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Modeéle n.m (lat. : modulus, mesure) :
1. Représentation simplifiée, souvent formalisée, d’un processus, d’un systeme.
2. Qui est parfait en son genre.
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Introduction

La machine asynchrone est une technologie de machine appréciée pour sa simplicité de fa-
brication, son cott faible et sa robustesse. Pour des applications de traction automobile ou de
propulsion navale, elle se trouve en concurrence directe avec la machine synchrone a aimants
ou a rotor bobiné. Cependant, la machine synchrone se trouve avoir un meilleur rendement, un
meilleur facteur de puissance, une meilleure densité de couple et une plage de fonctionnement
a puissance constante plus grande que la machine asynchrone. En effet, la machine synchrone
dispose d’un inducteur déja magnétisé, et ne requiert donc pas de courant de magnétisation.
Tout le courant de I'induit peut donc étre consacré a la production du couple. Au contraire, sur
une machine asynchrone, le rotor doit étre magnétisé par le stator : cela signifie qu'une partie du
courant d’induit est utilisée pour magnétiser 'inducteur. Il en résulte un moins bon rendement
et une moins bonne densité de couple.

L’avenement de 1’électronique de puissance amené par la réduction des colts des interrup-
teurs et des diodes de puissance ainsi que la facilité de leur pilotage a démocratisé 'usage les
convertisseurs statiques. Le pilotage des machines synchrones ou asynchrones par onduleur est
aujourd’hui commun et permet de tirer le meilleur de chaque technologie.

Des lors qu’une machine est alimentée par un onduleur, la nécessité d’avoir un stator triphasé
n’est plus. L’augmentation du nombre de phases permet de réduire la puissance délivrée a
chaque phase, d’améliorer la fiabilité et le fonctionnement en régime dégradé et de lisser le
couple et le courant continu d’alimentation de I’onduleur. Aussi, chaque bras d’onduleur est
pilotable indépendamment des autres. Pour une alimentation sinusoidale, un degré de liberté
sur le déphasage des courants statorique apparait.

Ce degré de liberté est nommé < séquence d’alimentation > et dépend du nombre de phases
de la machine. Plus il est grand, plus le nombre de séquences disponibles ’est aussi. Pour un
bobinage donné, changer la séquence d’alimentation permet de changer la polarité du champ
magnétique d’entrefer crée par ce bobinage. Si ce changement de polarité est effectué par la
commande, c¢’est-a-dire par I’onduleur, cette propriété, nommée <« commutation électronique de
poles > est tres intéressante pour une machine asynchrone car le rotor se comporte comme un
miroir magnétique répliquant le champ statorique. Le qualificatif < électronique > se place en
opposition aux techniques de commutations mécaniques ou des relais sont utilisés pour modifier
le bobinage et la polarité générée. A valeurs de tension, courant et fréquence constantes, ce
changement de polarité change la vitesse de synchronisme et 'amplitude du champ permettant
a la machine de moduler la puissance mécanique a puissance apparente identique. Cette modu-
lation se présente comme un effet de boite de vitesse, ou chaque séquence d’alimentation permet
d’atteindre une vitesse et un couple différents et échelonnés.

Les séquences d’alimentation peuvent aussi étre utilisées sur des machines synchrones mais
comme le rotor génére un champ de polarité fixée, la commutation de podles est grandement
limitée. Cela rend les machines asynchrones particulierement pertinentes pour tirer profits de ce
changement de forme du champ. Afin d’utiliser le plein potentiel des machines polyphasées pour
la commutation de poles, il est nécessaire de bien concevoir les bobinages et circuits magnétiques
et de bien piloter I’onduleur.

Dans cette optique de préconception et de commande, cette these étudie trois verrous scien-
tifiques spécifiques a la commutation électronique de poéles dans quatre chapitres. Le premier



verrou est le développement de modeles linéaires de préconception permettant de prévoir ra-
pidement les performances de la machine en régime transitoire et stationnaire. Le deuxiéme
verrou est la prise en compte de la saturation magnétique a cout calculatoire réduit permettant
d’observer les sollicitations magnétiques du circuit. Le troisieme verrou est la commande d’un
ensemble « onduleur - machine > permettant d’utiliser toutes les séquences disponibles dans
I'optique de choisir la séquence optimale pour un critere donné.

Le premier chapitre présente un état de l'art de 1’étude des machines asynchrones tri-
phasées et polyphasées. Une description et une modélisation tres générales permettent d’ex-
pliquer le fonctionnement d’une machine asynchrone et d’introduire les points clés de son di-
mensionnement. Différentes solutions adoptées dans 'industrie illustrent ces points. Ensuite, une
modélisation générale des bobinages statorique et rotorique est présentée, introduisant formel-
lement le concept de séquence et de changement de polarité du champ. Un accent est mis sur la
définition et la prédiction des harmoniques de champ. Ce chapitre décrit les outils nécessaire au
développement des trois chapitres suivants qui vont s’atteler a étudier les trois verrous scienti-
fiques précédemment présentés.

Le deuxiéme chapitre présente un modele circuit linéaire temporel bien étudié dans la
littérature pour des machines polyphasées alimentées par la séquence fondamentale. La définition
des séquences et des harmoniques permet de formaliser ce modele et de pouvoir I'utiliser pour
n’importe quels bobinages et n’importe quelles séquences. L’étude harmonique de ce modele
révele des propriétés de couplage entre les harmoniques générés par le bobinage statorique et
ceux générés par le bobinage rotorique et illustre que certaines regles de conception des ma-
chines triphasées ne sont pas forcément valables pour la conception de machines polyphasées.
Ce modele est ensuite étudié en régime permanent et mene a 1’élaboration d’un modele circuit
équivalent dont les parametres sont définis explicitement. Ce dernier modele étant affranchi du
régime transitoire, il peut étre résolu instantanément et permet de prévoir les performances
statiques d’une machine asynchrone.

Le troisieme chapitre s’attelle a élaborer un réseau de réluctances non linéaires permettant
d’obtenir les cartes de champ magnétique pour une géométrie de machine et une alimenta-
tion données. Les réluctances utilisées représentent le trajet principal du champ dans le fer ou
I’entrefer ce qui réduit grandement le nombre d’inconnues du réseau par rapport aux réseaux
bidirectionnels utilisés dans la littérature. Sa résolution est rapide et permet d’obtenir des ordres
de grandeurs des sollicitations du circuit magnétique et leurs localisations pour n’importe quelle
topologie de circuit magnétique et n’importe quelle alimentation. Aussi, des parametres fon-
damentaux au dimensionnement d’une machine, tels que I'inductance magnétisante de chaque
polarité, peuvent étre estimés lors des régimes de saturation et peuvent servir de parametres
d’entrée pour raffiner les modeles linéaires présentés précédemment.

Le quatrieme chapitre présente le pilotage d’une machine asynchrone par le contréle indirect
de lorientation du flux rotorique. Ce modele de commande est principalement étudié dans la
littérature pour la commande d’une séquence, c’est-a-dire d’une polarité. La commande présentée
ici permet de controler une séquence, choisie parmi celles disponibles, pour qu’elle génere du
couple et de piloter les autres séquences de telle maniere a ce qu’elles ne soient parcourues
par aucun courant. Ainsi, la commande génere une unique polarité de champ d’entrefer. Cette
méthode de controle est robuste car elle ne nécessite que de mesurer les courants statoriques et
la vitesse et permet de faire tourner une machine & n’importe quelle vitesse sous n’importe quelle
charge. L’TRENav possede un prototype de machine asynchrone a neuf phases. Un banc d’essais
composé d’une machine de charge et de I’électronique de puissance nécessaire au pilotage des
deux machines,a été concu pour piloter et charger le prototype asynchrone. Des essais ont été
réalisés pour valider expérimentalement le controle.
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Les travaux de these présentés ici ont pour objectif de modéliser et de piloter des machines
asynchrones polyphasées pour la commutation électronique de poles.

La commutation électronique de poles permet d’étendre la caractéristique couple-vitesse
d’une machine électrique comme le ferait une boite de vitesse [1]. Cette propriété est tres
intéressante dans les applications de traction automobile ou de propulsion navale car cela permet



d’obtenir un fort couple a basse vitesse (circulation en ville ou surcouple lors de manceuvres) et
d’améliorer le rendement & haute vitesse (régime de croisiére autoroutier ou maritime). Cette
méthode concurrence le défluxage mais permet de réduite le volume de matériau magnétique
nécessaire a atteindre tous les points de dimensionnement.

Pour réaliser cette commutation électronique de poles, il est nécessaire d’avoir un grand
nombre de phases pour avoir un grand nombre de polarités utilisables ainsi qu’un inducteur
pouvant répliquer le champ d’induit. Les machines asynchrones polyphasées semblent convenir
pour cette application. En effet, le rotor des machines synchrones créant leur propre champ qui
peut contenir plusieurs polarités, il est nécessaire d’éteindre les polarités non désirées par la
commande du stator [2]. Cela complexifie la commande et dégrade I'extension de la plage de
vitesse. Les machines synchro-réluctantes ont aussi été étudiées pour la commutation de poles
[3, 4] mais les vibrations sont a priori plus importantes qu’avec des machines synchrones ou
asynchrones.

I.1 Généralités sur les machines asynchrones

I.1.1 Structure et comportement généraux d’une machine asynchrone

Le stator (figure I.1a) est un empilement couronnes de toles magnétiques a @ encoches
régulierement réparties, dans lesquelles sont localisés N4 s conducteurs électriques. Ces conduc-
teurs sont liés entre eux pour créer N, circuits électriques, appelés phases statoriques, et réguli-
érement espacés de 27 /p/Ng, ol p est le nombre de paires de poles du bobinage. Si le nombre
de phases est supérieur ou égal a trois, alimenter ces phases avec des courants alternatifs de
pulsation wy régulierement espacés dans le temps permet de créer un champ magnétique de p
paires de pdles tournant a la vitesse ws/p dont Pamplitude est constante. La maniére dont le
bobinage statorique est réalisé impacte directement la forme du champ magnétique, changeant
sa polarité, son amplitude et les harmoniques qui le composent. Historiquement, les machines
électriques sont triphasées, car cela est le nombre minimal de phases nécessaires a la création
d’un champ tournant d’amplitude constante et de polarité p. C’est pour cette raison que le réseau
électrique est triphasé, permettant une connexion directe des machines sur le réseau. Cependant,
avec l'avenement de ’électronique de puissance, les machines sont de plus en plus alimentées
par des convertisseurs statiques. La contrainte imposant un bobinage statorique triphasé est
aujourd’hui caduque. Il est donc envisageable de créer des stators polyphasés. De cette maniere,
la puissance par phase est réduite, les calibres des composants de 1’électronique de puissance
peuvent donc étre réduit et la puissance mécanique est lissée [5].

Le rotor d’une machine asynchrone est une piece de révolution en matériau magnétique ca-
nalisant le champ magnétique statorique. Ces propriétés font que des courants électriques de
pulsation w, sont induits générant leur propre champ magnétique. L’interaction des champs
statorique et rotorique crée un couple tendant a mettre en rotation le rotor. Le fonctionnement
de la machine asynchrone repose uniquement sur l'interaction du champ statorique et du champ
rotorique induit, ce qui explique que les anglo-saxons la dénomment induction machine. Plu-
sieurs technologies existent pour créer des courants induits au rotor. La premiere technologie est
un rotor massif en matériau magnétique et conducteur électrique, typiquement en acier. Pour
que des courants génerent un champ radial d’amplitude suffisante, il faut qu’ils puissent circuler
librement dans le matériau magnétique, empéchant son feuilletage et engendrant des pertes fer
importantes. La deuxieme technologie est un rotor similaire au stator, c’est-a-dire un empile-
ment de couronnes de toles magnétiques a @), encoches régulierement réparties dans lesquelles
sont localisés N.q, conducteurs. Ces conducteurs sont court-circuités, ils forment des boucles
électriques qui prennent soit la forme de bobines a I'instar du stator, dans ce cas le rotor est dit
< bobiné >, soit la forme d’une cage d’écureuil, dans ce cas le rotor est dit < a cage > (figure
L.1Db).

La figure 1.2 présente le circuit magnétique pour une machine a cage et les notations associées



Circuit Circuit

magnétique magnétique Ventilateur

Encoche Bobine Ouverture d’encoche Barre

(a) Stator (b) Rotor a cage scié

Fi1GurE 1.1 — Stator et rotor d'une machine asynchrone a cage

utilisées dans la suite. Le stator, de diametres intérieur D; s et extérieur D s, est composé de
Qs encoches, il est divisé en Qs zones d’étalement angulaire a; = 27/Qs. Dans chacune de
ses zones, une encoche occupe une proportion pe s soit un étalement d’encoche 65 = pe 505 et
une ouverture d’encoche occupe la proportion p, s par rapport a une encoche soit une ouverture
€s = Do,sPe,ss. L'encoche et 'ouverture sont respectivement de hauteurs he s et h, ;. L'étalement
angulaire linéaire est évalué au diametre d’entrefer soit 7, = asD; . De la méme maniere, le
rotor de diametres intérieur D;, et extérieur D, ., est composé de ), encoches, il est divisé en
Q. zones d’étalement angulaire o, = 27/Q,. Dans chacune de ses zones, une encoche occupe
une proportion pe, soit un étalement d’encoche 9, = p. .o, et une ouverture d’encoche occupe la
proportion p,, par rapport a une encoche soit une ouverture €, = p, ,pe .. L’encoche et 'ou-
verture sont respectivement de hauteurs hc, et h,,. L’étalement angulaire linéaire est évalué au
diametre d’entrefer soit 7, = o, D . L’entrefer g, est ’espace d’air entre les diametres intérieur
statorique et extérieur rotorique. Généralement, le rotor est vrillé, il n’est pas extrudé selon I'axe
de rotation de la machine. Cela permet de lisser le champ vu par les enroulements statoriques et
rotoriques. L’angle de vrillage est noté . Pour un rotor a cage, les barres rotoriques occupent
la totalité des encoches et sont court-circuités par des anneaux de court-circuit d’épaisseur e,
et de hauteur hg = he .

Pour une alimentation statorique a amplitude et fréquence constante, le champ statorique
de polarité p va tourner a une vitesse connue, dite de synchronisme et notée 2. Les conducteurs
rotoriques vont alors subir un champ magnétique variable créant des courants induits qui vont
tendre & s’opposer au champ statorique selon la loi de Lenz. Le rotor va essayer de suivre le
champ statorique. Cette vitesse ne pourra jamais étre atteinte. En effet, si le rotor tournait a la
vitesse de synchronisme, il ne verrait plus de champ variable, aucun courant ne serait généré,
aucun couple n’est appliqué sur le rotor et celui va ralentir. Par ces principes, la vitesse du rotor
Q,, sera nécessairement différente de la vitesse de synchronisme €, le rotor glisse. Ce glissement
est quantifié par le nombre sans dimension



FIGURE 1.2 — Géométrie générale d’une section de stator et de rotor d’'une machine asynchrone
a cage

R~ (L1)

Les pulsations statorique, rotorique et le glissement sont liés. Le glissement est aussi le
rapport entre les pulsations statorique et rotoriques car

wT:ws—me@g:ﬂ. (1.2)
S

Le couple développé par une machine asynchrone dépend du glissement. Il est nul au glis-
sement nul, c’est-a-dire au synchronisme. Si le rotor tourne plus vite que le champ statorique
(9 < 0), la machine fonctionne en mode générateur. S’il tourne moins vite (g > 0), la machine
fonctionne en mode moteur. Les deux modes de fonctionnement sont symétriques. Ils atteignent
leur maximum de couple aux glissements notés gy pour le mode moteur et —gy sur le mode
générateur. La caractéristique typique d’une machine asynchrone est tracé sur la figure 1.3,
obtenue sous les hypotheéses de champ sinusoidal, d’'un matériau magnétique linéaire et en ali-
mentation électrique directe. Entre les glissements —gg et go, la machine fonctionne dans son
régime stable. Une décélération va créer un couple plus important et la faire accélérer tandis

qu’une accélération va créer un couple moins important ralentissant le rotor.
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FIGURE 1.3 — Caractéristique couple-glissement typique d’une machine asynchrone

Les machines asynchrones ne nécessitent pas d’aimants pour fonctionner, ce qui améliore
leur robustesse et leur tolérance aux fortes températures. Aussi, elles sont affranchies d’électro-
aimants et des pieces mécaniques et électriques, telles que les bagues et les balais, permettant
de créer un champ magnétique rotorique. Cependant, magnétiser le rotor nécessite un apport
d’énergie réactive afin de créer un champ rotorique.

Lors d’un fonctionnement moteur, la puissance active absorbée par la machine se décompose
en pertes par effet Joule dans les conducteurs statoriques et rotoriques, en pertes fer dans le
matériau magnétique et en puissance utile. La puissance réactive absorbée se décompose en une
puissance magnétisant 'entrefer, et en fuites magnétiques. Le trajet de la puissance active dans
la machine est représentée sur la figure 1.4.

Stator Entrefer Rotor

T
!
|

T
|
| | Puissance utile
Puissance électromagnétique;
. , | |
Puissance absorbée ‘

Pertes Joule rotor
Pertes fer rotor

Pertes fer stator

Pertes Joule stator

F1GURE 1.4 — Bilan de puissance active dans une machine asynchrone

I.1.2 Modélisation linéaire au premier harmonique

[6] donne un modele de machine, dit modele I" (pour la répartition des inductances dans le
modele), décrivant la machine pour une alimentation sinusoidale, un champ d’entrefer sinusoidal
et un matériau magnétique linéaire. La figure 1.5 présente ce modele.

Dans le modele I', les différents parametres représentent les puissances consommées par la
machine et présentées par le bilan de puissance de la figure 1.4 :



FiGUure 1.5 — Modele T

— la résistance statorique R, représente les pertes Joule statoriques dues a la résistance des
conducteurs,

— la résistance Rp. représente la puissance active dissipée par les pertes fer totales de la
machine,

— linductance L,, représente la puissance réactive nécessaire pour magnétiser ’entrefer,

— Dlinductance N, représente les pertes magnétiques statoriques et rotoriques ramenées au
stator,

— la résistance R/ /g représente la puissance électromagnétique transmise par I'entrefer.

La puissance électromagnétique, dépendant du glissement, est donc définie par

/

73emag = NS?TI;Q (13)

Selon la figure 1.4, cette puissance peut étre décomposée en une puissance perdue par effet
Joule dans les conducteurs au rotor et une puissance électromécanique. Ces deux puissances sont
définies par

pir = NsRLIL? (1.4)

rir

1 _
Pemeca = Pemag —Dir = STgR;I; 2' (15)

Le couple électromécanique créé est le rapport entre la puissance électromécanique et la
vitesse de rotation de ’arbre. Le couple électromécanique s’exprime comme

o Pemeca . 2Cmas - R;« . Ns p E 2
Cemeca - Qm - 2 @, go = Nrws’ Cmaz = ?/\7/’7‘ ;5 . (16)
90 g

Il est intéressant de remarquer que le couple électromagnétique, rapport entre la puissance
électromagnétique et la vitesse de synchronisme est égal au couple électromécanique. A ces
couples, il convient de retrancher le couple de frottement des éléments de guidages en rotation,
classiquement des roulements a billes, pour obtenir le couple utile. A partir du modele T, il
est possible de connaitre le comportement mécanique de la machine en régime permanent. Cela
nécessite de connaitre précisément les valeurs des parametres du modele. Plusieurs méthodes
existent pour les identifier.

Certaines méthodes utilisent des logiciels de simulation par éléments finis ( FF') pour modéliser
une section de machine avec un matériau linéaire ou non. Comme les machines fonctionnent gréace
a 'induction magnétique, une simulation magnétodynamique est nécessaire pour calculer tous
les parametres. A partir des résultats de telles simulations et des parametres géométriques, il
est possible de calculer les flux vus par les phases statoriques et rotoriques et d’en déduire les
parametres du modele avec un matériau non linéaire mais en évitant une grande saturation [7].
[8] précise que le calcul des inductances ne nécessite qu’une résolution magnétostatique et que
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le calcul de la résistance rotorique a nécessairement besoin d’une résolution magnétodynamique.
Dans le cas ou le champ magnétique n’est pas parfaitement sinusoidal, une méthode d’identifi-
cation harmonique par harmonique est développée dans [9].

Pour identifier les parametres d’une machine réelle, plusieurs méthodes, basées sur des essais
a rotor tournant a la vitesse de synchronisme puis bloqué, existent. Contrairement aux simu-
lations EF, seuls les tensions et courants statoriques sont mesurables. [10] analyse les tensions
et courants statoriques temporellement tandis que [11] les étudie fréquentiellement lorsque le
rotor est entrainé a la vitesse de synchronisme ou lorsqu’il est laissé bloqué. Une analyse des
modules et phases des nombres complexes représentant tension et courant statoriques permet de
calculer les différentes résistances et inductances. Aussi, il est possible de calculer les puissances
actives et réactives absorbées par la machine lorsque le rotor est entrainé au synchronisme ou
bloqué. Les puissances actives permettent de calculer les valeurs des résistances et les puissances
réactives permettent de calculer les valeurs des inductances.

[7, 8, 10, 11] identifient les parametres & partir de données globales telles que les flux ou
les puissances. Ces identifications sont fiables pour une machine dont le contenu harmonique
est faible et validant ’hypotheése de champ purement sinusoidal. [9] utilise une décomposition
harmonique pour identifier les différentes composantes du champ permettant de s’affranchir de
cette hypothese.

[12, 13] présentent un modele circuit plus complexe prenant en compte les harmoniques de
champ magnétique. Ces modeles représentent le stator comme une résistance et une inductance
de fuite et le rotor est décomposé en une cascade de boucle « inductance magnétisante - in-
ductance de fuite rotorique - résistance rotorique > propre a chaque harmonique de champ. Ces
modeles permettent de mettre en évidence les couples des différents harmoniques, représentés
par des couples de gorge sur la caractéristique couple-vitesse de la machine.

L’identification des parametres du modele circuit est une problématique importante dans
I’étude des machines asynchrones. En effet, les modeles circuits sont utiles pour prédire rapide-
ment le comportement des machines et développer une commande performante, en particulier
pour les controles a flux orientés.

1.2 Intéréts et utilisations

Grace a leur conception simple, leur faible cotlit et leur robustesse, les machines asynchrones
sont tres utilisées dans l'industrie, la traction automobile ou la propulsion navale.

1.2.1 Cout de production et puissance

Le faible cotit de production d’une machine asynchrone en fait un choix intéressant pour
des applications industrielles et de traction automobile. Comme le rotor ne produit pas de
champ magnétique, il est nécessaire d’apporter une certaine quantité de puissance réactive pour
magnétiser 'entrefer. [6, 14] indiquent que, comme aucun aimant ou électro-aimant ne magnétise
I’air, les machines synchrones ont un couple massique plus élevé que les machines asynchrones.
Comme les machines asynchrones ont besoin de puissance réactive pour fonctionner, leur fac-
teur de puissance sera réduit. Cependant, le rotor d’'une machine asynchrone ne nécessite pas
d’aimants permanents, créés a partir de terres rares dont ’approvisionnement peut étre sou-
mis a des tensions géopolitiques, ou de bobines alimentées par des contacts glissants s’usant et
nécessitant un remplacement régulier ou & un systeme d’alimentation sans balais plus complexe.
De plus, les machines asynchrones tolerent mieux les surcharges que les machines synchrones
car il n’y a pas de risque de démagnétisation. Aussi, des vitesses élevées peuvent étre atteintes
sans magnétiquement endommager le rotor.

[15] présente différentes motorisations de véhicules électriques commercialisés dans le monde.
Cette étude montre que les véhicules hybrides utilisent principalement des machines synchrones
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a aimants, principalement enterrés, pour la densité de puissance élevée (de l'ordre du kilowatt
par kilogramme) et vitesses atteignables. Les machines asynchrones sont plutot utilisées pour
des applications de véhicule tout-électrique car la densité de puissance peut étre un critére moins
important, et que 'absence d’aimants en fait un atout commercial et économique. Le tableau
I.1 tiré de [16] présente quelques modeles de véhicules électriques et leur motorisation. Les
plus vendus de ces modeles sont la Nissan Leaf (470 000 exemplaires), la Renault Zoé (426702
exemplaires) et la Tesla Model S (200000 exemplaires). Cela montre un intérét de la motorisation
électrique, qu’elle soit synchrone ou asynchrone. Aussi, contrairement aux machines thermiques,
les machines électriques peuvent développer un fort couple & basse vitesse, ce qui en fait un
choix intéressant pour la traction.

TABLE 1.1 — Différentes utilisation des machines synchrones et asynchrones dans la traction
automobile (MS = machine synchrone, MAS = machine asynchrone)

Modele Technologie Puissance max. kW] | Couple max. [N m]
Tesla model S MAS 330 600
Renault Zoé MS a rotor bobiné 65 220
Audi Q4 Etron MAS 140 314
GM Chevy spark EV MAS 96 542
Nissan Leaf 2012 MS & aimants enterrés 80 280

Les machines asynchrones peuvent étre utilisées pour la propulsion navale [17]. Les navires
de commerces a grands tonnages fonctionnent encore avec un moteur thermique car 'utilisation
d’une chaine hybride série « moteur thermique - alternateur - moteur électrique > n’est pas
optimale pour des grands trajets ou ’ajout d’étages de conversion d’énergie dégrade le rende-
ment global. Cependant, pour des navires de transport de passager ou de fret doivent souvent
manceuvrer et les navires militaires ont les profils de missions sont beaucoup plus variables. 11
semble intéressant de faire fonctionner une machine thermique a son rendement optimal et d’as-
surer une conversion électrique pour propulser le navire. Des choix de motorisation électriques
commencent & étre fait sur des navires de marines modernes comme montré par le tableau 1.2
dont les données sont issues de recherches internet publiques.

TABLE 1.2 — Différentes utilisation des machines synchrones et asynchrones dans propulsion
navale (TAG = turbine & gaz, DA = diesel-alternateur)

Classe de navire Thermique Electrique Puissance [MW]
Classe Zumwalt (US Navy) 4 TAG 2 MAS 78.5
Classe Darling (Royal Navy) 2 TAG 2 MAS 40
Classe Queen Elizabeth (Royal Navy) 2 TAG 4 MAS 80
Classe Aquitaine (Marine nationale) | 2 DA + 1 TAG | 2 MSAP | 32 (therm.) / 4.4 (élec.)

I.2.2 Modeles de commande d’une machine asynchrone

Concevoir une machine asynchrone qui puisse tourner est chose facile. Comme présenté
dans la sous-partie I.1.1, une telle machine est un stator composé de bobines logées dans un
matériau magnétique canalisant le champ magnétique. Ces bobines sont alimentées par des
courants alternatifs. Le rotor est composé de conducteurs court-circuités logés, eux aussi, dans
un matériau magnétique. Aucun pilotage n’est nécessaire pour faire tourner le rotor, il suffit
d’alimenter le stator directement par un réseau pour faire fonctionner la machine et la vitesse
du rotor dépendra de la charge mécanique attelée a la machine. Cependant, le pilotage de sa
vitesse est plus complexe qu’avec une machine synchrones notamment car la position magnétique
du rotor n’est pas connue.
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Commande scalaire

Pour réaliser une variation de vitesse avec une machine asynchrone, une commande & flux
constant est réalisable. Le flux magnétisant est le flux vu par 'inductance magnétisante du
modele I' de la figure 1.5. En supposant que la chute de tension résistive statorique soit faible,
ce qui est vrai des que la machine est chargée, la force électromotrice E est la tension simple V;
et le flux magnétisant s’exprime simplement comme V;/ws. Le flux est proportionnel au rapport
de la tension composée Us et de la fréquence fs. Ainsi, garder le rapport Ug/ fs constant permet
de translater la caractéristique couple-vitesse sans dégrader le couple maximal, comme montré
par la figure 1.6. De cette maniere le point de fonctionnement, intersection entre la courbe de
charge et la caractéristique de la machine, change et la vitesse de la machine varie.

Couple
4 — 0.5 % f5,0.5 x Us

— 0.75 x f5,0.75 x Uy
— 1 x fs,1 x Ug

0.5 x Q 0.75 x Qg 1 x Q) Vigesse

FIGURE 1.6 — Principe de la commande Us/ fs

La commande scalaire Ug/fs est peu coliteuse & mettre en place. Un onduleur est piloté
pour délivrer une tension de fréquence f; dont I'amplitude permet de garder le rapport < valeur
efficace - fréquence > constant. Un inconvénient & cette commande est qu'un démarrage a fort
couple ne permet pas de garder le flux constant a cause de la chute de tension ohmique dans
les enroulements statoriques. Il est alors nécessaire de temporairement changer la loi Ug(fs) et
donc de dégrader le couple maximal délivrable a basse vitesse.

Commande directe du couple

La commande directe du couple, développée indépendamment par Takahashi et Noguchi [18]
et par Depenbrock [19], asservi le couple développé par la machine. La mesure des tensions et
des courants permet de calculer la puissance électrique absorbée par le stator et la puissance
électromagnétique. De ces puissances et courants sont calculés les flux dans la machine et le
couple. Les erreurs entre le flux de consigne et le flux estimé ainsi qu’entre le couple demandé
et estimé permet de générer les ordres de commutation des interrupteurs par une commande
par hystérésis. Comme les interrupteurs ne commutent qu’en cas de besoin, ce modele réduit les
pertes par commutation et aucun correcteur n’est nécessaire. Cependant, ce controle repose sur
des mesures de tensions et courants qui doivent étre précises.

Cette commande permet une réponse tres rapide du couple et ne nécessite pas de mesure ou
d’estimation de la position du rotor. Cependant, il est nécessaire d’avoir des capteurs de courants
et de tensions performants, tant en termes de temps de réponse qu’en précision de mesure, car
la commande par hystérésis oblige a n’avoir aucun retard de commande. Pour la méme raison,
le contréleur doit étre extrémement rapide et deux calculs successifs doivent étre faits en moins
de 30ms [20]. Pour des machines polyphasées, un capteur de tension et un capteur de courant
doivent instrumenter chaque phase, ce qui peut rendre l'installation cofiteuse pour un grand
nombre de phases.
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FIGURE 1.7 — Controéle direct du couple présenté par [18]

Commande a flux orienté

Un autre modele de commande, appelé controle de 'orientation du flux (Field Orientation
Control, FOC'), est un modele robuste de commande. En effet, il permet de controler le couple
délivré par la machine pour atteindre une vitesse de consigne. Ce controle pilote les courants
des phases statoriques en appliquant aux enroulements des tensions alternatives modulées par
un onduleur. Deux méthodes de FOC existent, la méthode directe et indirecte.

Le controle direct, introduit et breveté par [21] pour une machine triphasée, estime la position
du flux a partir de la mesure des tensions et courants statoriques. La figure 1.8, issue de [21],
présente le schéma de controle.

Cette méthode reconstruit donc le flux a partir de mesures et de l’estimation précise des
parametres électriques de la machine. Cette estimation se fait par le bloc « Vector analyser >.
Il permet de chercher la phase des flux et donc les composantes directes et indirectes pour les
comparer aux courants de consigne.

Le controle indirect, introduit dans [22] et présenté par la figure 1.9, estime la position 6, du
flux rotorique et pilote les tensions d’alimentation de la machine pour créer un champ statorique
dont la position vérifie la relation

05 = 0, + PO (L.7)

L’estimation de la position 0, est réalisée par la mesure des Ng courants statoriques, permet-
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tant d’obtenir la pulsation des courants rotoriques w,., et la mesure de la vitesse de du rotor la
machine. Par intégration, la position 0, est obtenue. Cette méthode nécessite moins de capteurs
que le controle direct et repose moins sur ’estimation de parametres électriques de la machine.

La commande a flux orienté est plus lente que la commande directe du couple et nécessite
une mesure ou une estimation de la position du rotor. Contrairement & la commande directe du
couple, les tensions ne sont ici pas mesurées et la mesure des courants peut étre moins précise car
elles peuvent étre filtrées sans que le retard induit ne perturbe 'asservissement. Le controleur
utilisé peut aussi étre plus lent, avec un pas de temps entre deux calculs de 100 & 500ms. Tout
cela réduit le cott de la commande [20] mais les correcteurs doivent étre correctement réglés
pour éviter des comportements indésirables [24].

[.2.3 Avantages et inconvénients des machines polyphasées

Des que le nombre de phases augmente, la puissance électrique absorbée ou débitée par
une phase est réduite. A tension fixée, cela permet de réduire le courant circulant dans les
conducteurs et donc de réduire les calibres des interrupteurs et des diodes de 1’électronique de
puissance associée a la machine. A courant fixé, cela permet de réduire la tension permettant
'utilisation de batteries basse tension et une maintenance sécurisée. La machine ISCAD (pour
Intelligent Stator Cage Drive) développée par 1'Université de Munich illustre cet avantage. Le
bobinage statorique est une cage couplée en étoile dont chaque conducteur occupe une des
60 encoches, comme montré par la figure 1.10a. Chaque barre est liée a un interrupteur de
puissance permettant de controler le courant circulant dans les encoches. La société Molabo
commercialisant cette technologie de moteur pour la propulsion navale insiste sur la réduction
de la tension de 400 a 48V et sur I'utilisation de transistor MOSFET bas calibre, avec un bon
rendement a charge partielle. La société annonce que le moteur peut développer 50kW avec une
batterie 48V et a une vitesse de 1767tr/min soit un couple de 270N m pour la version in-board.

Aussi, augmenter le nombre de phases permet d’améliorer la capacité de la machine a fonc-
tionner sous régime dégradé. De nombreuses applications, notamment aéronautiques, nécessitent
une redondance du nombre de phases. Un défaut sur I’'une des phases d’une machine a N, phases
aura un impact moindre qu’un défaut sur I'une des 3 phases d’une machine triphasée.

Avec la généralisation de I’électronique de puissance, il n’est plus indispensable d’utiliser le
réseau triphasé historique. Les interrupteurs (type IGBT, Isolated Gate Bipolar Transistor) et les
diodes de puissance sont aujourd’hui des composantes standards peu chers et permettant de créer
a moindre cout des convertisseurs statiques polyphasés. [25] étudie la répartition de puissance
et la qualité du courant tiré du bus continu pour des onduleurs 3, 5 et 7 phases alimentant une
charge R — L équilibrée couplé en étoile modélisant une machine. Les valeurs des résistances et
inductances utilisées sont pondérées pour les résistances et inductances totales soient identiques
dans les trois cas. Plus le nombre de phases augmente, plus la puissance délivrée a la charge
est élevée. Aussi, plus le nombre de phases augmente, plus le courant tiré sur le bus continu est
constant et plus le couple est élevé et constant. Avec moins d’ondulations de couple, la machine
est a priori plus silencieuse, vibre et se fatigue moins. D’une maniere similaire, [26, 27] montre
qu’un convertisseur a grand nombre de bras a un rendement plus élevé qu’un convertisseur
triphasé car 'augmentation du courant par phase induit des pertes supplémentaires.

1.3 Changement électronique de polarité d’une machine asyn-
chrone

Dans une machine asynchrone, seul le stator est alimenté par des courants électriques et

induit un champ magnétique dans I'entrefer. La forme de ce champ dépend évidement de la
distribution du bobinage, de sa polarité et des courants qui le traverse.
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FIGURE 1.10 — Géométrie et caractéristique de la machine ISCAD de Molabo (https://molabo.
com/en/technology/)

I.3.1 Modélisation générale du bobinage

Un bobinage statorique symétrique, équilibré, régulierement réparti dans Q)5 encoches crée
N circuits électriques indépendants appelés < phases >. Si ces N; phases sont alimentées par
des courants successivement déphasés de 27 /N, radians, le bobinage génére une onde de force
magnétomotrice (FMM) dont le plus grand angle d’onde est 27 /p avec p la polarité du bobinage.
Pour caractériser ces bobinages, le nombre d’encoches par poles et par phase

L
pp 2pNs

(1.8)

est calculé. Ce nombre permet de discriminer les bobinages. Pour cela, il est mis sous la
forme sp, = x/y ou = est le plus petit numérateur et y est le plus grand dénominateur [28]. Les
bobinages sont classés comme suit

— y =1, le bobinage est entier (Integral slot en anglais),

— y € 2N* + 1, le bobinage est fractionnaire de grade 1 (first-grade fractional slot),

— y € 2N*, le bobinage est fractionnaire de grade 2 (second-grade fractional slot).

Le bobinage est dit distribué si les conducteurs aller (ou retour) d’une méme phase occupent
au moins deux encoches consécutives. Sinon, le bobinage est dit concentré. Le bobinage diamétral
permet de générer une force-magnétomotrice carrée, et un bobinage distribué & grand nombre
d’encoches par poles et par phases génére une force-magnétomotrice plus sinusoidale.

Distribution du bobinage

[29] présente un modele général pour décrire les bobinages. La distribution du bobinage
statorique est quantifiée par les nombres d;, 4 qui représentent la proportion de conducteurs
de la phase statorique n occupant ’encoche statorique q. Ce nombre est compris entre 1, toute
I’encoche ¢ est occupée par des conducteurs de la phase n circulant dans le sens aller, et —1,
toute ’encoche ¢ est occupée par des conducteurs de la phase n circulant dans le sens retour.
Evidement, ds.n,q = 0 indique qu’aucun conducteur de la phase n ne passe dans ’encoche q.

Pour modéliser ce bobinage, ’application linéaire de distribution de bobinage d ainsi que
deux espaces vectoriels sont introduits. Le premier espace vectoriel £Ns, de cardinal Ny, est lié au
nombre de phases statoriques tandis que I'espace vectoriel £9, de cardinal Q, est lié au nombre
d’encoches statoriques. Ces deux espaces sont respectivement munis des bases naturelles NVs et
N@s suivantes
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—
NV = {nnNS, n € [0, Ny — 1]]} (1.9a)

N = {uf g€ 0.0~ 11 (1.9b)

Ces bases naturelles sont des bases orthonormées. Elles sont munies du produit scalaire usuel.
Il est commun de modéliser les vecteurs de tensions et de courants polyphasés par des vecteurs
[30-32]. En utilisant la base N™Vs| les N, courants de phases

Vn € [0, Ng — 1], isn(0s) = I,V/2 cos (Os + i m) (1.10)

peuvent étre représentés par le vecteur

Ns—1 Ns—1

A N N —

Qs =Y dsn(B)n) = Y I,V2co0s (0, + 6;n) nf* € NV (1.11)
n=0 n=0

Aussi, comme les courants sont synchrones, chacun d’eux peut étre représentés par ’ampli-
tude complexe

isn(0s) = I;V2c08(05 + 85, ) — Lgp = Le%m (1.12)

La réciproque de 'application linéaire d;, notéi> dT transforme le vecteur de courant de phase
is vers le vecteur de densité linéique de courant j,s tel que

dl . gNs_ £Qs
RN R — (I.13)
s Js -

Dans la base naturelle, la matrice associée & d! est la matrice de Qs lignes et de N, colonnes
définie par

T
[ds]T = mat (dsT, NQSvNNS) = ((ds,n,q)(n,q)e[[O,Ns—lﬂx[[O,QS—lﬂ) . (1-14)

Sa transposée [d] est la matrice de distribution de bobinage statorique. Comme le bobinage
est symétrique, la distribution de bobinage de la phase n est liée a la distribution de la phase
n — 1 par

ds,n,q = ds,mod(nfl,Ns),mod(qfic,s,Qs) (1'15)

ou i.s est 'indice de circularité statorique qui, dans le cas d’'un bobinage a nombre entier
d’encoche par paires de poles de par phase (2s,, € N, dit bobinage entier), vaut [33]

i = 25, (1.16)

Par exemple, un bobinage statorique entier de Ny = 9 phases réparties dans Qs = 36 encoches
dont la polarité est p = 1, donc avec sy, = 2 encoches par poles et par phases, avec un indice de
circularité de i, s = 4, noté par la suite 9 — ND (9 phases non diamétral), est représenté par la
matrice
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Cette distribution, représentée par la figure 1.11.

Fi1GURE 1.11 — Répartition des phases de la distribution 9 — N D dans le stator. Les conducteurs
aller sont notés en majuscule et les conducteurs retour en minuscule

A partir de la représentation vectorielle des courants de phases (I.11) et le nombre de conduc-
teurs par encoches, il est possible de calculer le vecteur des courants d’encoches

[Zs_q>i| oo = Ned,s [ds] [Ts)i|

Ce vecteur des courants d’encoches est proportionnel a la densité linéique de courant.
La fonction de distribution de bobinage de la phase n peut s’exprimer en fonction des co-
efficients ds 4 et de la fonction porte de largeur I'ouverture d’encoche statorique €5 centrée en

(L18)

NNs

2
q—ﬂ telle que
S

Qs—1
2
dsm(e) = Z dn,qHES (9 - qQ_ﬂ) (1.19)
q=0 s

Les fonctions de distribution des deux premieres phases de la matrice (I.17) sont représentées
par la figure 1.12. Comme les circuits électriques des deux phases sont identiques mais décalés
dans l’espace, leurs fonctions de bobinages seront identiques mais translatées selon la position.
Evidement, la fonction est & valeur moyenne nulle car une phase compte autant de conducteurs
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aller que retour. La fonction de distribution de bobinage est une représentation du bobinage
équivalente & la représentation des phases par la matrice de distribution ou par une présentation
du bobinage comme la figure 1.11.

1.07 — dy
- ds‘l
0.51
0.0
—0.5
—1.01
0 45 90 135 180 225 270 315 360

Position [deg]
FIGURE 1.12 — Distribution de bobinage des deux premieéres phases de la distribution (1.17)

La fonction de distribution de bobinage d; () de la phase n permet de calculer la fonction
de bobinage ws () par

2 df (1.20)
/0 _

qui représente la FMM créée par les courants statoriques. En effet, la FMM F,,.,, (6, 05)
générée par le bobinage alimenté par les courants (I1.10) est

Ng—1
Frm (6, 65) Z N, sws n(0)is.n(0s) (1.21)

En fait, & 'instar de ds, il est possible de créer I’application linéaire w! transformant le vec-

teur de courants de phase i5 vers le vecteur de FMM de taille () dont chacune des composantes
est la valeur de la FMM évaluée au niveau des encoches statoriques

wl gNs—y gNs
— o (1.22)
s '_>fmm,s

Dans la base naturelle, cette application linéaire est représentée par la matrice

[ws)” = mat (ws, NQS,NNS) = (ws,n,q){rL,q)e[[o,Ns—l]]x[[O,erﬂ' (1.23)

ot les coefficients wy , 4 sont calculée a partir de (1.20) et des coefficients d; 5, 4 par

Qs—1 ¢

W g = stnq Qs SN dong (1.24)

q 0 q// O

La matrice [ws] est appelée matrice de fonction de bobinage statorique.

La force magnétomotrice créée le bobinage décrit par (I1.17) alimenté par les courants de la
relation (1.10) & l'instant 6, = Orad et déphasés de d; , = —2m/Ng X n est présentée par la figure
1.13. Le bobinage ayant une polarité p = 1, il génere une onde de FMM de polarité p = 1.

Le rotor possédant aussi un bobinage, il est possible de le décrire en utilisant ses matrices de
distribution et de fonction de bobinage présentées précédemment. Dans le cas particulier mais
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FiGURE 1.13 — Onde de force magnétomotrice générée par des courants polyphasés de valeur
efficace 1A déphasés de 27/N, alimentant le bobinage décrit par la distribution (I.17)

courant d’une cage, le bobinage rotorique peut étre modélisé comme un bobinage dentaire dont
la matrice de distribution est

05 0 0 0 —05
0 05 0 0 0
0 —05 05 0 0
ldr] = 0 0 —05 0 0 (1.25)
| —05 0 0 ... =05 05 |

et ou un seul conducteur est logé dans une encoche, N.q, = 1. Ainsi, le nombre de phases
N, est égal au nombre d’encoches Q.

Calcul de I’'inductance entre deux phases

Soit une machine constituée d’'un matériau magnétique linéaire de perméabilité tres grande
devant celle de l’air. Soient une phase indexée a représentée par sa fonction de bobinage w, et
une phase b représentée par sa fonction de bobinage wy et dont le référentiel est décalé de v par
rapport a celui de la phase a. Un courant de valeur efficace I, circulant dans la phase a crée un
champ magnétique dans I'entrefer supposé radial

B_>/a = B/a(e)e_r> = @ch,awa(e)fae_;- (1.26)
Je

Ce champ est capté par la phase b qui voit alors un flux, dit flux magnétisant, égal a

2w
Dy = / ch,bwb(e - V)B/ads = /‘;()Rggchd,ach,bIa/ wa(e)wb(g - 7)d0 (127)
S e 0

Ainsi, 'inductance mutuelle My, (ou 'auto-inductance si a = b et notée L,) entre les phases
a et b est [29, 34]

2w
My, = ZOR!JEZch,ach,b/ wa(e)wb(e - 7)d9 (128)
e 0

Dans le cas ol les phases a et b sont deux phases statoriques ou rotoriques, ’angle v est nul.
Dans le cas ou la phases a est une phase statorique et la phase b est une phase rotorique, 'angle
~ est la position du rotor 6,,.
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I1.3.2 Séquence d’alimentation : changement électronique de polarité

Classiquement, les Ng courants statoriques sont déphasés de 27 /Ny car, alimentant un bo-
binage équilibré dont les phases sont décalées spatialement de 27 /pN;. Le vecteur des courants
statorique est donc de la forme

Ne—1

El 2 __%

i_g: Z I,V/2 cos (95—%—]\? xn) névs (1.29)
n=0 §

Comme montré par la figure 1.13, cette alimentation crée une FMM de polarité fondamentale
p.

Pour un bobinage a N, phases, il est possible de trouver Ng ordre d’alimentation des phases,
représentés par les déphasages angulaires entre deux phases consécutives. D’une maniere plus
générale que (1.29), le vecteur des courants statorique peut s’exprimer comme

No—1
s 2 H
z'_;: Z I,V/2 cos <95—<p3—]\;ruxn) néVS. (1.30)
n=0 s

Dans la relation (I1.30), u est la séquence d’alimentation : un entier compris entre 0 et Ny — 1.
Dans le cas triphasé ou Ny = 3, trois séquences existent

— u = 0 la séquence homopolaire,

— u = 1 la séquence d’alimentation directe générant un champ d’entrefer de polarité p égale

a celle du bobinage,

— u = 2 la séquence d’alimentation indirecte, identique & la séquence directe mais tournant

dans le sens opposé.

D’une maniere générale, (1.30) montre que les séquences u et Ny — u sont équivalentes mais
tournant dans des sens contraires. Cela implique que seules | Ns/2| séquences sont distinguables.

Par exemple, une machine 5 phases possede 2 séquences, les séquences 1 et 2. La figure
I.14a présente le diagramme de Fresnel des courants pour la séquence 1 tandis que la figure
1.14Db représente les mémes courants pour la séquence 2. Dans les deux cas, les courants ont la
meéme valeur efficace et sont réguliérement répartis. La seule différence réside dans le déphasage
des courants circulant dans deux phases consécutives. Pour la séquence 1, ce déphasage est de
27 /5 x 1rad et est doublé pour la séquence 2.

Ainsi, pour parcourir le diagramme dans le sens Iy — Iy — Iy — I3 — Iy — Iy dans le cas
de la séquence 1, seul un tour ((27/5 x 1) x 5 = 27rad) du diagramme est effectué. La polarité
du champ créé par ces courants est la polarité du bobinage p. Pour la séquence 2, parcourir le
diagramme dans le méme sens nécessite de faire deux tours ((27/5 x 2) x 5 = 4nrad). Le champ
ainsi créé aura une polarité 2p, deux fois supérieure a la polarité du bobinage.

Certains bobinages peuvent étre physiquement reconfigurés tels que le bobinage Dahlander
pour une machine triphasée [12]. Ce bobinage permet de générer un champ de polarité p; dans
une configuration et un champ de polarité ps = 2p; dans l’autre configuration. Cependant, cette
commutation mécanique nécessite des interrupteurs de puissance ou des relais pour changer de
configuration ce qui nuit a la robustesse de la machine. L’intérét de 'utilisation de bobinages
polyphasés est que le changement de séquence change la polarité du champ sans changer les
connexions électriques mais uniquement par le pilotage électronique de ’'onduleur. Pour le bobi-
nage 9 phases présenté par la distribution [dy] de (I.17), 4 séquences différentes sont utilisables.
Les figures 1.15a & 1.15d présentent les forces magnétomotrices des quatre séquences pour des
courants de valeur efficace de 1A.

En changeant de séquence a valeurs efficace de tension et de courant et a fréquence fixées,
la polarité et 'amplitude du champ d’entrefer sont modifiées. La vitesse de synchronisme et le
couple maximal sont donc modifiés. Par ce principe, un effet boite de vitesse est disponible sur
une machine polyphasée et le nombre de rapports disponibles est le nombre de séquences [1, 26,
35]. Dans l'optique d’avoir plusieurs séquences utilisables, le bobinage doit pouvoir générer un
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F1GURE 1.14 — Diagrammes de Fresnel des deux séquences distinguables d’un bobinage 5 phases

grand nombre de polarités de champ. Fatalement, cela implique un grand nombre d’harmoniques
de champ, appelés harmoniques d’espace. Comme le montrent les figures [.15a a 1.15d, les ondes
de forces magnétomotrices ne sont pas parfaitement sinusoidales et sont composées d’harmo-
niques dont les valeurs et amplitudes sont mathématiquement prévisibles sous les hypotheses de
matériau linéaire et d’entrefer lisse.

I1.3.3 Utilisation de la commutation électronique de poles

L’exemple précédent présentant U'influence des séquences sur la forme de la FMM et [26]
montrent qu'un ensemble convertisseur-machine peut fonctionner sous différentes configurations
changeant le nombre de paires de poles et 'amplitude du champ d’entrefer. Ce changement de
polarité permet de modifier la caractéristique couple vitesse de la machine. A puissance apparente
et a fréquence fixée, augmenter la polarité augmente le couple maximal et diminue la vitesse
de synchronisme. [35] utilise cette propriété pour concevoir une machine de traction automobile
pouvant fonctionner avec 6 ou 18 paires de poles. Comme deux configurations sont disponibles,
il est possible de mieux approcher les points de fonctionnement d’un véhicule électrique (figure
[.16a). Ainsi, il est possible de concevoir une machine plus petite qu’une machine triphasée
équivalente, comme montré sur la figure 1.16b, car les matériaux sont dimensionnés au plus
proches des besoins.

Dans la littérature [1, 9, 26, 35, 36], ce type de machine est communément appelé variable
pole-phase (induction) machine (VPP(I)M) car, considérant le nombre d’encoches et le nombre
d’encoches par pole et par phase fixe dans la relation (1.8), changer la polarité revient a changer
le nombre de phases du bobinage. Le bobinage présente donc un nombre de phases réel (nombre
de bornes dans le bornier de la machine) et un nombre de phases équivalentes magnétiques. Par
exemple, les courants de la séquence 3 d’une machine 9 phases a p paires de poles sont identiques
aux courants de séquence 1 d’une machine 3 phases a 3p paires de poles

2 2
IV/2 cos <95 - g X 3) = I,\/2 cos <93 — ?ﬂ X 1) ) (1.31)

Cette constatation peut aussi étre faite en tracant les diagrammes de Fresnel des 9 courants
alimentés a la séquence 3, ou les courants g, i3 et ig sont superposés, comme les courants iy,
i4 et i7 et 19, i5 et i7. Cette modification du nombre de phases peut aboutir & des nombres de
phases non entiers comme décrit dans [36] ot une machine & 36 encoches et 1 encoches par pole
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FI1GURE 1.15 — Force magnétomotrice pour les 4 séquences du bobinage présenté par la distri-
bution de la relation (1.17)

et par phase peut fonctionner avec 4 poles et 4.5 phases magnétiques. Dans la relation (1.8) et
dans la suite, comme p désigne la polarité du bobinage qui est la polarité du champ magnétique
créé lorsque ce bobinage est alimenté par des courants déphasés de 27 /N; ou 2.N; est le nombre
de bornes disponibles dans le bornier de la machine (1 entrée et 1 sortie pour chacun des Nj
circuits électriques), la polarité p et le nombre de phases Ny sont fixes. Une différence entre la
polarité du bobinage et la polarité du champ magnétique d’entrefer est donc nécessaire.

1.4 Modélisation des harmoniques d’espace du champ d’entrefer

Comme ce champ est créé par un nombre connu d’encoches, de phases et avec un courant
de valeur efficace et de déphasage connu, les harmoniques d’espace peuvent étre prévus par des

lois arithmétiques simples.

I.4.1 Harmoniques générables par une séquence statorique

Comme montré par la figure 1.13, une alimentation par la séquence u = 1 génere une onde
dont le fondamental est la polarité du bobinage p. Les exemples illustrés par les figures 1.14a,
1.14b et 1.15a & 1.15d montrent que la polarité principale change avec la polarité.

Pour étudier les harmoniques générables par un bobinage de ()5 encoches, Ny phases, de
polarité p, il est nécessaire d’introduire le nombre réduit d’encoches @, et le nombre réduit de

paires de poles p’ définis par
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FIGURE 1.16 — Conclusions de ’étude [35] sur le design de machine asynchrones & deux polarités

Q=%
) S G=ged@p) (132)
p = q

Dans le cas d’un bobinage entier (2s,, = Qs/(pNs) € N), le nombre G est la polarité p est
le nombre réduit d’encoches est le nombre d’encoches par paires de poles. Enfin, le bobinage
est aussi décrit par le nombre d’encoches de base Q7. Ce nombre est égal au nombre réduit
d’encoches si le bobinage n’est pas fractionnaire de grade 2 ou au double du nombre réduit
d’encoches dans ce cas. [29, 33] donnent une expression générale de ’ensemble des harmoniques
générables par un bobinage de Ny phases, Qs encoches, p paires de poles et QF encoches de
bases. Cet ensemble change selon la séquence u choisie et est

Qs
QF

Fu=pu+ Ny—+7. (1.33)

Cette expression tres compacte et facilement implémentable est tres générale et s’applique
a n’importe quel bobinage. Le premier harmonique, c¢’est-a-dire le fondamental, est pu, propor-
tionnel a la polarité choisie, comme montré par les exemples précédents. Comme ’'onde de FMM
est générée par Qs encoches, un effet de recouvrement spectral peut étre présent et est aussi
décrit par (1.33). Il est aussi remarquable que les séquences u et Ny — u génerent les mémes
harmoniques mais évoluant dans le sens opposé

comme les séquences directe et indirecte d’une machine triphasée. Dans le cas d’'un bobinage
entier, le nombre d’encoches de base est égal au nombre réduit d’encoches. L’expression (1.33)
est donc simplifiée

2spp e N= F, =p(u+ N;Z). (1.35)

Dans ce cas, les harmoniques sont proportionnels au nombre de paires de poles du bobinage.

En général, le fondamental généré par la séquence u est pu et le premier harmonique (celui
dont la valeur absolue est la plus proche de celle du fondamental) est p(INs—u). Ainsi, augmenter
le nombre de phases N permet d’éloigner le premier harmonique de son fondamental et de rendre
les ondes de FMM des basses séquences plus sinusoidales (figures I.15a & 1.15d).
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Evidement, le développement présenté ici pour le bobinage statorique est valable pour le
bobinage rotorique. L’harmonique statorique v € F, tournant généré par des courants de pulsa-
tion ws ,, induit des courants dans les conducteurs rotoriques. Si le rotor tourne a la vitesse 2,
I’harmonique v induit des courants rotoriques de pulsation wg, — v€},. Les courants rotoriques
vont & leur tour générer un champ magnétique composé d’harmoniques compris dans I’ensemble

Qr
Qr
La notation F /If} indique que le train d’harmoniques est induit par I’harmonique v. Dans le

cas d’une cage, le nombre de phases est égal au nombre d’encoches et le bobinage ne possede
qu’une paire de poles. Ainsi, I’expression de I’ensemble F /12 est simplifiée

Fit=pv+ N =27 (1.36)

Fli = v+ N,Z = mod(v, N;) + N, Z (1.37)

Il est ainsi possible de mettre en évidence que la séquence rotorique mod(v, N,.) est allumée
par 'harmonique v. Ayant un nombre fini de phases, le rotor se comporte comme un miroir
magnétique déformant, il réplique I’harmonique inducteur mais génere aussi des harmoniques
parasites. Un rotor ayant un nombre infini de phases ne répliquerait que I’harmonique inducteur
v.

1.4.2 Facteur de bobinage

Les bobinages statorique et rotorique vont générer un champ d’entrefer dont les amplitudes
des harmoniques dépendent des deux bobinages par le biais du facteur de bobinage. Celui-ci est
le rapport entre le flux capté par une phase d’un bobinage réel et le flux capté par une phase
d’un bobinage équivalent a pas diamétral et a une encoche par poles et par phases, dit optimal.
[28, 37] le définissent comme le produit de trois facteurs :

— le facteur de raccourcissement,

— le facteur de distribution et

— le facteur d’inclinaison.

Le facteur de raccourcissement traduit I’épanouissement des bobines par rapport au pas
polaire. Le facteur de distribution traduit la diminution du flux di au nombre fini d’encoches.
Le facteur d’inclinaison traduit la diminution du flux capté a cause d’une éventuelle inclinaison
du bobinage.

[38] présente une maniere extrémement compacte de calculer le produit < facteur de raccour-
cissement fois facteur de distribution ». La distribution de bobinage d’une phase statorique est
décrite par la relation (1.19) et peut étre décomposée en série de Fourier

0.1 2T
€s . €s \ —jaqv jvb
dsn(6) = Z %smc (v;) Z dsn.q€ s e (1.38)
vEZ q=0
tout comme la fonction de bobinage
0.1 2T
Es . €s . —]aqv jv0
wan(6) = Ue% jamu e <U§> ng dsnqe 5| e (L.39)

Pour un matériau linéaire de grande perméabilité par rapport a l'air, le flux généré par une
phase dépend directement de la fonction de bobinage de la phase inductrice et de la phase induite
[34]. TI résulte du rapport entre le flux réel et le flux optimal le facteur de bobinage complexe
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—
Dans la relation (1.40), le vecteur ds,, est le vecteur de distribution de conducteurs défini
par

Qs—1

N — —

ds,n =ds (nys> = Z ds,n,ql'qu5 (141)
q=0

— . —
et Fo, <ds7n> est le v°™¢ coefficient de la transformée de Fourier de d ;.
v

Ainsi, le coefficient de distribution de bobinage est liée au facteur de bobinage comme

27 2

Qs—1 j—— Qs—1 S,
1 — J qu 1 J qu
dna =g 2 Fa. (dn) €@ =5 D" Koe @ (1.42)
s v=0 S v=0

et de méme pour les coefficients de fonction de bobinage.

L’expression (1.40) renseigne sur la capacité qu’a le bobinage & générer un harmonique d’es-
pace v. Par exemple, le bobinage 9 — N D, dont la distribution est donnée par la relation (1.17),
génere un grand nombre d’harmoniques dont les facteurs de bobinages respectifs sont présentés
par la figure 1.17. Les harmoniques liés & la séquence 1 sont colorés en bleu, ceux liés a la séquence
2 sont en orange, ceux liés a la séquence 3 sont en et ceux liés a la séquence 4 sont en
violet. Comme prévu par la relation (1.40), les facteurs de bobinage des harmoniques v et Q5 —v
sont égaux. Aussi, un certain nombre de facteurs de bobinages sont nuls, par exemples ceux liés
aux harmoniques multiples de 6. En effet, pour ces polarités, le bobinage se comporte comme
un bobinage diamétral et ne peut par générer ces harmoniques.

—
o
o

©
~J
t

0.257

Facteur de bobinage [-]
=

O'OO‘O B! 10 15 20 25 30 35

Harmonique d’espace [-]

FIGURE 1.17 — Module du facteur de bobinage pour le bobinage 9 — ND (p = 1)

Pour gérer le contenu harmonique du champ d’entrefer, il est possible de modifier le bobinage
de telle sorte qu’il soit incapable de générer certains harmoniques. En modifiant le bobinage
9 — ND de telle sorte qu’il devienne diamétral, le bobinage devient incapable de générer les
harmoniques de rang pair. La figure 1.18 illustre cette propriété ou seuls les harmoniques impairs
sont générables. Le contenu harmonique du champ sera donc grandement réduit. Cependant,
cela est fait & un cott non négligeable, comme les ondes de polarités 2p = 2 et 4p = 4 ne sont
plus générables, les séquences 2 et 4 sont privées de leur fondamental ce qui les rend bien moins
intéressantes pour la commutation de pdles. Ce bobinage est appelé 9 — D.
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FIGURE 1.18 — Module du facteur de bobinage pour le bobinage 9 — D (p = 1)

Finalement, a ce facteur de bobinage décrivant le raccourcissement et la distribution du
bobinage, il convient de rajouter le facteur décrivant le vrillage des bobinages. [28, 37] présentent
ce coefficient dépendant de I’harmonique d’espace v comme

Kvm’llage,v = sinc (U%) (143)

ou v est I'angle de vrillage du bobinage.
Pour profiter pleinement de la commutation de pdles, il faut idéalement pouvoir générer les
harmoniques fondamentaux des séquences disponibles, soit

e [o| 2] Ko 0. i

Selon ce critere, le bobinage 9 — N D semble propice a la commutation de poles car pouvant
générer les harmoniques 1p, 2p, 3p et 4p. Cependant, ce bobinage génere aussi un grand nombre
d’harmoniques pouvant dégrader le comportement de la machine. Réduire le nombre d’harmo-
niques générables par le bobinage, comme le bobinage 9 — D, se fait en réduisant le nombre
de fondamentaux générables et donc le nombre de séquences utilisables : 2p et 4p ne sont pas
générables par ce bobinage.

I.4.3 Harmoniques présents dans ’entrefer

Un bobinage alimenté par la séquence u peut générer un certain nombre d’harmoniques
v € Fy, conformément a (1.33). Cependant, tous ces harmoniques ne sont pas forcément présents
dans lentrefer. En effet, le facteur de bobinage renseigne quant a la présence ou non d’un
harmonique.

La FMM est calculée a partir de la fonction de bobinage et du courant circulant dans les
phases, comme présenté par la relation (I.21). Elle peut étre calculée explicitement pour un
matériau linéaire, un champ d’entrefer radial et une alimentation mono-séquence u

2
Vn € [0, Ng — 1], isn(t) = I,V/2 cos (93 - ﬁﬂu X n> (1.45)
S

et est calculée & partir de la relation (I.21) donnant

]_—-mm(am’e) Qs cdsI \/> Z ‘

o = sinc (v%) sin <v€m + 05 + arg (&)) (1.46)

U2
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Cette expression fait apparaitre la famille d’harmonique F,, de la séquence u ainsi que le
facteur de bobinage de chaque harmonique considéré. Pour qu’un harmonique soit présent dans
I’entrefer, il faut qu’il soit générable par la séquence et ayant un facteur de bobinage non nul.
Aussi, (1.46) montre que 'amplitude de FMM due a chaque harmonique décroit inversement
proportionnellement au rang de I’harmonique au carré.

Des techniques d’alimentation multiséquences permettent d’améliorer 1'utilisation du cir-
cuit magnétique en créant, par exemple, une onde de force magnétomotrice plus carrée [39,
40] optimisant le couple. En supposant que les ondes de FMM des deux séquences puissent
s’additionner, il est possible d’écréter le champ d’entrefer. Pour ce faire, plusieurs courants de
séquences différentes alimentent le stator avec des amplitudes et des fréquences différentes. Pour
que les ondes des différentes séquences soient synchrones, il faut que les rapports pulsation -
polarité soient égaux pour toutes les séquences.

= |[o, {NH] W ote, (L47)
2 Pu

De cette maniere, toutes les séquences utilisées géneérent un couple. [39, 40] étudient 'injec-
tion des harmoniques 3 a 9 sur une machine 11 phases. Par exemple, injecter la séquence 1 et
I’harmonique 3 avec une amplitude correspondant & 17% de 'amplitude de la séquence 1 (figure
1.19) permet d’augmenter le flux de 21.9% et augmente le couple de 33.3% par rapport aux
valeurs fondamentales. Cette augmentation peut aller jusqu’a 40.8% pour le flux et 54.5% pour

le couple avec une injection des harmoniques 3, 5, 7 et 9.

B4

_Blr ‘
0 m/p 2m/p

FiGURE 1.19 — Champ d’entrefer obtenu par injection de I’harmonique 3 et écrétant 'onde du
fondamental

Comme chaque harmonique v statorique induit des courants dans les conducteurs rotoriques,
tous les harmoniques v, induits par les harmoniques générateurs v sont aussi présents selon la
relation (I1.36). La ou ’harmonique statorique v tourne a la vitesse wg/v, ’harmonique rotorique
tourne a la vitesse (ws — v€2,)/v. Ces harmoniques vont alors interagir et ces interactions seront
discutées dans le chapitre II.

Aussi, lors de I'utilisation simultanée de deux séquences contenant les harmoniques v et v+1,
la pression magnétique radiale contient I’harmonique 1 et génere des vibrations. Pour éviter ce
phénomene, il convient par exemple d’utiliser des séquences distantes d’au moins 2.

I.5 Bases séquentielles : bases de Fortescue et de Clarke

Il a été vu que la présence des harmoniques dans l'entrefer est conditionné par le facteur
de bobinage, qui peut s’exprimer en fonction de la transformée de Fourier de la distribution de
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bobinage. Il est possible d’isoler et de mettre en évidence les composantes séquentielles et har-
moniques des différentes grandeurs en n’utilisant non plus les bases naturelles mais en utilisant
les bases de Fortescue et de Clarke.

1.5.1 Base de Fortescue

La base de Fortescue FV de cardinal N est une base complexe définie & partir de la base
naturelle NV par

<,27ru >
N-1exp|j—n
— N )=
FV=(fN =" — > — ZnN welo,N-1],. (1.48)
=0 VN
n=
A la différence de la publication initiale [41], cette base est orthonormée. Elle _n)let en évidence
le contenu séquentiel des vecteurs de tension, courant ou flux. Les vecteurs f et f]]\\[_u sont
— —
conjugués entre eux et engendrent le plan de Fortescue vect (fév , f]]VV_u> associé a la séquence wu.
N+1
La transformation de Fortescue crée {;—J espaces propres définis par :

%
— une droite propre vect (fév ) dite droite homopolaire associée a la séquence 0,

N N :
— |N/2] plan propres vect (fu ,fou) associés a la séquence u,
—
— une deuxieme droite homopolaire vect (f]]\\{ /2>, si N est pair, associée a la séquence N/2.

Tous ces espaces sont orthogonaux entre eux, une séquence n’influe que sur un seul et unique
espace. Par exemple, le vecteur de courant ne comportant que la séquence u # 0

—

N-1
— 2
i = ZI\/ﬁcos <9—]\7fruxn> nl (1.49)
n=0
peut s’exprimer dans les bases de Fortescue comme

I\/f <exp(—j9)fzv> +exp(j9)fﬁ> . (1.50)

Seules les composantes u et N —u sont non nulles, ce qui indique que la base de Fortescue met
en évidence les séquences d'une grandeur. C’est pour cela que certaines contributions nomment
la base de Fortescue comme la base des séquences [42].

Passer de la base naturelle a la base de Fortescue est réalisé en utilisant la matrice de passage

N . N - exp<j2]7\rfun>
| =[]y 1M = | —— : (L51)

—r
1

(u,n)€[0,N—1]2

1.5.2 Base de Clarke

La base de Clarke C¥ est une base réelle dont les propriétés sont similaires & celles de la base
de Fortescue FV . Elle permet de mettre en évidence les composantes séquentielles des_v;actetgs}.

Le plan de Fortescue associé & la séquence u est engendré par les vecteurs de Clarke o et BY
—y -y -
vect <f5,ffvv_u) = vect <oziv,ﬁév> . (1.52)
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Les vecteurs de Clarke sont liés aux vecteurs de Fortescue par les relations

vu e[, |N/2)],ad = 1<f—>N fN—>>
R ) S (153)
Vu € [1,|N/2]], ) T(f £y )

ou aux vecteurs de la base naturelle comme

N-1
— 1 —
T g
e
—1
— 2 —2
Vu € [1,|N/2]], o = Z cos (Zz;u X n) nl’
n=0 (1.54)
N—-1
— 9 —
Vu € [1,|N/2]], BN = Z sin <]\7;u X n> nl
n=0
—1
o ey
si N est pair hY . = =~

Comme la base de Fortescue, la base de Clarke est composée :

—
— une droite propre vect <hév ) dite droite homopolaire associée a la séquence 0,

% %
— | N/2] plan propres vect ( o, ,B{LV ) associés a la séquence u,

—
— une deuxieme droite homopolaire vect (h% /2> si N est pair associée a la séquence N/2.

Par exemple, le vecteur de courant de la relation (1.49) s’exprime dans la base de Clarke

comine

—

7 = V2 <cos(9)a{y + sin(Q)B—é\}) (I.55)

—
Ici aussi, seul les composantes a et BN associées a la séquence u sont non nulles. Il est

remarquable que les composantes de Clarke du vecteur de courant ont les mémes amplitudes
que les composantes naturelles. La base de Clarke n’est donc pas une base orthonormée, elle ne
conserve pas le produit scalaire et donc la puissance.

Le passage de la base naturelle NV 2 la base de Clarke C¥ se fait en utilisant la matrice de
passage [C'y| définie pour une dimension N impaire par

[ 1 1 1 ]
cos 2Nﬁxlx() cos 2Wﬁxlxl cos %xlx(Ns—l)
sin(?\?xlxo sin(i\jxlxl sin(%xlx(N—l))

cos 2—7T><NQ_1><O cos 2% N2_1><1 cos %xNglx(N—lo

2r . N -1 2 N -1 2 N -1
_s1n<>< 5 x 0 sm(x 5 x 1 sm(Nx 5 1x(N-1)

Dans le bas ol la dimension N est paire, il convient de rajouter une derniere ligne
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1 -1 (1Nt

afin d’ajouter la deuxieéme composante homopolaire orthogonale a la premiere.

1.5.3 Machines fictives

L’utilisation des bases de Fortescue et de Clarke introduit 1 ou 2 droites propres et | N/2]
. | N+1 s .
plans propres, soit — | espaces propres. Chaque espace propre est associé a une machine
fictive [43-45]. En notant m lapplication linéaire décrivant les effets d’auto-induction des phases
statoriques ou rotoriques sur elles-mémes, [31, 46] montrent que les matrices associées a cette ap-
plication linéaire exprimées dans les bases de Fortescue ou de Clarke sont des matrices diagonales
dont les coefficients sont les inductances cycliques des différents espaces propres

mat (m, FY, FY) = mat (m,C"Y,C") = diag (Lo, L1, ..., Ln-1)- (1.57)

Il en va de méme pour les effets résistifs, décrits par I’application linéaire r, dont la matrice
associée dans les bases de Fortescue ou de Clarke est une matrice diagonale dont les coefficients
sont les résistances cycliques des espaces propres

mat (r, FV, FY) = mat (r, C",C") = diag (Ro, R1,..., Rn_1). (1.58)

La propriété de symétrie (1.34) des harmoniques générés par les séquences u et N — u est
illustrée ici par I’égalité des inductances L, et Ly_, et des résistances cycliques R, et Ry_y-
Les machines associées aux espaces homopolaires possedent une inductance cyclique égale a Ly
et Ly/p. Les autres machines fictives sont des machines diphasées dont les deux inductances
cycliques sont égales et valent £, = Lx_,. Il en va de méme pour les résistances.

Par exemple, une machine 7 phases, représentée par la figure 1.20, est composée de deux
machines homopolaires d’inductances Ly et de résistances Rg et de trois machines diphasées
d’inductances L1, Lo et L3 et de résistances Ri, Ro et R3 comme présentées par la figure 1.21.

Ces espaces propres sont a priori totalement découplés car les familles d’harmoniques F,
sont disjoints. Cependant, le découplage des machines fictives est conditionné aux hypotheses
d’un matériau linéaire, d’un entrefer lisse et d’un rotor répliquant uniquement I'harmonique
inducteur.

Les limites de ce découplage du a la déformation rotorique seront étudiées dans le chapitre
IT et du a la saturation seront étudiées dans le chapitre III. Le chapitre IV illustrera que le
couplage entre machines fictives a un impact sur la commande vectorielle d’'une machine.

[46, 47] indiquent que 'inductance cyclique associée & l'espace u est liée aux inductances
magnétisantes des différents harmoniques de F,, par la relation

’UE]'—u

ot Ly, , est 'inductance magnétisante de I’harmonique v définie par

| 2

SNC S 2 S KU
Lo = N22or R0, <aNd> sine? (v2) Ky (1.60)

YGe S 2 ’U2

Dans la relation (I1.60), g est 'entrefer augmenté des coefficients de Carter statorique K, g
et rotorique K., définis par
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FI1GURE 1.20 — Phases d’une machine 7 phases selon leurs axes magnétiques naturels

Kc,s = QSDi’S 2 y Wo,s = asDi,spe,spo,s (161)
0,8
OZSDLS * o99m + Wo,s
Kc,r = arDe,er y Wor = arDe,rpe,rpo,r (I-62)
o,r
arDe,r + 50m + Wor
ge = ngc,ch,r' (163)

Ces coefficients permettent de considérer 'entrefer comme lisse en ’augmentant virtuellement

d’une quantité dépendant des ouvertures d’encoches.

1.5.4 Propriété du bobinage dans les bases de découplage

Les applications de distribution et de fonction de bobinage ont été introduites et étudiées

dans les bases naturelles. Les bases de Fortescue et de Clarke permettent d’extraire les propriétés
séquentielles. L’application linéaire de distribution de bobinage statorique ou rotorique est notée
d et 'application linéaire de fonction de bobinage est notée w.

La matrice de distribution de bobinage statorique ou rotorique exprimée dans les bases de

Fortescue est définie par
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FIGURE 1.21 — Machines fictives d’une machine 7 phases selon les axes de Clarke
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mat (d, FY, F?) = [d] = (i) 0)cfo.N-1]x[0,0-1] (L.64)

ou
Q .
iy F
dp = § NOL SO (1.65)
0 sinon.

Les relations (1.64) et (1.65) montrent qu’alimenter le bobinage avec la séquence u génére une
densité de courant contenant uniquement les harmoniques v € F,, dont I'amplitude est pondérée
par le facteur de bobinage.

Sur le méme principe, la matrice [w] représentant ’application linéaire de fonction de bobi-
nage dans les bases de Fortescue est calculée. Son expression est

mat (w, FY, F9) = [@] = (@) () cfo.v - 1]x[0.0-1] (1.66)

K," exp (]m>
CQ— Q .
i) —= siv e Fy,
Wy = N . (7TU> (1.67)
’ 2 sin 6

0 sinon.

Identiquement, (1.66) et (I1.67) montre que la FMM générée par la séquence u ne contient
que les harmoniques de F,,, comme montré par expression (1.46) de la FMM.

I.6 Meéthodes de prise en compte de la non linéarité du matériau
magnétique

Une tres grande partie des modeles analytiques de la littérature permettant de prédimension-
ner des machines reposent sur I’hypothese que le matériau magnétique soit linéaire [48]. Le
modele circuit équivalent monophasé I' présenté par la figure 1.5, la théorie d’injection d’harmo-
niques et la décomposition en machine fictive font cette hypothese. Le cas classique de dimen-
sionnement d’une machine est le fonctionnement avec une seule polarité conduit le concepteur a
dimensionner le circuit magnétique de maniere a ce qu’il soit en limite de saturation pour cette
polarité. Ainsi, le volume de matériau magnétique est utilisé de maniere optimale.

Pour la commutation de péles étudiée ici, un circuit magnétique doit pouvoir étre correc-
tement dimensionné pour plusieurs polarités. [49] indique que les polarités faibles conduisent
plutét a une saturation de la culasse alors que les polarités grandes saturent plutot les dents.
Utiliser plusieurs polarités avec le méme circuit magnétique oblige le concepteur a dimensionner
correctement le fer dans tous les cas d’utilisation. Ainsi, maitriser I’état magnétique, c’est-a-dire
accepter, voire rechercher, la saturation dans certains modes de fonctionnement est une solution
au probleme de dimensionnement multipolarité.

[.6.1 Augmentation locale de ’entrefer

[50] présente une méthode de prise en compte de la saturation par ’augmentation locale de
I’entrefer. En supposant que la saturation écréte le champ magnétique a 'instar de l’injection
de ’harmonique 3, 'entrefer n’est plus parfaitement uniforme et la perméabilité de 'entrefer est
modélisée par

Po(8) = 12 = po (ke + B cos (20 (6 67)) (1.68)
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ol ke et kp, sont des parametres dépendant de la saturation de la machine [51], 6 est la
position du maximum de champ d’entrefer (figure 1.22). Cette méthode permet de rendre des
expressions analytiques classiques, telle que (1.60), rapidement dépendantes de I’état magnétique
de la machine. Cependant, la détermination de ces parametres nécessite de connaitre 1’état
magnétique de la machine dans le cas d’un matériau linéaire et saturant.

Néanmoins, cette modélisation est une restriction de la perméance au premier harmonique
et ne permet pas d’étudier le couplage des machines fictives entre elles. Pour des machines
polyphasées dont le nombre de machines fictives est grand, cette modification de la perméance
d’entrefer semble insuffisante.

F1GURE [.22 — Variation de la perméabilité en fonction de la position. Le maximum de champ
est localisé a 0 = Orad

1.6.2 Modeles paramétriques des inductances

[52] présente un modele paramétrique d’inductances faisant intervenir les inductances évaluées
en régime linéaire, en régime fortement saturé et la valeur maximale du champ d’entrefer. L’in-
ductance magnétisante de ’harmonique v est modélisée par

Lm,U,O - Lm,v,oo
v (meBD Y
Cy

ol Ly 4,0 €t Ly .00 sont les valeurs des inductances magnétisantes en fonctionnement linéaire
et totalement saturé, B, est le champ d’entrefer et ¢, et r, sont des coefficients réels propres a
chaque harmonique v. L’inductance de fuite est modélisée par une expression similaire

Lm,U(BQ) = + Lm,v,oo (169)

Nr,v,[) - Nr,v,oo
14+ <maxd(|Bb)>

ol Ny et Npy oo sont les valeurs des inductances de fuite en fonctionnement linéaire et
totalement saturé, By est le champ orthoradial dans les encoches rotoriques et d,, et s, sont des
coefficients réels propres a chaque harmonique v. Les parameétres de ces modeles sont obtenus
par interpolation de relevés expérimentaux et estimation des champs, et permettent de raffiner
le modele I', comme présenté par les figures 1.23a et 1.23b.

NT,U(Bb) = 5o +Nr,v,oo (17())
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FIGURE 1.23 — Modélisation présentée dans [52] pour le plan 1, avec (L, 1,0, Lim 1,00, €C1,71) =
(153.5m, 120.5mHH, 0.563Wb, 3.9) et (Nj.1.0, Ny1.00,d1,51) = (71.6mH, 3.4mH, 0.0546T, 4.1)

1.6.3 Modele par réseau de réluctances

[53, 54] étudient les machines synchrones et asynchrones en décomposant le circuit magnétique
en petites zones de perméabilités constantes reliées sont les extrémités sont des nceuds reliés a
une ou des zones adjacentes. Ces modeles ressemblent sensiblement a un modele élements-finis
dans la mesure ou le domaine d’étude est décomposé en sous domaines, liés entre eux par
des conditions limites. Comme montré par la figure 1.24, chaque zone accueille jusqu’a quatre
réluctances, une ou deux sont radiales et deux sont orthoradiales, permettant de représenter la
direction locale du champ dans le plan. Aussi, le champ peut fuiter du fer vers ’air avec les liens
entre les zones Fy; et E,; ou By o et Ey 1.

Bottom Ei1 Eq1

E
% E
7 Et2 E82
Middle Eto Eg2
g E
g E
|

-=- Ets
Top Ets Eg:

Opening Ei4 Eq4

(b) Réseau de réluctance correspondant a la
(a) Décomposition du domaine proche des encoches décomposition, en noir pour le fer et en blanc pour
statoriques Pair

FIGURE 1.24 — Décomposition du domaine statorique proposée par [54] (Fig. 8)

Contrairement aux modeles éléments finis, les réseaux de réluctances contiennent moins
de noeuds et sont donc plus légers a résoudre. Ces réluctances sont calculées en utilisant les
données géométriques de la machine et les perméabilités d’un matériau magnétique linéaire ou
non. Les termes sources sont donnés par les courants circulant dans les conducteurs statoriques,
les conducteurs rotoriques ou les aimants le cas échéant. Les conditions limites sur le champ

37



magnétique sont directement comprises dans la topologie du réseau. Les réseaux de réluctances
maillent les circuits magnétiques statorique et rotorique ainsi que ’entrefer. Etant une zone
de faible perméabilité, I'air contient la majorité de I’énergie magnétique d’une machine. Son
maillage doit donc permettre de faire correctement le lien entre le stator et le rotor, tout en
étant mobile car il dépend de la position du rotor. Le couple créé peut étre évalué par variation
de I’énergie magnétique stockée par la machine en fonction de la position. Ce calcul est compliqué
pour une machine asynchrone car les courants rotoriques sont induits et doivent étre calculés
par une résolution magnétodynamique.

1.7 Positionnement

Cette these étudie trois verrous scientifiques peu étudiés dans la littérature des machines
asynchrones polyphasées et plus particulierement pour la commutation électronique de poles. En
effet, 'objectif d’'utiliser plusieurs polarités avec une méme machine fait apparaitre un certain
nombre de problématiques nouvelles. A la vue de I’état de I'art présenté précédemment, la
recherche sur les machines asynchrones polyphasées a commutation électronique de poles est
localisée

— en Suede & KTH (Kungliga Tekniska hogskolan) avec Peretti, Wu et Olson,

— en Allemagne avec I’Université de la Bundeswehr a Munich et I'application industrielle

ISCAD de Gerling,

— au Etats-Unis a I’Université de I'lllinois & Urbana-Champain avec Libbos, Kraus et Klein

— en France avec le Laboratoire d’Electrotechnique et d’Electronique de Puissance (L2EP)

de Lille et I'Institut de Recherche et d’Etudes navales (IRENav).

I.7.1 Verrou n°1 : prédiction des performances statiques et transitoires

Le premier verrou est la prédiction des performances statiques et transitoires des machines
asynchrones. Le chapitre II présente deux modeles circuits linéaires, I’'un décrivant le comporte-
ment temporel et 'autre le comportement statique. Un accent sera mis sur la prise en compte
des harmoniques d’espaces des différentes séquences disponibles pour la machine étudiée [55].
Le premier modele est un modele connu de la littérature [30, 31, 46, 56, 57] et est principa-
lement utilisé pour étudier le comportement transitoire lors de ’alimentation avec la séquence
fondamentale d’'une machine triphasée. Sa formalisation présentée ici est générale et utilise la des-
cription originale du bobinage par matrices de distribution et de fonction de bobinage présentée
précédemment. L’étude harmonique de ce modele renseigne sur la répartition séquentielle des
harmoniques d’espace et leurs interactions avec une formalisation générale, compacte et inédite
raffinant celle présentée par [58]. Le deuxieéme modele est un modele similaire au modele I'
présenté précédemment mais prenant en compte les harmoniques d’espaces [13, 59, 60] générés
par la séquence d’alimentation. Il développe une expression finie des inductances cycliques
différente de ’expression infinie présentée précédemment. Basé sur ces expressions, un modele
circuit équivalent est créé, rappelant ceux présents dans la littérature, mais dont les parametres
sont explicitement définis pour chaque harmonique de chaque séquence.

I.7.2 Verrou n°2 : prédiction de la saturation magnétique

Le deuxieme verrou est la prédiction de la saturation a faible cout calculatoire. Des méthodes
d’interpolation permettent d’obtenir des expressions analytiques pour les inductances modélisant
la machine [52], par augmentation locale de 'entrefer [50] ou par un réseau de réluctance [54].
Dans 'objectif de développer un modele compact et rapide a résoudre permettant de restituer la
saturation pour n’importe quelle topologie de machine et pouvoir prédimensionner des circuits
magnétiques, le chapitre III présente un réseau de réluctances non linéaires. Le réseau présenté
ici n’étudie que les lignes de champ principales, ce qui réduit considérablement le nombre de
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réluctances par rapport aux modeles existants. Cela permet de diminuer considérablement le
temps de calcul nécessaire a I'obtention des cartes de champ de la machine. Il peut étre utilisé
pour modéliser n’importe quelle distribution de bobinage réparti dans des encoches sectorielles
comme définies par la figure 1.2. L’étude des flux permet de prédire la décroissance des in-
ductances magnétisantes par rapport au courant. Les résultats du réseau sont comparés aux
résultats obtenus par des simulations éléments finis équivalentes.

1.7.3 Verrou n° 3 : utilisation correcte des séquences

Le troisieme verrou est la commande d’une machine asynchrone permettant de la piloter peu
importe la séquence demandée. Le modele utilisé pour cette these et présenté dans le chapitre IV
est un modele de commande par controle indirect de 1’orientation du flux rotorique [18, 20-23]. 11
prédit la position du champ rotorique par la mesure des courants statoriques et de la vitesse de
rotation. Ce modele est bien étudié dans la littérature pour la commande de machines triphasées.
[61] ont implémenté la commande & flux orienté sur les machines asynchrones polyphasés mais
n’utilisent qu'une seule polarité et donc un seul plan de Clarke pour le pilotage. Les autres plans
peuvent servir a faire de I'injection d’harmonique [62], peuvent permettre d’estimer la position du
rotor et donc s’affranchir du capteur de vitesse ou sont laissés libres de tout asservissement [61,
63]. En résumé, ces modeles ne permettent pas de faire de la commutation de poles. Le modele
développé ici est adapté pour permettre de piloter n’importe quelle séquence en vitesse pour
n’importe quel couple appliqué sur I'arbre. Ce modele est utilisé pour commander la machine
asynchrone 9 phases de 'TRFENav et des essais et acquisitions sont réalisés pour tracer les cartes
de rendement des quatre séquences. Ces cartes de rendements peuvent servir de base pour choisir
la meilleure séquence a utiliser pour faire fonctionner la machine sous une charge mécanique
donnée.

1.8 Matériels et méthodes

Pour illustrer cette these par des exemples concrets, quatre machines seront considérées, dont
les parametres géométriques sont détaillés dans le tableau 1.3.

La premiere est la machine 9 phases a bobinage non diamétral de I'’/RENav, dont le bobinage
(Ns,Qs,p, Spp, kr) = (9,36,1,2,6) a déja été introduit par la distribution (I.17) et nommé 9 —
ND. Cette machine est une machine commerciale triphasée a 3 paires de poles rebobinée par le
service de soutien de la flotte de la Marine Nationale pour donner une machine 9 phases a 1 paire
de poles. Le bobinage statorique n’est pas diamétral et génere un grand nombre d’harmoniques.
Le rotor a cage est composé de 33 barres (figure 1.25a). Un prototype, présenté par la figure 1.25
est localisé dans le laboratoire d’électrotechnique de 'TRENav et est entouré d’'un banc d’essais
< convertisseur - machine de charge > qui sera présenté précisément par la suite.

Le deuxieme machine est une machine 9 phases a 1 paire de poles similaire a la machine 9 —
ND mais dont bobinage (Ns, Qs, D, Spp, kr) = (9,36,1,2,0) est un bobinage diamétral introduit
précédemment et nommé 9 — D. Il génere moins d’harmoniques. Le rotor a cage est composé de
33 barres (figure 1.25Db).

La troisiéeme machine est une machine 5 phases a 2 paires de poles & bobinage diamétral
(N, Qs, D, Spp, kr) = (5,20,2,1,0). Le rotor a cage est composé de 31 barres (figure 1.25¢). Elle
est nommée machine 5 — 31.

La quatrieme machine est une machine 5 phases a 2 paires de poles a bobinage diamétral
(Ns, Qs,p, Spp, kr) = (5,20,2,1,0) identique au stator de la machine 5 — 31. Le rotor & cage est
composé de 32 barres (figure 1.25d). Elle est nommée machine 5 — 32

Ces quatre topologies serviront d’outils de validation des modeles développés tout au long
de la these. La comparaison des performances des bobinages 9 — ND et 9 — D renseignera sur
I'influence qu’a le bobinage statorique tandis que la comparaison entre les bobinages 5 — 31 et
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FiGURE 1.25 — Prototype 9 phases de 'IRENav dont le stator est bobiné selon le bobinage
9 — ND et le bobinage rotorique est une cage de 31 barres (tension nominale : 77V, courant
nominal : 3.65A)

(c) Bobinage 5 — 31 (d) Bobinage 5 — 32

FI1GurE 1.26 — Différents bobinages utilisés

40



5 — 32 illustrera I'influence du nombre de barres rotoriques.

Les modeles analytiques développés seront testés par des codes de calculs Python ou Matlab.
Aussi, des modeles de commandes sont testés sur Matlab-Simulink avant d’étre implémenté
sur un banc d’essais du prototype 9 phases et permettre de réaliser des essais de pilotages
de la machine 9 — ND de I'IRENav. Un certain nombre de simulations éléments-finis seront
réalisées. En fonction des besoins, ces simulations seront faites avec les logiciels Finite Element
Magnetic Methods (FEMM) pour les cas magnétostatiques et Ansys-FElectronics pour les cas
magnétodynamiques. Tous ces logiciels et matériels expérimentaux sont localisés sur le site de
I’IRENav, ou I'intégralité de ces travaux de these ont été réalisés.

TABLE 1.3 — Grandeurs géométriques des différentes machines

| Grandeur | 9—ND /9—-D [5-31/5—32]

N, 9 5
Qs 36 20
D; ¢[mm] 93 125
D s[mm] 145 180
0, [mm] 120 120
De,s 0.5 0.5
he s[mm] 15 14.2
Do,s 0.5 0.5
ho,s[mm] 2 6
P 1 2
Spp 2 1
Ned s 50 18
ps[Qm] 1.725 x 1078 1.725 x 1078
N, 33 31/32
Qr 33 31/32
D; ,[mm] 28 28
D, ,[mm)] 92.4 124
0, [mm] 120 120
De,r 0.5 0.5
he »[mm] 16 134
Do,r 0.5 0.5
ho [mm] 0.6 2.8
€q[mm)] 1 1
pr[Qm] 2.17 x 1078 2.17 x 1078
J kg m?] 0.0203 0.05
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Un modele circuit linéaire d’une machine asynchrone est une représentation du comporte-
ment électro-magnétique des différentes phases statoriques et rotoriques de cette machine. Cette
modélisation s’appuie sur des lois linéaires, telles que la loi des noeuds, des mailles, d’Ohm ou
de Lenz. Elle permet de décrire simplement 1’évolution de grandeurs dimensionnantes de la ma-
chine et de prédire les performances électriques et mécaniques. Bien connue pour les machines
triphasées ou polyphasées fonctionnant a leur séquence fondamentale, il est nécessaire d’étayer
cette modélisation pour restituer les effets des harmoniques spatiaux. Ces harmoniques sont
cruciaux pour la commutation de poles.

Ce chapitre s’attele a établir, de la maniere la plus générale possible, deux modeles circuits
linéaires. La premiere section décrit un modele temporel, sous les hypotheses de linéarité, d’en-
trefer lisse et de champ radial, décrivant le comportement transitoire d’'une machine asynchrone.
Ce modele estime les grandeurs électriques et mécaniques lors des régimes transitoire et établi.
L’utilisation des bases de séquentielles renseigne sur le comportement séquentiel et harmonique
de la machine. En particulier, le couplage des séquences entre elles sera mis en évidence lors d’un
fonctionnement linéaire. La deuxieme section étudie le méme modele en ajoutant les hypotheses
d’alimentation sinusoidale et de régime permanent. Un modele circuit équivalent est obtenu, per-
mettant de calculer instantanément les caractéristiques couple-glissement et courant-glissement
et I'influence des harmoniques sur celles-ci.

Ces deux modélisations donnent acces a des grandeurs de dimensionnement des machines
qu’il convient de prendre en compte pour la commutation de poles. Comme chaque séquence
d’alimentation génere une polarité différente, une machine asynchrone voit son comportement
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changer. Les modeles se doivent de retranscrire le plus fidéelement possible ces modifications de
comportement.

II.1 Approche temporelle : modele des circuits couplés

Soit une machine asynchrone constituée d’un stator composé de IN; phases réparties dans
Qs encoches dont la distribution de bobinage est décrite par I'application linéaire dg et d’un
rotor court-circuité composé de N, phases réparties dans (), encoches dont la distribution de
bobinage est décrite par ’application linéaire d,.. Dans un cas tres général, la tension d’une phase
statorique ou rotorique est la somme d’une tension ohmique et d’une force-électromotrice. Les
N, + N, équations de tensions de phases peuvent étre mises sous la forme vectorielle suivante

;

%
— - d®,
(D)4

ve = 3
— - d(ITr)
=)+
(IL.1)
— — —
D, = mg (Zs) + Mg, <7'T‘)

= - -
O, =my, <7/r) + My (ls>

< —> . . . -
ou v; est le vecteur des tensions simples statoriques, is est le vecteur des courants des phases
statoriques, @, est le vecteur des flux de phases statoriques, v7 est le vecteur des tensions simples
rotorique égal au vecteur nul, ¢, est le vecteur des courants des phases rotoriques et @, est le
vecteur des flux de phases rotoriques. Pour faire le lien entre ces différentes grandeurs, le systeme
vectoriel fait apparaitre les six applications linéaires suivantes
o ry: ENs — ENs . s ul donnant les tensions ohmiques statoriques a partir des courants
statoriques,
N, Ny 77 ’ ;
e mg, : &N — EVs iy — Py donnant les flux captés par le stator dus aux courants
statoriques,
N, N, 77 ’ ;
e my : &N — £V 4, — P, donnant les flux captés par le stator dus aux courants
rotoriques,
o r.: &N — £V 4, — u,; donnant les tensions ohmiques rotoriques a partir des courants
rotoriques,
N, N, 7 ’ ;
e m, : &V — &V 4. — &, donnant les flux captés par le rotor dus aux courants
rotoriques,
N, N, 7* ’ :
e m, : £V — EN iy — &, donnant les flux captés par le rotor dus aux courants
statoriques.
Etudier le systéme (II.1) requiere d’écrire les équations dans une base particuliere. Deux
bases sont étudiées : la base naturelle et la base de découplage de Fortescue, introduites dans le
chapitre I.

I1.1.1 Expression dans les bases naturelles

La phase ng € [0, Ng — 1] statorique est soumise & une tension simple vy, est parcourue
par un courant is ,, et voit un flux total @, . La phase rotorique n, € [0, N, — 1] est soumise
a une tension simple v, = 0, est parcourue par un courant i,,,. et voit un flux total ®, ,, .
Les vecteurs de tensions, courants et flux du systeme (II.1) sont définis dans les bases naturelles
N»s et NV par [30]
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Ng—1

- Z vs,nsnﬁf; (I1.2a)
ng=0
Ng—1
s —
W= 3 igpnl (I1.2b)
ns=0
Ng—1
— - A
=) .,,n)° (IL.2¢)
ng=0
Ny—1
r —
U= Uppm)r (I1.2d)
n,=0

N,y—1 s
- N,
Ny

iy =Y irmn (IL.2¢)

n,=0
Nyp—1 _

& =3 @0l (I1.2f)
n,=0

Les applications linéaires du systeme (II.1) peuvent étre représentées dans les bases naturelles
par des matrices dont les expressions dépendent du bobinage.

Matrice d’inductances statoriques

Le flux capté par une phase statorique peut étre décomposé en un flux magnétisant, un flux
de fuite dit aux conducteurs dans les encoches et un flux de fuite dit aux conducteurs des tétes
de bobines. L’intégration présente dans (I1.28) peut étre discrétisée et se calculer en utilisant la
matrice de fonction de bobinage statorique. Le flux de fuite di aux conducteurs dans les encoches
est calculé par la matrice de distribution de bobinage. Ainsi, [29] montre que la matrice [Mss]
associée mgy dans la base naturelle peut étre exprimée a 1’aide des matrices [ds] et [w,] comme

2 I
mat (ms&NNSaNNS) = [Mss] = ko Trgg
Ge s

Nch,s [ws] [WS]T + Eschzd,s [ds] [dS]T + [Ltb,S] (IL.3)

ol (L s| est la matrice des inductances des tétes de bobines, généralement inconnue mais
négligeable, si la longeur axiale £, est grande, devant le premier membre représentant la com-
posante magnétisante et devant le second membre représentant les inductances propres des
conducteurs. L’inductance mutuelle de deux conducteurs £z est une inductance de couplage par
le fer [64] et est définie par

he,s ho s

+ =2t | (11.4)
Di,s ]
T + ho,s + he,s) 53

gss = MOez
d

Le coefficient de [Mss] placé a la position (n1,n2) représente l'inductance mutuelle entre les
phases statorique nj et no si ny est différent de ng et auto-inductance de la phase ny si nj et
ne sont égaux. Par symétrie des inductances mutuelles, la matrice des inductances statoriques
est une matrice symétrique de la forme
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I Ls + Ess Ms,Ol MS,OQ cee Ms,Ostl 1
Ms,Ol Ls + gss Ms,12 R Ms,lNS—l
[Mss} = Ms,02 Ms,lQ Ls + ‘ess Ms,Qstl . (115)
| Mson.—1 Msin,—1 Msaon,—1 - Ls+4lss |

Matrice d’inductances rotoriques

La relation (I1.3) peut étre généralisée a n’importe quel bobinage dont la distribution est
connue, en particulier le bobinage rotorique, qu’il soit a cage ou non. Ainsi, I’application m,.,
est représentée par la matrice

uo 27TR f

ge Qr
Dans (I1.6), £, est 'inductance d’un conducteur déterminée, comme l'inductance des conduc-
teurs statoriques dans (I1.4), par

mat (m”“’ NNT’ NNT) = [MTT} - chr [ ] [wr]T + grrNgd,r [dr] [dr]T + [Ltbm] (H~6)

he T ho T
Crr = ol 5 ’ + 5 : (IL.7)
3 (27 - ho,r - he,r) 57‘ 2 Er

Dans le cas d’une cage, le calcul du terme de magnétisation fait apparaitre les inductances
propres L, et mutuelles M, des phases rotoriques. Ces coefficients vérifient les relations expli-
citées dans [30]

Qr — 1 po 2m Ry,

L, = a .8
Q ge 4Q, (IL8)

1 po 2w Ryl
M, = . 1.9
" Qrge 4Q. (IL9)

mais sont calculées ici pour un conducteur par encoche. Les encoches rotoriques sont occupées
par une barre et celles-ci sont court-circuitées par deux anneaux conducteurs. L’inductance d’une
barre est définie comme L = ¢, et celle d’'une portion d’anneau de court-circuit est définie
comme

o ey 2,3De,r In 4,7Der
4G 4Q,L,, sin < Qr) h/:er + 2her

Dans 'expression précédente, A. est l'aire d’une section transversale d’anneau de court-
circuit. L’expression précédente est celle de [37] divisée par 4 = 22, comme l'ont été les expres-
sions (I1.8) et (I1.9) car un seul conducteur est considéré ici au lieu de 2 dans [37]. Finalement,
(I1.6) peut étre retravaillée pour donner

L. (11.10)

Le+2(Ly+ L) M, — Ly M, ... M, M, — L,
M, — Ly L, + Q(Lb + Le) M, —Ly, . M, M,
[Mrr] = . ) . . . . )
M, — I M, oo M, M,—L, Ly+2(Ly+Le)

(I1.11)
expression déja connue et présentée dans [16, 31, 46].
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Matrice de résistances statoriques

Comme les phases sont isolées entre elles, la matrice de résistance statorique [Rs] associée a
rs est simplement une matrice diagonale sont le n®™¢ terme est la résistance de la phase n. Si
les phases sont identiques, la matrice [R;] est définie par

[Rs] = R; [INS} (11.12)

ou R est la résistance des phases statoriques et [Iy,] est la matrice identité de taille Nj.

Matrices de résistances rotoriques

Pour un rotor bobiné ou a cage, les encoches sont parcourues par un certain nombre de
conducteurs reliés entre eux pour court-circuter les phases rotoriques. Dans le cas d’une cage,
les encoches sont parcourues par une barre. Celles-ci sont reliées par deux anneaux de court-
circuit. Les phases rotoriques sont donc composées de deux demi barres adjacentes et des deux
portions d’anneau les reliant. Ecrire la loi ’Ohm dans une phase rotorique fait apparaitre la
matrice des résistances rotoriques [R,|, de format N, x N, définie par

[ 2(Ry + R.) —Ry 0 . —Ry
—Ry 2(Rb + Re) —Ry ce 0
R,] = 0 —Ry 2(Rp+ Re) ... 0 (I1.13)
| R, 0 —Ry 2(Ry+ Re) |

Dans la relation précédente, Ry est la résistance d’une barre et R, est la résistance d’une
portion d’anneau reliant deux barres adjacentes telles que

Puly
= — 11.14
Ry, A, (IL.14)
T (Dey — he,r
LR
R, = r II1.15
. (115)

Matrices de couplage stator/rotor

Le couplage magnétique entre le stator et le rotor est représenté par les applications myg,
et m,s, dépendant de la position 6, du rotor. Pour un matériau linéaire, la matrice associée
est classiquement décomposée en une somme infinie de matrices représentant la contribution de
chaque harmonique spatial au couplage entre le stator et le rotor [30, 31], donnant

mat (Mg, NV NV) = (M) = ) [Mor] (I1.16)
veEN*
Le coefficient M, ,,, de la matrice [Mj, ] positionné & la place (ng, n,) € [0, Ns—1]x [0, N,—1]
est I'inductance mutuelle entre les phases statorique ng et rotorique n, et est défini par (1.28).
La superposition des harmoniques décompose I'inductance mutuelle entre les phases ng et n,
comme une somme d’inductances harmoniques et permet d’écrire

2m
Mns,nr = ZORggchd,chd,r/ Ws ng (e)wr,nr (9 - Hm)de = Z Mns,nr,v (1117)
0

¢ vEN*

Une expression similaire a (I1.3) et (II.6) utilisant les matrices de fonctions de bobinage
statoriques et rotorique n’existe pas car les matrices ne sont pas forcément de méme format.
Calculer (II.17) nécessite de développer les fonctions de bobinages en série de Fourier. Comme

47



évoqué dans le chapitre I, les fonctions de bobinage sont liées a la distribution de bobinage,
elles-mémes liées aux facteurs de bobinage. Ainsi, I'inductance mutuelle due a ’harmonique v
vaut

211 2Tl
cos (v@m _ gc,s vng + gc’ vn, + arg (msm>> (I1.18)
S r 7

oll Mg, est le coefficient d’inductances entre la phase statorique indexée 0 et la phase
rotorique indéxée 0 quand le rotor est a la position 60,,, = Orad défini par

N, N, Koo Ko,
Mgrp = ?%Rg@ < d> ( d) sinc (v%) sinc (v%) 8 D (IL.19)
- e

Nois Ny, Vv

Mns,nr,v =2 ‘msr,v

Pour des bobinages statorique et rotorique a nombre entier d’encoche par pole et par phase
(2spp € N), les harmoniques d’espace v sont des multiples du nombre de paires de poles p, comme
présenté par la relation (1.35), tels que v = ph avec h I'harmonique électrique associé. Dans ce
cas, et si le bobinage rotorique est d’indice de circularité i., = 1 comme pour une cage, (I1.18)
peut se mettre sous la forme

2w 2
cos <v9m — Ehns + Mvnr + arg (msm)> . (11.20)

Msr,v,ns,nr =2 ‘msr,v
La matrice associée a m,.s est la transposée de la matrice associée a my;,

mat (my, NV NY) = [M,] = [M,,]". (I1.21)

Ecriture du modele des circuits couplés dans les bases naturelles

En utilisant les expressions (II.3) a (I1.16), le systéme vectoriel (II.1) prend la forme du
systeme matriciel

p —
s = R[], + H
ale;]
[0 = [Ry] m N T (11.22)
] =0 ] 0 7]
8], =01 [ + 00 [

traduisant le comportement électro-magnétique d’une machine asynchrone. Le comportement
mécanique peut étre étudié en écrivant le théoreme du moment dynamique de I’arbre en rotation
autour de 'axe du moteur

d?6,,
dt

ou J est le moment d’inertie des pieces tournantes autour de leur axe de rotation, C, est le
couple utile et C), est le couple de perte. En premiere approximation, le couple utile peut étre
égal au couple électromagnétique C.,, dont un estimateur usuel est défini par le produit scalaire
des vecteurs de courants statoriques et de flux stator/rotor

—
— dPy,
Cem = <zs, €0, > (I1.24)
NNVs
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et permet de rendre compte des phénomenes électromagnétique principaux tels que les
couples pulsatoires dus a U'interaction de différents harmoniques de longueur d’onde identique.
[65] présente un estimateur plus complexe basé sur la dérivée de 1’énergie magnétique de l’en-
trefer incluant les effets de saillance statorique et rotorique et restituant donc les composantes
réluctances du couple. Le systeme (I1.22) doit étre intégré numériquement pour obtenir les ten-
sions, courants et flux en fonction du temps pour une alimentation et une charge données. Il
est donc nécessaire de le mettre en forme et de restreindre la somme (II.16) & un harmonique
maximal. En remarquant que le facteur de bobinage statorique complexe est Qs-périodique, la
sommation est restreinte aux harmoniques inférieurs a Q.

Dans le cas d’une alimentation en courant, ’équation de tensions rotorique donne 1’équation
différentielle

_
‘ [(I)r o, _1 (I1.25)

leNr = —[R,] [My]™ [@] oy~ Bl (M ] [My] [Z NN

De l'intégration de (II.25) résulte le vecteur des flux rotoriques permettant de calculer le vec-
teur des courants rotoriques, le vecteur des flux statoriques et le vecteur des tensions statoriques.
Le calcul des courants rotoriques et du couple s’ils n’étaient pas nécessaire pour 'intégration se
fait par post-traitement des résultats de (I1.33) en utilisant pour le courant

[Z—Z] NN [MrTrl <[(IT;} NN M) [Z_;} NNS) (I1.26)
et pour le couple
Com = [7}; dgﬁj” [?] . (1L.27)

Pour une alimentation en tension, les deux équations de tensions doivent étre utilisées. Il est
possible, en introduisant I’espace vectoriel £VsNr et sa base naturelle associée définie comme

N .
n.s sin < N,

—
NNoNr = § pNoolNr — 0 70 %, § N EDNAN, p s (I1.28)
n%’” si Ng <n

d’agréger les vecteurs de tensions, courants et de flux. Ainsi, des vecteurs représentant les
tensions, courants et flux de toutes les phases d’une machine sont définis comme

[V Inwene = [O2]nns + [07] v (11.29a)
%
[ ]NNS N [ L\Tz\rS [ZT]NNT (I1.29b)

(11.29¢)

ﬁ

[ = [P+ [

gNS’NT‘ _) SNS7NT

]NMV

Dans cette base, I'application linéaire r : ,_i> — 7 donne le vecteur des
tensions ohmiques de la machine a partir des courants de phases tandis que I'application linéaire
m: ENsNe 5 NN "+ & donne le vecteur des flux de phases. Dans la base NVo:Vr | ces
deux applications sont respectivement représentées par

mat (r, NVt NN=-Nr) = [R] = [ [ﬁ] [g] } (I1.30)
mat (m, NV NNV = (] = [ %} %% ] (I1.31)

De cette maniere, (I1.22) peut étre travaillée pour donner
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a[®
(7o nr = [R] [7} ey T [L? (11.32)

(e =80 [T

Dans le cas d’une alimentation en tension, le vecteur [7]11 N, N, €st connu. L’équation précédente
peut étre mise sous la forme

N
d[@}(ﬁm = —[R][M]™! [3} NNsNr

qui peut étre intégrée temporellement & partir d’une condition initiale sur le vecteur des flux

+ [V s ve (11.33)

[@} [ Les courants et le couple, s’il n’a pas été nécessaire pour l'intégration, sont calculés
NNs, N
par

[?] NNsNe [M]_l [3} NNs.Nr (I1.34)
et
Cem = F)] ;NS,NT (;[gj\i] [7] NN (IL.35)

Analyse du modele des circuits couplés écrit dans les bases naturelles pour une
alimentation en tension sinusoidale sans charge mécanique

Les figures II.1a a II.1d et I1.2a a I1.2d présentent 1’évolution de la vitesse du rotor de la
machine 9 — ND pour une alimentation avec les séquences 1, 2, 3 et 4 en boucle ouverte en
tension sinusoidale de valeur efficace 55V et de fréquence 50Hz ou le rotor est laissé libre et sans
vitesse initiale. Pour chaque séquence, le contenu harmonique du champ d’entrefer est prévu par
I’équation (1.33) et donne pour chaque séquence

Fi1=1p+ pN,Z = {1p, —8p, 10p, —17p, 19p, —26p, 28p, . .. } (I1.36a)
Fo =2p+ pNZ = {2p, —Tp, 11p, —16p, 20p, —25p, 29p, . .. } (I1.36b)
F3 =3p+ pNsZ = {3p, —6p, 12p, —15p, 21p, —24p, 30p, . .. } (I1.36¢)
Fi=4p+ pN,Z = {4p, —5p, 13p, —14p, 22p, —23p, 31p, ... } . (I1.36d)

Les figures I1.1 et I1.3 sont les résultats de I'intégration de (I1.22) tandis que les figures 11.2
et 1.4 sont des essais réalisés sur la machine réelle. La machine n’étant pas chargée, la vitesse
finale 2, « est supposée étre proche de la vitesse de synchronisme du fondamental €2,

Qs,oo ~ Qs,pu = &
U

La résolution du modele des circuits couplés montre que la vitesse finale correspond & la
vitesse de synchronisme pour les séquences 3 et 4 (figures I1.1c et I1.1d) mais qu’elle differe pour
les séquences 1 et 2 (figures II.1a et II.1b) ol un blocage est observé. Dans ces cas, la vitesse
finale est respectivement proche de la vitesse de synchronisme des harmoniques —8p € Fi,
Qs,—gp = —375tr/min, et 11p € Fa, Qg11p = 272.7tr/min. Ces correspondances sont confirmées
car restreindre la sommation de (II.16) & N\{8p} pour la séquence 1 et a N\{11lp} pour la
séquence 2 permet a la machine de ne plus se bloquer sur ces vitesses. Si cela permet a la
machine d’atteindre sa vitesse de synchronisme normale pour la séquence 2, il est remarquable
qu’en ne tenant pas compte de ’harmonique 8p pour ’alimentation par la séquence 1 la machine
se bloque sur I'harmonique 10p, €25 10, = 300tr/min.

(I1.37)
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Ces blocages sont observés lors d’essais ou la machine, présenté par la figure 1.25, est ali-
mentée par un onduleur 9 bras, composé dA’IGBT SKM50GB123D et controlé par un controleur
Microbalox 1202 DSpace, connecté a un bus continu 200V — 2200pF. La fréquence de la modu-
lation de largeur d’impulsion est de 10kHz. Les figures I1.2 présentent les profils de vitesse pour
une alimentation du prototype 9 phases de 'IRENav avec des tensions modulées dont les fon-
damentaux ont une valeur efficace égale a 55V et une fréquence de 50Hz. Les temps nécessaires
pour atteindre le régime permanent estimés par le modele des circuits couplés est plus faible
que le temps observé expérimentalement. Cela peut étre da au fait que le circuit magnétique
soit considéré linéaire, que le couple mécanique utilisé dans I'intégration du modele soit supposé
égal au couple électromagnétique (I1.24), et que les frottements mécaniques ainsi que effet de
peau dans les barres rotoriques soient négligés dans 'intégration. Cependant, les vitesses finales
prévues par l'intégration correspondent aux vitesses réelles.

Les figures I1.3 présentent le courant de la premiere phase statorique obtenu par résolution
du modele des circuits couplés et les figures I1.4 présentent le méme courant pour les essais sur la
machine réelle. Pour les séquences 3 et 4, les figures 11.3c, I1.4c, I1.3d et 11.4d montrent un régime
transitoire, ou ’amplitude du courant est plus élevée, suivi d’un régime permanent, ou I’ampli-
tude est plus faible et reste constante. Cela est dii & une impédance totale plus faible & basse
vitesse, c’est-a-dire a haut glissement, appelant plus de courant et générant du couple. Comme
vu précédemment, la vitesse de synchronisme normale n’est pas atteinte pour les séquences 1
et 2. Le régime permanent normal n’est jamais atteint (figures I1.3a, I1.4a, I1.3b et I1.4b) et
I’amplitude du courant reste élevée car I'impédance statorique est faible.

Aussi, le modele des circuits couplés peut étre résolu pour une vitesse du rotor imposée.
Dans ce cas, I’équation de la dynamique n’a pas besoin d’étre considérée dans l'intégration
numérique, de méme que 'estimateur de couple électromagnétique. La figure I1.6 représente le
régime permanent du courant de la premiere phase statorique de la machine 5 — 31 pour une
alimentation en tension 55V — 50Hz et un glissement du rotor imposé a 5%. Cette configura-
tion est résolue avec le modele des circuits couplés ou par éléments finis magnétodynamique
(figure I1.5) avec un matériau magnétique linéaire. Les simulations sont faites sur une durée de
1s avec un échantillonnage de 1ms. Premierement, les phases des courants du modele analy-
tique correspondent parfaitement car les tensions et la vitesse sont imposées et donc identiques
dans les deux simulations. Deuxiemement, les amplitudes correspondent bien pour 1’alimen-
tation avec la séquence 1 et parfaitement pour l'alimentation avec la séquence 2 validant les
valeurs des résistances et inductances statoriques et rotoriques. Troisiemement, les courants
sont sinusoidaux, synonymes d’un nombre limité d’harmoniques. La cause de ce nombre limité
d’harmonique sera discutée dans la partie I1.1.2.

Le modele des circuits couplés permet de déduire correctement le comportement d’une ma-
chine. Il est assez précis pour permettre de mettre en évidence un défaut de conception d’une
machine polyphasée a grand nombre de phases dii aux harmoniques de champ magnétique. Méme
si le temps de réponse differe entre le modeéle intégré et I'expérience, notamment car 'effet de
peau et la saturation sont négligés dans le modele, des phénomenes dimensionnant, tel que le
blocage a une vitesse différente de la vitesse de synchronisme pour une alimentation en boucle
ouverte sans charge, inattendus sont prévus par le modele.

Essais de caractérisation a la vitesse de synchronisme et a vitesse nulle

Le modele T' présenté par la figure I1.7 est un modele classique de machine asynchrone.
Il représente une phase de la machine dans le cas d’une alimentation sinusoidale, d’un champ
d’entrefer purement sinusoidal et pour un matériau magnétique linéaire ne générant pas de pertes
fer dont les fuites magnétiques sont ramenées au stator. Il est utilisé pour modéliser rapidement
une machine a I’aide de cinq parametres :

— la résistance électrique d’une phase statorique Ry,

— l'inductance magnétisante L,,, dont la valeur change avec la polarité du champ,
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FIGURE 11.1 — Evolutions des vitesses pour une alimentation en tension sinusoidale 55V — 50Hz
obtenues par intégration temporelle de (11.22)
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FIGURE I1.2 — Evolutions des vitesses pour des essais en tension sinusoidale 55V — 50Hz de la

machine 9 — ND de 'IRENav
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(a) Géométrie modélisé sur Ansys (b) Carte de champ pour lalimentation u =1

Ficure I1.5 — Modélisation et résultats FF-2D magnétodynamique linéaire de la machine 5—31
pour la séquence u = 1
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FIGURE 11.6 — Evolution du courant pour une alimentation en tension sinusoidale 55V — 50Hz
de la machine 5 — 31 pour un glissement de 5%

— les fuites magnétiques N, dont la valeur change avec la polarité du champ,

— la résistance rotorique R, dont la valeur change avec la polarité du champ,

— le glissement g, dont la valeur change avec la polarité du champ et la vitesse de rotation

du rotor.

En faisant tourner le rotor a la vitesse de synchronisme et sous tension nominale, 'impédance
rotorique devient infinie et aucun courant n’est créé. Calculer la puissance active absorbée permet
de calculer la résistance statorique car les pertes fer sont négligées et calculer la puissance
réactive permet de calculer I'inductance magnétisante. En bloquant le rotor et en réglant la
tension de maniere a tirer le courant nominal, le glissement fondamental vaut 1. La puissance
active absorbée est consommeée par les résistances statorique et rotorique tandis que la puissance
réactive est consommée par 'inductance magnétisante et par les fuites. De tels essais peuvent
étre réalisés pour n’importe quelle séquence et par simulations éléments-finis, par le modele des
circuits couplés et par expérience. Le tableau II.1 présente les parametres du modele I' de la
machine 9 — N D avec des essais fait par intégration numérique du modele des circuits couplés
(I1.22), par simulation EFF-2D magnétodynamique linéaire avec le logiciel Ansys-Electronics et
par expérience. Les essais réels sont réalisés avec I'installation décrite précédemment alimentant
la machine en modulation de largeur d’impulsion. Le modele des circuits couplés est résolu en
prenant en compte tous les harmoniques ou en ne prenant en compte que le fondamental de
champ magnétique.
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F1GURrE 11.7 — Modele I monophasé linéaire d’une machine asynchrone

Parce que la machine ne démarre pas en boucle ouverte sur la séquence 1, il n’est pas
possible de caractériser cette séquence. Pour la séquence 3, la machine génere peu d’harmoniques.
Son fonctionnement se rapproche des hypotheses du modele I' et les valeurs correspondent peu
importe la méthode utilisée. Pour les séquences 2 et 4, les valeurs sont assez bien estimées. Les
valeurs issues des essais sont polluées par la modulation de largeur d’impulsion, qui invalide
I’hypothese d’alimentation sinusoidale. De plus, la séquence 4 génere I’harmonique 5p, proche
du fondamental et qui modifie la forme du champ magnétique et invalide I’hypothese de champ
sinusoidal.

TABLE II.1 — Détail des essais avec rotor au synchronisme et parametres du modele I' calculé
par le modele des circuits couplés, par simulation FF-2D et par expérience

u Circuits couplés : v € N Circuits couplés : v € {p,}
1 289 16.4 0.42 268 24.0 0.30
2 179 15.8 0.53 193 19.1 0.54
3 109 14.5 0.59 109 14.7 0.62
4 48 15.0 0.65 55 28.0 0.74
EF-2D linéaire Expérience
L[] | N [H] | RO | Lol [ N [mb] [ R
1 165 9.70 0.43 - - -
2 151 10.2 0.62 202 16.3 0.71
3 92.9 10.5 0.77 107 17.34 0.91
4 42.1 11.3 0.84 32.7 26.0 0.46

Le modele I' représente une phase d’une machine asynchrone linéaire alimentée par une
séquence. Sa construction et son utilisation sont conditionnées par des hypothéses, comme le
champ d’entrefer sinusoidal et purement radial, qui ne sont pas forcément validées par toutes
les séquences d’une machine asynchrone polyphasée, notamment les hautes séquences comme ici
pour la séquence 4 car ayant un pas polaire plus petit. Dans la suite de ce chapitre (partie 11.2.4),
ce modele sera raffiné pour considérer les harmoniques d’espace et la validité des hypotheses sera
discutée.

I1.1.2 Expression dans les bases de Fortescue

Comme présenté dans le chapitre I, les bases de Fortescue permettent de séparer et d’étudier
les séquences et les harmoniques par la projection des vecteurs de tension, courant ou flux sur
des plans complexes. Etudier (I1.1) nécessite de définir les matrices associées aux applications
linéaires dans les bases de Fortescue. Pour une application linéaire f : £4 — £4, ses matrices
associées dans les bases naturelle et de Fortescue sont liées par la relation

95



mat (f, F4, F4) [F4] 7" = [Fa] " mat (f, N4, N4). (I1.38)

Matrice d’inductance statorique

La matrice [Lss] associée a l'application mgs possede une expression similaire a (II.3) ou
apparaissent les matrices de distribution et de fonction de bobinage exprimées dans les bases
de Fortescue. En effet, le lien entre les deux matrices est fait par les matrices de passages de
Fortescue et permettent d’écrire

mat (mgs, Y, FY*) = [£,] = [Fy,]” mat (mgs, NV, NY) [Fy,] . (I1.39)

et développer ’expression précédente fait apparaitre les matrices de fonction et de distribu-
tion de bobinage exprimées dans les bases de Fortescue, amenant a

2T R, {
mat (mSS,FNS,FNS) — [Ess} — Lo MNgds
ge Qs '

= diag (ﬁ&o, . ,ﬁ&u, . ﬁs,Ns—l) (1140)

(0] (] + LasNog s [ 5] 1] + [Can,e]

Cette matrice est une matrice diagonal_e)dont le u®™e coefficient est I'inductance cyclique sta-

torique associée au vecteur de Fortescue Vs, égale par symétrie & 'inductance L N,y associée
-

vecteur fJJ\\,TSS_u. Avec les expressions (1.65) de [ds] et (1.67) [ws] développées dans le chapitre I,
I’inductance cyclique peut étre trouvée égale a

2
K
o 27 Ryl 0 2
Lon= 0T > > ( W) FlasNasys D (K + Lo, (I141)
vEFuNDg, Sin 'UQ— vEFuNDg,
s

ou Ly, s est la contribution des tétes de bobines a l'inductance cyclique, souvent négligée.
L’expression de (I1.41) est tres intéressante car elle est formulée avec deux sommes finies, limités
aux harmoniques de rangs positifs inférieurs au nombre d’encoches. Cela est di & la formulation
matricielle de 'application linéaire mgs représentant le recouvrement des harmoniques sur les
plans de Fortescue. (II.41) est donc une formulation exacte de 'inductance cyclique statorique
dans le sens ou tous les harmoniques spatiaux sont pris en comptes contrairement a [46] ou la
sommation (I.59) nécessite de prendre en compte un nombre infini d’harmoniques.

Matrice d’inductance rotorique

Les mémes calculs peuvent étre faits pour la matrice [£,,] associée & m,,. En effet, comme
vu dans la sous-section II.1.1, les applications mgs et m,.,. représentent les mémes phénomenes,
donc d’une maniere similaire

2T R,
mat (m,,, F"" FN) = [£,,] = ? Qg N2,y [wn]” + 6 N2 (4] [T+ (Lo

= diag (ﬁm), ‘e 7£r,ua NN »Cr,NT—l) (11.42)

Identiquement, [£,,] est une matrice diagonale dont les v*™¢ et N, — v*™° coefficients sont

—_— B
égaux et sont les inductances cycliques respectivement associées aux vecteurs quvr et ff\\,[: _,- Telle
que (I1.41), 'inductance cyclique rotorique vaut
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LS DS - +er,ﬂN3dﬁr% > K| + Lo (143)
Ge " weF,NDg,. sin2 <w> T weF,NDq,.
s

Pour les mémes raisons que celles évoquées dans (I1.41), les sommations sont faites sur un
nombre fini d’harmoniques d’espace. Dans le cas d’une cage rotorique, le rotor constitué de N,
phases réparties dans ), = N, encoches et alimenté par une séquence v génere les harmoniques

FR=v+NZ=v+Q,Z (I1.44)

L’intersection des deux ensembles d’indices des sommes de (I1.43) est restreinte a {v} ce qui
permet de simplifier la relation

o 2T Ry . 9 T
L, =20 2V Ly +2L 1145
g an, o\, )T (IL.45)

et rappelant les expressions de [28, 37], adaptées pour considérer N4, = 1 conducteur par
encoche.
Matrice des résistances statoriques

La matrice des résistances statoriques exprimée dans la base naturelle est une matrice diago-
nale. Exprimer dans la base de Fortescue donne aussi une matrice diagonale dont les coefficients
dont les résistances cycliques statoriques. Comme les phases sont supposées identiques, la matrice
des résistances cycliques statoriques [R] est simplement

mat (rg, FV*, FY*) = [R,] = R, [In,]. (11.46)

Matrice des résistances rotoriques

La matrice des résistances rotoriques exprimée dans la base de Fortescue rotorique est une
matrice diagonale dont les coefficients sont les résistances cycliques rotoriques. Il est possible de
calculer la matrice [R,] telle que

mat (r, BV FN7) = [R,] = [Fn,] 7' [Ro] [Fiv, ] (I1.47)

Dans le cas d'une cage, (I11.13) et (I1.47) permettent de calculer explicitement les résistances
cycliques rotoriques, égales a

.92 m R,
ry = — —. 11.4
Ry = sin (er> Ry + 5 (I1.48)

Cette expression rappelle celles présentées par [28, 59] & la différence du facteur 4 = 22 car
seul un conducteur par encoche est ici considéré.
Matrice de couplage stator/rotor

La matrice [Ls,] associée a I'application mg, posseéde des propriétés remarquables quant & la
répartition et au couplage des harmoniques d’espace. Partant de (I1.16), (II.18) et (I1.19) et en
remarquant que, pour tout harmonique d’espace v € N*,

[ﬁsr,v] = [Fsrl [Msr,v] [Fr] (11‘49)
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il est possible de calculer la matrice de couplage stator/rotor dans les bases de Fortescue, a
I'instar de [16] dans les bases de Concordia. Le détail du calcul est présenté dans I'annexe A.

Pour un bobinage & nombre entier d’encoche par paire de poles et par phase (2sp,, € N),
comme supposée dans (II.18), les harmoniques d’espaces v sont multiples de la polarité de
bobinage p. Ainsi, quand 'harmonique d’espace v est associé a un espace de Fortescue rotorique,
I’harmonique électrique h = v/p € N est associé a un espace de Fortescue statorique. La matrice
[Lsrv] est une matrice globalement creuse dont seuls deux coefficients sont non nuls et valent

MST,U = NSNT‘m:r,v €xp (_]vem) (1150)

et

My —y = / NsNpmigry exp (joby,) = Mg, , (I1.51)

Leurs positions et la nature des espaces de Fortescue atteints dépendent de la valeur de v,

et donc de h :
— si mod(h, Ng) € 4 0; 3 NN, I'harmonique atteint la droite statorique vect ( f_° R ANE

les deux coefficients sont placés sur la ligne mod(h, Ny),

N,
— si mod(h, Ns) ¢ {0; 28} NN, ’harmonique atteint le plan statorique

vect fggd(ths), fgg (—hNy) ) le coefficient M, ,, est placé sur la ligne mod(h, Ns) et le

coefficient M, _, est placé sur la ligne mod(—h, Ny),

. . N'r , . . . . N,
— si mod(v, N,.) € 4 0; 5 NN, 'harmonique atteint la droite rotorique vect fmod(ri) ,

les deux coefficients sont placés sur la ligne mod(v, V),

N,
— si mod(v, N,) ¢ {0; ;} NN, 'harmonique atteint le plan statorique

vect (fggd(vaT),fggd(ver) , le coefficient My, ,, est placé sur la ligne mod(v, N;) et le
coefficient M, _, est placé sur la ligne mod(—v, N;).

Si une droite statorique et une droite rotorique sont atteintes simultanément, les deux coef-
ficients sont placés a la méme position et se somment, car les droites peuvent étre considérées
comme des plans dégénérés.

[16] présente dix-neuf regles pour 'expression de ’application mg, dans les bases de Concor-
dia, le passage dans les bases de Fortescue présenté ici permet de réduite le nombre de regles
a quatre, synthétisées dans le tableau I1.2. Ces quelques regles permettent de connaitre la
répartition des harmoniques d’espace sur les différents espaces statoriques et rotoriques.

Ainsi, comme deux séquences uy et ug différentes peuvent agir sur le méme plan rotorique si

I(v1,v2) € Fuy X Fuy, mod(|v1], N;) = mod(|va|, Ny), (I1.52)

deux séquences rotoriques vs et vy différentes peuvent agir sur le méme plan statorique si

I(ws, wy) € '7:/}3)3 X .7-"/124, mod(Jws|, Ng) = mod(|wy|, N;) (I1.53)

La décomposition harmonique de la matrice de couplage permet de prévoir le couplage inter-
séquence sous ’hypothese d’un matériau linéaire et d’un entrefer lisse. Ce couplage est crucial
pour le dimensionnement de la machine car, pour une alimentation en tension sinusoidale a
une séquence donnée, il fait apparaitre des courants sur des plans statoriques différents du plan
principal. Lors d’un controle en boucle fermée, ou les tensions alimentent la machine pour tirer
un courant sinusoidal équilibré, il sera donc nécessaire d’alimenter le stator avec une tension sur
plusieurs plans de Fortescue, donc d’alimenter avec des tensions déséquilibrées.
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Il est intéressant de remarquer que seuls les nombres de phases statoriques et rotoriques
entrent en jeu dans 'arithmétique des couplages. Cependant, l'intensité de ces derniers dépend
de la valeur des coefficients M, 1, et donc des facteurs de bobinages statoriques et rotoriques.
Ainsi, plusieurs grandeurs peuvent étre modifiées pour limiter voir annuler le couplage inter-
séquence.

Le bobinage statorique peut étre changé pour limiter le nombre d’harmoniques générables
et donc captables par le bobinage. Cependant, le bobinage statorique est souvent contraint par
un cahier des charges limitant les degrés de liberté sur le nombre de phases, le nombre de paires
de poles ou le nombre d’encoches.

Le bobinage rotorique peut aussi étre modifié. Dans le cas d’un rotor bobiné, il est aisé de
modifier le nombre de phases et le nombre d’encoches par poles et par phases. Dans le cas d’un
rotor a cage qui réplique tous les harmoniques, il est plus facile de changer le nombre de barres
pour modifier Parithmétique du couplage. Par exemple, la machine 5 — 32 est alimentée par une
tension de séquence 1. Le stator génere donc la famille d’harmoniques

Le rotor possede une cage de 32 barres. S’il est excité par ’harmonique 1p, il répond en
générant les harmoniques
Fit =1p+ N,Z = {1p,—15p, 17p, —31p,33p, ... } (I1.55)

L’harmonique 17p généré par le rotor est un harmonique générable par la séquence 2 de la
machine, il va donc étre capté par le bobinage statorique et créer un courant de séquence 2.
Pour cette machine, le rotor couple les séquences 1 et 2. Si le rotor avait 31 barres, la famille
d’harmoniques générable par le rotor est modifiée et découple les deux séquences.

Ecriture du modele des circuits couplés dans les bases de Fortescue

En utilisant les expressions (I11.40) & (I1.49), le systeme vectoriel (II.1) devient

,
. - R[], + Lo

ale;|
Wlene = (R [i7] , + [Oh]f L
@] . = [@] L, + e [7]
[31"] FNr Lol [Z_:} FNr + (L] [Z—;} FNs

\

Contrairement a (I1.22), les vecteurs statoriques, indicés s de (I1.56) contiennent les infor-
mations liées aux séquences statoriques et les vecteurs indicés , contiennent les informations
liées aux séquences rotoriques. A Dinstar de I’expression du modele des circuits couplés dans
les bases naturelles, il est possible de rajouter au comportement électrique décrit dans (I1.56)
les équations de la dynamique. Ainsi, intégrer numériquement ce systéme permet d’obtenir une
vision séquentielle du comportement de la machine, notamment le couplage inter-séquence décrit
précédemment.

La mise en forme de (I1.56) pour obtenir des équations intégrables numériquement suit le
méme raisonnement que pour la mise en forme de (11.22).

Pour une alimentation en courant, I’équation de tensions rotorique donne directement
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TABLE I1.2 — Répartition des coefficients non nuls de la matrice [Lq 0], ot My = v/ NgNymigy o

N, N,
mod(v, N;) € ﬁowmw NN Dy, \ Aﬁowmw DZv
Espace
Droite Plan
rotorique
Espace
mod(h, N;) € ng\ny mod(v, Ny) mod(v, Ny) mod(—v, N;)
statorique
N . . .
Aow ww NN Droite mod(h, N5) | 2|My|cos (v0p, + arg (My)) | M exp (—jvbm) | Myexp (jvbi,)
N, mod(h, Ny) M exp (—jvby,) M exp (—jvby,) 0
Dn,\ Aﬁowwv DZv Plan
mod(—h, N;) M, exp (jvb,) 0 M, exp (jvbpm)

TABLE I1.3 — Répartition des harmoniques d’espace sur les plans statoriques et rotoriques pour la machine 9 phases de '/RENawv. Les harmoniques
des séquences 1, 2, 3 et 4 sont écrits respectivement en bleu, orange, et violet et les harmoniques liés la séquence homopolaire 0 sont écrits en

noir.

u\v 0 1 2 3 4 ) 6 7 8 9 10 | 11 12 | 13 | 14 | 15 | 16

1 1p | 35p 28p 26p | 8p 10p 19p 17p

2 34p | 2p 29p p | 25p 11p 20p 16p

4 32p | 3lp dp | Sp 23p | 22p 13p | 14p
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De l'intégration de (11.25) résulte le vecteur des flux rotoriques permettant de calculer le
vecteur des courants rotoriques, le vecteur des flux statoriques et le vecteur des tensions stato-
riques.

Pour une alimentation en tension, il est nécessaire d’utiliser I’espace ENs"Nr précédemment
introduit. Il est doté de la base de Fortescue suivante

%

+ Rl 1] ™ L) [ (IL57)

:|FNT :|FNS

— fNs siw < N,
FNs,Nr — f'[]1>757NT — w ; s ,W E DNS+Nr (1158)
f]]\\,fslw si Ny <w

Les vecteurs des tensions, courants et flux de la machine sont alors représentés par

(D pnane = [02]pne + [Or]pn (IL.59a)

— — —
K }FNS,N,« = [ZS}FNS + [“]FM (IL59b)

- — —
[(I)}FNSJW - [(I)S} FNs + [(I)r] FNr (11.59¢)
Les applications linéaires r et m introduites dans le paragraphe I1.1.1 sont représentées dans

FNs:Ne par
mat (r, FNoNr FNoA) = [R] = [ [7[3]5] [7[2]] ] (11.60)
NNy NoNoy _ o1 — | Lol [Lor]

mat (m, F ,F ) =1[L] = [ L] L] (11.61)

Dans le cas d’une alimentation en tension, (II.56) se met sous la forme

1[7]
FNs,Nr

s e [3

+ [V pe.nn - (I1.62)

FNs,Nr

A Tinstar de (I1.33), la relation précédente est numériquement intégrable et permet de cal-
culer les courants avec

7] =[] [3} . (IL63)
FNs,Nr FNs,Nr
et le couple, s’il n’a pas été calculé lors de l'intégration, est défini comme
- T d[L] —
Com = [z ]FNS’NT e [z }FNS’NT . (I1.64)

Analyse du modele des circuits couplés écrit dans les bases de Fortescue pour une
alimentation en tension sinusoidale 4 une vitesse imposée a 5% du glissement fon-
damental

Pour les machines 9 phases de I'IRENav, possédant le méme nombre de phases statoriques
et rotoriques, le tableau I1.3 représente la répartition des harmoniques d’espaces sur les plans
statoriques et rotoriques. Les harmoniques générés par les séquences 1, 2 et 4, écrits respecti-
vement en bleu, orange et violet, se répartissent sur les plans rotoriques 1, 2, 4, 5, 7, 8, 10, 11,
13, 14 et 16. Les séquences 1, 2, et 4 sont donc a priori couplées car atteignant les mémes plans
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rotoriques. Les plans 3, 6, 9, 12 et 15 ne sont excités que par les harmoniques de la séquence 3,
écrits en , montrant que cette séquence est linéairement découplée des trois autres.

Ainsi, lors d’une alimentation en boucle ouverte sous tension sinusoidale pour les séquences
1, 2 et 4, le couplage peut impliquer I'apparition de courants parasites sur les plans statoriques
liés, tandis que le méme protocole sur la séquence 3 ne va exciter que le plan statorique 3. Comme
expliqué précédemment, 'intensité de ces couplages dépend des harmoniques générables par la
machine. Une modification du bobinage statorique peut annuler la création ou la captation de
certains harmoniques.

Les figures I1.8 et I1.9 représentent les composantes de Fortescue du vecteur des courants
statoriques, résultats de 'intégration du modele des circuits couplés (I1.62), les séquences utili-
sables des machines 9 phases de 'IRENav, c’est-a-dire les séquence 1, 2, 3 et 4 de la machine
9— ND et les séquence 1 et 3 de la machine 9 — D. Comme prévu par 'arithmétique du tableau
11.2, les séquences 1, 2 et 4 de la machine 9 — N D sont couplés entre elles, contrairement a sa
séquence 3. La modification du bobinage 9 — ND en bobinage diamétral restreint le nombre de
séquences utilisables, mais limite grandement le couplage inter-séquence car les harmoniques de
rang pairs ne peuvent ni étre créés ni étre captés par le stator. La séquence 1 est quasiment
découplée tandis que la séquence 3 reste arithmétiquement indépendante de toutes les autres.

Une autre maniere de découpler les séquences est de modifier le nombre de phases rotoriques,
c’est-a-dire le nombre de barres pour un rotor a cage. Cette modification changera le nombre de
plans rotoriques sur lesquels les harmoniques peuvent agir et I’arithmétique associée, présentée
dans le tableau II.2.

Par exemple, la machine 5 — 32, cohérent vis-a-vis des regles de choix de barres uselles [13],
représentés par 16 plans rotoriques. L’arithmétique du tableau I1.2 prévoit que les séquence 1 et
2 seront couplés car les plans rotoriques peuvent étre atteints par les deux séquences. Cela est
présenté par le tableau I1.4 ou les harmoniques des séquences 1 et 2 sont respectivement écrits
en bleu et orange et les harmoniques de la séquence homopolaire 0 sont écrits en noir. Le plan
rotorique 2, par exemple, peut étre excité par les harmoniques 1p € F7 ou 17p € F.

TABLE I1.4 — Répartition des harmoniques d’espace sur les plans statoriques et rotoriques de la
machine 5 — 32. Les harmoniques dont le coefficient de bobinage est nul ne sont pas représentés.

w\o [0 1] 2 [3[4|5| 6 |7|8[9| 10 |11 ]12|13 |14 | 15|16
0 15p op
1 1p 19p 11p Ip
3p
2 17p 13p p

Ainsi, les séquences 1 et 2 de la machine 5 — 32 sont couplées entre elles. Le vecteur des
courants statoriques issus du modele des circuits couplés est comparé a celui issu d’une simulation
EF-2D faite dans les mémes conditions. Comme le montre la figure I1.10, le modeéle des circuits
couplés prévoit, pour une alimentation en tension sur la séquence 1, qu’'un courant soit généré
sur le plan 2 et inversement. Cela est confirmé par les simulations FF-2D dans des proportions
semblables.

A contrario, si le méme stator agit sur un rotor a 31 barres, le nombre de plans rotoriques
diminue & 15 et I'arithmétique du tableau I1.2 change. Ainsi, les harmoniques sont répartis
comme spécifié par le tableau II.5, ou les harmoniques de la séquence 1 sont écrits en bleu et
ceux que la séquence 2 sont écrits en orange. Il est remarquable qu’en changeant le nombre de
barres, les harmoniques de Fj et Fa n’agissement plus sur les mémes plans. Les séquences 1 et
2 sont donc découplées.

Ce découplage se voit aussi en étudiant les composantes de Fortescue du vecteur des courants
statoriques, présentées par la figure I1.11 comparant une simulation EF-2D au modele circuit,
ou les alimentations en tension sur la séquence v impliquent des courants uniquement sur le plan
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Ficure I1.8 — Composantes de Fortescue du vecteur des courants statoriques pour une alimen-
tation de la machine 9 — N D en tension sinusoidale & vitesse imposée
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F1GURE I1.9 — Projection du courant statorique dans F~s pour une alimentation de la machine
9 — D en tension sinusoidale a vitesse imposée
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Fi1GURE I1.10 — Composantes de Fortescue et de Clarke du vecteur des courants statoriques de
la machine 5 — 32 pour une alimentation en tension sinusoidale a vitesse libre

TABLE II.5 — Répartition des harmoniques d’espace sur les plans statoriques et rotoriques les
machine 5 — 31. Les harmoniques dont le coefficient de bobinage est nul ne sont pas représentés.

u\v | 0] 1 2 3 |4 b 6 7T |81 9 (1011|1213 |14 | 15
0 15p op
1 1p 19p 11p Ip
2 17p 13p | 3p p

I1.1.3 Modélisation générale des application linéaires

Les applications linéaires mgs et m,,. représentent les effets inductifs des bobinages statorique
et rotorique sur eux-mémes. Leurs matrices associées, qu’elles soient exprimées dans les bases
naturelles ou de Fortescue, sont similaires car les mémes effets inductifs sont modélisés.

En fait, il est possible généraliser ces expressions et de calculer la matrice des inductances
associée a ’application m,, pour un bobinage de N phases et () encoches dont la distribution
est donnée par I'application d et la fonction de bobinage est donnée par I’application w. Pour
les bases quelconques AN et A?Q, la matrice associée & myy est

_ Ko 2Ryl

Ge Q

ou N4 est le nombre de conducteurs par encoche, £ est I'inductance propre d’un conducteur,
[L¢] est la matrice des inductances des tétes de bobines et

mat (M., AN, AY) N2 [wa] [wal” + N2, [da] [da)” + [Li] (IL.65)

[da] = mat (d, AV, A9) (11.66)
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Fi1GURE I1.11 — Composantes de Fortescue et de Clarke du vecteur des courants statoriques de
la machine 5 — 31 pour une alimentation en tension sinusoidale & vitesse libre

[wa] = mat (w, AN, AQ) . (IL.67)

Cette expression générale permet, a partir de la géométrie de la machine et de la distribution
de bobinage, de calculer systématiquement la matrice des inductances de ce bobinage pour
n’importe quelle base. En particulier, que le rotor soit a cage ou bobiné, la connaissance de la
distribution du bobinage permet d’obtenir la matrice des inductances.

Sur le méme principe, il serait possible de généraliser les expressions matricielles des appli-
cations rg et r,. car elles dépendent aussi des bobinages statorique et rotorique.

Résumé de I’étude du modeéle temporel

Les quelques exemples mettent en évidence la rapidité de la résolution temporelle du modele
des circuits couplés écrit dans les bases naturelles ou de Fortescue.

L’écriture dans les bases naturelle permet d’accéder directement a 1’évolution naturelle des
tensions, courants, flux, vitesse et couple. Les matrices contiennent les valeurs naturelles des
résistances et des inductances des différentes phases de la machine. La résolution du modele a
permis de mettre en évidence la présence des harmoniques d’espace et leur influence, parfois
cruciale, sur le comportement d’une machine.

L’écriture dans les bases de Fortescue permet, a moindre cout calculatoire, de prévoir les
harmoniques présents pour une alimentation a séquence donnée et prévoir les couplages inter-
séquence. Aussi, 'expression de I'application linéaire de couplage dans les bases de Fortescue
permet, avec une grande concision, de prévoir immédiatement les couplages sans avoir a intégrer
le modele, sur la seule base du nombre de phases statoriques et rotoriques et de la polarité du
bobinage. Il est donc aisé de régler correctement ces parametres pour éviter ’excitation parasite
des plans Fortescue ou de Clarke.

La comparaison des expressions des applications linéaires représentant les effets inductifs du
stator et du rotor sur eux méme a mis en évidence une généralisation possible de 1’expression
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des matrices associées pour n’importe quel bobinage.

Les résultats présentés sont issus d’intégrations numériques réalisées avec des codes de calculs
Matlab et Python. Les simulations Matlab peuvent utiliser Simulink, qui permet de traduire les
équations temporelles en schéma-bloc, puis de les compiler. Cette compilation permet, pour
une machine donnée, de résoudre les équations bien plus rapidement qu’un script interprété,
tels que les scripts Matlab ou Python. Les scripts Matlab et Python développés pour cette
these aboutissent aux mémes résultats. Cependant, Python ne nécessite pas de licence logicielle
couteuse, contrairement a Matlab.

Dans les exemples présentés et pour un matériau linéaire, le couplage inter-séquence reste
tres faible. Cependant, des que le matériau magnétique est réel et qu’il peut saturer, les couplages
existants seront exacerbés et de nouveaux vont apparaitre. En effet, la figure 11.12 montre les
composantes de Fortescue du vecteur de flux de phases statoriques de la machine 5 — 31 pour
une alimentation avec le vecteur de courant

No—1
s 2 H

i = > IV2cos <A;Tu X n) nlYs (I1.68)
n=0 s

avec I, = 200A, suffisamment grand pour faire saturer un circuit magnétique réel. Un modele
éléments-finis magnétostatique permet d’étudier le comportement magnétique de cette machine
avec un matériau linéaire et non linéaire. Comme vu précédemment avec la figure 11.12, si le
matériau est linéaire, les séquences sont découplées et une alimentation & la séquence u n’excite
que le plan u. Cependant, avec un matériau non linéaire, type M — 45, un couplage du a la
saturation apparait. Cela est di & un écrétage du champ d’entrefer, ajoutant des harmoniques
parasites. Ce phénomene est déja connu sous le nom de interplane cross-saturation [66] mais est
typique d’un fonctionnement non linéaire.

’ Bl Linéaire | EE Linéaire

—08 Non lin¢aire 0. Non linéaire
z 2
206 206
g
% 04 Z 04
=

0.2 <

0.0 e "
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- — -
I 7 i o0

o
o
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o
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=
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FIGURE I1.12 — Projection du flux statorique dans FYs pour une alimentation de la machine
5 — 31 en courant sinusoidal. Le flux est normalisé par sa valeur maximale.

Des essais sur la machine 9— N D mettent en évidence le couplage inter-séquence non linéaire.
Pour une alimentation identique a celle utilisée pour réaliser les essais présentés dans la sous-
partie I1.1.1, a machine est alimentée par un onduleur a 9 bras pilotés en modulation de largeur
d’impulsion avec une fréquence de modulation fy;;; = 10kHz et une porteuse de fréquence
fp = 50Hz. La tension du bus continu est fixée a 300V et I'indice de modulation vaut m = 0.38. Le
rotor est laissé libre. Comme présentée précédemment, la machine se bloque lors de I’alimentation
avec les séquences 1 et 2. Les figures I1.13a a I1.13d présentent les composantes de Fortescue
du vecteur des courants statoriques pour l'alimentation en tension modulée. Pour chacune des
séquences, tous les autres plans sont atteints de maniere significative. Le circuit magnétique de
la machine sature et présente un couplage inter-séquence important.
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FiGure I1.13 — Composantes de Fortescue du vecteurs des courants des phases statoriques
obtenus lors d’essais sur la machine 9 — N D, avec une alimentation a tension modulée pour les
quatre séquences

I1.2 Approche fréquentielle : modele circuit équivalent

Le modele des circuits couplé exprimé dans les bases de Fortescue donne des informations cru-
ciales sur la répartition des harmoniques tant lors du régime transitoire qu’en régime permanent.
Ecrire le systeme (I1.56) sous ’hypothese du régime permanent sinusoidal permet de s’affranchir
du transitoire, cotiteux en temps de calcul, et ’hypothese d’un couplage inter-séquence assez
faible pour étre négligé permet de simplifier le développement des calculs. Cette section s’attelle
a écrire (I1.56) sous les hypotheses d’une alimentation & tension sinusoidale de séquence u

N, v e
U= Vi =2 (e—ﬂsf% + eﬂ’sf}VV;_u) (11.69)

créant un courant sinusoidal sur cette méme séquence

N A — , —
ie = Iy - <e—ﬂ(9s—%>f§5 + eﬂes—%)fj\\[;_u) : (I1.70)

Le stator géneére une onde de force-magnétomotrice composée des harmoniques vs € F,.
Comme seuls les harmoniques vy € F, sont présents, les courants des barres rotoriques sont
composés d’harmoniques directement liés aux harmoniques spatiaux [46], ainsi
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Np—1

i 7 2m
= Z Uy, = E E Irvvs\@cos <9m5 — Pro, — FUS X nr>
-

VsEFu Vs EFy npr=0
INe ( i(0rs—prvs) gNr (B —pr0s) g N
— Z o, 5 <e 3(Orvs—er, s)fmod(%Nr) + eI (Orvs—or, S)fmod(—vs,Nr) (IL.71)
USE-FM

ou 0, ,, = 05 —vsb,,. Ces courants génerent des ondes de force-magnétomotrice tournant aux
vitesses wyq, = ws — sy, Injecter (11.69), (I1.70) et (II1.71) dans (I1.56) permet d’écrire deux
équations de tensions, I’'une au stator et I’autre au rotor.

11.2.1 Equation de tension statorique

—
Le développement de I’équation de tensions statorique et sa projection sur ffLVS aboutit a
I’équation équivalente monophasée suivante

Vo = (Row + jwsLow) Lt Y ST ws = (s = 0)Qm) Nomgre, Lpw, e 70 (1172)
vs€Fu v €FuNF L NN
_ Z 7 (ws — (Vs + 1)) Npgr o, I:’vsej((vr‘i’ﬂs)em*QHS)

vrefmf;{vs N—N*

Cette équation fait apparaitre une contribution cyclique statorique avec le terme R, +
JjwsLs, et une contribution due a chaque harmonique vy € F,. Par le biais du rotor de NN,
phases, ’harmonique vy € F,, tournant a la vitesse w, va générer deux trains d’harmonique [16,
47]

— v € F Jvs» toOurnant a la vitesse ws — vy,

— vy € F/_,,, tournant a la vitesse —ws — VO

Les harmoniques v, et v, ne vont interagir que si leur angle d’onde est égal, soit |vgs| = |vy],
impliquant les deux conditions

vs = v = v, € Fy N FJL, (IL.73)

Vs = —Up => v, € Fy NFf, (I1.74)

Cela conduit a deux types d’interactions :
— Type 1 : deux ondes tournant dans le méme sens géneérent une onde résultante tournant
a la vitesse (v, — vs)Q,

— Type 2 : deux ondes tournant dans deux sens opposés génerent une onde résultante

tournant a la vitesse (v, + vs)Q, — 2ws.

Ces interactions génerent des forces électromotrices et donc des couples électromagnétiques
de pulsation wc,,,,, valant

— Type 1: WCemag = (vr — v5)n,

— Type 2 : Weumay = (Vr 4 V5) i — 2ws.

Les interactions de type 1 vont générer un couple constant si les angles d’onde sont égaux,
indépendamment de la vitesse de rotation. Les interactions de type 2 vont générer un couple
constant a des vitesses de rotations précises, ces couples sont connus sous la dénomination de
< couples synchrones > [13, 37]. Dans les autres cas, les couples résultant de ces interactions
seront des couples pulsatoires.

Les figures 11.14 et I1.15 représentent le couple électromagnétique de la machine 5 — 31
obtenu par une simulation FF-2D ainsi que sa décomposition fréquentielle. La simulation est
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faite pour une alimentation en tension sinusoidale de valeur efficace 55V et de fréquence 50Hz
pour la séquence 1 et pour un glissement de 5%. Pendant une seconde et avec une fréquence
d’échantillonnage de 40kHz. D’apres la figure 11.14, le couple est composé d’une valeur moyenne
a laquelle s’ajoutent des pulsations. La figure I1.15 montre qu’il est principalement composé des
fréquences {1425Hz, 2845Hz, 4517Hz, 4275Hz, 7362.5Hz, 10207Hz, 11880Hz, 14725Hz, 17570Hz}.
Les pics a 1425Hz et 4275Hz correspondent aux pulsations multiples impaires de la vitesse de
rotation. Les autres fréquences correspondent a des interactions d’harmoniques régies par les
équations (I1.73) et (I1.74). Les pics de la figure I1.15 sont annotés pour faire apparaitre les
couples d’harmoniques (v, v,) mis en jeu.

401

201

Couple [Nm]

—20

0.0 0.2 0.4 0.6 08 1.0
Temps |s]

Fi1GURrE II.14 — Couple en fonction du temps pour une alimentation en tension 55V —50Hz & un
glissement imposé a 5% pour la séquence 1 de la machine 5 — 31 calculé par simulations EF-2D
magnétodynamique linéaire
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Fi1GURE II.15 — Couple en fonction de la fréquence pour une alimentation en tension 55V — 50Hz
a la séquence 1 de la machine 5 — 31. La décompositont faite a partir du couple de la figure
I1.14 et a partir de 0.5s, correspondant au début du régime permanent. Les interactions de type
1 sont en indigo et les interactions de type 2 sont en marron.

A part la raie positionnée a 2845Hz d’amplitude faible par rapport a 1 valeur moyenne
du couple en régime établi, les pulsations dues aux interactions des harmoniques sont plutot
haute fréquence car dues a des harmoniques de haut rang. D’apres la relation (I1.72), la contri-
bution des interactions est inversement proportionnelle & v2, I'amplitude des raies de couple
électromagnétique diminue donc rapidement. Les systemes mécaniques ayant des comporte-
ments passe-bas, les pulsations du couple mécanique seront atténuées. Il peut étre raisonnable

de négliger ces pulsations, c’est-a-dire qu’il peut étre raisonnable de considérer que le rotor ne
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réplique que ’harmonique générateur. Dans ce cas, atteint quand le nombre de phases rotorique
est grand et donnant F1 .= {vs}, larelation (IL.72) devient simplement

Vs = (Rs,u + jwsﬁs,u)é + Z jwsNrmsr,vs IT,’Usv (1175)
vs€Fu

Dans (I1.75), seul le couple moyen est donc considéré et les couples pulsatoires sont négligées.

11.2.2 Equation de tension rotorique

—
Le développement de ’équation de tension rotorique projetée sur le vecteur f,f,\[ roue € 1, Ny —
1], aboutit a la relation monophasée suivante

0= Z ((Rm}r + ij'>’lI£7‘7'L)r) Ir,vs + ij’”NSm:r,ysé) el¥rvs (H.?G)

R
Vs G]“uﬂ]:/vr

+ Z ((Rr,vr — JWr o, Er,vr) I:,vs — JWr., Nsmsr,vsg) e I0rvs
vs€FuNF L -

car Rr,mod(vs,Nr) = Rr,mod(—vs,Nr) = Rr,vr et E'r,mod(vs,Nr) = ‘Cr,mod(—vs,Nr) = Er,vr'

Comme (I1.72), la tension, ici nulle car le rotor est court-circuité, est la somme de forces
électromotrices dues a l'interaction d’harmoniques tournant dans des sens identiques et opposés.
Dans le cas simplifié ou le rotor ne reproduit que ’harmonique générateur, soit vy = v, (I1.76)
devient simplement

V”US € ]:ua 0= (Rr,vs + jwr,vsﬁr,vs) Ir,vs + jwr,szsmsr,vsIs

(IL.77)

11.2.3 Création du modele circuit équivalent

Dans le cas ou le rotor reproduit exactement 1’onde statorique, le modele des circuits couplés
peut, sous hypotheses de régime permanent et de découplage des plans statoriques, se mettre
sous la forme des deux équations monophasées équivalentes suivantes

Vs = (Rs,u + jwsﬁs,u) é + Z jwsNrmsr,vSIr,vs
e T (IL78)
V’US € Fu; 0= (Rr,mod(vs,Nr) + jwr,vsﬁr,mod(vs,Nr)) Ir,vs + jwr,szsm:r,uS£

Pour rendre les équations statoriques et rotoriques synchrones, le glissement g, de I’harmo-
nique v

— 0
gy = v P m (11.79)

Ws Ws

est introduit, donnant les équations de tensions suivantes

Vs = (Rs,u + jwsﬁs,u)é + Z jwsNrmsr,vSIr,vs
vs€Fu (I1.80)
+ jwsﬁr,mod(vs,Nr)> Ir,vs + jwstm:r,vS£

Rr,mod(vs N

Yvs € Fy, 0= <
o

Cette expression peut étre travaillée pour faire apparaitre les parametres des modeles cir-
cuits équivalents classiques [13, 59]. Les équations (I1.80) utilisent les inductances et résistances
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cycliques rotoriques, exprimées pour un bobinage rotorique de N, phases réparties dans (), en-
coches, chacune contenant N4, conducteurs. Il est alors nécessaire de ramener ces parametres
au stator, c’est-a-dire les exprimer pour un bobinage équivalent & N = N phases réparties dans
Q.. = Qs encoches chacune contenant N/ cdr = Ned,s conducteurs.

En plus des parametres électriques de la machine, les courants rotoriques doivent aussi étre
exprimés pour le bobinage équivalent. En introduisant le coefficient kg, ,, qui sera défini par la
suite, il est possible d’écrire -

Irv = Ksrov ’UI/ (1181)

Pour garantir I’équivalence entre le modele (I1.80) et celui ramené au stator, il est nécessaire
que les puissances actives et réactives des deux modeles soient égales. En particulier, la puissance
électromagnétique Peynag,o générée par ’harmonique v peut s’écrire comme

R 2 R!
Pemagw = Nr gm) ﬁ = N, grv II (11.82)
v v -

et la puissance réactive Q,, consommée par ’harmonique v peut s’écrire comme

Qv =NiLyy |Lrp| = Nsﬁiw I,'ﬂ’v (11.83)
En utilisant la relation (I1.81), il vient pour les inductances cycliques rotoriques
N, 2
L, =" kerw| L I1.84
v Ns sT,v v ( )
et pour les résistances cycliques rotoriques
N 2
/ T
= — |Kgrw| R I1.85
T Ns sT,U v ( )

Afin de définir le coefficient k., présent dans les équations (I1.81), (I1.84) et (I1.85) il faut
étudier les équations de tensions de (I1.80). En utilisant (I1.81), I’équation de tension statorique
devient

Vo = (Row + jwsLou)ls + Y jwsNemsro Ksrnly - (11.86)
’UEJ:u

L’inductance cyclique statorique de la séquence u peut étre décomposée en un terme de fuite
et une somme infinie des inductances magnétisantes des harmoniques de F,, ainsi

£s,u = ‘gs,u + Z Lm,u (1187)
VEFy

L’équation de tension statorique est alors assimilable a

Vs = (Rsu+]ws su + Z JwsL mv (73 I;,v> (1188)
vEFy o

si le coefficient k., est choisi égal a

Lm v
= ——. 11.89
Zerp Nrmsr,v ( )
D’apres les expressions (1.60) et (I1.19), ce coefficient est totalement défini par
QsNeq s K sinc (vﬁ)
Rsrp = 2 (1190)

Er\
QT cd,r TvSHlC U?
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Quant a I’équation des tensions rotoriques, elle peut étre développée pour donner

N, 2R d(v.N, ) N, 2
Yv € ]:u, 0= (A; Rsrv T,mOg (v, Nr) + Jws (]VT Rsrw ‘Cr,mod(v,Nr) - me)) 17/”,1)
S v S I
—jws Lo (& - ij) . (IL.91)

En introduisant I'indutance de fuite rotorique fﬁw égale a

by =L — Ly (11.92)
I’équation précédente devient simplement

!/

RT"U . / . /
Vo e Fu 0= (=" judyy ) Lo = sl (L~ 1) (I1.93)

v

I1.2.4 Equations équivalentes et circuit équivalent

Ainsi, les équations statoriques et rotoriques du modele des circuits couplés permettent
d’écrire les équations équivalentes monophasées suivantes

Ve = Rt jossloa) L+ Y sl (L — I,
T (11.94)
Vv € Fuv jwsLm,v (é - I;ﬂ,) == (m} +jws€;,7v) ‘[7/“,2)'

v

Ces équations peuvent étre représentées sous forme d’un circuit électrique monophasé. De tels
circuits sont présentés dans [13, 59] mais ces modeles comportent un certain nombre d’imprécisions
notamment le nombre de conducteurs rotoriques égal a 0.5 ou 2 selon les sources et le coefficient
de passage permettant de ramener les valeurs cycliques du rotor au stator qui souffre d’un certain
nombre d’hypotheses sur les harmoniques et le bobinage rotorique considéré. Ici, la démarche
de création du modele circuit équivalent, basée sur la distribution et la fonction de bobinage,
permet la construction automatique d’un modele circuit en échelle prenant en compte tous les
harmoniques d’une séquence donnée (figure I1.16b). Il est alors possible, en fonction des besoins
et des ressources de calcul de restreindre le modele a un certain nombre d’harmoniques. En
effet, restreindre F,, au fondamental p,, transforme le modele circuit en échelle en modele circuit
équivalent monoharmonique en T (figure II.16a), bien connu dans la littérature [7, 9, 10].

De plus, il est possible d’enrichir ce modele pour qu’il prenne en compte 1’effet de peau dans
les conducteurs rotoriques car potentiellement soumis & des courants harmoniques de haute
fréquence. Cet effet est modélisé par I'ajout du coefficient d’effet de peau dans le calcul des
résistances rotoriques comme

, _ sinh (2x,) +sin (2x,) 7
rv,AC = Xv cosh (2x,) — cos (2x,) "

(I1.95)

ou Y, est I’épaisseur de peau réduite, définie a partir de la hauteur h; d’une barre, de la
conductivité o.onq, des barres rotoriques, et de la fréquence f,, du courant considéré par

Xv = hb\/ HOW’fr,v|0'cond,r = hb\/,u()"r|gv|fso'cond,r- (11-96)

L’évolution du coefficient d’effet de peau k, = R;’v’ ac/ R, en fonction du glissement har-
monique g, est présenté par la figure 11.17. Cette modélisation de 'effet de peau suppose que
Ieffet de peau global est la somme des effets de peau dis a chaque harmoniques.

Les équations monophasées (11.94) modélisent
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FiGure 11.16 — Circuits équivalents mono (a) et multi-harmoniques (b) pour une séquence
donnée générant la famille d’harmoniques F,,

les pertes Joule statoriques via la résistance statorique R 4,

les fuites magnétiques statoriques via I'inductance de fuite £ 4,

les fuites magnétiques rotoriques via I'inductance de fuite K;W,

la magnétisation due a chaque harmonique via I'inductance magnétisante L, ,,

les pertes Joule rotoriques et la puissance électromagnétique via la résistance rotorique
R;',v/gv'

Cependant, les pertes fer sont absentes. Lors des études au fondamental, une résistance
est placée en parallele de 'inductance magnétisante car les pertes sont créées par un champ
magnétique tournant. Pour une étude multiharmonique, une résistance modélisant les pertes fer
dues & la polarité v du champ, tournant & la vitesse ws/v peut-étre mise en parallele de chaque
inductance magnétisante.

I1.2.5 Analyse et résolution du modele fréquentiel

Contrairement & (I1.56), résoudre (11.94) est immédiat car aucune intégration n’est nécessaire.
Les tensions, courants, flux en régime permanent sont directement accessibles et permettent de
caractériser le comportement de la machine extrémement rapidement. La puissance électro-
magnétique délivrée, égale a

Rl
Pemag = Z Pemag,v = Z N; g7‘7U I:ﬂ?y (1197)
v

vEFy vEFy

permet de calculer le couple électromagnétique, qui peut étre approximé par [13]
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Fi1GureE I1.17 — Coefficient d’effet de peau des résistances rotoriques

/
v Rrv

Cemag ~ Z Cemag,v = Z emag, Z N

vEFy veEFy v veEFy

I’?U. (I1.98)

Aussi, la puissance électromagnétique due a ’harmonique v peut étre décomposée en une
puissance perdue par ’effet Joule dans les barres rotoriques
P = NsRy 1% (I.99)

et une puissance électro-mécanique Peyeca,v de telle sorte que la puissance électro-mécanique
totale soit

emeca - Z Pemeca’l} - Z N gv R;« 1)]-7{’2'1) (II.lOO)
vEFy veEFy

Ce cette maniere, il est possible de calculer le couple mécanique disponible sur le rotor
tournant a la vitesse £2,,

emeca

"Ry 12, (I1.101)

Cemeca -

’l)efu

auquel il faut retrancher le couple de perte mécanique, modélisé classiquement par un couple
évoluant linéairement avec la vitesse

Cp =Cy+ fodm (11.102)

pour obtenir le couple utile.

Tracé des caractéristiques couple électromagnétique-glissement

Avec ce modele et sans utiliser le coefficient d’effet de peau, il est donc possible de tracer
tres rapidement les caractéristiques couples-vitesses et ainsi prévoir le comportement mécanique
d’une machine en régime permanent. Comme évoqué dans [13, 59] et montré par les équations
(I1.97), (I1.98) et (I1.101), tous les harmoniques d’espaces sont susceptibles de créer une puissance
électromagnétique, un couple électro-magnétique et donc un couple mécanique. Ainsi, chaque
harmonique sera associé a une caractéristique couple-vitesse, qui lui est propre et qui va s’annuler
a la vitesse de synchronisme de cet harmonique, créant une gorge de couple sur la caractéristique
totale.

Les figures 11.18a a I1.18d présente les quatre caractéristiques couple-glissement de la machine
9 — ND. Pour la séquence u = 1, un couple harmonique est présent a basse vitesse. Il s’agit du
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couple de I'harmonique v = 10p, s’annulant pour le glissement fondamental g,, = 0.9. Ce couple
harmonique est trés important, rend négatif le couple total entre les glissements 0.9 et 0.35, et
entraine donc la machine dans un fonctionnement générateur empéchant le démarrage de cette
séquence en boucle ouverte. Pour cette séquence et avec le modele en T de la littérature, c’est-a-
dire (I1.94) dont la famille d’harmonique F,, est retreinte a {p,, } représenté par les traits pointillés
sur les figures I1.18a a I1.18d, ce phénomene de blocage n’aurait pas été prévu car le couple
électromagnétique total resterait positif. Evidement pour des séquences mieux dimensionnées,
telles que les séquences u € {2, 3}, la différence entre le modele restreint et le modele en échelle
est moindre. Finalement, pour les grandes séquences, comme ici avec la séquence 4, prendre en
compte les harmoniques est important car le second harmonique, ici v = —5p, est en valeur
absolue proche du fondamental, son influence ne sera donc a priori non négligeable.

Ces figures présentent aussi des résultats issus du modele temporel développé dans la partie
I1.1. Ces courbes sont calculées en moyennant le couple électromagnétique de la machine en
régime établi pour une alimentation en tensions sinusoidale et A vitesse imposée. Evidement,
chaque point nécessite d’intégrer numériquement le modele des circuits couplés. Tracer la ca-
ractéristique couple-glissement par cette méthode est bien plus gourmande en ressources. Une
bonne correspondance entre le modeéle intégré et fréquentiel est observable a faible glissement.
Cependant, des différences apparaissent des le couple maximal dépassé.

Enfin, elles montrent les résultats d’essais réalisés sur la machine. Le couple électro-magnétique
relevé expérimentalement est tracé en fonction de la vitesse de rotation. Pour obtenir ces points,
la machine asynchrone est entrainée par une machine a courant continu, fixant la vitesse de
rotation du rotor et est alimentée par un onduleur 9 phases piloté en modulation de largeur
d’impulsion. Le matériel utilisé est similaire & celui présenté plus tard dans le chapitre IV.
Un bilan de puissance permet de calculer la puissance électromagnétique et d’en déduire le
couple électromagnétique développé par la machine 9 — ND. Pour la séquence 1, comme la
machine ne peut pas atteindre sa vitesse de synchronisme normale (voir sous-partie 11.1.1),
aucun relevé n’a été réalisé. Pour les trois autres séquences, il est observable que le couple cal-
culé expérimentalement posseéde une valeur maximale proche de la valeur maximale prévue
par le modele temporel. Sur les séquences 2 et 4, les valeurs a glissement moyen et faible
sont globalement proches de celles prévues par les deux modeles analytiques. Pour ces deux
séquences, il est remarquable d’observer expérimentalement les couples harmoniques. Les deux
modeles les prévoient aux bons glissements et avec des amplitudes proches de celles observées
expérimentalement. Pour la séquence 3, le couple maximal est bien estimé par le modele tem-
porel et est surestimé par le modele fréquentiel. Cependant, le modele temporel sous-estime
largement le couple a grand glissement, notamment car 'effet de peau n’est pas prit en compte
dans l'intégration.

Les figures I1.19a et I1.19b présentent les deux caractéristiques couple-glissement de la ma-
chine a bobinage 9 — N. Cette machine génére moins d’harmoniques, dont les inductances
magnétisantes sont plus faibles. Ainsi, ses modeles circuits équivalent de chaque séquence com-
portent moins d’impédances harmoniques et I'impédance du fondamental est largement prédo-
minante par rapport aux autres. Ainsi, les couples estimés en ne prenant en compte que le fon-
damental sont proches de ceux estimés en tenant compte de tous les harmoniques de séquence.
Comme les seuls harmoniques présents sont associés a des facteurs de bobinage faibles, les couples
harmoniques associés sont faibles et n’ont que peu d’importance sur le comportement global de
la machine.

Il est intéressant de remarquer que 'effet < boite de vitesse > due au changement de polarité
est bien retranscrit par les modeles. En effet & méme fréquence et méme tensions, les basses
polarités ont des vitesses de synchronisme plus grande que les hautes polarités mais ont des
couples maximaux plus faibles. Aussi, les couples électromagnétiques calculés par le modele
temporel et le modele fréquentiel ne sont pas confondus. Hors, par construction, le modele
circuit équivalent devrait donner exactement les mémes résultats que le modele des circuits
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couplés.

Tracé des caractéristiques courant statorique-glissement

Parce que les équations de couple électromagnétique (I1.24) et (I1.98) ne sont que des esti-
mateurs, il est aussi intéressant de comparer les valeurs efficaces des courants statoriques. Cette
grandeur est facilement mesurable expérimentalement et sa modélisation dépend de 'impédance
équivalente monophasée, fonction du nombre d’harmoniques considérés. En effet, le circuit équi-
valent sera constitué de plus ou moins d’étages et donc de plus ou moins d’impédances.

Les figures I1.18e a I1.18h présentent 1’évolution de la valeur efficace du courant statorique
en fonction du glissement pour les quatre séquences de la machine 9 — ND. Comme expliqué
précédemment, si seul 'harmonique fondamental p, de F, est considéré, représenté en traits
hachés, I'impédance équivalente est plus faible que lorsque tous les harmoniques sont pris en
compte, en traits pleins. Cette machine générant beaucoup d’harmoniques, le courant statorique
est donc surestimé si les modeles en T" sont utilisés. Aussi, des courants harmoniques sont visibles
et apparaissent aux glissements ou la puissance électromagnétique générée par un harmonique
s’annule, correspondant a une impédance rotorique infinie.

Comme précédemment, le courant statorique est calculé par résolution du modele temporel
et est tracé en pointillés. Comme pour les caractéristiques couple-glissement, un écart est présent
entre le modele temporel et fréquentiel. Cependant, les essais précédemment réalisés pour estimer
le couple électromagnétique ont aussi permis d’acquérir la valeur efficace des courants statoriques
et sont reportés sue les figures I1.18e a I1.18h. Les courants relevés lors des essais correspondent
bien aux courants du modele fréquentiel pour la séquence 2, correspondent aux courants du
modele temporel pour les séquences 3 et 4.

Les figures I1.19¢ et 11.19d présentent I’évolution du couple électromagnétique de la machine
9— D en fonction de son glissement. Comme évoqué précédemment, les résultats issus du modele
fréquentiel mono ou multiharmoniques sont quasiment confondus car le bobinage génére moins
d’harmoniques. Cependant, une différence existe encore entre les résultats du modele temporel
et fréquentiel.

I1.2.6 Résumé de I’étude du modele fréquentiel

Le modele fréquentiel est un puissant outil pour prévoir, a moindre cout calculatoire, le
comportement d’une machine asynchrone. Le modele est créé a partir des équations du modele
temporel, dont les hypotheses sont

— un matériau linéaire et

— un champ d’entrefer radial,

auxquelles sont rajoutées les hypotheses

— du régime permanent,

— d’une alimentation monoséquence sinusoidale,

— d’un découplage des séquences,

— d’un rotor a grand nombre de barres, suffisant pour ne répliquer qu’un seul harmonique.

Sous ces hypotheses, le modele des circuits couplés se met sous la forme de N+1 équations, N
étant le nombre d’harmoniques considérés. Ces équations peuvent prendre la forme d’un circuit
monophasé équivalent, dont la forme et la valeur des composants dépendent de la séquence
choisie. Le modele peut donc étre monoharmonique ou multiharmonique et devient un modele
ne dépendant plus que du glissement imposé et donc de la vitesse de rotation. Les équations
de ce modele, dit fréquentiel, sont des équations complexes indépendantes du temps dont la
résolution est instantanée. De plus, il fait apparaitre les couples harmoniques aux glissements
nuls des harmoniques considérés et qui peuvent géner le fonctionnement de la machine. Prendre
en compte les harmoniques permet de retranscrire des comportements problématiques de la
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FiGure I1.18 — Caractéristiques couple électromagnétique-glissement et courant statorique -
glissement de la machine 9 — N D pour une alimentation en tension sinusoidale 30V — 50Hz. Les
courbes sont obtenues par intégration du modele temporel, par résolution du modele fréquentiel
ou par essais sur le prototype 9-phases
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FiGURE I1.19 — Caractéristiques couple-glissement et courant statorique glissmeent de la ma-
chine 9 — D pour une alimentation en tension sinusoidale 55V — 50Hz

machine, mettre en évidence des phénomenes parasites et de modifier la conception et le controle
pour en atténuer les effets.

Le lien avec le modele des circuits couplés devrait en faire un outil pour trouver immédiatement
le régime permanent du modele temporel, cependant les valeurs de couple et de courant calculés
par les deux modeles ne concordent pas exactement et a tendance a surestimer les couples et
courants réels. Des investigations sont encore a mener.

I1.3 Conclusion

Ce chapitre étudie deux modeles de machine asynchrone bien connus de la littérature en
triphasé mais ici généralisés aux machines polyphasées a bobinage symétrique a nombre entier
d’encoches par paire de poles et par par phase.

Le premier modele, nommé ici modele des circuits couplés, est basé sur I’écriture vectorielle
des équations temporelles des tensions dans les phases statoriques et rotoriques. D’une maniere
formelle, ces équations peuvent étre mises sous forme matricielle dépendant de la base vectorielle
choisie. La base naturelle renseigne sur les variations naturelles des tensions, courants et flux.
Les bases de Fortescue ou de Clarke informent sur leur contenu séquentiel et harmonique. Ainsi,
le modele des circuits couplés, notamment par le couplage stator-rotor, permet de mettre en
évidence le couplage inter-séquence, un phénomeéne peu étudié en régime linéaire. En effet,
par le biais du miroir magnétique déformant qu’est le rotor et le phénomeéne de recouvrement
spectral, les harmoniques générés par le stator ne sont pas les seuls dans ’entrefer. Le rotor peut
déformer 'onde de force-magnétomotrice et créer certains harmoniques des autres séquences. Un
certain nombre de parametres peuvent étre ajustés pour limiter, voire annuler ce phénomene,
comme changer le bobinage statorique ou le nombre de barres rotoriques. Il est intéressant de
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remarquer qu’avec un nombre de barres respectant les regles de conception classiques pour les
machines triphasées, le rotor peut étre mal dimensionné vis-a-vis du couplage inter-séquence.

Le second modele, nommé ici modele circuit équivalent, est obtenu par I’étude en régime
permanent du modele des circuits couplés exprimé dans les bases de Fortescue. En supposant
que le rotor ne réplique que les harmoniques statoriques, les Ng + N, équations du modele
temporel sont transformées en N + 1 équations indépendantes du temps, N étant le nombre
d’harmoniques étudiés. Ces équations sont les équations de tensions statoriques, exprimant la
force électromotrice statorique comme la somme des forces électromotrices harmoniques, et les
équations rotoriques harmoniques, exprimant la décomposition de la FEM harmonique en une
fuite magnétique et une tension ohmique due aux barres. Ces équations permettent de créer un
modele circuit équivalent prenant en compte les harmoniques d’espace et dont les parametres
et la forme dépend de la séquence utilisée. Le modele résultant est un circuit d’impédances,
sa résolution est instantanée et permet de tracer les caractéristiques dimensionnantes de la
machine. Les exemples étudiés mettent en évidence les couples harmoniques caractéristiques
de la présence d’harmoniques d’espace. Par construction, le régime permanent du modele des
circuits couplés devrait étre directement donné par le modele circuit équivalent. Les exemples
présentés ici montrent que des différences entre les couples ou courants statoriques peuvent
subvenir.

Ces deux modeles permettent de connaitre rapidement le comportement transitoire et perma-
nent d’une machine asynchrone, a cage ou non. Ils tracent les caractéristique couple-glissement
et courant-glissement de la machine pour chacune de ses séquences et donc de ses polarités.
L’effet < boite de vitesse > caractéristique de la commutation de poles est clairement observable
avec ces modeles. Ils sont basés sur I’hypothese d’un entrefer lisse et de matériaux magnétiques
linéaires. Cette linéarité permet de décomposer les flux et de simplifier les expressions des induc-
tances propres, mutuelles et magnétisantes. Cependant, les matériaux réels ne sont pas linéaires
et les inductances dépendent de 1’état magnétique de la machine, ce qui n’est pas retranscrit
dans les deux modeles précédents.
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Chapitre 111

Modeles de réseau de réluctances
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Un réseau de réluctances est constitué d’un nombre fini de noeuds reliés entre eux par un
certain nombre de réluctances de longueurs et de sections connues, mais de perméabilités a priori
indéterminées. Possédant un nombre « faible > d’inconnues, ce réseau est plus rapide a résoudre
qu’un modele éléments finis mais moins précis. L’amélioration des performances informatiques
a permis d’utiliser massivement les modeles éléments finis. Dans 'optique de prédimensionner
une machine asynchrone, un réseau de réluctance permet, a moindre cout calculatoire, d’obtenir
une tendance du comportement de cette machine. En effet, comme seul le trajet principal du
champ est considéré, un certain nombre d’informations sont perdues au profit de la simplicité
du modele. Une section de machine est donc modélisée par un réseau de réluctances, chacune
représentant le trajet local du champ dans le fer ou ’entrefer. Connaissant le courant circulant
dans les encoches statoriques et rotoriques, un certain nombre de théoremes d’Ampere et de lois
des noeuds peuvent étre écrits pour lier les grandeurs géométriques, magnétiques et électriques
entre elles. Agréger ces lois sous la forme d’un systéme matriciel inversible permet de connaitre
I’état magnétique d’une section de machine pour une alimentation et une position données.

Ce chapitre présente comment créer un réseau de réluctance simple modélisant une section
de machine asynchrone polyphasée. Les deux premieres sections s’attellent a construire puis
mettre en équations le réseau de réluctance. La représentation vectorielle permet d’imposer
directement ’excitation magnétique peu importe la topologie choisie, constituant une contri-
bution. La résolution des équations permet ’acces a des grandeurs caractéristiques telles que
les flux des phases statoriques et rotoriques, les inductances magnétisantes ou les cartes de champ
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magnétique, pour n’importe quelle séquence d’alimentation, pour un matériau magnétique linéaire
et surtout pour un matériau non linéaire. La troisieme section compare les résultats du réseau
de réluctance a des simulations éléments-finis magnétostatiques pour un matériau linéaire ou
non.

II1.1 Construction du réseau

Une machine asynchrone est constituée d’un stator de )5 encoches et d’un rotor de @,
encoches. Dans ’encoche statorique indexée gy sont logés N4 conducteurs, et dans I’encoche
rotorique indexée g, sont logés N4, conducteurs. Dans la base naturelle, le vecteur des courants
circulant dans les encoches statoriques peuvent étre déterminé simplement par le vecteur des
courants des phases statoriques et la matrice de distribution de bobinage

- —
o], = Neas " [12]

et il en va de méme pour lier le vecteur des courants des phases rotoriques au vecteur des
courants des encoches rotoriques

(I11.1)

[_> " (I11.2)

iqT}NNT = Neqr [dr]T [@'T]NNT .
Au stator comme au rotor, I’encoche est entourée de deux dents en matériau magnétique,
d’une portion périphérique en matériau magnétique et d’une zone d’ouverture d’encoche consti-
tuée de matériau magnétique et d’air. Dans 'optique d’utiliser le réseau de réluctances comme
un outil de prédimensionnement, seul le trajet principal du champ est étudié et il est considéré
uniforme dans chacune des portions présentées ci-apres. Le champ magnétique est considéré
radial dans les dents ainsi que dans 'entrefer et orthoradial dans les portions périphériques.

IT1.1.1 Modélisation du stator

La figure IIl.1a présente une portion de stator. Une zone est constituée de l’encoche g,
de l'ouverture d’encoche localisée entre les entre les points Ogg4, et Ogq,41, de la portion
périphérique localisée entre les points Y, et Y, 11 et de la dent localisée entre les points
Y. et Ogq,. Le champ étant supposé uniforme et constant dans 'ouverture, dans la portion
périphérique et dans la dent, chaque partie peut étre modélisée par une réluctance comme montré
sur la figure III.1Db.

La réluctance d’ouverture d’encoche de la zone g,, notée R,, 4, et parcourue par le flux ¢, .,
de section S,, est composée d'un trajet de longueur ¢, dans le fer de perméabilité (i, 4, et d’'un
trajet de longueur ¢, o dans ’air de perméabilité 1

‘€0 0 KU
_ tos0  fo, 1113
MOSOS Hos,qs Sos ( )

La réluctance de dent de la zone g4, notée Ry, , et parcourue par le flux ¢;, 4., de section
St, est composée d'un trajet de longueur ¢;; dans le fer de perméabilité pi;, 4,

0s,4s

4
—_— I11.4
[ts qs St (HL4)

La réluctance de la portion périphérique de la zone g,, notée Ry, 4. et parcourue par le flux
®y,.qs» de section S, est composée d'un trajet de longueur £, dans le fer de perméabilité pi,, 4.

:Rtsv(IS =

éi’!s

/j’ysﬂs Sys .
La modélisation du stator se fait donc en introduisant Q)5 flux d’ouverture, @0 flux de dent
et Qs flux de périphérie, soit 3()s inconnues.

:Ry&qs - (III5)
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Zone ¢s + 1

O, Zone ¢
Zone q; — 1
Ys,qs 1
(a) Zone statorique et lignes de champ (b) Réseau de réluctances correspondant

F1GUrE III.1 — Zone statorique, lignes de champ principales et réseau de réluctance correspon-
dant

IT1.1.2 Modélisation du rotor

La figure I11.2a présente une portion de rotor. Une zone est constituée de I’encoche g,., de I'ou-
verture d’encoche localisée entre les entre les points O, 4,41 €t Oy g4, , de la portion périphérique
localisée entre les points Y, 4 11 et Y, 4 et de la dent localisée entre les points Y, . et O, .
Le champ étant supposé uniforme et constant dans ’ouverture, dans la portion périphérique et
dans la dent, chaque partie peut étre modélisée par une réluctance comme montré sur la figure
I11.2D.

La réluctance d’ouverture d’encoche de la zone ¢, notée X, 4. et parcourue par le flux ¢,, 4,,
de section S,, est composée d'un trajet de longueur ¢, dans le fer de perméabilité y,, 4. et d'un
trajet de longueur ¢,, o dans 'air de perméabilité 1

go 0 eo
= —" 4+ T, I11.6
/'LOSOT /’[/OrquSOT' ( )

Or,qr

La réluctance de dent de la zone g, notée Ry, 4. et parcourue par le flux ¢, 4., de section

S, est composée d'un trajet de longueur ¢;, dans le fer de perméabilité i, 4.

T

e (I11.7)

Rtr sqr S °
NtT'?QT' tT'

La réluctance de la portion périphérique de la zone ¢, notée R, et parcourue par le flux
®y,.qr» de section S, est composée d'un trajet de longueur ¢, dans le fer de perméabilité 1, 4,

ST (IT1.8)

92'y’l‘ 7q7‘ = S
Hyr ,qr Py

La modélisation du rotor se fait donc en introduisant @), flux d’ouverture, @, flux de dent
et @ flux de périphérie, soit 3(), inconnues.

83



Zone ¢, + 1

Or',(I'r'_l
(a) Zone rotorique et lignes de champ (b) Réseau de réluctances correspondant

F1GURE III.2 — Zone rotorique, lignes de champ principales et réseau de réluctance correspondant

IT1.1.3 Modélisation de I’entrefer

L’entrefer constitue ’espace le plus important du réseau de réluctances. L’air ayant une
perméabilité tres faible, c’est lui qui emmagasine la majorité de I'énergie magnétique de la
machine. Les lignes de champ sont supposées radiales et filent d’une dent statorique a une dent
rotorique si elles sont en vis-a-vis, c’est-a-dire si leurs fer se font face. Le point O 4, de la dent

1
>, le point O, 4, de la dent rotorique g, est

statorique g5 est positionné a ’angle ag (qs ~ 3

1
positionné a 'angle 6,, + o, | ¢, — 3 [54]. Le bec statorique possede un étalement angulaire

as — €g, le bec rotorique possede un étalement angulaire o, — ;.

La réluctance entre les dents statorique g5 et rotorique g, dépend de la surface de vis-a-vis
entre les deux becs des dents, notée Sy 4, 4., dépendant de la position relative A, , des dents
entre elles. Trois cas sont alors a distinguer :

— la surface d’un bec englobe totalement la surface de I'autre bec, la surface de vis-a-vis

est maximale et vaut la surface minimale des deux becs (figure I11.3a).

— une partie des deux becs se fait face, la surface de vis-a-vis est une fonction linéaire de

la position relative Ay, 4, (figure I11.3b),

— les deux becs ne sont pas en vis-a-vis, la surface de vis-a-vis est nulle impliquant une

réluctance infinie (figure II1.3c),

Le vis-a-vis complet (figure II1.3a) est atteint quand la différence de position n’est pas suffi-
sante pour faire déborder une dent par rapport a ’autre, soit

By < |52 =271, (I1L9)
donnant une surface de vis-a-vis maximale égale a
D; D
Siaz = min < 21’8 Oéspt,sgzw ;mgrpt,rez> ) (IH.lO)
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qs,qr

(a) Vis-a-vis complet (b) Vis-a-vis partiel (c) Pas de vis-a-vis

F1GURE III1.3 — Trois différents cas de vis-a-vis dentaire

Pabsence de vis-a-vis (figure I11.3c) est atteint quand la différence de position est supérieure
a la somme des demi-étalements, soit

|A(I57QT‘| > as ; & + & ; e (IIIll)

et le vis-a-vis partiel (figure I11.3b) est atteint dans les autres cas et fait diminuer linéairement
la surface de vis-a-vis quand la position relative augmente, donnant 1’évolution de la surface de
vis-a-vis présenté par la figure I11.4.

S‘lsv‘]r
| |
Smax |\I
I I
I I
I I
: . |AQS7QT |

FIGURE 111.4 — Dépendance de la surface de vis-a-vis par rapport a la différence de position

Connaissant la surface d’entrefer liant les dents ¢, et ¢, il est possible de calculer la réluctance
de cette portion d’entrefer

Rogoar = —o— (I11.12)

105qs,qr

La modélisation de I'entrefer introduit @), inconnues. A priori, @, n’est pas connu mais
de valeur relativement constante et au moins «,-périodique. Pour une géométrie de machine
classique, ou les nombres de dents statorique et rotorique sont proches, il semble vraisemblable
de dire que les dents sont liées a 1 ou 2 autres dents. Comme le montre la figure I11.5, le nombre
de réluctances d’entrefer nécessaire a la modélisation d’une machine (Qs, Q) = (24,23) varie
entre 34 et 36, soit approximativement 1.5Q), et 1.5Q);. La topologie du réseau dépend donc de
la position du rotor.

I11.1.4 Réseau complet

Les différents sous-parties précédentes présentent comment créer un réseau de réluctances
simple. Une certaine géométrie de machine, par exemple celle de la figure III.6a peut étre
modélisée par le réseau de réluctances de la figure II1.6b comprenant 3Q;+ 3@, + Q4 réluctances
et flux.

La partie suivante s’attelera a mettre en équation puis résoudre le réseau.
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Nombre de reluctances Q4[]

(o8]
t

o —

/2 o
Position du rotor

FIGURE III.5 — Nombe d’inconnues @), d’une machine (Q, @) = (24,23) en fonction de la
position du rotor

(a) Section d’une machine (b) Réseau de réluctances

FIGURE III.6 — Section et réseau de réluctance d’une machine (Qs, Q,) = (24,23) pour 6, =
Orad. Par soucis de visualisation, 'entrefer est largement augmenté.

II1.2 Mise en équation du réseau

La partie III.1 présente comment créer un réseau de réluctances simple a partir de la
géométrie d’'une machine a cage. La résolution de ce réseau, a courants d’encoches connus,
nécessite d’écrire 3Qs + 3Q), + Q4 équations pour déterminer toutes les inconnues issues de
la modélisation. Pour cela, les flux statoriques et rotoriques sont représentés par les vecteurs
suivants

Qs—1
—
— o, = Z Dos.qs n% représentant les flux dans les Q)5 ouvertures statoriques,
qs=0
e
— O, = Z ¢t5,q5n¢]st représentant les flux dans les )5 dents statoriques,
qs=0
H Qs_l
— By, = Z Dys.qs anSS représentant les flux dans les Qs périphéries statoriques,
qs=0
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_> Qr_l
— o, = bo, o, 1% représentant les flux dans les @, ouvertures rotoriques
Or — Or,qr~2qr p A q )

Q'I‘ZO

@ .
— ¢, = Z bty qn n?f représentant les flux dans les ), dents rotoriques,
qr=0

Qr—1
— Gy, = E gbthranrr représentant les flux dans les @, périphéries rotoriques.
QT:(]

Par la suite, les flux dans les dents statoriques et rotoriques seront comptés positifs si la
composante radiale du champ associé est positive et les flux d’ouvertures et de périphéries
seront comptés positifs si la composante orthoradiale du champ associé est positive.

I11.2.1 Théorémes d’Ampere : loi des mailles

Dans tout le réseau, il est possible d’écrire Qs + @, + Q4 théoremes d’Ampere différents. En
utilisant le maillage défini par les figures I11.1b et 1I1.2b, Qs théoréemes d’Ampere sont écrits au
stator et @@, théoremes d’Ampere sont écrits au rotor. Les relations résultantes sont présentés
par les figures I11.7.

(/)o,‘,q,.-&-l
o odone g, +1

Zone qs + 1

Yrsjq +1
Zone ¢, Zone gy
¢
o Orq,
Ys‘,q )
’(m];..q,.—l
Zone g5 — 1 Zone g, — 1
¢1/ qs—1
Ys Qs O _
}/57%71 7,qr—1
(a) Stator (b) Rotor

FiGURE II1.7 — Théoremes d’Ampere dans les zones statoriques et rotoriques

En considérant I’encoche g5 € D, entourée par la dent mod(gs — 1, Qs), la périphérie ¢, la
dent g5 et 'ouverture g5, il vient

Ns—1

Z ch,sds,n,qsis,n = _:RtS,mod(qs—1,Q5)¢t5,m0d(qs—l,Qs) + :R?Jsﬁlsqsya% + Rt-@v‘]s¢tqus - RDS,QS ¢0s,%
n=0
(I11.13)

En faisant apparaitre le vecteur des courants d’encoches statoriques de la relation (III.1), les
@) équations statoriques peuvent étre écrites sous la forme de la relation matricielle suivante
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“Rio 0 . Re.gui
+ dlag (:Rys,()’ ttt :Rys,Qs—l) [¢y.s

_ dlag (fRO&O7 - ,Ros,stl) |:¢)05

(I11.14)

En considérant I’encoche ¢, € Dg, entourée par la dent mod(g, — 1, @), la périphérie ¢,, la
dent g, et 'ouverture gq,, il vient

Ny—1
Z ch,rdr,n,qrir,n = RtT‘ymOd(q’l‘_17Q7‘)¢t7‘7m0d(q7‘_1’Q7‘) + RZJTvQTqby'r:QT - Rt’l‘7q’l‘¢t7‘7q7‘ - ROTerquMQT
n=0

(IIL15)

En faisant apparaitre le vecteur des courants d’encoches rotoriques de la relation (I11.2), les
Q. équations rotoriques peuvent étre écrites sous la forme de la relation matricielle suivante

—Ri 0 Ren 0
— 0 —Rin 0 —
[ZqT]NQT - : — : [QZ)“}NQT
Reo 0 ...—Ry o1
. —
+ diag (Ry, 0, - - Ry.0r—1) [qsyT] " (I1.16)

—

— diag (Ro, 0, - - - Ror.0r—1) [ 0r:| N

Finalement, il convient d’écrire @), théoremes d’Ampere dans 'entrefer. Pour tout couple de
bec statorique et rotorique (gs, ¢-) lié par une réluctance d’entrefer, un contour peut étre créé
en passant par la réluctance Ry 4, 4. et la réluctance d’entrefer suivante. La figure II1.8 présente
un exemple de maillage d’entrefer. Dans ce cas, des contours d’Ampere peuvent étre

— O500r,4,00r,4,-10s q,—1 passant par les réluctances d’entrefer Ry 04,0 €t Rg0,g.0+15

— Os,45-101.4,-101.4, 05 ¢, passant par les réluctances d’entrefer Ry, —14,-1 €t Ry g, 4

— O4,4,0r.4,05 q,+1 passant par les réluctances d’entrefer Ry 4. 4. €t Ry 4. 41.4,5

— O4,4,4101.4, Oy g, +1 passant par les réluctances d’entrefer Ry 4. 11,4, €t Rg g, 4+1,g+1-

Oqu7‘.()

CRO'!'er‘.() :ROT'7q7‘7l
Fi1GURE I11.8 — Exemple d’un maillage de ’entrefer pour une position du rotor donnée

Les différents théoremes d’Ampere permettent d’écrire Qs + @, + Q4 équations.
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I11.2.2 Conservation du flux : loi des nceuds

En supposant que le matériau magnétique ait une perméabilité assez grande pour canaliser
toutes les lignes de champ, le flux reste confiné dans la machine impliquant que la somme
algébrique des flux entrant dans un nceud soit nulle. Pour les noeuds périphériques statoriques
Y 4. et a partir de la figure II1.7a, il est possible d’écrire au stator

Vas € Dq,, Pysqs = Ptogs T Ptomod(gs+1,Qs) (I11.17)

Ces Qs relations peuvent étre mises sous la forme matricielle suivante

1 0 o --. 0 -1
-1 1 .0 0

— o -1 1 --- 0 0 s

[d)ts}NQs - . o . [sts}NQs . (I11.18)
0 0 o --- 1
0 0 o --- -1 1 |

Au rotor, les sommes des flux arrivant dans le noeud Y. 4. de la figure III.7b donnent les @),
équations

Vg, € DQr? ¢y7‘7q7‘ + ¢tr,Qr - d)yr,mod(qT—LQT) (11119)

qui peuvent étre mises sous la forme matricielle suivante

1 0 o --- 0 -1
-1 1 0 0

— o -1 1 -~ 0 O N

[@’“]NQT - Do {d)yr} Nor (I11.20)
0 0 o --- 1 0
0 0 o -~ =1 1 |

La sous-partie I11.1.3 présentait trois manieres dont les dents statoriques et rotoriques était
magnétiquement liées. A partir de la surface de vis-a-vis entre les becs statorique ¢s et ¢,
présentée par la figure I11.4, il est possible de construire I’ensemble Bﬁ(@m) des becs rotoriques
liés au bec statorique g5 pour la position 6, du rotor. Ainsi

Bﬁ(&m) = {4 S4..9. () # 0} (II1.21)

De la méme maniere, il est possible de créer I’ensemble Bi(@m) des becs statoriques liés au
bec rotorique ¢, pour la position 6, tel que

BS (0m) = {s: Sg, 0, (Om) # 0} (IIL.22)

Pour les noeuds Os 4, , il convient de sommer les deux flux venant des ouvertures Os 4,1 et
Os gs+1, les card (Bi) flux de l'entrefer et le flux de dent. Ainsi, il vient

Poumod(ge—1,05) — Powgs — Proge T O Pogege =0 (I11.23)

R
qr quS

La méme démarche est appliquée aux nceuds d’ouvertures rotoriques O, 4., donnant

¢Or7m0d(qr—17Q’F) - ¢Or)q7” + ¢t’f1q?° + Z ¢97QS1QT = 0 (11124)
qs€Bg,

Finalement, la conservation du flux donne 2Q; + 2Q), équations.
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I11.2.3 Fermeture du modeéle

Les Qs+Qr+ Q4 théoremes d’Ampere et les 2Qs42@Q), lois des noeuds ont été écrites. Une ana-
lyse de ces 3Qs +3Q, + Q4 équations montre qu’elles sont seulement de rang 3Q s +3Q, + Q4 — 1.
En fait, le modele de machine par réseau de perméance n’est autre qu’un circuit électrique
ou, par analogie, les résistances sont les réluctances et ou les courants sont les flux. A l'ins-
tar du circuit électrique correspondant, il est nécessaire de fixer un potentiel de référence pour
résoudre numériquement ces équations. Cela est réalisé en liant les flux rotoriques par une
derniere équation, le théoreme d’Ampere sur le contour périphérique interne rotorique n’entou-
rant aucun courant

Qr—1
Z Ry 4 Pyrgr = 0 (IIL.25)
qr=0
L’ajout de cette équation permet d’obtenir 3Qs + 3Q, + @4 équations indépendantes. En
fait, les équations liées entre elles sont les lois des noeuds périphériques (II11.23) et (II1.24). 11
convient donc de remplacer 1'une des lignes de ces équations par la relation (I11.25).

I11.2.4 Résolution numérique

Le réseau de réluctances présenté dans la partie IIL.1 introduit 3Q, + 3@ + Q4 flux inconnus
a déterminer & partir de Qs + @, courants d’encoches. La partie II1.2 établit 3Q, + 3Q, + Q4
équations indépendantes liant les flux inconnus et les courants. L’agrégation de ces équations
donne une unique équation matricielle pouvant étre mise, dans un cas tres général, sous la forme

[A] m - m (I11.26)
N3Qs+3Qr+Qyg N3Qs+3Qr+Qg

ou [A] est la matrice carrée de 3Qs + 3Q, + Q4 lignes et colonnes compilant les termes
multipliant des flux des équations (II1.14) a (I11.24), 3 est le vecteur de taille 3Q, + 3Q, + @y
contenant les flux inconnus et ? est le vecteur connu de taille 3Qs + 3Q, + @, des seconds
membres des équations (II1.14) & (II1.24). Ce systeme de rang 3Qs + 3Q, + Q4 peut étre inversé
pour obtenir les flux dans le fer et dans 'entrefer. L’intérét d’avoir remplacé une équation des
relations (II1.23) et (II1.24) par (II1.25) est que la solution de I’équation matricielle (II1.26) est
unique et peut étre calculée facilement par des méthodes d’inversion numérique optimisées.

III.3 Comparaison magnétostatique

Un code de calcul éléments finis 2D (EF-2D) magnétostatique dans le plan de normal I’axe
de la machine e_;, comme Finite Element Method Magnetic (FEMM ), résout le potentiel vecteur
= Ae} pour une géométrie et une alimentation données. Les équations de Maxwell écrites

pendant le régime stationnaire au point de perméabilité p parcouru par un courant 7 = Jel
donnent ’équation

1
\Y (VA) = (I11.27)
I
A partir de conditions limites données, comme la nullité du champ radial sur les frontieres

statorique extérieure au rayon D /2 et rotorique intérieure au rayon D;, /2 modélisées comme

De,s Di,r
27 2

VR € { } , By(R) = 0 <= B(R) = Beg, (I11.28)

la relation (II1.27) est résolue dans tous les domaines. Connaissant la valeur du potentiel
vecteur dans tout le domaine, il est possible de calculer le flux de chaque phase statorique n
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Qs—1
1
s = Nedsdsmg | w | AdSL, II1.2
= 32 N na (5 [ Aase.) (111.29)

avec S la surface occupée par les Ng sds n 4 conducteurs, le flux dans la dent statorique g

as(gs+1)—0s/2

Oroge = Rl / By (Ri.,)dn. (111.30)
as.gst+0s/2

ou Ry, est le rayon de dent statorique pris ici égal au rayon moyen de la dent, et le flux dans
la périphérie statorique gs

D, s/2
Pysgs = Ez/ By(r, gsous)dr. (I11.31)
Di,s/2+ho,s+ht,s

et de méme pour les homologues rotoriques. Tous ces flux peuvent aussi étre évalués par le
réseau de réluctances présenté précédemment, pour un matériau linéaire ou non. Les figures I11.9a
et II1.9b présentent les cartes de champ magnétiques obtenues par résolution magnétostatique
linéaire du bobinage 9 — N D alimenté par des courants de valeur efficace la valeur nominale
3.65A sur les séquences 1 et 3 et dans courants rotoriques. Ces simulations sont résolues en une
quarantaine de secondes avec sur un processeur Intel(R) Core(TM) i5-10300H @ 2.50GHz .

Iy,
,lll{;

(BLY

S

(a) u=1, Biay = 9.45T (b) = 3, Bpas = 3.87T

FiGgure II1.9 — Simulations FEMM magnétostatiques de la machine 9 — N D avec un matériau
linéaire alimentée par des courants statoriques de valeur efficace la valeur nominale 3.65A, de
séquences 1 et 3 et sans courants rotoriques

IT1.3.1 Réseau de réluctances avec matériau linéaire

Un matériau magnétique isotrope linéaire possede une perméabilité constante telle que le
champ B et I'excitation magnétiques H sont liés par une relation linéaire

H==. 111.32
. (II1.32)
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L’absence de saturation et la grande valeur de la perméabilité p simplifient grandement les
calculs. Résoudre (II1.26) avec un matériau linéaire est immédiat car les réluctances du fer et
de I'entrefer sont constantes et connues pour une position du rotor donnée.

Comparaison des flux des phases statoriques

Les résultats du modele de réluctances linéaires sont comparés aux résultats issus d’une
résolution magnétostatique équivalente. La géométrie utilisée est celle de la machine 9 — ND
avec un matériau magnétique de perméabilité relative constante p = 4000¢ dont les Ng phases
statoriques sont alimentées par des courants polyphasés

2
Vn € Dn,,tspn = I,V/2 cos <—]\;Tu X n> (I11.33)

S

de valeur efficace I, = 3.65A pour les séquences 1, 2, 3 et 4. Les barres du rotor, a la
position 6, = Orad, ne sont parcourues par aucun courant. Les figures II1.10 représentent les
flux moyens dans les dents, calculés par (II1.30) et les figures II1.11 présentent les flux dans les
périphéries statoriques. Les flux issus du réseau ou de la simulation magnétostatique sont corrélés.
L’amplitude estimée par le réseau correspond globalement aux résultats magnétostatiques, une
grande précision sur ces amplitudes n’est pas nécessaire pour étudier le comportement global de
la machine.

Le vecteur des flux des phases statoriques calculé par 1’équation (II1.29) pour le modele
EF-2D et par

01 ... 0
@] g, = Naslend | | [3] (34
1 0 ... 0

pour le modele de réluctances donne des informations sur le nombre de plans statorique
atteints pour une séquence d’alimentation donnée. En effet, pour cette machine, la partie 11.1.2
montre que les plans statoriques 1, 2 et 4 de cette machine sont couplés, engendrant 'apparition
de tensions parasites. Ces résultats peuvent étre retrouvés par le calcul magnétostatique et aussi
par le modele de réseau de réluctances. Comme le montrent les figures I11.12a, I11.12b et I11.12d,
présentant les flux de phases statoriques issus de simulation EF-2D magnétostatique ou du
réseau de réluctances pour des alimentations avec la séquence 1, 2 ou 4, des flux parasites sont
générés sur les deux autres séquences. Il est intéressant de remarquer que méme en ayant des
différences d’amplitude de 'ordre de 20% entre les résultats EF-2D et par réseau de réluctances,
le plan correspondant a la séquence 3 n’est jamais allumé. Aussi, la figure II1.10c, présentant le
flux de phases statoriques pour 'alimentation par la séquence 3, montre que cette alimentation
n’excite que le plan de Fortescue associé a la séquence 3, confirmant qu’il est totalement découplé
des autres. Le réseau de réluctances linéaires permet ainsi de rendre compte du phénomene de
couplage inter-séquence linéaire.

Sollicitations du circuit magnétique

Le réseau de réluctance permet aussi de prévoir la carte de champ dans la machine. En
effet, la résolution de (II1.26) permet d’avoir les flux principaux dans les 3Qs + 3Q, réluctances
de fer, il est alors possible de générer une carte de champ pour rendre compte des sollicita-
tions magnétiques locales, comme présentées par les figures I11.13a a I11.13d. Ces quatre figures
montrent que le fer périphérique est plus sollicité que le fer dentaire pour des champs a pe-
tite polarité, c’est-a-dire pour des petites séquences, tandis que l'inverse se produit pour les
plus grandes séquences [49]. Aussi, les amplitudes de champ magnétiques sont élevées. Comme
le matériau utilisé pour ces simulations est linéaire, cela est ici sans importance, mais si le
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Ficure I11.10 — Flux moyen dans les dents statorique de la machine 9 phases a bobinage non
diamétal pour une alimentation avec un courant de valeur efficace 3.65A.
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Figure II1.11 — Flux moyen dans les périphéries statorique de la machine 9 phases a bobinage
non diamétal pour une alimentation avec un courant de valeur efficace 3.65A.
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F1Gure I11.12 — Composantes de Fortescue du vecteur des flux de phases statoriques de la

machine 9 phases a bobinage non diamétal pour une alimentation avec un courant de valeur
efficace 3.65A.
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Fi1GURE II1.13 — Carte de champ magnétique de la machine 9 phases a bobinage non diamétal
pour une alimentation avec un courant de valeur efficace 3.65A.
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matériau est non linéaire, certaines réluctances verront leurs valeurs saturer. Le réseau linéaire
renseigne déja sur les zones susceptibles de saturer et permettrait d’orienter la conception ou
d’adapter le courant statorique pour limiter la saturation.

Calcul des inductances magnétisantes

A partir du modele de réluctance et des flux de phases calculés, il est possible de calculer
des parametres caractéristiques de la machine par exemple l'inductance magnétisante de la
polarité principale de chaque séquence. Dans le cas ol seul le stator est alimenté par les courants
polyphasés de séquence u donnés par (II1.33), ou le rotor est a la position 6,, = Orad et ou les
courants rotoriques sont nuls, le flux des phases rotoriques, exprimé dans la base de Fortescue
rotorique, est

—

— -
[@T} o =2 [ZS}FNS (I11.35)
qui, en utilisant les quatre lois présentées par le tableau I1.2, donne
= NT * Ny * e Ny
B = Noy/ 5 D mipudsfotan,y T Mare LENG - (I11.36)
veEFy

Pour la séquence 1, la figure II1.14 représente le flux rotorique calculé par le réseau de
réluctances et par la résolution magnétostatique. Une nette prédominance des composantes £},

f—gg et ff’o associées aux harmoniques 1p et 8p et 10p de F; est remarquée. Aussi, les composantes
liées aux séquences 2 et 4 ne sont pas nulles a cause du couplage inter-séquence présenté dans
la sous-partie 11.1.2.

2.51 N FEMM
HE Réluctances

00 -

i 11 13 5

FiGURE III.14 — Composantes de Fortescue du flux rotorique pour une alimentation en courant
sur la séquence 1 pour un courant de valeur efficace 3.65A

Cette alimentation rappelle celle de ’essai au synchronisme ou les barres rotoriques ne sont
soumises a aucun effet d’induction et donc ou aucun courant ne circule. Pour cet essai a rotor
au synchronisme, I'inductance magnétisante est calculée via la puissance réactive absorbée. Le
flux rotorique exprimé dans les bases de Fortescue est une quantité créée par NV, échantillons.
Il n’est donc pas possible d’étudier les harmoniques dont le rang est supérieur a [N, /2]|. Mais,
comme les harmoniques de haut rang voient leur contribution au glx rotorique diminuer inver-

sement proportionnellement & leur rang au carré, la composante fiy " v € [0, |N,/2]], peut étre

— N N,
<c1>r, ijr> ~ Ngi/ %m’s‘nv,]s (I11.37)
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Ce calcul peut étre fait en particulier pour le fondamental p,. L’inductance magnétisante
Ly, p, est liée a 'inductance mutuelle my, p, par les relations (I1.89) et (I1.90). Ainsi, 'inductance
magnétisante est liée au flux rotorique par

3\
V2N, <q)7“7fpur>
Lm,pu = Nrﬁsr,pu Msrp, = Ksr,p, N d I (111.38)
s s

De cette maniere et pour cette machine, le tableau I11.1 présente les inductances magnétisantes
obtenues par la résolution du réseau de réluctances linéaires et par résolution du modele FF-2D.

Ces deux modeles sous-estiment l'inductance magnétisante analytique, donnée par la relation
(1.60).

TABLE III.1 — Valeurs des inductances magnétisantes calculées par un calcul analytique (1.60),
par résolution EF-2D magnétostatique et par réseau de réluctances pour un matériau linéaire

Séquence H 1 ‘ 2 ‘ 3 ‘ 4 ‘
Ly, p, analytique [mH] 241. | 176.8 | 100.7 | 40.2
Loy, EF-2D [mH] 186.7 | 159.2 | 92.6 | 38.1
Ly, p, réluctances [mH] 150.3 | 125.2 | 73.3 | 30.0
Erreur relative réluctances / analytique [%] || 37.7 | 29.2 | 27.2 | 25.3
Erreur relative réluctances /| EF-2D %] 19.5 | 21.3 | 219 | 21.3

Les figures II1.12 et III.14 montrent que les flux du modele de réluctance sont globale-
ment sous estimés d’'une vingtaine de pourcents par rapport a ceux du modele. Les induc-
tances magnétisantes le sont donc aussi mais leur tendance correspond correctement aux calculs
éléments finis. Les résultats peuvent alimenter un modele de conception tel que le modele circuit
équivalent linéaire développé par la partie I1.2.

Finalement, les figures I11.10, II1.11 et I11.12, présentant les résultats issus du modele de
réluctances linéaires et par résolution magnétostatique linéaire, montrent une bonne corres-
pondance entre les deux méthodes. Cependant, exécutés par un processeur Intel(R) Core(TM)
15-10300H @ 2.50GHz , le modele EF-2D magnétostatique est résolu en une quarantaine de
secondes tandis que le modele par réseau de réluctances ’est en environ un dixieme de se-
conde, faisant de lui un modele pertinent pour la modélisation rapide, le prédimensionnement
et I'intégration dans une procédure d’optimisation.

[8] compare les inductances magnétisantes calculées avec le rotor a la position nulle 6,,, = Orad
et décalé d’une demi encoche rotorique 6,, = 7/Q,. Les résultats montrent que les inductances
varient d’environ 0.5mH pour des valeurs de 'ordre de 130mH dans un sens ou dans ’autre, soit
une variation de 0.4%. Ce décalage n’est pas dérangeant dans le cas d’un prédimensionnement,
ou l'idée est d’obtenir les ordres de grandeurs des inductances.

IT1.3.2 Réseau de réluctances avec matériau non linéaire

Un matériau isotrope non linéaire possede une perméabilité variant avec la valeur du champ
magnétique B ou de 'excitation H telle que

B
- I11.39
q ( )

La perméabilité d’une réluctance dépendant de I’état magnétique de cette méme réluctance,
elle n’est pas connue d’avance. Inverser immédiatement la relation (II1.26) est a priori impos-
sible car 3Qs 4+ 3Q), perméabilités inconnues et dépendant des flux inconnus sont ajoutées aux
flux inconnus au systeme. La méthode utilisée pour résoudre le systéme matriciel consiste a

successivement itérer les valeurs des 3Q)s + 3@, perméabilités inconnues pour trouver les valeurs
résolvant (I11.26).
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Principe de résolution

La figure I11.15 présente la méthode itérative. Elle nécessite une initialisation, consistant en
la déclaration d’une tolérance de convergence, notée ici €, des valeurs initiales et estimées des
3Qs + 3Q), perméabilités, contenues dans le vecteur m, et d’un vecteur d’autres perméabilités
suffisamment différent de EZ pour ne pas satisfaire la condition de convergence. A chaque itération
7, les perméabilités /7; sont utilisées pour alimenter et inverser la relation (II1.26) et obtenir les

flux puis le champ moyen dans les 3Q s+ 3@Q, réluctances, stockés dans le vecteur B;. En utilisant
la courbe de magnétisation du matériau choisi, il est possible de calculer les perméabilités de
chaque réluctance. Celles-ci vont différer de celles utilisées pour résoudre le modele. Apres une
relaxation réglée par le facteur f, € [0, 1] évitant de diverger, les perméabilités m issues du
modele sont comparées une a une a celles utilisées pour le résoudre selon

- > e (ITL40)

ot |.| est la fonction donnant un vecteur image dont les composantes sont les valeurs absolues
du vecteur antécédent et € est la tolérance demandée. Si le critere de convergence (I111.40) est sa-
tisfait, alors les perméabilités sont considérées justes. Il est possible de modifier les perméabilités
de départ, la tolérance et le facteur de relaxation pour modifier le temps de résolution de la
méthode, ainsi que la pertinence des résultats.

Pour faire fonctionner cette méthode, il est nécessaire de connaitre préalablement la ca-
ractéristique magnétique du matériau, par exemple sous la forme d’une base de donnée discrete
issue de mesures donnant une expression analytique [67]. Un matériau magnétique classique
peut étre modélisé par la courbe B(H) présentée par la figure II1.16 et par ’expression

H = 150B + 15B"! (I11.41)
notée pour plus de généralité
B B\
H=H—+H;|—=— I11.42
1By + ( Bo) ( )

ou By =1.5T, H; =225Am™!, Hj; = 1297Am~!, donnant la perméabilité

1 H, Hy /(B\" B\
1_ T = 111.43
L By B (BO> o0+ 0| B (TI1.43)

avec og = 150m/perH et 019 = 865meter/H. La figure II1.16 présente aussi des points de la
caractéristique magnétique du matériau M-45 de la bibliotheque FEMM. La courbe analytique

approche correctement les points de la base de donnée mais présente 'intérét d’étre dérivable et
de donner une expression analytique de la perméabilité utilisable par la méthode itérative.

Mise en évidence du couplage inter-séquence da a la saturation

Identiquement a la sous-partie précédente, la géométrie de la machine 9 — N D est modélisée.
Le stator est alimenté par des courants polyphasés dont la forme est donnée par (I11.33). La
courbe d’aimantation du matériau utilisé correspond a celle décrite par (I11.42) et présentée par
la figure I11.16. Le rotor est immobile et positionné a 6, = 0 et ses barres ne sont parcourues
par aucun courant.

Les figures II1.17a a II1.17d présentent les composantes de Fortescue du vecteur des flux
rotoriques lorsque le stator est alimenté par des courants de valeur efficace 5A pour les quatre
séquences. Contrairement aux résultats éléments finis de la figure I11.14, les flux des séquences

1, 2 et 4 possedent des composantes non nulles sur fgg, v € F3. Cela est du a la saturation

du matériau magnétique engendrant un couplage inter-séquence non linéaire [66], s’ajoutant
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relation (II1.42), et du matériau issu de la bibliothese FEMM
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au couplage linéaire décrit dans la sous-partie 11.1.2. Ce phénomeéne est aussi retranscrit par
le réseau de réluctance, ou les amplitudes des composantes liées a la séquence 3 apparaissent.
Pour une alimentation avec la séquence 3, le vecteur des flux rotoriques ne possede que des
composantes liées a F3, le circuit magnétique ne semble pas saturer. Cela est certainement di

au fait qu’il ait été congu pour cette polarité.

De plus, les amplitudes des composantes principales fp@u issues du calcul éléments finis et
du réseau de réluctances correspondent tres correctement et dépendent de la valeur du cou-
rant statorique. Cela permettra, comme montré par la relation (II1.38), de calculer l'induc-
tance magnétisante des harmoniques p, en fonction du courant statorique, ici égal au courant
magnétisant. La résolution de cette configuration nécessite environ 300 itérations et prend envi-
ron 3s avec un processeur Intel(R) Core(TM) i5-10300H @ 2.50GHz avec les perméabilités de
départ toutes égales & 300040, une tolérance fixée a 1 x 1073 et un facteur de relaxation égal &
0.98. La résolution FF-2D magnétostatique résout le méme probleme en environ 4 minutes, soit
80 fois plus long que la résolution du réseau de réluctances.

En plus de restituer correctement les amplitudes des flux, le modele de réseau de réluctances
non linéaire rend compte du couplage inter-séquence non linéaire.

Sollicitations du circuit magnétique

La résolution itérative donne les flux dans les réluctances de fer et d’entrefer. Il est possible de
tracer les cartes de champ estimées calculer pour un circuit magnétique non linéaire. Les figures
I11.18a a II1.18d présente les cartes de champ de la machine 9 — ND pour une alimentation en
courant donnée par (I11.33) ot Iy = 5A pour forcer le circuit magnétique a saturer. A linstar des
cartes de champ avec un matériau linéaire, présentés par les figures I11.13a a I11.18d, les zones
périphériques sont plus sollicitées pour les bases polarités que les zones dentaires, et inversement
pour les hautes polarités. Aussi, les intensités du champ magnétique sont considérablement
réduites pour les séquences 1 et 2 et réduites pour les séquences 3 et 4 a cause de la saturation
du fer.

Dépendance des inductances magnétisantes au courant

Les figures I11.20 présentent les inductances magnétisantes de la machine 9— N D calculées par
la relation (II1.38), ou les flux sont obtenus par la résolution du modele de réseau de réluctances.
La machine est simulée dans les mémes conditions que précédemment, c’est-a-dire une alimen-
tation par des courants polyphasés selon (II1.33) . Le réseau de réluctances est résolu pour une
alimentation en courant identique & celle de la relation (I11.33) dont la valeur efficace varie suc-
cessivement de 0.1A & 5A par pas de AI = 0.1A. La tolérance est demandée égal & 1 x 1073 et
le facteur de relaxation vaut 0.98.

Pour le courant I = 0.1A, les réluctances de départ sont toutes fixées a 30004¢. La résolution
utilise donc la méthode itérative présentée par l'algorigramme de la figure 1I1.15 pour trou-
ver les perméabilités des 3Qs + 3Q, réluctances. Pour les courants suivants I > 0.1A, D’état
magnétique de la machine sera proche de celui trouvé pour le courant précédent. Pour ces
points, les perméabilités de départ pour le courant I seront choisies égales a celles trouvées pour
le courant I — AT et quelques itérations supplémentaires permettent de trouver les perméabilités
correspondantes au nouveau courant. Cette méthode est appelée ici <« méthode du point de
départ variable > sur les figures I11.19a et II1.19b. Le nombre d’itérations et le temps nécessaire
pour résoudre chaque modele est comparé a la méthode du point de départ fixe ou, pour chaque
valeur de courant, les perméabilités de départ sont fixées a 3000u0. Sans surprise, la méthode
du point de départ variable nécessite moins d’itération et est donc plus rapide. Résoudre le
modele de réluctances pour 50 valeurs de courant ne prend que 160s, bien inférieures aux 535s
nécessaires au modele du point de départ invariable. Si elle est utilisable, la méthode préférée
pour la suite est la méthode du point de départ variable.
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FiGURE II1.18 — Carte de champ magnétique de la machine 9 phases a bobinage non diamétal
pour une alimentation avec un courant de valeur efficace 5A pour un matériau non linéaire.

Sur les figures 111.20a a I11.20d, 'inductance magnétisante est globalement constante a bas
courant. En effet, dans ces zones, le flux magnétique est faible et le matériau est sollicité dans
sa partie linéaire. Comme la polarité du champ change avec la séquence, le courant maximal en
dessous duquel I'inductance magnétisante reste constante dépend de la séquence et du coefficient
de bobinage associé a la polarité principale (figure 1.17). Deés ce courant dépassé, I'inductance
magnétisante diminue rapidement car le matériau magnétique sature [59]. Un courant plus im-
portant ne va pas générer de flux aussi important.

Ces calculs sont comparés a des simulations EF-2D magnétostatique avec FEMM dans
les mémes configurations. De la méme maniére, le flux diminue dés que le matériau sature.
L’inductance calculée par le réseau de réluctance est proche de celle calculée par EF-2D tant en
valeur qu’en forme. Cependant, 1a ot une simulation FF-2D prend 4 minutes a étre résolue, le
réseau de réluctance peut 1’étre en 1s.

A bas courant, des différences sont observées entre les inductances calculées par le modele
EF-2D et le réseau de réluctances. En effet, le fer est peu saturé et fonctionne dans sa zone
linéaire. Les conclusions sont donc similaires a celles présentée dans la partie II1.3.1 avec un écart
d’environ 20%. Cependant, deés que I'excitation augmente et que les inductances diminuent, les
deux modeles donnent des résultats quasi identiques. [68] explique que les bobinages doivent
étre dimensionnés et fonctionner dans une plage de courant correspondant a 70% de la valeur
maximale de l'inductance, calculée par rapport au réseau de réluctance et représentée par le
trait rouge sur les figures II1.20a a II1.20d. Dans cette zone de dimensionnement, les modeles
EF-2D et le réseau de réluctances donnent des résultats équivalents.

Le méme protocole est fait en utilisant la machine 9— D. Les inductances magnétisantes sont
calculées a partir des flux des phases rotoriques issus de la résolution du réseau de réluctances
et de simulations EF-2D avec de la relation (II1.38). Les figures II11.21a et III.21b présentent la
décroissance des inductances en fonction du courant. Comme la machine a bobinage diamétral,
les inductances calculées par les deux méthodes donnent des résultats similaires dans la zone de
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dimensionnement.

Un réseau de réluctances ou un modele éléments finis permettent de calculer les induc-
tances magnétisantes pour un courant donné pour un matériau magnétique non linéaire. Ces
inductances peuvent étre utilisées pour alimenter un modele circuit équivalent monoharmonique
et restituer la saturation. En effet, méme si cette méthode permet de calculer I'inductance
magnétisante liée & un harmonique v < |N, /2], le modele circuit suppose 'addition des flux
magnétisants qui est fausse des que le matériau sature. Cependant, comme la saturation est un
phénomene global, I'utilisation d’un modele I' ou un modele fréquentiel monoharmonique dont
I'inductance magnétisante restitue la saturation peut permettre de raffiner ces modeles circuits.

I11.4 Conclusion

Ce chapitre présente un réseau de réluctances modélisant une section de machine asynchrone
dont la géométrie est connue. Ce modele décompose le stator et le rotor en autant de zones
qu’ils ont d’encoches. Chaque zone est composée d’une ouverture d’encoche, d’'une dent et d’une
portion de périphérie, chacune modélisée par une réluctance, et entourant un nombre connu
d’< ampere-tours ». Dans ces zones, le champ est supposé unidirectionnel et constant. En sup-
posant que le flux reste confiné dans le circuit magnétique et que le champ d’entrefer soit radial,
il est possible de représenter les valeurs des réluctances, des flux les traversant et les courants
d’encoches statoriques et rotoriques en un systéme matriciel inversible.

La résolution de ce systeme matriciel pour un matériau linéaire ou non renseigne sur le
comportement magnétique des machines polyphasées a commutation de poles. La résolution non
linéaire nécessite une méthode itérative et la rapidité de résolution et les résultats dépendent
des réglages, comme le précise [54].

Il a été vu dans la partie I1.1.2 qu’un couplage interséquence est dii aux interactions entre les
plans statoriques et rotoriques. Ce phénomene dimensionnant pour des machines a commuta-
tion de poéles est retranscrit par le réseau de réluctance, aussi bien avec un matériau linéaire
qu’'un matériau non linéaire. Comme le réseau est bien plus rapide a résoudre que des si-
mulations EFF-2D équivalentes et donne des résultats cohérents, il peut étre inclus dans une
stratégie de prédimensionnement, d’optimisation ou d’intégration. Pour compléter ce modele
magnétostatique, le calcul des courants dans les conducteurs rotoriques, par utilisation des
courants issus du modele temporel linéaire décrit dans le chapitre II ou par calcul analytique
[69], permettrait de réaliser des résolutions magnétodynamiques. Ainsi, le réseau permettrait
de déterminer les parametres des modeles circuits temporels ou fréquentiels, les caractéristiques
couple-glissement en régime non linéaire, monoséquence ou multiséquences. Comme présenté
précédement, ce modele permet aussi de calculer les inductances magnétisantes d’une topologie
et d’un matériau donnés. Ces inductances peuvent servir a raffiner le modele circuit équivalent
permettant d’obtenir les caractéristiques couple-glissement et courant-glissement en régime sa-
turé. Aussi, il peut prévoir le courant magnétisant a appliquer a chaque plan pour générer un
flux rotorique dans la machine. Ce flux rotorique doit alors étre controlé, plan par plan, pour
piloter la vitesse de la machine pour n’importe quelle polarité.
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Si bien concevoir une machine est primordial pour prévoir les performances en régime tran-
sitoire et en régime permanent, bien piloter cette machine est nécessaire pour en tirer le plein
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potentiel. Parce que les machines asynchrones polyphasées peuvent fonctionner sous différentes
polarités, leurs comportements et dynamiques électrique et mécanique changent selon la séquence
demandée. Les premiere et deuxieme parties de ce chapitre modélisent une machine asynchrone
au premier harmonique. Dans la troisieme partie, les parametres issus de ce modele servent a
développer une commande vectorielle robuste permettant de faire fonctionner la machine sous
n’importe quelle séquence et n’importe quelle charge mécanique. Finalement, les deux dernieres
parties présentent 'implémentation de la commande sur le banc d’essais de 'JRENav et des
essais permettent de caractériser le prototype 9 phases par ses cartes de rendement. Ces cartes
informent sur la séquence, et donc sur la polarité, a utiliser pour maximiser le rendement pour
un point de fonctionnement donné.

Le modeéle de commande choisi est un modele de commande indirecte de lorientation du
flux. Parmi les commandes présentées par la partie 1.2.2 du chapitre I, ce modele nécessite un
nombre réduit de capteurs et doit utiliser les parametres de la machine, comme les résistances
et inductances cycliques et les inductances magnétisantes, déterminés par les chapitres II et I11.

IV.1 Transformation de Park généralisée

La transformation de Park est une représentation mathématique des tensions, courants et
flux dans un repere tournant. La rotation des plans de Clarke introduits dans la partie 1.5.2
a une vitesse bien choisie permet de rendre les grandeurs constantes. La transformée de Park
généralisée a un systeme polyphasé est introduite dans cette section, en prenant comme exemple
un bobinage 5 phases, comme celui des machines 5 — 31 et 5 — 32.

IV.1.1 Base de Clarke

La base de Clarke présentée dans la partie 1.5.2 est une base de découplage d’un systeme
polyphasé. A titre d’exemple, une grandeur sinusoidale pentaphasée composée de deux séquences
uy =1 et ug =3 =5 — 2, dont les deux pulsations vérifient

w1 w2

= Iv.1
o (Iv.1)
et de valeurs efficaces respectives X1 et Xo peut se mettre sous forme d’un vecteur de ’espace

&5 s’exprimant dans la base naturelle comme

5—1
2 2 '
7 = Z (Xl\/icos <w1t - %ul X n) + X5v/2 cos <w2t — gw X n)) néVS (IV.2)
n=0
Ce vecteur peut aussi s’exprimer dans la base de Clarke C® comme
? = Xl\/icos(wlt)a?l + Xlﬁsin(wl)ﬁ? (IV.3)

+X2\/§cos(w2t)0?2 + X2\/§sin(wzt)?2

Il est remarquable que les amplitudes des composantes de 7 dans la base de Clarke soient
égales aux amplitudes de ses composantes dans la base naturelle comme montré par la figure
IV.1. Cela sera d’'une grande utilité pour le contréle de la machine.

Comme montré sur la figure IV.1b, le plan la composante a3 est en avance sur la composante
6?1, synonyme d’un fonctionnement direct de la séquence 1, tandis que le contraire est remarqué

entre les composantes 0?2 et 5?2 En effet, I’alimentation se fait sur la séquence 3, opposée a la
séquence 2.
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Phase 0
Phase 1
Phase 2
Phase 3
Phase 4

0 T/4 /2 3T/4 T 0 T4 T/2 3T/4 T
(a) Base naturelle (b) Base de Clarke

FIGURE IV.1 — Représentation temporelle d’'une grandeur triphasée dans les bases naturelle
et de Clarke ot u3 = 1, ug = 3 et Xo = X7/5, la composante homopolaire est nulle et non
représentée.

Comme expliqué au début de la sous-partie, la base de Clarke est une base de découplage,
au méme titre que celle de Fortescue. Ainsi, les applications linéaires utilisées pour ’expression
du modele circuits (I1.1) sont aussi représentées par les matrices diagonales dont les expressions
ont été développées dans la sous-partie 11.1.2.

IV.1.2 Rotation généralisée des plan de Clarke

— —
La base de Park P¥ est créée par rotation d’angle 6, des vecteurs (auN , BN ) autour du

—
vecteur h?V de la base de Clarke. Les vecteurs de Park sont donc définis comme

R — —
vu e [1,[N/2]], dY =l cos(0,) + BY sin (6,)
N ey =

U

(Iv.4)
Vu € [1,[N/2]], af = —allsin(0,) + B cos (6,) .

—
Les composantes liées aux vecteurs d{LV sont dites directes, ce sont elles qui magnétisent
-

I’entrefer, les composantes liées aux axes qu sont dites quadratiques, ce sont elles qui créent du
couple. La base de Park est dotée d’une ou deux composante homopolaire, égale(s) a celle(s) de
la base de Clarke.

Encore a titre d’exemple, la grandeur sinusoidale z présentée dans (IV.3) est exprimée dans
la base de Park par

7 = X1V2cos(wit — 01)(1?1 + X1V2sin(w; — 01)(¥1 (IV.5)
+X2\@cos(w2t — 92)(?2 + XQ\@Sin(th — 02)(21?2

En régime sinusoidal, régler les angles de rotation égaux a ’angle électrique a chaque instant
permet de rendre stationnaire les composantes de Park du vecteur z (figure IV.2), ce qui est
utile pour une régulation ou le controleur devra suivre une consigne constante au lieu d’une
consigne sinusoidale. Il est alors nécessaire de mesurer, ou a défaut, d’estimer correctement les
angles électriques sinon, comme montré sur la figure IV.2b, la grandeur variera et perturbera le
controle.

Comme présenté précédemment, le premier plan de Clarke a un fonctionnement direct, la

composante dj est donc supérieure a la composante q7, ce plan génere un champ de polarité p;.

Le deuxieme plan de Clarke a un fonctionnement indirect et la composante dj est inférieure a

107



la composante q%, ce plan génere un champ qui va réduire le champ maximal dans ’entrefer.
Aussi les deux composantes quadratiques sont nulles car le vecteur 7 est composé uniquement
de fonctions cosinus dans les bases naturelles et que 'angle a l’origine des temps lui aussi nul.
Un angle a 'origine non nul décalerait le repere de Park, déplacant ensemble les composantes
directe et quadratique d’'un méme plan sans nuire a leur constance.

X
0 ———————————————————————————
— & — &
X -4 -4
0 T4 T/2 37 /4 T
do;
(b) =W
dt

FI1GURE 1V.2 — Transformation de Park d’'une grandeur pentaphasée avec un angle de rotation
différent de I'angle électrique et un angle de rotation égal a I'angle électrique, la composante
homopolaire est nulle et non représentée.

A partir de (I.54) et (IV.4), il est possible de créer une matrice de passage de la base naturelle
vers la base de Park, notée ici [PN(Hl, e HLN/QJ)].

IV.2 Modele de machine au premier harmonique

La machine est supposée constituée d’un rotor court-circuité, d’un entrefer lisse et le bobinage
statorique crée un champ d’entrefer sinusoidal.

IV.2.1 Modele de machine triphasée

Classiquement, une telle machine, si elle est triphasée, est représentée par quatre équations de
tensions : deux équations au stator exprimées dans la base de Park statorique et deux équations
au rotor exprimée dans la base de Park rotorique

. d®s 4
Vsd = Rszs,d + d? - qu)s,q

, do,,,
Us,q = Rsls,q + qu)s,d + ’

dt¢

| y (IV.6)
Urd = err,d + dt - qu)r,q

. do
Urq = err,q + qu)r,d + d;’q

ou vgq et vs4 sont les composantes directe et quadratique de la tension statorique, i, 4
et i54 sont les composantes directe et quadratique de du courant statorique, v, 4 et v, sont
les composantes directe et quadratique de la tension rotorique, ici nulle, i, 4 et i,, sont les
composantes directe et quadratique de du courant rotorique et ws et w, sont les pulsations
statorique et rotorique. Les flux directs et quadratiques statoriques et rotoriques sont définis
comme
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. 3. .
S, = fcsls,d + §Lmlr,d

. 3.
(stq = lequ + iLmZT,q
(Iv.7)

. 3.
®.q4 = Erzr,d + ELmls,d

. 3.
\ ¢T7q = ﬁanq + iLmzqu

IV.2.2 Modele de machine polyphasée

Dans le cas d’une machine polyphasée, possédant plusieurs machines fictives chacune associée
a un plan de Clarke, ces équations représentent le comportement de chaque plan, donnant ainsi,

¢

; 7d’LL
Vs,.d, = 7—\)fs,uls,du + dst - qu)s,qu
> S;qu
USqu = RS,’U,ZS,qu + w5©87du +
Vu € [0, [Ns/2]], . iy dt (IV.8)
vrvdu - RT,Pu l?“,du + dt7 - = wT,Pu (I)Tﬂu
. d®.q,
Ur,qu = RT:pquv(Iu + Wr,py q)7‘7du + d:;q

N,
et, en notant ?SLm’pu = Mp,,

és»du = ﬁs,uis,du + Mpuiﬁdu
‘I)s,qu = Es,uis,qu + Mpuir,qu

Vu € [0, [N, /2], , , (IV.9)
Prd, = Lrp,ird, + Mp,isd,
(Drv‘Iu = chpuiraQu + Mpu iSqu
Tiré de ces équations, le couple électromagnétique généré par la machine est
[Ns/2] M
Cemag - Z r (®r7dui87qu - (I)Tv‘Zuisydu) . (IVlO)
u=1 T Pu

IV.3 Commande vectorielle

A l'aide des outils présentés précédemment dans ce chapitre, le but est de mettre en équation,
d’une maniere simple, le couple électromagnétique. En effet, la relation (IV.10) exprimant le
couple sous la forme d’'un produit < flux rotorique fois courant statorique » montre qu’agir sur
le courant statorique a flux rotorique imposé permet de piloter la machine. Comme la définition
des vecteurs de Park dépend principalement d’une fréquence, ’angle a 'origine peut étre réglé
de maniere a annuler une composante. Dans le cas d’un controle indirect du flux rotorique de
machine asynchrone, seuls la vitesse du rotor €2, et les Ng courants statoriques sont mesurés.
L’objectif de cette partie est de créer une commande de machine asynchrone polyphasée pour une
alimentation mono-séquence ne générant qu’une seule polarité en ne mesurant que les courants
et la vitesse.

IV.3.1 Superposition du repere de Park sur le flux rotorique

Dans cette partie, le flux rotorique est supposé n’étre généré que par une seule séquence et
étre de la forme
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N — —
O, =, q,dY + @, ,.ql (IV.11)

c’est-a-dire que le champ magnétique ne comporte qu’une seule polarité, la polarité de-
mandée, et la machine ne crée du couple électromagnétique que sur un seul plan de Park. Si la
saturation et le potentiel couplage interséquence sont négligés, seul le plan de Park statorique u

. 7 N . S N ~ . ,
est alimenté et tourne a une vitesse — = ws. Comme le repere de Park peut étre orienté d’une

manieére quelconque (figure IV.3a), angle a l'origine est choisi de telle sorte que l'axe direct
soit superposé avec le flux rotorique (figure IV.3b). Ainsi, la composante quadratique du flux
rotorique est nulle

s —
D,y = 0= &, =P, 4 d (IV.12)
et le couple électromagnétique de la machine s’exprime simplement

M .
Cemag = fpuq)r,duls,qu (IVlg)

T,Pu

Pour satisfaire (IV.11) a chaque instant, il est nécessaire de caler le repere de Park, et donc la
phase des tensions statoriques ¢, sur le flux rotorique repéré par I’angle 0, ;. Un autopilotage,
décrit par les figures IV.3a et IV.3b, doit étre réalisé pour garantir

05 = pubm + Orp, - (IV.14)

Or, seule la vitesse du rotor €2, et les IN; courants sont mesurables. Un estimateur de
I’angle rotorique doit étre créé. Prendre ’équation de tension rotorique quadratique en régime
permanent donne

R
Wrpu = —=""lp g, - (IV.15)
®r.a,

Comme le flux rotorique quadratique est demandé nul, il vérifie

(brvqu = [’ﬁpuiﬁqu + Mpuis,qu - 0 (IVlG)

Ainsi, la pulsation rotorique peut s’exprimer a partir du courant statorique comme

RTvpu Mpu - Mpu - 1 /LS’Qu

Wrpy, = Ls,qu = $,qu .
7 @ﬁdu ET,Pu ' TT:pu QT:pu ’ Trvpu Z57du

IV.17)

ol Trp, = Lyp,/Rrp, est la constante de temps rotorique du plan de Park rotorique p,.
Finalement I’angle de Park, dépendant de la pulsation rotorique et de la vitesse mécanique du
rotor, est

t M, t 1 isq
0, = / Pl + — 2 dt = / Pun + ——— 2 gy (IV.18)
0 Tr,pu ®T7du 0 Tr,pu 157du

IV.3.2 Détermination du flux rotorique de consigne

Dans le cas ou le flux rotorique est uniquement porté par le vecteur d—i\z , il sert uniquement
a magnétiser I'entrefer de la machine. Ainsi, il correspond au flux créé par I'inductance magnéti-
sante du modele circuit équivalent. Pour un matériau linéaire et un entrefer lisse, ’expression
de l'inductance magnétisante est donnée par (1.60).

Au synchronisme, la machine absorbe du courant uniquement pour magnétiser son entrefer.
Le courant statorique est le courant magnétisant. En utilisant le modeéle monoharmonique en T
de la figure I1.16a, il vient
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2.l

Rl
Ll
i

(a) Repere de Park statorique quelconque (b) Repere de Park statorique superposé au flux

FiGURE IV.3 — Reperes de Park quelconque et supperposé au flux rotorique dans le cas d’une
machine triphasée

Vv N Vv
\/Rg + (eswws + Lrn,qus)2 L p,ws

(IV.19)

Is =Inp, =

si la chute de tension résistive au stator est faible. Pour des valeurs de tension Vj, et de
fréquence nominale w ,,, ’amplitude du flux magnétisant nominal peut étre calculé comme

N, N V. N, V.
) V2L I = V22 S RVO LG
TmPu DI 2 b \/RE + (€s7uws7n + Lm7puw8,n)2 2 Wspn
(IV.20)

Une tendance générale des machines asynchrones est que le facteur de puissance diminue avec
la polarité. A courant de magnétisation égal, comme montré par les figures I11.12 et II1.13 pour
un réseau de réluctances linéaires, les flux et champ diminuent quand la polarité augmente. Pour
maintenir les maintenir constants, il est alors nécessaire de fournir plus de courant magnétisant
quand la séquence augmente, ce qui est retranscrit par les relations (IV.19) et (IV.20).

Dans la suite du chapitre, le défluxage ne sera pas abordé. Le flux de consigne sera donc
supposé constant et égal au flux nominal de la polarité choisie et le courant direct demandé sera
calculé a partir de

D,
) =—. V.21
8,du Mpu ( )
ou I'inductance magnétisante cyclique M, est calculée pour un matériau linéaire a partir
de la relation (I1.60).

IV.3.3 Modele de commande d’une machine asynchrone polyphasée

La commande vectorielle doit permettre & la machine, sous ses limites de courant et de
tension, de tourner a n’importe quelle vitesse peu importe la charge appliquée et peu importe la
polarité principale demandée. Pour ce faire, deux boucles d’asservissement sont réalisées : une
boucle en courant, dont le temps de réponse est rapide, imbriquée dans une boucle de vitesse,
dont le temps de réponse est plus grand. La figure IV.4 présente le modele de contréle utilisé.
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FIGURE IV.4 — Schéma de commande d’une machine asynchrone polyphasée et de sa machine de charge
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Les différentes couleurs correspondent aux différentes boucles. Les mesures des courants et de
la vitesse sont tracés en vert.

Boucle de courant

La boucle de courant, tracée en violet sur la figure IV.4 compare les Ng courants polyphasés
. . . , =
alimentant la machine asynchrone aux courants de consigne. Les courants polyphasés [zs}

NNs

étant alternatifs, ils sont transformés en courants constants de Park |:Zs:|PN a l'aide de la

S
transformée de Park inverse. Ils sont comparés aux courants de consigne [15} N définis comme
PHNs

e N N
is :zsydudfys—i—zguq{ys. (IV.22)

s

ou i} 4 est le courant magnétisant calculé a partir du flux demandé et de la relation (IV.19)

et i, est le courant quadratique calculé a partir de la différence de vitesse. L'erreur en cou-

rant A[is} . est corrigée par un correcteur proportionnel-intégral dont les gains dépendent
PHNs

des parametres électriques des |N;/2] plans de Park. [70] donne des valeurs des coefficients

proportionnel P;,, et intégral I; ,,

;

-Pi,u = 2€uWO,uTc,u - (1 + Kc,u)
2
I Wo,uTeu
U =
' K.y
Tr.pu
Kew = L (IV.23)
Rsvu (Tszu + T’fypu)
TsuTr,
Teou = Ou L
7-87u + 7-7'7p"-l«
2
m7
O—pu =1- I
£S7u£T1pu

ou K., est un gain et 7., est une constante de temps dépendant de la polarité demandée et
op, est le coefficient de Blondel de la polarité u. Pour avoir un temps de réponse le plus faible
possible, 'amortissement est réglé & & = 1/2/2 et la pulsation est réglée & wp, = 3/Te.u-

La correction des courants donne les Ny tensions de consigne de Park [v_g]; ~, telles que
t
’U: 4, = Pi,uAis,du + Ii,u/ Ai&dudt (IV.24a)
’ 0
t
U;Qu = PizuAiszqu + Ilyu/ Ai&qudto (IV24b)
0

Les tensions de Park sont ensuite transformées en tensions alternatives par la transformée
inverse de Park. Ces dernieres servent de modulantes au controleur et sont comparées a des
porteuses triangulaires haute fréquence [U_;]NNS créant les rapports cycliques [(Z]NNS et pilotant
I’onduleur polyphasé.

Les angles utilisés pour les transformées de Park sont calculés en utilisant la relation (IV.18),
Pu

Trvquﬁdu
pour obtenir les pulsations rotoriques fondamentales de chaque plan. Sommées aux vitesses

électriques du rotor puf),,, les résultats sont intégrés pour trouver les positions électriques de
chaque plan.

Comme vu dans les chapitres précédents (chapitre IT partie I1.1.2 et chapitre III parties
I11.3.1 et II1.3.2), un couplage inter-séquence peut étre présent naturellement ou en fonction de

traduite par la zone coloriée en rouge. Les courants directs mesurés sont multipliés par
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I’état de saturation de la machine. Ainsi, pour garantir des courants nuls sur les plans v’ # u,
il peut étre nécessaire d’imposer des tensions sur les autres plans. Cela a une importance dans
le controle de la machine, car il faut piloter tous les plans de Park et calculer leurs positions
respectives.

Boucle de vitesse

La boucle de vitesse, tracée en bleu, compare la vitesse du rotor a la vitesse mesurée. La
différence entre ces deux vitesses est corrigée par un correcteur proportionnel-intégral

t
i = PQm’uAQm + IQm’u/ AQ,, dt (IV.25)
0

$,qu

D’apres IV.13, le courant quadratique est une consigne de couple. Le courant direct est
calculé a partir du flux rotorique nominal. Ainsi, la boucle de vitesse et la consigne de flux
donnent les consignes de courant statoriques de la relation (IV.22).

IV.3.4 Modele de commande de la charge

Comme présenté par la figure I'V.4, la machine asynchrone peut étre mécaniquement connectée
a une charge. Le modele de charge présenté ici est une machine a courant continu a aimant dont
le courant est asservi. En effet, une telle machine développe un couple électromagnétique pro-
portionnel au courant absorbé

Cem,mcc = Krvcclvce (IV.26)

ou K1 mcc est la constante de couple. Asservir le courant traversant la machine de charge
asservi le couple sur l'arbre et donc le couple vu par la machine asynchrone. Pour réaliser ce
pilotage, une boucle de courant, tracée en , compare le courant Iy;cc a la valeur de consigne
I30c- La différence est corrigée pour donner une consigne de tension

t
VJ\ZC’C = PIMCCAIMCC +11yee /0 Alyoo dt (IV.27)

permettant de calculer le rapport cyclique o~ du hacheur.

IV.3.5 Résumé du schéma de commande

Le modele de commande présenté pilote une machine asynchrone pour la faire en fonctionner
mode mono-séquence. Il contréle le flux et la vitesse a partir de la mesure des Ny courants des
phases statoriques et de la mesure de vitesse. Une consigne de flux donne le courant magnétisant
tandis que la boucle de vitesse donne une consigne de courant quadratique. Un estimateur
des positions des plans statoriques permet de projeter les courants mesurer dans les reperes
de Park et de calculer les ordres de commandes de l'onduleur. Parce qu’un couplage inter-
séquence peut étre présent, demander a la machine de ne fonctionner qu’avec une seule polarité
implique d’appliquer des tensions multiséquences aux enroulements statoriques. L’asservissement
en courant de la machine de charge est un schéma classique. A partir d’un courant de consigne
et de la mesure du courant débité, la tension d’alimentation de la machine de charge est pilotée
via le rapport cyclique du hacheur.

IV.4 Intégration du modele sur un banc d’essais pour le pilotage
d’une machine 9 phases

Le modele de commande présenté précédemment est utilisé pour piloter et charger le proto-
type 9 phases de '’/RENav dont le bobinage statorique est le bobinage 9 — N D présentée dans
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le chapitre I.

IV.4.1 Caractéristiques du banc d’essai

L’onduleur 9 phases et le hacheur sont 3 onduleurs triphasés SEMIKRON SEMITEACH
B6U+FE1CIF+B6CI. Les 9 bras d’onduleurs sont utilisés pour alimenter la machine 9 phases a
partir d’un bus continu tandis qu'un bras de hacheur survolteur connecte la machine de charge
au méme bus continu. Ce dernier est créé par une baie 30kW de tension réglable et régulée.
Les 9 courants polyphasés et le courant continu débité par la machine de charge sont mesurés
par des capteurs de courant, la vitesse de rotation est mesurée par un tachymetre attelé a la
machine de charge. Toutes ses mesures sont acquises par une carte Microlaboxr DSpace et sont
utilisés pour piloter les deux machines.

DSpace Maicrolabox Onduleurs Hacheur

/4

Alimentation Capteurs de

15V courant

FI1GURE TIV.5 — Banc d’essais de la machine asynchrone 9 phases

IV.4.2 Onduleur polyphasé

La machine asynchrone est couplée en étoile. Les entrées des 9 phases sont connectés aux
bras SEMIKRON SKM50GB123D de 3 onduleurs triphasés équipés d’interfaces de commande
rapprochées SKHI 22A fonctionnant sous 15V. Chaque triplet de bras est relié a deux condensa-
teurs 2200pF — 1000V en série pour un total de 1100pF. Le schéma de contréle implémenté dans
la carte est celui présenté par la figure IV.4. Les coefficients des correcteurs sont calculés a partir
des équations (IV.23). Pour éviter des dynamiques électriques et mécanique trop importantes
et parce que les parametres rotoriques sont estimés a partir d’une modélisation, les coefficients
réellement utilisés sont diminués et donnés par le tableau IV.3.

Les figures IV.6a et IV.6b présentent la vitesse du rotor mesurée lors d’essais réalisés sur les
séquences 2 et 3 sans charge. Partant d’une vitesse nulle, un échelon de vitesse de 600tr/min
est demandé. Dans les deux cas, la machine suit la consigne. Ensuite des échelons successifs
jusqu’a 1000 puis 1500tr/min sont demandés et suivis. La machine est progressivement ralentie
par paliers jusqu’a une vitesse nulle. Le contréle en vitesse par controle indirect de I'orientation
du flux rotorique permet de piloter la vitesse de la machine asynchrone.
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TABLE IV.1 — Caractéristiques constructeur de la machine de charge

| Grandeur || P, [W] | @ [tr/min] | C [Nm] | Cinaw INm] | Varcew [V] | oo [A] | Inccmas [A] | Rarec [9) | Kpasce mV /tr/min] |
| Valew | 3000 | 1500 | 48 | 24 | 180 | 98 | 49 | 067 | 57 |

TABLE IV.2 — Caractéristiques constructeur de la machine asynchrone 9 — N D pour son fonctionnement nominal sur la séquence 3

4 Grandeur : P [W] 4 Q,, [tr/min] 4 Cy, [Nm] 4 Crmaz [Nm] 4 Varasn [V] 4 Inasn [Al 4 IniaSmaz [A] 4 Ryras [ 4
| Valew | 1500 | 966 | 149 | 373 | 77 | 365 | 192 | 17|
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FIGURE IV.6 — Essais d’échelons de vitesse de 600, 1000 et 1500tr/min pour les séquences 2 et
3 a charge nulle
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FIGURE IV.7 — Essais d’échelons de courant 1% et 4A pour la séquence 1 pour une vitesse de
1000tr/min et de 1, 5, 10 et 12A pour la séquence 4 pour une vitesse de 750tr/min



TABLE IV.3 — Coeflicients proportionnels et intégraux des correcteurs de vitesse et de courant
pour chacune des polarités

U 1 2 3 4
Gain proportionnel théorique courant (IV.23) [V A~!] | 2.583 | 2.630 | 2.614 | 2.554
Gain intégral théorique courant (IV.23) [VA~1s™!] | 1008 | 2777 | 27360 | 1100

Gain proportionnel courant utilisé [V A~!] 2.449 | 2.562 | 2.587 | 2.548
Gain intégral courant utilisé [V A~1s™!] 552 | 1346 | 3181 | 905
Gain proportionnel vitesse [Arad ™! s] 0.1 0.05 | 0.075 | 0.55
Gain intégral vitesse [Arad™'] 0.3 | 0.25 15 0.09

IV.4.3 Hacheur survolteur

La machine de charge est une machine courant continu a aimants de puissance nominale
3kW issue du commerce. Les données constructeurs utiles au pilotage sont présentées dans le
tableau IV.1. La constante de couple de la machine, utilisée pour convertir la commande de
couple en commande de courant, est évaluée en divisant le couple par le courant correspondant

C C
Kiyvee = —— = —"— = 0.49Nm. (IV.28)
IMCC,maJ: IMCC,n

Le hacheur controlant la machine & courant continu recoit sa commande & partir de la
différence de courant corrigée par un correcteur proportionnel-intégral dont le coefficient pro-
portionnel vaut Pr,,.. = —1V A~! et le coefficient intégral vaut I7,,... = —30VA~ts™L,

Le hacheur est un hacheur survolteur dont la structure est présentée par la figure IV.8. La
tension du bus continu et la tension moyenne appliquée a la machine sont liées par la relation

Viuee = (1 —amce)Vpe. (IV.29)

I DC MCC

L Iveo
VDC TC) apcc —é} W—Q:W> VMC’C’

FI1GURE IV.8 — Hacheur survolteur utilisé pour la commande de la machine de charge

Par construction du hacheur, le courant ne peut étre que débité par la machine. Pour une vi-
tesse de rotation positive, elle ne peut fonctionner qu’en régime générateur. Aussi, une inductance
de lissage de 38mH est ajoutée atténuer 'ondulation de courant et améliorer I’asservissement en
couple.

Les figures IV.7a et IV.7b présentent la vitesse du rotor de la machine asynchrone lors
d’essais d’impact de charge sur les séquences 1 et 4. Pour la séquence 1, la vitesse demandée
de 1000tr/min est tenue peu importe la valeur du courant débité par la machine de charge de
1, 2 et 4A, proportionnel au couple appliqué sur I’arbre. Lors des impacts, une perturbation de
la vitesse est visible, mais rapidement corrigée par le controle de I'onduleur. Le protocole est
identique pour la séquence 4. La vitesse demandée de 750tr/min est tenue pour des impacts de
1, 5, 10 et 12A débités par la machine de charge. Le controle de la machine de charge est validé,
ainsi que ’asservissement en vitesse de la machine asynchrone en charge.
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IV.4.4 Mesures des courants et de la vitesse

Les 9 courants polyphasés et le courant continu débité par la machine de charge sont mesurés
par des sondes de courant créées par le Laboratoire d’ElectroteChnique et d’Electronique de
Puissance (L2EP) de Lille pour 'IRENav. Celles-ci sont composées d'un capteur a effet Hall
LTSR 25-NP mesurant des courants nominaux de 25A et maximaux de 80A. Ces courants
sont filtrés analogiquement par un montage différentiel dont la fréquence maximale de travail
est de 20kHz et induisant un déphasage inférieur a 5° a 23.4kHz, évitant de déstabiliser les
asservissements. Le gain de ces capteurs est de 100mV A~

La vitesse est mesurée par un tachymetre attelé a la machine de charge. Il peut mesurer des
vitesses jusqu’a 9000tr/min avec un gain de 10mV /tr/min.

IV.4.5 Pertes collectives

L’accouplement mécanique entre les deux machines ainsi que le frottement des roulements
induit un couple résistant. Si la machine de charge fonctionne a vide, c’est-a-dire sans charge,
la puissance électrique absorbée est donc la somme des pertes par effet Joule, proportionnelles
a la valeur du courant au carré, des pertes fer, proportionnelles & la vitesse et a son carré, ainsi
que les pertes mécaniques, composée d’un terme < sec » et d’un terme < visqueux >. Ainsi

Pavs, MCC = PIMCC + DFe + Pmeca = Pamcc + (knQm + keQ2) + (aQm +Q2,) . (IV.30)

Les pertes fer et mécaniques sont modélisés en fonction de la vitesse par un terme linéaire
et un terme quadratique, il est possible de les regrouper sous le nom de < pertes collectives > et
notées p.. Ainsi, le couple de pertes collectives, noté C., est

Celln = pe = (Co + f0Qm) Qo = Paps,pcc — PiyMcc (IV.31)

Pour quantifier ce couple, des essais sur le banc sont réalisés. La machine asynchrone n’est pas
alimentée et la machine de charge est directement alimentée par une source de tension réglable.
La machine de charge fonctionne donc a vide. Pour différentes valeurs de tensions, le courant et
la puissance absorbés par la machine sont mesurés ainsi que la vitesse de rotation. Les pertes
collectives et le couple collectifs peuvent étre calculés pour différentes vitesses, comme montré
sur la figure IV.9. Comme le couple dépend linéairement de la vitesse, une interpolation linéaire
est faite pour le modéliser. Cette interpolation donne

Co(Qn) = Co + ol = 0.28]N m] + 0.0014[N mrad ' s]Q,,,. (IV.32)

IV.4.6 Calcul théorique du rendement des convertisseurs statiques

Comme piloter une machine asynchrone requiere I'utilisation d’un onduleur, calculer le ren-
dement de I'ensemble < convertisseur - machine > permet de choisir la meilleure séquence pour
maximiser le rendement global de l'installation. Bien que le rendement des convertisseurs sta-
tiques soient trés bon, les transistors (typiquement des transistors bipolaire & grille isolée,
insulated-gate bipolar transistor (IGBT)) et diodes génerent des pertes lors de la conduction
et de la commutation a la fréquence f.omm pour un courant de valeur efficace I et alimentant
une phase a la tension V' déphasés de ¢. Lors d’un fonctionnement en MLI a l'indice de mo-
dulation m, les pertes par conduction et par commutation dues aux transistors sont modélisés
comme [71]
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Ficure IV.9 — Couple des pertes collectives relevé en fonction de la vitesse de rotation et
I'interpolation linéaire associée

1 m Ccos 1 mecos
Peond, IGBT = | 5= + m cos(p) VepoV2I +2( = + meos(p) Regl?
2w 8 8 3T
\/§ I 1% kv 1GBT (IV°33)
Pcomm, IBGT = feomm (Eon,IGBT + Eoff,IGBT) - ( )
7T Iref V;“ef

et les pertes par conduction et par commutation dues aux diodes sont modélisées par

1 mecos(p) 1 mcos(p) 9
cond.diode = | — — P or+2 (> - TP pog
Peond,diod <27T 3 >Vf0\[ + <8 ™ Ry

\/§< I )kl,diode< v >kv,diode (IV34)

Pcomm,diode = fcommEoff,diode o Iref vref

Ces quatre équations sont formulées en supposant que les pertes par conductions a I'état
bloqué sont nulles, que le passage a ’état passant de la diode ne cotute pas d’énergie et que le
courant traversant les bras sont sinusoidaux. Les significations des différentes grandeurs intro-
duites par (IV.33) et (IV.34) sont présentées dans le tableau IV.4. Aussi, ce tableau donne les
valeurs de ces grandeurs pour les IGBT et diodes de 'onduleur et du hacheur utilisés pour le
banc.

A partir des modeles de pertes, il est possible de tracer le rendement de 'onduleur 9 phases
et du hacheur utilisés pour le banc d’essais. Les figures IV.10a et IV.10b présentent ces rende-
ments. Hormis une zone de faible rendement & trés basse tension, les valeurs sont typiquement
supérieures a 90%.

Ces rendements sont utilisés pour calculer le rendement de la machine asynchrone (IV.39)
ou de I’ensemble « onduleur - machine .

IV.5 Essais

Le banc permet de faire tourner la machine asynchrone & une vitesse donnée et d’appliquer un
couple de charge connu. Il est alors possible de réaliser des essais pour caractériser le rendement

de la machine polyphasée pour chacune des séquences. L’équation (IV.20) permet de calculer le
flux nominal rotorique,.

IV.5.1 Caractéristiques couple-vitesse d’une machine asynchrone polyphasée

La vitesse de base d’une séquence est supposée étre la vitesse de synchronisme de cette
séquence. Ainsi, pour la fréquence nominale de la machine f;,,, la vitesse de base est

120



TABLE 1V.4 — Signification et valeurs des grandeurs nécessaires au calcul des pertes des conver-
tisseurs

Grandeur Signification Valeur
E,t16BT Energie nécessaire au passage de 'IGBT a I’état bloqué 4.5mJ
Eoft.diode Energie nécessaire au passage a 1’état bloqué de la diode 2mJ
Eon,1GBT Energie nécessaire au passage de 'IGBT a I’état passant TmJ
Lcy Courant de référence 50A
k1 diode Exposant de la dépendance des pertes par commutation au courant 0.6
kv, diode Exposant de la dépendance des pertes par commutation a la tension 0.6

kviiger | Exposant de la dépendance des pertes par commutation a la tension | 1.35

Rcg Résistance de I’état passant de 'IGBT 20m¢?
Ry Résistance de I’état passant de la diode 22m¢)
Vero Tension de seuil collecteur-émetteur de 'IGBT 1.5V
Vio Tension de seuil de I’état passant de la diode 2V
Vief Tension de référence 600V

1.0 1.0
201 0.8 0.8
=15 0.6 2 = 0.6 =
= = =] ]
510 04 8 04F
O ~ © ~
51 0.2 0.2
0 : 0.0 . : 0.0
0 20 40 60 80 100 20 40 60
Tension [V] Tension [V]

(a) Cartographie de rendement de 'onduleur  (b) Cartographie de rendement du hacheur

FI1GURE IV.10 — Cartographie de rendement théorique des convertisseurs du banc d’essais

_ 21 fom
yun

Q (IV.35)

Le couple de base est le couple maximal que la machine développe pour la séquence étudiée,
magnétisée par le flux calculé par (IV.20) et un courant quadratique calculé par les valeurs
nominale et directe. Pour la machine 9 phases de 'IRENav, il existe donc quatre vitesses de
base et quatre couples de base, répertoriés dans le tableau IV.5. Au point de base, la puissance
mécanique développée par la machine est sa puissance nominale.

Pour une vitesse supérieure a la vitesse de base, pour ne pas dépasser la puissance maximale,
il convient de réduire le flux de la machine pour diminuer le couple maximal inversement propor-
tionnellement & la vitesse demandée. Comme présenté par [1, 26], la machine 9 phases possede
quatre caractéristiques couple-vitesse dont les vitesses de bases diminuent avec la séquence et
dont le couple de base augmente avec la séquence, comme montré par la figure IV.11.

La figure IV.11 montre que certaines zones ne sont atteignables qu’avec une séquence.
Evidement, si I'utilisateur veut atteindre ces zones, il n’aura d’autre choix que de choisir cette
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TABLE IV.5 — Couples et vitesses de base et courant magnétisant pour la machine 9 phases
pour une fréquence nominale de 50Hz et un flux nominal de 1.602Wb

u 1 2 3 4
Q[tr/min] || 3000 | 1500 | 1000 | 750
Co[Nm] | 41 | 104 | 21.7 | 356

is,dy |[A] 1.0 1.4 2.4 5.8
C
A
—u=1
Cha —u=2
| —u=4
Ch,2 : \
Ch 1 : : —
0 | f : > )
Q4 Q.o Q1 "

Fi1GURE IV.11 — Caractéristiques couples-vitesses théoriquement atteignables pour un controle
vectoriel de la machine 9 phases pour chacune de ses quatre séquences. La zone atteignable par
le banc d’essais est la zone grise

unique séquence. Aussi, certaines zones peuvent étre atteintes par plusieurs séquences. Dans
ce cas, 'utilisateur peut choisir quelle séquence utiliser dans un but bien précis, comme aug-
menter le rendement ou réduire les ondulations de couples. Pour augmenter le rendement, c’est
généralement la plus petite séquence qui doit étre choisie car elle nécessite moins de courant
magnétisant [1].

Pour ne pas endommager le matériel lors des essais, seule la zone grisée de la figure IV.11,
correspondant a la zone de fonctionnement normale de la machine de charge, peut étre parcourue.
Avec le banc actuel, il n’est pas possible d’atteindre ’entiereté des points couple-vitesse pour
les séquences 2, 3 et 4.

IV.5.2 Calcul du rendement de la machine asynchrone

Le rendement de la machine asynchrone n; 45 est défini comme le rapport entre la puissance
mécanique appliquée a I'arbre Pp,ecq,mas €t la puissance électrique absorbée Pyps aras

Pmeca,MAS (IV36)

NMAS = .
Pzzbs,MAS

La puissance mécanique sur I’arbre est récupérée par la machine de charge. En prenant en
compte les pertes collectives développées par les relations (IV.31) et (IV.32), il vient

Pmeca =P+ bimcc + Pelec,MCC- (IV37)

Comme le hacheur et 'onduleur sont reliés au méme bus continu, la puissance absorbée par
la machine asynchrone peut étre définie comme
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7Dabs,MAS = 7)a,bs,onduleur77onduleur = (Palz'm + 7)elec,MC’C"?hacheuT) Tonduleur (IV38)

ol Nonduleur €6 Nhachewr SONt les rendements de 'onduleur et du hacheur, Py, est la puis-
sance débitée par la baie d’alimentation et Py onduieur €St la puissance absorbée par 1'onduleur.
Finalement, le rendement de la machine asynchrone est

Pe + piymcc + Peee,moo
Palim + Pelec,MCC'nhacheur) Tlonduleur

NMAS = ( (IV.39)

Comme la tension appliquée & la machine de charge Vi;oc est hachée, il est difficile de la
mesurer. Une méthode pour estimer sa valeur moyenne est d’ajouter la chute de tension ohmique
a la force électromotrice pour donner

Vimee = Evce — Rvucclvce = Ke oo — Rucclmcc- (IV.40)

Ainsi, la puissance débitée par la machine de charge est

Peree,mcc = Vicclyuce = (KgmccQm — Rucclvec) Ivncc- (IV.41)

Comme la constante de force électromotrice et la résistance sont données par le constructeur
(tableau IV.1) et que le courant et la vitesse sont mesurés, la valeur moyenne Vjsoc est connue,
donc la puissance électrique débitée par la machine de charge ’est aussi.

IV.5.3 Tracé des cartes de rendement de la machine asynchrone et de I’en-
semble onduleur - machine asynchrone en fonction du couple mécanique
et de la vitesse

A partir des mesures de

— la puissance débitée par I'alimentation continue Pgyim,

— de la puissance Pejec proc développée par (IV.41)

— du courant Ij;oc débité par la machine de charge,

— des pertes collectives développées par la relation (IV.31) et obtenues par la mesure de

vitesse

il est possible de calculer le rendement de la machine asynchrone avec (IV.39). Les rendements
des convertisseurs statiques dépendent de la fréquence de commutation, du courant les traversant
et de la tension aux bornes des interrupteurs comme montré par les relations (IV.33) et (IV.34),
mais sont globalement élevés.

Le couple mécanique est calculé en utilisant la puissance mécanique (IV.37) sur l'arbre et la
vitesse de rotation

Pmeca __ Dc + bimcc + Pelec,MC’C
Qum Qm ’
Ainsi, il est possible de calculer et de tracer le rendement de la machine asynchrone pour
une vitesse de rotation demandée et un couple imposé. Les figures IV.12a a [V.12d présentent
ce rendement obtenu en suivant le protocole suivant :

(IV.42)

Cmeca =

Protocole : 'IGBT du hacheur pilotant la machine de charge est laissé ouvert, la diode
permet a la machine de débiter n’importe quel courant sous n’importe quelle tension. La machine
asynchrone n’est donc pas chargée. Une vitesse de rotation est imposée a la machine par le
controle pour une séquence donnée. Apres avoir atteint sa vitesse, la machine de charge est
utilisée pour charger progressivement 'arbre en asservissant le courant débité par celle-ci. Pour
chaque cas de chargement, les puissances débitées par I’alimentation, par la machine de charge,
le courant débité par la machine de charge, la vitesse de rotation, les modulantes des tensions
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de commande des IGBT de l'onduleur et les courants polyphasés sont acquis. Ces mesures
permettent de calculer le rendement des convertisseurs, via les relations (IV.33) et (IV.34), les
pertes collectives (IV.31), la puissance mécanique (IV.37) et la puissance absorbée par la machine
asynchrone (IV.38) et d’enfin déduire le rendement (IV.39).

Les figures IV.12a a IV.12d présente le rendement de la machine asynchrone a bobinage non
diamétral pour chacune des quatre séquences. Dans chacun des essais, seul le plan correspondant
crée un couple tandis que les autres plans sont commandés pour qu’il n’y ait ni courant direct ni
courant quadratique. Les vitesses demandées et les couples appliqués sont limités par les valeurs
de base du tableau IV.5 et de la zone de fonctionnement grisée de la figure IV.11.

7 1.0 7 1.0
—-6 —6
g 0.8 g 0.8
Z.5] _ Z 679 -~
=N 062 gy 062
g3 " 042 53 0.47%
) 3 [
22 > = EL =
S 0.2 3 0.2
“1 “

0 R O 0 0 S U R - 0.0

0 500 1000 1500 2000 2500 3000 0 500 1000 1500 2000 2500 3000
Vitesse [tr/min] Vitesse [tr/min]
(a) u=1 (b) u=2
7 1.0 7 1.0
65.2 36.6

—.6 —6
E 0.8 E 0.8
=53 — Z5 —
= =
=N 06 = =9 063
< = < =
g3 0.4F g3 04F
(5} 5}
= ~ = =
=29 52 ° ]
3 0.2 3 0.2
“ “1

0 " v ; v y 0.0 0 " y " y y 0.0

0 500 1000 1500 2000 2500 3000 500 1000 1500 2000 2500 3000
Vitesse [tr/min] Vitesse [tr/min]
(c)u=3 (d)u=4

FicUure IV.12 — Cartes de rendement expérimentale de la machine asynchrone a bobinage non
diamétral en fonction de la vitesse de rotation et du couple mécanique pour une fréquence
de moduation de 10kHz et une tension de bus continue égale & 200V et un flux rotorique de
1.602Wh. Le point ayant le plus grand rendement est labélisé avec sa valeur.

L’analyse de ces figures met en évidence quatre points intérressants.

Le premier est que, comme le couple de base de la séquence 1 est de 4.1Nm pour un flux
magnétisant de 1.602Wb (voir tableau IV.5), il n’est pas possible de dépasser cette valeur.
Expérimentalement, si le courant de consigne de la machine de charge est demandé supérieur a
7.2A, la machine cale car le couple demandé est supérieur au couple maximal atteignable sur
cette séquence.

Le deuxieéme point est que le point (6N m, 1500tr/min) de la séquence 4 ne peut étre atteint
qu’au prix d’une tension de consigne tres élevées (de 'ordre de 8000V relevées lors des essais)
qui ne peut pas étre tenue par l'alimentation continue a 200V. Il semblerait que la puissance
électrique demandée soit supérieure aux limites fixées pour les essais. Ce point semble étre hors
de la caractéristique atteignable pas la séquence 4 dont la vitesse de base est de 750tr/min.
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Le troisieme point est que, pour les points couple-vitesse atteignales par plusieurs séquences,
un choix peut étre fait pour utiliser la séquence présentant le meilleur rendement. Par exemple,
pour une charge d’environ 5N m a 1500tr/min, il est préférable d’utiliser la séquence 2 atteignant
un rendement de 67.9%, supérieur & celui disponible avec la séquence 3 (64.9%) ou 4 (35.2%).

Le quatrieme point est que les rendements de la séquence 4 sont bien plus mauvais que
celui des autres séquences. Cela peut étre dii & au courant magnétisant élevé (tableau IV.5)
augmentant les pertes.

IV.5.4 Analyse des angles de Park

Le controle présenté par le schéma de commande de la figure 1V.4 nécessite le calcul des
angles de rotation pour chacun des plans de Park, peu importe la séquence v demandée. Cela
repose sur le calcul de la pulsation rotorique et la mesure de la vitesse de rotation, comme montré
par I’équation (IV.18). Ainsi la vitesse de rotation du plan de Park ' est donnée par

A6, .y M,
;= 2= p) IR o — . 1vV.43
Ws,u dt Dy + e (I)r,du/ Ls,qy ( )

En régime permanent a la séquence u, la vitesse de rotation de ’arbre est la vitesse de
consigne, les courants direct et quadratique du plan «’ # u sont consignés nuls. Ainsi, la fréquence
des plans non contrélés est la fréquence de synchronisme liée a ce plan, imposant au plan de ne
pas créer de couple

Vu' £ u, ws = pulm = gp,, =0 (IV.44)

Les figures IV.13a a IV.13b présentent les angles des quatre plans de Park calculés et utilisés
pour le controle de la machine & bobinage non diamétral avec la séquence 3 pour une vitesse
de 1500tr/min et chargée par la machine de charge tirant un courant de 12A, correspondant &
un couple sur I'arbre d’environ 6.4Nm. La figure IV.13a montre que les angles 652 et 054 ont
des périodes respectivement deux et quatre fois plus petites que celle de 51 comme prévu par
la relation (IV.44). L’angle 053 n’a pas une période multiple des trois autres. En effet, comme
ce plan est choisi pour générer du couple, un glissement sera présent selon (IV.17). La figure
IV.13b présente les mémes angles sur 'intervalle de temps [14ms, 20ms]. Les angles 051,052 et
05,4 s’annulent tous a 15.2ms, ils ont la méme phase a l'origine. La figure IV.13a montre une
périodicité toutes les 40ms. L’angle 6 3 s’annule a 17.7ms, n’est pas en phase avec les trois autres
sa fréquence n’est pas un multiple de la fréquence de 0, ;.

Dans cet exemple o la machine tourne a 1500tr/min avec la séquence 3 et chargée par la
machine de charge débitant un courant de 12A, les fréquences des plans sont donnés par le
tableau IV.6. Pour garantir un glissement nul sur les plans 1, 2 et 4, il faut que les fréquences de
ces plans soient la fréquence de synchronisme de leurs polarités respectives, comme montré par
(IV.44). Pour tourner a la vitesse de consigne avec la séquence u générant p, paires de pdles,
il est nécessaire d’avoir une vitesse de synchronisme supérieure a la vitesse demandée et donc,
dans le cas présent, d’injecter des tensions dont la fréquence fs 3 est supérieure a

2
Qy*np?) 1500 x — x 3

60
= = 75Hz. V4
2m 27 [ ( )

La différence entre la fréquence injectée et la fréquence de synchronisme est proportionnelle
au couple demandé. Cette remarque peut étre liée & la caractéristique couple-vitesse (figure 1.3,
I1.18) de la machine asynchrone ou le couple évolue linéairement par rapport au glissement si
celui-ci est faible. En fait, le calage du repere de Park sur le flux rotorique présenté dans la partie
IV.3.1 place naturellement la machine dans cette zone de fonctionnement.

Ces quatre conditions sont respectées comme le montrent les fréquences et glissements du
tableau IV.6. Seul le plan 3 possede une fréquence non proportionnelle a la vitesse de rotation
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F1GURE IV.13 — Angles de Park utilisés lors des essais pour un controle de la machine a bobinage
non diamétral sur la séquence 3 & 1500tr/min et chargée par la machine de charge tirant 12A

demandée, ce qui implique un champ tournant plus rapide que le rotor et créant des courants
dans celui-ci. Ces courants ont des fréquences faibles car le couple demandé est faible qui requiere
un glissement inférieur au pourcent. Les autres plans sont réglés au synchronisme, et ne génerent
donc aucun couple.

TABLE IV.6 — Fréquences, pulsation et glisements des quatre plans de Park pour un controle de
la machine & bobinage non diamétral sur la séquence 3 & 1500tr/min et chargée par la machine
de charge débitant un courant de 12A

fsu[H2] | frp.[Hz] | gp,[%]
25.00 0.00 0.00
50.00 0.00 0.00
75.41 0.41 0.54
100.0 0.00 0.00

w2

[72, 73] alertent sur ’apparition de vibrations si plusieurs plans générent du couple, comme
lors d’injections d’harmonique (figure 1.19) de changement électronique de polarité ou deux
séquences seront utilisés simultanément. Pour éviter ce phénomene appelé beat oscillations, les
champs générés doivent étre synchronisés et donc tous les plans utilisés doivent avoir le méme
glissement. Selon (IV.17), le glissement est déduit du rapport des courants direct et quadratique
et de la constante de temps rotorique. L’estimation des parametres rotoriques est alors cruciale
puisque s’ils sont mal estimés, le glissement des plans peut étre mal évalué, désynchronisant les
champs, et des vibrations apparaissent. Comme ici le couple n’est généré que par un seul plan,
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les courants directs et quadratiques des autres plans sont nuls et fixent leurs glissements a zéro.

IV.5.5 Analyse des courants statoriques

D’apres le schéma de controle décrit par la sous-partie 1V.3.3, le schéma de la figure IV .4 et
pour une polarité de travail donnée p,,, les courants statoriques des plans u’' # u sont imposés
nuls tandis que le courant direct du plan u magnétise constamment la machine et le courant
quadratique du plan u crée du couple d’apres (IV.13), (IV.17) et (IV.20). La boucle de cou-
rant calcule des tensions de commande en fonction de la différence entre les courants mesurés
et demandés. Ces tensions, normalisées par la tension du bus continu, servent de modulantes
qui, comparées a des tensions porteuses haute fréquence, génerent les ordres de commandes de
I’onduleur.

Ainsi en régime permanent, les courants statoriques n’appartiennent qu’a une seule séquence,
la séquence u demandée. De cette maniere, seul le plan de Park u génere du couple. La figure
IV.14 présentant les courants statoriques de la machine & bobinage non diamétral pour une
alimentation avec la séquence 3 pour une vitesse demandée de 1500tr/min et chargée par la
machine de charge tirant 12A. Le courant de Park imposé sur les plans 1, 2 et 4 est nul, comme
demandé par (IV.22) et la figure IV.14 montre que les six courants suivent leurs consignes, au
bruit de mesure pres. Sur le plan 3, la consigne de courant direct, calculée a partir de (IV.20) et
valant 3.53A, est tenue. Le courant quadratique & une valeur non nulle égale a 1.65A permettant
de créer le couple électromagnétique nécessaire pour compenser le couple imposé par la machine
de charge.

IV.5.6 Analyse des tensions statoriques

D’apres le schéma de controle Les courants statoriques sont corrigés pour obtenir les consignes
de tensions a appliquer a la machine asynchrone. Comme vu dans la sous-partie 11.1.2, la machine
asynchrone a bobinage non diamétral possede un certain nombre de couplages interséquence
apparaissant lors d’un fonctionnement linéaire. Avec ’apparition de la saturation, ce couplage
s’'intensifie et change, des plans normalement indépendants se retrouvent liés. Pour garantir que
le courant suive sa consigne, c¢’est-a-dire qu’il ne soit porté que par un seul plan de Park, il peut
étre nécessaire d’appliquer une tension multiséquence aux enroulements statoriques compensant
les couplages. Cette compensation est nécessaire des que les séquences sont couplées, soit par un
couplage interséquence linéaire, soit par la saturation magnétique.

La figure IV.15 présente les tensions de consignes statoriques issues de la correction des
courants de la figure IV.14. Si le matériau était linéaire, demander des courants sur le plan 3 ne
devraient impliquer que des tensions sur le méme plan. Les tensions directe et quadratique du
plan 3 sont constantes et valent respectivement 10.6V et 165V. Or, il est remarquable que les
tensions des plans 2 et 4 ne sont pas nulles. Cela est du a une saturation du matériau engendrant
un couplage interséquence différent de celui prévu par la théorie linéaire développée dans la sous-
partie I1.1.2. Comme le matériau sature, les tensions du plan 3 génerent aussi des courants sur les
autres plans, que les tensions correspondantes cherchent & annuler. Aussi, une oscillation basse
fréquence est présente pour ces plans, due a la correction intégrale des correcteurs de courants.

IV.5.7 Résumé des essais

Pour garantir que seul un plan de Park génere du couple, il est nécessaire de ne pas court-
circuiter les autres plans. Ne pas respecter cette regle peut impliquer des courants non nuls
et incontrolables pouvant dégrader la machine. Afin d’y parvenir, il est primordial d’avoir une
boucle de courant rapide, stable et s’appuyant sur des transformées de Park fiables. Cela passe
par des estimations correctes des orientations des différents plans, ou seul un plan possede un
glissement non nul et ou les autres ne génerent pas de couple. Des que plusieurs plans génerent
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FIGURE IV.14 — Courants statoriques mesurés et projetés dans la base de Park P? pour des

essais avec une vitesse demandée de 1500tr/min pour une alimentation avec la séquence 3 et un
courant débité par la machine de charge égal a 12A
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courant débité par la machine de charge égal & 12A

129



du couple, comme lors d’'un changement de polarité, d’une injection d’harmoniques ou si les
estimations sont mal faites, les vibrations parasites peuvent apparaitre.

Le controle monoséquence présenté par le schéma de la figure IV.4 permet de faire tourner la
machine asynchrone a bobinage non diamétral a n’importe quelle vitesse, inférieur a sa vitesse
de base, sous n’importe quelle charge, inférieure a sa charge de base, et peu importe la séquence
choisie. Ce controle permet de faire démarrer la machine avec la séquence 1, ce qui n’est pas
possible avec une alimentation en tension en boucle ouverte.

IV.6 Conclusion

Ce chapitre développe un modele de commande de machine asynchrone polyphasée dans
I’optique de pouvoir utiliser toutes les séquences de la-dite machine.

Le modele de commande choisi ici est une commande indirecte d’orientation du flux ro-
torique. Ce modele est connu pour le pilotage de machines triphasées ou l'axe direct du plan
de Park est asservi pour étre superposé au flux rotorique. Pour ce faire, la mesure des trois
courants de phases, permettant d’estimer le glissement ; et la mesure de la vitesse, permettant
d’estimer la position du rotor, sont utilisées pour estimer la position du flux rotorique. Une
boucle asservissant le couple et une boucle asservissant la vitesse complétent le modele.

Ce modele est adapté au pilotage de machines polyphasées pour une alimentation mono-
séquence. Pour les machines polyphasées disposant de plus qu’un seul plan de Park, une mesure
des courants statoriques permet de calculer le glissement & appliquer sur chacun des plans, de-
vant étre nul sauf pour le plan correspondant a la séquence utilisée. De cette maniere, seule une
séquence crée un couple électromagnétique et les vibrations radiales créées par 'interaction de
différents plans non synchronisés sont absentes. Pour assurer le glissement nul sur les plans non
utilisés, la boucle de vitesse asservi tous les courants de phases, rendus continus par la trans-
formation de Park. La problématique du changement de polarité n’est pas abordée. [74] précise
que pour réaliser une transition douce entre deux séquences, il est nécessaire de magnétiser et
démagnétiser des séquences en des temps liés aux constantes de temps rotoriques. Le passage
d’une polarité a une autre est une opération délicate car ces constantes dépendent des parametres
rotoriques dont ’estimation est complexe

Des essais ont été réalisés sur le prototype 9 phases de 'TRENav. Ces essais ont permis
l’acquisition de données relative au comportement de la machine (puissances consommées, ren-
dement, couple et vitesse) et sur son pilotage (angles de Park, tensions et courants de consigne).
Une analyse des angles de Park de chaque plan renseigne sur le synchronisme des plans non
utilisés et sur la légere survitesse du plan controlé, nécessaire pour créer un couple. L’analyse
des courants montre que tous les plans sont correctement controlés, et que seul le plan utilisé
voit circuler des courants direct pour la magnétisation, et quadratique pour le couple. L’analyse
des tensions montre que méme si seul un plan voit du courant, tous les autres sont susceptibles
d’étre alimentés pour compenser 'effet des couplages interséquences linéaire ou di a la satura-
tion. Le relevé des puissances pour différents points mécaniques permet de calculer le rendement
de la machine pour chaque charge. A partir des cartes de rendement du prototype, il est possible
de choisir quelle séquence utiliser pour profiter du meilleur rendement possible.
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Conclusion et perspectives

Cette these étudie des modeles de machines asynchrones polyphasées pour la conception
et la commande dans 'optique de faire de la commutation électronique de podles. Les modeles
de conception ont pour but de prévoir le comportement de la machine a moindre cout calcu-
latoire peu importe la séquence d’alimentation utilisée. Ils doivent aussi étre généraux pour
permettre I’étude de n’importe quelle machine polyphasée, notamment sur la prise en compte
des harmoniques d’espaces inhérents a I’augmentation du nombre de phases et cruciaux pour la
commutation électronique de poles. Le modele de commande développé permet de piloter toutes
les séquences d’une machine polyphasée.

Le chapitre II présente deux modeles circuits linéaires modélisant le comportement électro-
mécanique d’'une machine asynchrone polyphasée. Le premier modele est un modele temporel
permettant de prévoir le régime transitoire et permanent d’une machine sous les hypotheses
d’un matériau linéaire, d’un entrefer lisse et d’'un champ d’entrefer radial. Ce modele permet
de prévoir I’évolution des tensions, des courants et des flux des phases statoriques et rotoriques
ainsi que la vitesse et le couple électromagnétique. Aussi, une étude des grandeurs électriques
dans les bases de découplage met en évidence la contribution de chaque harmonique d’espace a
ces grandeurs. Ces études harmoniques permettent de décrire précisément et succinctement les
couplages interséquences linéaires qui peuvent servir a raffiner les regles de choix du nombre de
phases et d’encoches statoriques et rotoriques. En ajoutant au modele temporel I’hypotheése du
régime permanent sinusoidal mono-séquence, un modele fréquentiel est développé. Bien connu
de la littérature triphasée mono-séquence, ce modele est présenté ici comme totalement général.
Il permet d’associer a une séquence un circuit équivalent monophasé modélisant la machine. I1
est donc résolvable instantanément et permet de tracer les caractéristiques couple-glissement ou
courant-glissement. Des phénomeénes dimensionnant comme les couples de gorge ou le blocage
sur les vitesses différentes de la vitesse de synchronisme, observées lors d’essais sur un prototype
9 phases, sont retranscrits par ces modeles. Ces modeles permettent donc de prédimensionner
des géométries et bobinages de machines.

Les deux modeles linéaires sans prise en compte de 'effet de peau présentés dans ce cha-
pitre décrivent fidelement et rapidement le comportement d’une machine asynchrone. Comme le
modele fréquentiel est déduit du modele temporel, les résultats en régime permanent du couple
ou du courant devraient étre identiques. Or une différence persiste, il sera nécessaire de 'expli-
quer. Ces modeles ne prennent pas en compte la saturation. Il serait intéressant de raffiner ces
modeles pour obtenir les caractéristiques couple-glissement avec un matériau non linéaire, dont
les propriétés peuvent étre traduites par une diminution des inductances en fonction du flux, ob-
servable en simulant un réseau de réluctances. Aussi, les caractéristiques multiséquences peuvent
étre étudiées. Injecter plusieurs séquences dans ’onde de FMM avec des amplitudes et phases
issues d’optimisations permettrait de choisir des alimentations ou le couple serait maximisé, ou
la saturation serait limitée ou ou les pertes seraient réduites. Enfin, les modeles présentés ici
étant généraux surtout au niveau du bobinage rotorique, ils peuvent étre utilisés pour explorer
des bobinages filtrant certains harmoniques comme des nested rotor loop ou des rotors bobinés.

Le chapitre III présente la construction d’un réseau de réluctances linéaires et non linéaires
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sous les hypotheses de champ unidirectionnel dans les dents, ouvertures et culasses du circuit
magnétique. Leurs résolutions donnent les cartes de champ de la machine avec une alimen-
tation statorique donnée et un rotor dont les encoches ne sont parcourues par aucun cou-
rant. Les résultats des réseaux de réluctances sont comparés a des simulations éléments-finis
magnétostatiques équivalentes. Le réseau linéaire a tendance a sous-estimer d’une vingtaine de
pourcents les résultats des modeles éléments-finis, tout en étant résolu 400 fois plus rapidement.
De plus, il permet d’observer le couplage interséquence linéaire décrit dans le chapitre précédent.
Les résultats du réseau non linéaire sont fideles aux résultats éléments-finis mais sont donné 80
fois plus rapidement. Le réseau non linéaire permet d’observer les couplages interséquences en
saturation et de tracer rapidement les inductances magnétisantes en fonction du courant et
observer leur diminution due a la saturation. La saturation est restituée & moindre cotit calcu-
latoire et peut permettre de raffiner un modele circuit linéaire en modele circuit non linéaire. I1
est utile de remarquer que pour les hautes polarités, I’hypotheése de champ radial dans I’entrefer
est moins vérifiée et que le réseau de réluctances unidirectionnelles ne pourra pas rendre compte
de phénomenes de lignes de champ non magnétisantes.

Pour parfaire le dimensionnement d’une machine pour la commutation de poles, il pourra étre
intéressant d’inclure le modele dans un schéma d’intégration numérique permettant de calculer le
flux dans les phases, de calculer la force électromotrice associée et d’en déduire le comportement
transitoire avec un matériau non linéaire. Ce nouveau modele serait analogue au modele temporel
linéaire développé dans le chapitre II mais prendrait en compte la saturation du matériau. Il
serait différent du modele a entrefer augmenté dans la mesure ou 1’état de saturation du fer
de la machine serait localement calculé, et permettrait de dimensionner la géométrie des dents
et des encoches pour éviter ou limiter la saturation lors des régimes transitoire et permanent.
Aussi, le modele temporel linéaire renseigne sur la répartition des courants dans les conducteurs
rotoriques. Alimenter le rotor du réseau de réluctance avec ces courants est une piste pour
raffiner le modele et obtenir une estimation des sollicitations magnétiques en charge. Aussi, le
réseau développé peut étre adapté pour étudier des rotors synchro-réluctants multiharmoniques
pouvant fonctionner efficacement avec certaines séquences statoriques.

Le chapitre IV développe un modele de commande de machine contrélant simultanément
tous les plans de Park statoriques par un controle indirect de 'orientation du flux rotorique.
Ce choix de commande permet de réduire le nombre de capteurs nécessaires et privilégie la
robustesse de la commande a la rapidité du controle. Le schéma de commande nécessite de
connaitre la position du flux rotorique par rapport & chaque plan, estimée par la mesure de la
vitesse du rotor et de la pulsation des courants rotoriques. La commande développée est basée
sur des identifications de parametres électriques par des modeles linéaires et est testée sur le
prototype 9 phases. Elle n’utilise qu'un seul plan de Park, donc qu’une seule séquence choisie
par l'utilisateur, pour créer un couple. Les autres plans de Park sont alimentés en tension pour
qu’aucun courant n’y circule. Cette méthode permet d’éviter des surintensités et est censée
créer une force électromotrice contenant uniquement les harmoniques de la séquence utilisée.
Les essais réalisés sur le banc d’essais de '/RENav montrent que le controle des courants est
réussi, c’est-a-dire que les courants sont bien monoséquence, mais qu’ils demandent d’alimenter
la machine avec des tensions multiséquences car des couplages interséquences linéaire ou non
linéaire sont présents.

Actuellement, le modele de commande ne crée le couple qu’en utilisant un seul plan de
Park. La transition d’une polarité a une autre n’a pas été abordée. Pour ce faire, le plan ini-
tial doit étre progressivement démagnétisé tandis que le plan final doit étre progressivement
magnétisé afin de garantir la continuité du couple et réduire le temps de transition. L’injection
d’harmoniques ou la création de couple sur plusieurs plans n’a pas été étudiée dans ce chapitre
mais permettrait d’écréter I’onde de force magnétomotrice, de limiter la saturation, d’améliorer
I'utilisation du fer et donc d’améliorer le rendement. Il serait alors nécessaire de conserver un
glissement égal sur tous les plans coupleux pour éviter des vibrations. Aussi, les parametres
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utilisés pour le controle, comme l'inductance magnétisante, sont issus de modélisations linéaires.
La connaissance de la diminution des inductances magnétisantes des différents plans permettrait
de réaliser des commandes plus précises, de prévoir I’état magnétique de la machine et de la
piloter en conséquence. L’installation expérimentale de ’/RENav sera en tout point capable de
tester de nouvelles stratégies de controle sur le prototype 9 phases a bobinage non diamétral ou
sur un futur prototype 9 phases a bobinage diamétral.
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Annexe A

Calcul des coeflicients de la matrice
de couplage stator/rotor exprimée
dans les bases de Fortescue

Cette annexe détaille le calcul des coefficients de la matrice d’inductance rotor/stator dans
les bases de Fortescue, notée [Lg,,] et définie, Vv € N*, par

[ﬁsr,v] = [FS]_I [Msr,v] [F7] (A'l)

ou [Fy| et [F,] sont respectivement les matrices de passage de la base statorique naturelle &
la base de Fortescue de dimension Ny et de la base rotorique naturelle a la base de Fortescue
de dimension N,. Les ensembles auxquels appartiennent le numéro de ligne n et le numéro de
colonne ¢ sont notés

D, = [[0§ N, — 1ﬂ
{ D, = [0: N, — 1] (A-2)

[46] rappelle que, pour des bobinages & nombre d’encoches par poles et par phase entier
(2spp € N), le coefficient de la matrice [Mgy y]n g, 7 € Dy et g € Dy, est égal a

2w 2w
[Mgro]n,g = 2|mg, | cos <v9m — —hn+ —vq+ arg(msr7v)> (A.3)

Ny N,

ot my, , est le coefficient de couplage stator/rotor pour I'harmonique v défini par

1 Qs &KS,’UKT‘,’U

Ho
=—L,R;NeqgsNeqgr——
m e z4lgiVed s z:d,7“27_r Ns Nr 02

Losrv

(A.4)

Dans la suite, I'argument de ce nombre complexe sera noté g, .

A.1 Coefficients de la matrice [M,,,] [F;] : droites et plans roto-
riques atteints

Le coefficient de la ligne n et de la colonne ¢ de la matrice [Ms,,] [F}] est égal a
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}(0 2 )N_l 2w K (A.5)
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+e Nsp e]N,, I

k=0

Ce coeflicient permet de savoir & quelle droite ou plan rotorique appartient I’harmonique

7[- 7
N+ 0gr €st noté 0, ,. Pour calculer ce
S

d’espace v. Pour alléger les écritures, 'angle v6,,, — v

+o
coefficient, quatre cas sont possibles, en fonction de 'appartenance ou non des nombres q a
T
I’ensemble des entiers relatifs.
A.1.1 Cas 1 : v appartient & une droite homopolaire rotorique
Le cas 1 est défini si
—v
1 €L
g+wv z (A.6)
€ L.
Ny
Soient m et m’ deux entiers relatifs, le systéme précédent peut s’écrire de la maniére suivante :
{ q—v=mN,
!/
=m'N,.
q+v=m'N, (A7)

— v=—mN, +¢q
2q = (m + m')N;,.

La premiere ligne indique que le numéro de colonne ¢ est le reste de la division euclidienne
de v par N,. La deuxiéme ligne indique que 2¢g est un multiple de N,.. Comme ¢ € [0, N, — 1],
alors 2¢ est un multiple de N, dans lintervalle [0, 2N, — 2], il vient

mod(v, N;) = ¢
2q € {0, N; }
mod(v, N;) = ¢

N,
— qe{o,;}ﬂN (A.8)

mod(v, N,) € {0, ]\2[7"} NN
q = mod(v, N,.).

Ainsi, le coefficient rentre dans le cas 1 si le reste de la division euclidienne de v par N, est

N, N,
égal & 0 ou — si N, est pair. Le coefficient est alors positionné sur la colonne 0 ou 77" si N,

est pair et est égal a

([Msr,v] [Fr])n,q = 2\/ﬁr|msr,v| COs (Qv,n) . (A.9)

L’harmonique v appartient a la droite homopolaire numérotée mod(v, N,.).
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A.1.2 Cas 2 : v appartient a un plan rotorique

Le cas 2 est défini si

qJ; ‘ez
A (A.10)
ez

Soient m et m’ deux entiers relatifs et a un entier de l'intervalle [1; N, — 1]. Le systeme
précédent peut s’écrire de la maniere suivante :

q—v=—mN,
q+v=m'N,+a.

— v=mN, +q
2g = (m+m')N, +a=m"N, + a.

(A.11)

La premiere ligne indique le numéro de colonne ¢ est le reste de la division euclidienne de v
par N,. Les valeurs possibles de m”, apparu dans la deuxiéme ligne, peuvent étre déterminées.
En effet

2g =m"N, +a

2q € [0;2N, — 2]

a € [1;N, —1]

2g=m"N, +a
— 2q € [0;2N, — 2] (A.12)
m’"Q+a € [m"Q+1;m"Q+ N, —1]
2g=m"N, +a
2q € [0;2N, — 2] N < U [n"Q+1,m"Q+ N, — 1]]) .

m!''€Z
L’intersection des différents ensembles résulte en des ensembles non vides uniquement si m’

vaut 0 ou 1. Ainsi,

2g=m"N, +a
2¢e U ([0;2N, =2]Nn[m"Q + 1;m"Q + N, — 1])
m”e{0;1}
— { 2¢ =m"N, +a
2¢ € [L; N, — 1] U[N, + 1;2N, — 1]
— { 2g=m"N, +a
2q € [1;2N, — 1\ {N,-} (A.13)
2¢g=m"N, +a
Y geN -1\ ({?}mN)
2g =m"N, +a

= 3 qeD,\ <{0;]\27’”}mN>.

Finalement, il est possible d’écrire 'appartenance au cas 2 par

mod(v, N;) € Dg\ <{0; ]\2]7“} N N) (A.14)
¢ = mod(v, N,

Ainsi, le coefficient rentre dans le cas 2 si le reste de la division de v par N, n’est ni égal a
0, ni & N,./2 §'il est entier. Le coefficient est alors positionné sur la colonne ¢ = mod(v, N;) et
est égal a
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([Mar,0] [FT])n,q = \/ﬁr|msr,v‘€_jev’n- (A.15)

L’harmonique v appartient au plan rotorique numéroté min(mod(v, N,), Qr — mod(v, N;)).

A.1.3 Cas 3 : v appartient & un plan rotorique

Le cas 3 est défini si

q—v

N, ¢z

g+v c7z (A.16)
N, '

Ce cas est identique au cas 2 si le changement de v en —v est fait. Il vient alors

mod(—v, N;) € Dy\ ({0; ]g} n N) (A.17)
q = mod(—v, N,)

Cette équation peut étre réécrite en remarquant que mod(—v, N,) = mod(—mod(v, N;), N;),
Ainsi

mod(—mod(v, N,)) € D,\ <{o; ]g} n N>
g = mod(~v, N,)

mod(v, N,) € Dy\ ({0; Nr} . N) (A.18)

— 2
g = mod(—v, N;)

Ainsi, comme dans le cas 2, le coefficient rentre dans le cas 3 si le reste de la division de v
par N, n’est ni égal & 0, ni & N,./2 s’il est entier. Le coefficient est alors positionné sur la colonne
g = mod(—wv, N;) et est égal a

([MST,U] [FT])mq = m’msr,vlejev’n' (Alg)

Comme mod(v, N;) # 0, ’harmonique v appartient au plan numéroté min(mod(—wv, N,.), Qr—
mod(—v, N,)) = min(mod(v, N;.), @r — mod(v, N;.)). Il peut étre remarqué que les cas 2 et 3 ap-
paraissent simultanément.

A.14 Cas4

Le cas 4 est défini si

q—v
N, £Z
A (A.20)

Z.
N, ¢

Il regroupe donc toutes les autres possibilités que celles listées dans les trois cas précédents.
Tous les autres coefficients sont nuls.

A.1.5 Forme de la matrice [Mj, ,| [F}]

Des quatre cas précédents, il est possible d’en déduire les deux formes possibles de la matrice
[Mir ] [Fr].

N,
Si mod(v, N,) € {O, QT} NN alors les coefficients de la matrice [Mj, o] [F;] sont tous nuls

sauf sur la colonne ¢ = mod(v, N,)). La matrice est donc de la forme
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cos(fyo) 0 O --- 0
cos(fp1) 0 0O --- 0

[MSTJU} [FT] =2 \% NT‘msr,v‘ COS(GU’2) 0 0 o 0 (A21)
cos(fy n,—1) 0 O 0

— Colonne g = mod(v, N;)

Cette forme de matrice correspond au cas ou I’harmonique v appartient & une droite roto-
rique.

Ny . .
Simod(v, N;) € Dg\ ({O; 2} N N) alors les coefficients de la matrice [M,.,] [F}] sont tous

nuls sauf sur les colonnes ¢ = mod(v, N,) et ¢ = mod(—wv, N,). La matrice est donc de la forme
0 --- 0 e do 0 --- 0 eitho 0 --- 0
0 --- 0 e 9% 0 --- 0 e 0 --- 0
—jOu, .. 6, ...
My, [F] = /N |msm 0 -+ 0 e %2 0 0 el%2 0 0 |. (A.22)
6 . . 0 e—ij.,NSA 0 . . 0 ejev,.NSfl O . . 0

Colonne ¢ = mod(v, N;) —[

Colonne g = mod(—wv, N;)

Cette forme de matrice correspond au cas ou ’harmonique v appartient un plan rotorique.

A.2 Coefficients de la matrice [L;,,] : couplage entre les espaces
statoriques et rotoriques

Comme vu avec les deux formes précédentes, de la matrice [Ms,| [F;] est globalement creuse
et la position des coefficients non nuls change en fonction de la valeur de mod(v, N;). Pour
étudier les espaces statoriques, le rang d’harmonique électrique est introduit. Il est noté h et est
lié a v par la relation

v=nhp (A.23)
La forme de la matrice [Ly,,] dépend de la forme de la matrice [Mg, ,] [F}].
Comme les calculs ressemble & ceux des quatre cas précédents (en faisant le changement de
variables (q,v, N,) — (n, h, Ny)), ils ne seront pas détaillés.

A.2.1 v appartient a une droite rotorique

Dans cette forme, seuls des coefficients de la colonne ¢ = mod(v, N;) de la matrice [Lgy,]
peuvent étre non nuls. Ces coefficients sont égaux a

2w
7nk

n = Z 2\/ |m5TU|COS vn)
TS F (A.24)

No—1 ) 2T i
S _]771
—21/ \ Mg, | Z cos <110 +5SM—]\th>e N
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Soit apres développement

N, 2 ’
-1
N s —j———(n+h)
sr U ‘msr " e"l‘] (U9m+5sr v) E e N

= A.25

. > —j57 (n=h)
_|_ 6_J(U9m+657',v) § e NS
k=0

Plusieurs cas sont a différencier en fonction de ’appartenance de a l'ensemble des

entiers relatifs.

Cas 5 : h appartient a une droite statorique

n+h n
7 et
N, €4 TN,

N,
{0; 23} N N. Le coefficient non nul est égal a

Si

€ Z, alors le coefficient est non nul a la ligne n = mod(h, Ny) €

[Lorwlng = 2V NsNelmg,. | cos(v0m + dsr,) (A.26)

et est positionné a la ligne n = mod(h, Ns) et a la colonne ¢ = mod(v, N;). L’harmonique h
appartient a la droite statorique numérotée mod(h, N).

Cas 6 : h appartient a un plan statorique

n+h n —
7 et
N, €4 TN,

Ny
[1; Ns — 1] = D,\ ({ } N N). Le coefficient non nul est égal a

Si

¢ 7Z, alors le coefficient est non nul a la ligne n = mod(h, Ns) €

Lgr v =/ NsN;|m r e_j(vem—i_(ssr’v)- A .27
»Udn,q ST,V

et est positionné a la ligne n = mod(h, Ns) et a la colonne ¢ = mod(v, N,). L’harmonique h
appartient au plan statorique numéroté min(mod(h, Ns), Ny — mod(h, Ny)).

Cas 7 : h appartient a un plan statorique

n+h

Il est identique au cas 6 en changeant h en —h. Si ¢ 7 et n

€ Z, alors le coefficient

S
N,
est non nul & la ligne n = mod(—h, Ny) € [1; N; — 1] = D\ ({ } N N). Le coefficient non

nul est égal a

Lsrol, o = VNN |mg, |63 P0mToerv), (A.28)
et est positionné a la ligne n = mod( h, N) et a la colonne ¢ = mod(v, N,). L’harmonique
h appartient au plan statorique min(mod(—h, Ns), Ny — mod(—h, Ng)) = min(mod(h, Ns), N.

mod(h, Ns)). Le cas 7 apparait en méme temps que le cas 6.

A.2.2 v appartient & un plan rotorique

Dans ce cas, seuls des coefficients des colonnes ¢ = mod(v, N;)) et ¢ = mod(—v, N,) de la
matrice [L,] peuvent étre non nuls.
Pour les coefficients de la colonne mod(v, N;), ces derniers sont égaux a
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27
Ns—1 _Jﬁ

/N, 00,
[[’Sﬁv]n,q = Z |msrv|€ Tk
27
N1 [ 27,
— [ ° ‘78Tv‘€_j(vem+6sr,v) Z GJNS( n)

k=0

nk

" (A.29)

Ainsi, ce coefficient est nul pour toutes les valeurs de n sauf celle qui vérifie
h—n
N

Un seul coefficient non nul est présent sur la colonne mod(v, N,) et il est placé sur la ligne
n = mod(h, N) et est égal a

€ Z <= n = mod(h, Ny) (A.30)

/ - U0m+697"u
57”” nq NN, ‘msrv‘e i (A31)
Pour les coefficients de la colonne mod(—w, N,.), ces derniers sont égaux a
27
7nk

No-1 7
[ﬁsﬂv]n,q = Z \% ‘msrv‘ejevk

. (A.32)

2T
S

Ng—1 .
/ . s —i7 (htn)
— NT ‘msr v‘e](vem+6sr,v) § e N
N, 0
s k=0

Ainsi, ce coefficient est nul pour toutes les valeurs de n sauf celle qui vérifie

h
;n€Z¢:n:mﬂGMNg (A.33)
S
Ce coefficient non nul est positionné sur la colonne ¢ = mod(—wv, N;) et la ligne n =
mod(—h, N;) et est égal a
STU nq \% N N ‘msrv‘e] U9m+6srv (A34)

L’harmonique h appartient a I'espace min(mod(h, Ns), Ny —mod(h, N5)). Cet espace est une
N,
droite si mod(h, Ns) € {O; 28} NN et est un plan sinon.

A.3 Synthese

Les différents cas présentés dans cette annexe permettent de calculer la valeur du coefficient
[Lsrw), ,» Placé sur la ligne n et la colonne ¢, en différenciant plusieurs cas dépendants des valeurs
de modL(lh Nj) et mod(v, N;).

Les résultats précédents peuvent étre regroupés sous forme d’un tableau synthétique (tableau
A1), ot My = /NsN,my, .

Les résultats semblent correspondre a ceux de [57, 58].

Le couple d’harmoniques électrique et spatial (h,v) appartient & I’espace statorique numéroté
min(mod(h, Ns), mod(—h, Ny)) et a I’espace rotorique numéroté min(mod(v, NV,), mod(—v, N,)).

Note : il est possible de simplifier encore plus ce tableau. En effet, en prenant un cas
général (c’est-a-dire mod(h, Ny) € D, et mod(v,N,) € D,) alors le coeflicient est placé a
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(n,q) = (mod(h, Ny), mod(v, N,)) et vaut Me7%. Un autre coefficient est placé en (n,q) =
(mod(—h, Ny), mod(—v, N,)) et vaut Mei® . Si mod(h, N) et mod(v, N,) sont tous les deux
nuls alors les deux coefficients sont superposés et l'addition de leurs valeurs vaut 2M cos(6,).
Cependant, cette simplification ne fait plus la différence entre droite et plan : la droite est
considérée comme un plan dégénéré.
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Modeles de conception et de
commande de machines asynchrones
polyphasées pour la commutation
electronique de poles

Résumeé

Les machines polyphasées disposent de plusieurs séquences d'alimentation, chacune générant un train
d'harmoniques spatiaux spécifiques de force magnétomotrice. Cette propriété permet de changer la polarité
magnétique de linduit en fonction de la séquence engagée (pratiquement par la commande de l'onduleur). Un
effet de commutation électronique de pdles est ainsi obtenu laissant espérer une extension de la caractéristique
couple/vitesse a puissance apparente d'onduleur donnée. A haute vitesse, lorsque la limite en tension
d'alimentation est atteinte, une alternative au défluxage est ainsi obtenue. A basse vitesse, [I'utilisation optimale
de plusieurs séquences d'alimentation pourrait augmenter le rapport couple sur courant efficace. Le domaine
d'application peut étre la traction automobile ou la propulsion navale. Pour bénéficier effectivement de cet effet,
il convient de concevoir un rotor apte a fonctionner sur plusieurs polarités.

Résume en anglais

Multiphase machines have several power supply sequences, each generating a specific spatial harmonic train of
magnetomotive force. This property allows to change the magnetic polarity of the stator according to the
sequence engaged (practically by the inverter control). An electronic pole-switching effect is thus obtained,
allowing an extension of the torque/speed characteristic ata given inverter apparent power. At high speed, when
the supply voltage limit is reached, an alternative to defluxing is obtained. At low speeds, the optimal use of
several supply sequences could increase the torque to RMS current ratio. The field of application can be
automotive traction or naval propulsion. In order to effectively benefit from this effect, a rotor must be designed
to operate on several polarities.
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