas des deux techniques.

Les résultats concernant les deux techniques Hard et Soft implémentées sont
respectivement donnés par les figures 1V.48 et 1V.49. Celles-ci montrent les formes d'onde
des signaux de commande des transistors des deux étages haut et bas de I’onduleur et du
courant de phase du moteur pour une vitesse de 400 (tr/min).

La mesure du couple aurait été tres souhaitable pour vérifier directement son allure et
ses ondulations dans le cas des deux techniques. Cependant, nous ne disposons pas de
couple metre pour effectuer cette mesure.

Mais, au vu des resultats du courant, nous constatons que celui-ci présente moins de
distorsion dans le cas de la technique MLI soft. Cette tendance est encore apparente lorsque le
moteur est chargé. Nous pouvons donc indirectement conclure que la stratégie MLI soft est
plus intéressante de point de vue ondulations de couple et pertes en commutation. Tandis que
la technique MLI hard permet au moteur de présenter de meilleures réponses dynamiques en

vitesse lors des changements de consignes de vitesse ou de couple de charge.
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(a): Signaux de commande d’un bras d’onduleur (b): Variation du courant de phase (jaune)

Figure 1V.48 Résultats de la technique MLI hard a 400(tr/min)
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(a): Signaux de commande d’un bras d’onduleur (b): Variation du courant de phase (jaune)

Figure 1V.49 Résultats de la technique MLI soft a 400 (tr/min)

IVV.4 Conclusion

Dans ce chapitre, un banc d’essai expérimental a été développé. Celui-ci comprend la
BDCM équipée d’un capteur de position, le convertisseur triphasé, les maquettes de mesure
de courant et de tension ainsi que les différentes interfaces.

Le convertisseur triphasé a base de trois modules IGBT/diodes en antiparalléles a été
entierement realise au sein de notre laboratoire. Un soin particulier a été accordé au

dimensionnement et a la réalisation du circuit d’attaque des transistors. En effet, I’utilisation
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du circuit IR2130 a permis d’attaquer les six transistors simultanément en utilisant la
technique de la masse flottante (circuit élévateur ou technique Bootstrap). De plus, il assure la
protection contre d’éventuels courts circuits des bras de transistors (erreurs dans les signaux
de commande) et permet de limiter le courant continu d’entrée pour éviter les surintensités
dans la machine ou dans le convertisseur.

Les tests préliminaires menés sur les différents étages du convertisseur sont tres
satisfaisants et montrent que le dispositif réalisé est tres fiable.

Des essais sur I’ensemble du systeme BDCM-Onduleur 120° avec la commande
analogique ont été effectués pour différentes vitesses et différentes charges. Dans les mémes
conditions, les résultats ont été compares avec satisfaction a ceux obtenus par simulation. Cet
accord satisfaisant entre la théorie et I’expérience nous permet de valider le modele de

simulation de I’ensemble machine-convertisseur élaboré au chapitre II.

Dans le cas de la commande numerique, une description detaillée de I’architecture du
kit DSP TMS320LF207A, de ses registres de contréle, de son CPU, de ses périphériques et de
son logiciel de développement, a été effectuée. Nous pouvons ainsi constater a quel point
I’architecture et le fonctionnement d’un DSP peuvent étre complexes. Néanmoins, son
utilisation reste accessible parce qu’il possede un ensemble de fonctions dédié a la commande
des machines électriques. Deux techniques MLI (Hard et Soft) ont été implémentées afin de
faire varier la vitesse de la BDCM a travers un rapport cyclique réglable. Les résultats
montrent que la MLI soft présente un courant de phase avec moins de distorsion. Dans ce cas,
les pertes en commutation sont plus faibles et les ondulations de couple peuvent étre moins
importantes. Cependant, la technique MLI hard permet au moteur de présenter de meilleures
réponses dynamiques en vitesse lors du changement de consignes de vitesse ou de couple de
charge.
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Conclusion générale

La facilité et le faible colt de réalisation ainsi que la simplicité de commande des
BDCM, en comparaison aux PMSM, ont donné un grand essor au développement et a
I’exploitation des systemes BDCM-Onduleur de tension 120°, dans divers domaines
industriels ou les performances dynamiques elevées ne sont pas requises.

Le présent travail, initié dans ce contexte, porte essentiellement sur la contribution a la
modélisation et a I’optimisation de ces systemes pilotés par un simple capteur de position a

trois sondes a effet Hall.

Un modele de I’ensemble machine-convertisseur tenant compte de la nature des
matériaux et de la géométrie de la structure de la machine ainsi que du type de son
alimentation, a été élaboré. Ce modele regroupe celui de la machine, du capteur de position
ainsi que celui du convertisseur.

La modélisation de la machine comprend le modéle magnétostatique basé sur la MEF
en 2D, le modéle électrique et le modéle mécanique. Le modéle magnétostatique a permis de
déterminer avec une précision satisfaisante les parametres électromagnétiques de la machine :
inductances, f.c.e.m, couple détente de la machine. Ces parametres sont injectés dans le
modele électrique de la machine constituant ainsi un couplage indirect entre les équations du
champ magnétique et les équations électriques de la machine.

Le modele du capteur de position a permis de déterminer les six secteurs
d’alimentation en vue de la commande 120°. Ces séquences sont utilisées dans le modéle du
convertisseur afin de déterminer les expressions des tensions de sortie durant chaque période
de commutation et de conduction.

La combinaison des différents sous modeles développés a conduit a I’établissement du
modeéle de I’ensemble BDCM-Onduleur 120° piloté par un capteur de position a effet Hall.
L’ implémentation de ce modele a été effectuée sous I’environnement Matlab-Simulink.

Les résultats de simulation en régimes statique et dynamique montrent que le modeéle
de simulation établi représente d’une maniére satisfaisante la réalité de la machine et celle de
son convertisseur avec un temps de calcul relativement faible, d’environ 2 minutes sur un PC
Core 2 Duo 2Ghz, 2 GB de RAM.

145



Conclusion générale

Les résultats en régime statique ont montré que le couple électromagnétique développé
par la machine, dans les conditions nominales, présente des ondulations importantes avec un
taux de I’ordre de 40%. Ces ondulations de couple sont surtout dues a la déformation des
courants de phase durant les périodes de commutation.

Dans le but de réduire ces ondulations, une approche de minimisation d’ondulations de
couple, basée sur I'évaluation du couple et de ses ondulations dues a I’effet de la commutation
pour diverses configurations du rotor, a été proposée. Celle-ci utilise le modéle de I’ensemble
machine convertisseur développé dans ce travail ainsi qu’une interpolation basée sur la
méthode des réseaux de neurones.

Une étude analytique basee sur le développement harmonique de I’expression du
couple électromagnétique montre que ces ondulations peuvent étre sensiblement réduites si
I’allure de la f.c.e.m présente un creux durant la période de commutation. Une allure
optimisée de la f.c.e.m, permettant d’éliminer I’harmonique le plus important du couple
électromagnétique de la machine, a été obtenue.

La solution proposee afin d’aboutir a une structure de machine avec une allure de
f.c.e.m optimisée, consiste a fragmenter I’aimant polaire en deux segments identiques ; avec
une ouverture en formes de V ou en U. Les résultats de la simulation montrent que la structure
segmentée en deux segments identiques d’arc 31.5°, avec une forme en V aux deux
extrémités, est la structure optimale avec un taux d’ondulation de couple minimal de 5.8%
correspondant a une réduction de 86% par rapport a la structure initiale. De plus, le couple
moyen de cette nouvelle structure n’est pas trés affecté, il a subit une réduction de 8%. Cette
nouvelle structure a aimants segmentés apparait donc comme une meilleure solution. Ainsi,
Le systéeme machine-convertisseur proposé peut étre destiné aux applications a faible codt, a
commande en boucle ouverte et a faibles ondulations de couple. Celui-ci pourrait donner un

autre essor aux BDCM dans les applications commerciales.

Afin de valider le modéle de simulation de I’ensemble machine-convertisseur élaboré
ainsi que I’approche de minimisation d’ondulations de couple, un banc d’essai expérimental
comportant principalement une BDCM industrielle équipée d’un capteur de position a trois
sondes a effet Hall, et un convertisseur de tension, a été mis en ceuvre. Des essais
préliminaires ont été effectués sur les différentes parties du systeme et montrent leurs bons
fonctionnements. Puis des essais ont été effectués sur I’ensemble du systeme BDCM-
Onduleur 120°. Les résultats ont été comparés avec satisfaction a ceux obtenus par

simulation dans les mémes conditions. Cet accord satisfaisant entre la théorie et I’expérience a
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permis de valider le modele de simulation de I’ensemble machine-convertisseur élaboré dans
ce travail.

Par ailleurs une commande numérique a base du DSP TMS320LF2407 a été utilisée
afin de tester diverses techniques de commande. Deux techniques MLI (Hard et Soft) ont été
implémentées afin de faire varier la vitesse de la BDCM a travers un rapport cyclique
réglable. Les resultats montrent que le courant de phase de la machine présente moins de
distorsion dans le cas de la MLI soft. Dans ce cas, les pertes en commutation sont plus faibles
et les ondulations de couple peuvent étre moins importantes. Cependant, la technique MLI
hard permet au moteur de présenter de meilleures réponses dynamiques lors du changement

de consigne de vitesse ou de couple de charge.

En perspectives, l'approche de minimisation d’ondulations de couple proposée
pourrait étre étendue afin d’incorporer d'autres paramétres de construction du rotor, tels que
I’angle d’ouverture polaire et l'angle d’avance, et aboutir, aprés un temps de calcul

raisonnable, a une BDCM avec de plus grandes performances sur une large gamme de vitesse.
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Annexe 01

Dimensions géométriques de la machine étudiée :

R1= 8,5 mm : Rayon de I’arbre

R2= 16,5 mm : Rayon interne des aimants
R3=19,5 mm : Rayon externe des aimants
R4= 21 mm : Rayon interne du stator.
R5=25mm : Rayon des cales des encoches.
R6=43mm : Rayon externe du stator

1 =40 mm : longueur utile de la machine.

Parametres de la machine étudiée

Puissance Nominale 700 W
Couple Nominale 1.5 N.m
Vitesse Nominale 4500 tr/min
Tension Nominale 190 V

Courant nominal 48 A
Nombre de paire de pdles 2
Résistance d’une phase 1.25Q

Coefficient de frottement visqueux

764.10° N.m.s/rd

Moment d’inertie propre

128.10° Kg.m*
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Typical Curve

Annexe 02

TRANSIL 335

Magnetic Flux Density

Assumed Density: 7650 kg/m’

B tesla

D.C. Permeameter Method

100,000

10,000

1000

T 5 %]
|
|

A

Magretic Field Strength H A/m

J sEe

2:0 |~




Annexes

Annexe 03

RECOMA 28
INCOR 26
INCOR 24

SAMARIUM - COBALT MAGNETS
: RECOMA 28 INCOR 26 INCOR 24

Nom. | Min. | Nom.| Min. | Nom.| Min.

Residual Induction B, kG o7 | T0a | 107 10.3 10.2 9.7

mT 1070 1030 | 1070 | 1030 ] 1020 | 970
Coercive Farce H, e 10.3 9.8 101 | 85 8.6 2.0

kdim A20 TR4 RO4 TRA TR TIA
Infrinsic Coercive Force Hy kCe 18.0 160 | 210 | 180 1 21.0 | 19.0

kA/m 1432 1273 1671 1512:3 16871 1512
Max. Energy Produgt (BH)m | MGOe | 28 26 v 25 24 22

kym' | 223 | 207 J 215 | 189 | 191 | 175

Typical Typical Typical

Hat0gEg, H, kOa B.0 12.0 0.5

kASm B37 955 836
Magnatizing Force H, kiJa 50 45 45

kA/m 4000 3600 3600
Recoll Permeability T 1.05 1.056 1.05
Aev Temp. Coafficients afB) %G -0.03 0.03 0.03
20°C-100°C ; afH,) 4/C -0.20 0.25 .25
MMPA Brief Designation RECa 2218 RECa 2721 RECo 24721
IEC Briaf Designation RECo 207127 RECo 199/151 | RECo 175/151
Dansity | alom? 8.3 8.3 8.3
Tensile Strength psi k107 435 435 4.35
Compressive Strengih pai x10° ar.o ar.n B7.0
Flexural Strangth psi x 107 174 174 17.4
Vickers Hardness HV &00 GO0 500
Young's Modulus pal x10% 29.0 29.0 29.0
Cure Temperature W 200 200 800
Thermal Expansien, |/ M X108°C ] 8 8
Thermal Expansion, L M x10%°C 11 11 11
Specific Heat Jikg*C 350 350 350
Thermal Conductivity Wim'C 10 10 10
Electrical Resigtivity pgkem a0 a0 80
Processing Methoo Isg. Pressed Trans. Orignted | Axially Oriented

g _r_
)LLLLjIrIC- PECHINEY -'J-.“lIIF:b——H)

Street » Valparaiso, IN 46383 » {219} 462.3131 » Fax; (219) 462-2569
i rile Avenue + Boonion, MJ 07005 « {201) 335-2533 + Fax: (201) 335-2452
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Annexe 04
a4 SEBA A
[ W |
N B ER AW
N N EWwwE
- vy
I
Current Transducer LA 55-P ., = 9S0A
For the electronic measurement of currents - DC, AC, pulsed._,
with a galvanic isolation between the primary circuit (high power)
and the secondary circuit (electronic circuit).
I Electrical data
| Primary nominal r.m.s. current 50 A Features
I Primary current, measuring range 0..£70 A
R, Measuring resistance @ T,=70°C| T,=85°C * Closed loop (compensated) current
Ry Py | Pt i Pt tralnsducelr uging the Hall effect
with + 12 V @+50A 10 100 | 60 95 0 * Printed circuit board mounting
@ +70 A . 10 50 60" BO" 0 . Insulalgd plaslic case recognized
with = 15V @x50A 50 160|135 155 o accordingfo UL 94-V0.
@=+T70A 50 90 (13571357 0
ma Advantages
| Secondary nominal r.m.s. current 50 mA
K, Conversion ratio . 1:1000 « Excellent accuracy
Ve Supply voltage {i§ %) +12 .15 Vo . Very good linearity
le Current consumphon. . 10{@z15V)+l; mA * Low temperature dritt
v, R.m.s. voltage for AC isolation test, 50 Hz, 1 mn 25 KV Optimized response time
- * Wide frequency bandwidth
Accuracy - Dynamic performance data e No insertion losses
X Accuracy @ I, , T, = 25°C @+15V(£5%) 2065 %  ® High immunity to external
@+12..15Vi{£5%) +090 % interference
g, Linearity <015 % * Current overload capability.
Typ | Max Apoli :
ications
Iy Offset current @ 1,= 0, T, = 25°C +02 mA PP
I Residual current® @ |_= 0, after an overload of 3 x| +03 mA ) i
oM = g FK
|, Thermal dritt of I_ 0°c.+70°C |+01|:05 mA ° iit;f"';itﬂ:;pem drives and servo
-25°C . +85°C 011206 mA * Static converters for DC motor drives
i, Reaction time @ 10 % of I, __, < 500 ns  Battery supplied applications
t, Response time @ 90 % of I, <1 HS e Uninterruptible Power Supplies
dildt  difdt accurately followed =200 Alus (UPS)
f Frequency bandwidth (- 1 dB) DC 200 kHz e Switched Mode Power Supplies
(SMPS)
General data « Power supplies for welding
T,  Ambient operating temperature -25..+85 °C applications.
T, Ambient storage temperature -40 .. +90 °C
R, Secondary coil resistance @ T,=70°C 80 )
T,=85°C 85 0
m Mass 18 g
Standards ¢ EN 50178
Notes : ¥ Measuring range limited o + 60 A
® Measuring range limited to = 55 A __
3 Result of the coercive field of the magnetic circuit
4 A list of corresponding tests is available 980706/8

LEM Components www _lem.com
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Voltage Transducer LV 25-P

For the electronic measurement of voltages : DC, AC, pulsed...,

with a galvanic isolation between the primary circuit (high voltage)

and the secondary circuit (electronic circuit).

I Electrical data

. Primary nominal r.m.s. current

I Primary current, measuring range

-
" Measuring resistance

with £ 12 WV @+ 10mA__
@<+ 14mA__
with £ 18 W @+10mA __

@+ 14 mA__

Secondary nominal r.m.s. current
Conversion ratio
V.,  Supply voltage (£ 5 %)

10
0.+14

K min Mmax
30 150
30 100
100 350
100 190
25
2500 : 1000
+12..15

ma
ma

PRRPR

mA

W

e Current consumption 10({@+15V)+1; mA
V, R.m.s. voltage for AC isolation test ", 50 Hz, 1 mn 25 kv
Accuracy - Dynamic performance data
X,  Overall Accuracy @ 1,,.T,=25°C @+12..15V 2039 %
@+15V(+5%) +08 %
€ Linearity <02 %
Typ | Max
Iy Offset current @ 1,= 0, T, = 25°C +0.15 mA
b Thermal drift of |, 0°C .. + 25°C +0.06|£ 025 mA
+25°C _+70°C +0.10|£ 0.35 mA
t Response time® @ 90 % of V_ __, 40 Hs
General data
T, Ambient operating temperature 0..+70 °C
T Ambient storage temperature -25 .+ 85 °C
R, Primary coil resistance @ T, = 70°C 250 o}
R, Secondary coil resistance @ T, = 70°C 110 0
m Mass 22 g
Standards ¥ EN 50178

Motes - ' Between primary and secondary
2) R|

of the primary circuit)
3 A list of corresponding tests is available

= 25 kQ (L/R constant, produced by the resistance and inductance

10 mA
10 .. 500 V

PN

Features

* Closed loop (compensated) voltage
transducer using the Hall effect

* |nsulated plastic case recognized
according to UL 34-V0.

Principle of use

For voltage measurements, a current
proportional to the measured voltage
must be passed through an external
resistor R, which is selected by the
user and installed in series with the
primary circuit of the transducer.

Advantages

Excellent accuracy

Very good linearity

Low thermal drift

Low response time

High bandwidth

High immunity to external
interference

Low disturbance in common mode.

Applicatiaons

* AC variable speed drives and servo
motor drives

* Static converters for DC motor drives

* Battery supplied applications

* Uninterruptible Power Supplies
(UPS)

* Power supplies for welding
applications.

981125/14

LEM Components
Tope Co., Ltd.  Tel: (02) 8228-0658

Fax: (02) 8228-0659

http:/fwww.sensor.com.tw

www.lem.com
e-mail: tope@ms1.hinet.net
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MITSUBISHI IGBT MODULES

CM100DY-12H

HIGH POWER SWITCHING USE

INSULATED TYPE
B
C
=F g K= Q- DIA.
/ (2 TYP.)
A NI 1 A Al !
‘ ‘“’JSH W\ Ralle4
cEl E2 [} o —-— ————r
—={ =N Lr R i _—
_ =i Description:
SIS SR Mitsubishi IGBT Modules are de-
R R - signed for use in switching appli-
e cations. Each module consists of
"* H L H*‘ * two IGBTs in a half-bridge configu-
+r Ly ration with each transistor having a
__J | L reverse-connected super-fast re-
e 1 covery free-wheel diode. All com-
_____ ] G ponents and interconnects are iso-
l [ ] l lated from the heat sinking base-
' ' plate, offering simplified system
assembly and thermal manage-
ment.
Ce2 Features:
QE2 O Low Drive Power
O Low VCE(sat)
7\ _ R O Discrete Super-Fast Recovery
C2E1 © Oe N/ oc Free-Wheel Diode
o O High Frequency Operation
O E1 O Isolated Baseplate for Easy
00 Heat Sinking
Applications:
Outline Drawing and Circuit Diagram O AC Motor Control
O Motion/Servo Control
Dimensions Inches Millimeters Dimensions Inches Millmeters O UPs
A 370 94.0 K 067 17.0 O Welding Power Supplies
B 3.150£0.01 80.00.25 L 0.63 16.0 Ordering Information:
c 157 400 Y 051 13.0 Example: Select the complete part
: module number you desire from
D 134 340 N 047 120 the table below -i.e. CM100DY-
E 122 Max.  31.0 Max. P 028 7.0 12H is a 600V (Vegs), 100 Am-
F 0.90 230 Q 0.256 Dia.  Dia.65 pere Dual IGBT Module.
G 0.85 215 R 0.16 4.0 Type Current Rating YrES
H 079 200 s M5 Metric M5 Amperes Volts {x 50)
J 071 18.0 CH g L

Sep.1998

! MITSUBISHI
ELECTRIC
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MITSUBISHI IGBT MODULES

CM100DY-12H

HIGH POWER SWITCHING USE
INSULATED TYPE

Absolute Maximum Ratings, Tj = 25 °C unless otherwise specified

Ratings Symbol CM100DY-12H Units
Junction Temperature Tj —-40 1o 150 =C
Storage Temperature Tstg 4010 125 =C
Collector-Emitter Voltage (G-E SHORT) VeEs 600 Volts
Gate-Emitter Voltage (C-E SHORT) VizEs +20 Volts
Collector Current (T = 25°C) Ic 100 Amperas
Peak Collector Current lem 200" Amperes
Emitter Current*™ (T = 25°C) Ig 100 Amperes
Peak Emitter Current™ lEM 2007 Amperas
Maximum Collector Dissipation (T¢ = 25°C, T < 150°C) Pe 400 Watts
Mounting Torgue, M5 Main Terminal - 147 ~1.96 N-m
Mounting Tergue, M& Mounting - 1.96 ~2.94 N-m
Weight - 190 Grams
Isolation Voltage (Main Terminal to Baseplate, AC 1 min.) Visg 2500 Vrms
apresents eharacieate o e an-paal, e s-coleoio e wheel Sode D e g g
Static Electrical Characteristics, Tj = 25 °C unless otherwise specified
Characteristics Symbol Test Conditions Min. Typ. Maix. Units
Collector-Cutoff Current lceEs Vee=Vees, Vo =0V - - 1.0 mA
Gate Leakage Current lges Ve =Voees, Vop =0V - - 05 pA
Gate-Emitter Thresheld Voltage VGE(th) Ig = 10mA, Vg = 10V 45 6.0 75 Volts
Collector-Emitter Saturation Voltage VCE(sat) Ic = 100A, Ve = 15V - 21 2.6 Volts
I = 100A, Vg = 15V, Tj = 150°C - 215 - Volts
Total Gate Charge Qg Ve = 300V, I = 1004, Vge = 15V - 300 - nC
Emitter-Collecter Voltage Veg Ig = 100A, Vg = OV - - 28 Volts
** Puise wicth and repetition rate should be such that device junction temperaturs rise is negligible.
Dynamic Electrical Characteristics, Tj = 25 °C unless otherwise specified
Characteristics Symbol Test Conditions Min. Typ. Maix. Units
Input Capacitance Cies - - 10 nF
Output Capacitance Coas Vee=0, Ve =10V - - 35 nF
Reverse Transfer Capacitance Cras - - 2 nF
Resistive Turn-on Delay Time tdjon) - - 120 ns
Load Rise Time tr Ve = 300V, I = 100A, - - 300 ns
Switch Turn-off Delay Time ta(off) Vel =Veez =18V Rg =630 - - 200 ns
Times Fall Time tf - - 300 ns
Diede Reverse Recovery Time trr Ig = 1004, dig/dt = -200A/us - - 110 ns
Diode Reverse Recavery Charge Qyr Ig = 1004, dig/dt = -200A/ps - 027 - uc
Thermal and Mechanical Characteristics, Tj = 25 °C unless otherwise specified
Characteristics Symbol Test Conditions Min. Typ. Max. Units
Thermal Resistance, Junction to Case Ring-c) Per IGBT = = 0.31 “Ciw
Thermal Resistance, Junction to Case Rin-c) Per FWDi - - 0.70 =CIW
Centact Thermal Resistance Rithicf Per Module, Thermal Grease Applied - - 0ovs  =CW
Sep.1998

! MITSUBISHI
ELECTRIC
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Bandwidth . . . 2 MHz Typ

High Common-Mode Transient
Immunity . . . 1000 V/us Typ

description

These high-speed optocouplers are designed for use in analog or digital interface applications that require
high-voltage isolation between the input and output. Applications include line receivers that require high
common-mode transient immunity, and analog or logic circuits that require input-to-output electrical

isolation.

Each HCPL2530 and HCPL3531 optocoupler consists of two light-emitting diodes and two integrated photon
detectors. Each detector is composed of a photodiode and an open-collector output transistor. Separate
connections are provided for the photodiode bias and the transistor collector output. This feature, which
reduces the transistor base-to-collector capacitance, results in speeds up to one hundred times that of
a conventional phototransistor optocoupler.

The HCPL2630 is designed for TTL/CMOS, TTL/LSTTL, and wide-band analog applications.
The HCPL2531 is designed for high-speed TTL/TTL applications.

High-Speed Switching . . . 1 Mbit/s Typ

Annexe 07
HCPL2530, HCPL2531
OPTOCOUPLERS/OPTOISOLATORS
D3115, APRIL 1988
Compatible with TTL Inputs ® High-Voltage Electrical

Insulation . . . 3000 V DC Min
® Open-Collsctor Output
¢ UL Recognized . . . File Number 65085

mechanical data )
T

e s — 2
1. Anode 1 -
;:%ﬁ“:::; ®0 00 °
5. GND (Emitters) [Ar1ri1rm =
3 ot »
.: vee E
INGEX DOT a

Q

% s % | - 8
- [=1%

o]

6,80 (0.280)
Tm‘lm

(ONOONO)

1.78 10.070)
0.89 (0.035) Im-l F: 'l 114710 045

4.70 10,1851 MAX
l SEATING PLANE L
GAUGE PLANE os hi o _.l 0.84 {0.033) MIN
51 0,
0,76 10.030) Lt 8 PLACES
00 10,000}
2.92 (01151 MIN — 0.457 10,076
0.33 w.ons:_,x\., — 10,078 = 0.003)
0,78 [0.007) 1.40 (0.058) 2,79 (0.110) 8 PLACES
076100301  2,290.050)

ALL LINEAR DIMENSIONS ARE IN MILLIMETERS AND PARENTHETICALLY IN INCHES

Copyright © 1988, Texas Instruments Incorporated

TEXAS @
INSTRUMENTS

POST CFFICE BOX 855303 - DALLAS, TEXAS 75208

3-67
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Annexe 07
HCPL2530, HCPL2531
OPTOCOUPLERS/OPTOISOLATORS
schematic
ANODE 1 + ® vee
* 7
n QUTPUT 1
camwoos 12| r
ANODE 2 ol
Y—%
© OUTPUT 2
CATHODE 2 ™ ‘_—Cl__—
5
GND

absolute maximum ratings at 25°C free-air temperature (unless otherwise noted)

Supply and output voltage range, VCC and VO .. .. ..ot -05Vto 15V
O Reverse input voltage (each channel) . . ... ... ... .. .. .. . 5V
E Peak input forward current (each channel) (pulse duration = 1 ms, 50% duty cycle, see Note 1) 50 mA
(=] Peak transient input forward current {each channel) (pulse duration = 1 us, f = 300 Hz). .. ... 1A
8 Average forward input current (each channel) {see NOte 2) . .. .........o'ernornnnn... 25 mA
c Peak output current {each chanmel) . . ... ... ......... ... .. ... ., 16 mA
-1 Average output current (each channel) . . ... ........... .o 8 mA
2 Input power dissipation at {or below) 70°C free-air temperature
/] {each channel) (see Note 3). . ........ ... ... ... ..o 0ir i, 45 mW
- Output power dissipation at {or balow) 70°C free-air temperature
@ (each channell (see Note 4). . ... ... .. ... ... ... ... 35 mW
Q Storage temperature range . ... ................... e -55°C to 125°C
2 Operating free-air temperaturerange .. ..................0ovirrro . -565°C to 100°C
(=] Lead temperature 1,6 mm (1/16 inch) from case for 10 seconds. .. ................... 260°C
-
& NOTES: 1. Derate linearly sbove 70°C free-sir temperatura at the rats of 1.67 mA/°C.

2. Derate lineary above 70°C free-air temperature at the rate of 0.83 mA/°C.
3. Derate linearly sbove 70°C free-sit temperaturs at the rate of 1.50 mW/°C.
4. Derate linearly sbove 70°C free-air temperatura at the rate of 1.17 mw/°C.

3.68 TEXAS #
INSTRUMENTS

POST OFFICE BOX 856303 + DALLAS, TEXAS 75286
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Data Sheet No. PD60019 Rev.P

International

IGR Rectifier IR2130/IR2132(J)(S) & (PbF)
3-PHASE BRIDGE DRIVER

Features Product Summary
L Floaling channel designed for DOO[S'EI'E!D operation
Fully operational to +600V VOFFSET 600V max.
Tolerant to negative transient voltage
dvidt immuneg J lo+/- 200 mA /420 mA
# Gate drive supply range from 10 to 20V
* Undervoltage lockout for all channels Vout 10 - 20V
& Over-current shutdown tums off all six drivers
* Independent half-bridge drivers tonoff (typ.) 675 & 425 ns
* Matched propagation delay for all channels )
* 2.5V logic compatible Deadtime (typ.) 2.5 ps (IR2130)
& Qutputs out of phase with inputs 0.8 15 (|R2132]

# Cross-conduction prevention logic
* Also available LEAD-FREE

Description

The IR2130/R2132(J)(S) is a high voltage, high speed
power MOSFET and IGBT driver with three indepen-
dent high and low side referenced output channels. Pro-
prietary HVIC technology enables ruggedized 28-Lead SOIC
monolithic construction. Logic inputs are compatible with
CMOS or LSTTL outputs, down to 2.5V logic. A
ground-referenced operational amplifier provides
analog feedback of bridge current via an external cur-
rent sense resistor. A current trip function which termi-
nates all six outputs is also derived from this resistor. 44-Lead PLCCwio 12 Leads
An open drain FAULT signal indicates if an over-cur-

rent or undervoltage shutdown has occurred. The output drivers feature a high pulse current buffer stage designed
for minimum driver cross-conduction. Propagation delays are matched to simplify use at high frequencies. The
floating channels can be used to drive N-channel power MOSFETs or IGBTs in the high side configuration
which operate up to 600 volts.

Packaqges

= = L 1o BO0W
Typical Connection
=.._=
Voo o Voo YB123 -
HIFT 2, T AMT 23 HO1Z3 b A
23 LIME 23 “31.2.3 —‘—‘
FAULT & FAULT &
— - T
ITRIP T2 wohn
CAQ CAD |_..-‘
- | h‘+
J VEs Lot2a AMMN P
g
GO & ¢ A"

(Refer to Lead Assignments for correct pin configuration). This/These diagram(z) show electrical connections only. Please refer
to cur Application MNotes and DesignTips for proper circuit board layout.

wiww.irf.com 1
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Annexe 08

International
TSR Rectifier

IR2130/IR2132(J)(S) & (PbF)

Absolute Maximum Ratings

Absolute Maximum Ratings indicate sustained limits beyond which damage to the device may occur. All voltage param-
eters are absolute voltages referenced to Vgp. The Thermal Resistance and Power Dissipation ratings are measured
under board mounted and still air conditions. Additional information is shown in Figures 50 through 53.

Symbol Definition Min. Max. Units
Ve123 High Side Floating Supply Voltage 0.3 625
LSRR High Side Floating Offset Voliage Ve123-25 | Vgi2a+03
Vi os High Side Floating Output Voltage Weioa-03 | Vayoa+03
Veg Low Side and Logic Fixed Supply Voltage 03 25
Vas Logic Ground Voo -25 Voo +0.3
Vo123 Low Side Output Voltage 0.3 Voo +0.3
Vin Logic Input Voltage (HIN1,2,3, LIN1,2.3 & [TRIP) Vag-03 | (Was+15)or v
(Vec +0.3)
whichever is
lower
Vet FAULT Output Voltage Voo -03 Ve +03
Veao Operational Amplifier Output Voltage Vzg-03 Voo +03
Ve Operational Amplifier Inverting Input Voltage Veg -0.3 Ve +0.3
dVg/dt Allowable Offset Supply Voltage Transient — 50 Vins
Po Package Power Dissipation @ Ta< +25°C (28 Lead DIP) — 15
{28 Lead SOIC) - 16 W
(44 Lead PLCC) S 20
Rihs Thermal Resistance, Junction to Ambient (28 Lead DIP) — 83
(28 Lead 30IC) - 78 "W
{44 Lead PLCC) — 63
T, Junction Temperature — 150
Ts Storage Temperature -55 150 ‘C
T Lead Temperature (Soldering, 10 seconds) = 300

Recommended OJ)eratln g Conditions

The Input/Qutput logic timing diagram is shown in Figure 1. For proper operation the device should be used within the
recommended conditions. All voltage parameters are absolute voltages referenced to Vap. The Vs offset rating is tested
with all supplies biased at 15V differential. Typical ratings at other bias conditions are shown in Figure 54.

Symbol Definition Min. Max. Units
Vaiaa High Side Floating Supply Voltage Voyag+10 | Vo0, +20
Vsi23 High Side Floating Offset Voltage Note 1 600
Vuoi2a | High Side Floating Output Valtage V123 T
Vee Low Side and Logic Fixed Supply Voltage 10 20
Wag Logic Ground -5 5
Vio1za Low Side Output Voltage 0 Voo
Vin Lagic Input Veoltage (HINT,23, LINT .23 & ITRIP) Ve Ve +5 v
Vet FAULT Oufput Voltage Vg Ver
Veao Operational Amplifier Output Voltage Vag Veg + 5
Vea. Operational Amplifier Inverting Input Voltage Vg Vea + 5
T, Ambient Temperature -40 125 °C

Mote 1: Logic operational for Vs of?(\.fgg 5V} to (Vg +600V). Logic state held for Vs of (Vsp - 5V) to (Vo - Vas).
Please refer to the Desiin Tip DT97-3 for more details).
ote 2: All input pins, CA- and CAO pins are internally clamped with a 5.2V zener diode.

2 www.irf.com
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Résume :

Ce travail porte essentiellement sur la contribution a la modélisation et a I’optimisation des systémes
BDCM-Onduleur 120° pilotés par un simple capteur de position a trois sondes a effet Hall. Un modéle de
I’ensemble machine-convertisseur tenant compte de la nature des matériaux et de la géométrie de la structure de
la machine ainsi que du type de son alimentation, a été élaboré. Ce modéle regroupe celui de la machine, du
capteur de position ainsi que celui du convertisseur. L’ implémentation de ce modele a été effectuée sous
I’environnement Matlab-Simulink.

Les résultats de simulation en régime statique ont montré que le couple électromagnétique développé par la
machine, dans les conditions nominales, présente des ondulations importantes avec un taux de I’ordre de 40%.
Ces ondulations de couple sont surtout dues a la déformation des courants de phase durant les périodes de
commutation. Dans le but de réduire ces ondulations, une approche de minimisation d’ondulations de couple,
basée sur I'évaluation du couple et de ses ondulations dues a I'effet de la commutation pour diverses
configurations du rotor, a été proposée. Les résultats de la simulation montrent que la structure segmentée en
deux segments identiques d’arc 31.5°, avec une forme en V aux deux extrémités, est la structure optimale avec
un taux d’ondulation de couple minimal de 5.8% correspondant a une réduction de 86% par rapport a la structure
initiale.

Afin de valider le modéle de simulation de I’ensemble machine-convertisseur élaboré ainsi que I’approche de
minimisation d’ondulations de couple, un banc d’essai expérimental comportant principalement une BDCM
industrielle équipée d’un capteur de position a trois sondes a effet Hall, et un convertisseur de tension, a été mis
en ceuvre. Les résultats expérimentaux ont été comparés avec satisfaction a ceux obtenus par simulation dans les
mémes conditions. Cet accord satisfaisant entre la théorie et I’expérience a permis de valider le modéle de
simulation de I’ensemble machine-convertisseur élaboré dans ce travail.

Mots clés: Machine synchrone & aimants permanents, modélisation, systtme machine-convertisseur,
minimisation des ondulations de couple.

Abstract:

This work presents a new Brushless DC motor (BDCM) design based on a model elaborated from a finite
element method associated to controller circuit equations represented in Matlab-Simulink environment. The
simulation model takes into account the commutation period effect, and based on the true system design
implementation.

The simulation results show that there is an effect between this commutation; (a major source of torque
ripple), and appropriate permanent- magnet segmentation design, particularly when the angle of advance
between the back emf and the current is adequately set. Current control current strategies are found limited and
may require complex implementation. Concentration on back-emf and ultimately on permanent-magnet design
are interesting aspects from torque ripple as well as rotor losses over wide speed range.

After validation of the simulation model using an experimental kit set for the purpose, an optimization
procedure is performed based on an indirect circuit coupling approach which has led to an optimal design for
which the torque ripple is minimal (less than 6%). In addition, the new design shows a lower cogging torque.
Overall, the new design contributes to provide a low cost BDCM system for many applications using a simple
square wave circuit controller.

Index Terms: BDCM, Drives, permanent-magnet synchronous motor, modelling, and optimization.



