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École Supérieure Polytechnique (ESP)

Année : 2016-2017

N◦ d’ordre : 120

THESE DE DOCTORAT
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Polytechnique de Dakar et au Laboratoire des Systèmes Électriques (LSE) de l’École
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aboutisse dans les meilleures conditions. Sachez que je vous en ai très reconnaissant.
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Thèse de Doctorat page II ucad-esp-ler



Table des matières

Introduction Générale 1

1 États de l’art et étude sur les convertisseurs statiques 5

1.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 6
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1.4.1.3 Synthèse et choix du convertisseur AC-DC . . . . . . . 23

1.4.2 Conversion DC-AC . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24
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3.4 Les systèmes de mouture . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 73
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4.4.4.3 Analyse énergétique du système de mouture . . . . . . 111

4.5 Validation expérimentale . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 113

4.5.1 Principe et description du banc d’essai . . . . . . . . . . . . . . 114

4.5.2 Résultats de la validation de la commande scalaire . . . . . . . . 117

4.6 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 120

Conclusion Générale et Perspectives 121
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D Modèle Simulink xxxi
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2.4 Diagramme de phase du convertisseur PFC . . . . . . . . . . . . . . . . 37
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3.1 Schéma de principe du système de mouture . . . . . . . . . . . . . . . . 62
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3.12 Schéma de principe de l’expérimentation du système . . . . . . . . . . . 81

3.13 Banc expérimental du système . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 82
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3.15 Évolutions du couple et de la puissance par rapport au courant . . . . . 83
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Introduction générale

Depuis la révolution industrielle, on assiste à une demande croissante d’énergie électrique

dans le monde. Cette importante demande est satisfaite quasiment dans les pays développés.

Cependant, elle reste une question incontournable dans les pays en voie de développement

plus particulièrement dans les zones rurales. Dans le monde, environ 1,3 milliards de per-

sonnes n’ont pas accès à l’énergie. Environ 85% de ces personnes vivent dans des zones

rurales [1, 2]. Le faible taux d’électrification dans ces zones freine le développement

socio-économique par l’absence d’activités génératrices de revenus. Cela explique en

grande partie la pauvreté dans ces zones rurales notamment en Afrique subsaharien [3].

Le Sénégal est l’un des pays d’Afrique de l’Ouest où la majorité des zones rurales n’ont

pas accès à l’électricité. Malgré sa position géographique, qui lui confère un fort potentiel

solaire, l’accès à l’énergie électrique reste problématique en zone rurale. La hausse du

taux d’électrification est d’autant plus souhaitable que la pauvreté est fortement corrélée

au déficit énergétique [4]. Cependant, une progression du taux d’électrification rural

est notée dans ces dix dernières années. De 6 % en 2000 et 12,5 % en 2004, le taux

d’électrification rural est passé à 24 % en 2012 selon l’ASER. Cependant, la croissance

de la demande et le taux d’électrification faible exigent une planification à long terme.

Pour faire face à ce problème d’accès à l’énergie, des politiques structurantes fondées

sur le mix énergétique avec le développement des énergies renouvelables notamment le

solaire PV sont mises en place. C’est dans ce cadre que deux centrales solaires de 20

MW sont mises en service en 2016 et en 2017 pour accrôıtre le taux d’électrification.

La mise en place de ces centrales entre dans le cadre de la nouvelle politique de mix

énergétique qui vise à introduire 20 % d’énergies renouvelables dans le réseau national

durant l’année 2017 et un taux d’électrification rural de 62 % en 2022. Les projections

des gouvernants pour l’électrification rurale sont présentées dans la figure 1 [5].

Figure 1 – Projections pour l’électrification rurale au Sénégal
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Les zones rurales sont caractérisées par des systèmes d’habitations regroupées en

petits villages où l’approvisionnement en eau et la mouture des céréales s’exécutent

encore à l’aide de la force physique. Ces exercices constituent des contraintes physiques

et pertes de temps qui maintiennent les populations rurales dans la pauvreté. L’accès

à l’énergie pourrait considérablement améliorer les conditions de vie dans ces zones.

Aujourd’hui, le solaire PV est une solution efficace pour doter les zones rurales de

l’énergie avec moins de contraintes de transport et de distribution. Toutefois, la pro-

duction dépend des conditions climatiques d’où la nécessité d’un système de stockage.

Pour assurer une distribution électrique continue, des micro-réseaux alimentés par

des centrales solaires sont mis en place dans ces zones. À cet égard, les micro-réseaux

PV représentent une bonne solution et constituent un intérêt particulier pour les zones

rurales. Ils sont principalement destinés aux charges domestiques et celles qui sont à

utilisation collective comme les systèmes de mouture des céréales et de pompage d’eau.

Ces dernières années, d’importantes avancées sont notées sur la mise en place des

unités de pompage et de mouture de céréales avec les sources d’énergies renouvelables.

Ces avancées sont plus notées sur le développement des systèmes de mouture dont la

mécanisation constitue un progrès important pour l’amélioration des conditions de vie

des populations rurales. La mécanisation des systèmes est basée sur l’utilisation de mou-

lins à actionneurs électriques alimentés par les micro-réseaux PV. Pour la mouture des

céréales, les systèmes avec les moulins à poulie-courroie étaient couramment utilisés.

Ces systèmes augmentent la productivité, offrent une plus grande diversité de produits

avec une qualité améliorée, mais présentent aussi des inconvénients. Ils consomment

beaucoup d’énergie avec un rendement moyen et sans possibilités de contrôle des gran-

deurs mécaniques (vitesse, débit...). Outre ces problèmes de manutention, ces systèmes

de mouture à poulie-courroie sont souvent importés avec des configurations complexes.

Pour résoudre les problèmes des systèmes classiques, de nouveaux systèmes de mou-

ture de céréales sont conçus. La conception de ces systèmes doit prendre en compte

plusieurs paramètres dont les plus importants sont le moulin utilisé et l’actionneur.

Pour pallier les problèmes de maintenance et de disponibilité de matériel de rechange,

les moulins de fabrication artisanale sont introduits dans les systèmes de mouture.

Concernant l’entrâınement de ces moulins, les moteurs à induction permettent de

concevoir des systèmes robustes, moins coûteux et offrant des possibilités de contrôle.

Ainsi, les systèmes de mouture des céréales, conçus et étudiés, sont constitués de

moulins de fabrication artisanale actionnés par moteurs asynchrones triphasés. Ces

systèmes permettent de résoudre les problèmes de coût, de disponibilité et de contrôle.
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Malgré les avantages de ces systèmes, leurs mises en œuvre avec les micro-réseaux sont

problématiques à deux niveaux. D’une part, les micro-réseaux sont de puissance finies

donc perturbables par l’application de charges non-linéaires. D’autre part, les moulins

artisanaux ne sont pas dotés de fiches techniques. Les fiches donnent les caractéristiques

et les profils de charge nécessaires pour la commande et l’amélioration du rendement.

Les caractéristiques et le profil de charge sont nécessaires pour la mâıtrise du fonc-

tionnement et l’adaptation du système avec le micro-réseau PV monophasé. Le choix

des convertisseurs et les commandes qui sont associées au système doivent prendre

en considération la puissance et les charges raccordées au micro-réseau. C’est dans ce

cadre que ce projet de thèse intitulé, Conception et commande de convertisseurs sta-

tiques pour moulins à moteurs asynchrones triphasés, est proposé. Pour développer

cette thématique, le travail dans cette thèse est focalisé sur deux objectifs majeurs :

• la conception d’un convertisseur statique AC-DC-AC. Ce convertisseur statique

joue le rôle d’interface pour adapter le système de mouture et le micro-réseau PV ;

• l’élaboration de lois de commandes. Ces lois de commandes permettent de contrôler

les perturbations du coté du micro-réseau PV monophasé, en contrôlant les grandeurs

électriques, et améliorer le fonctionnement et le rendement du système de mouture.

Pour atteindre les principaux objectifs fixés, le travail réalisé dans ce rapport de thèse

est structuré chapitres. Ces chapitres sont au nombre quatre et repartis comme suit ;

Chapitre 1 : Il est consacré à la conception d’un convertisseur statique AC-DC-AC.

L’état de l’art et l’étude des différentes composantes du convertisseur sont faits dans

un premier temps. Puis, un modèle de convertisseur statique AC-DC-AC est proposé.

Chapitre 2 : Dans ce chapitre, la modélisation et la simulation du convertisseur

AC-DC-AC, proposé dans le premier chapitre, sont faites. D’abord, il est procédé à la

modélisation, à la commande et à la simulation de chaque composante du dispositif.

Par la suite, la validation du convertisseur avec les commandes proposées est faite.

Chapitre 3 : La modélisation et la caractérisation du système de mouture sont

abordées dans ce chapitre. En premier lieu, les modèles du moteur sont établis pour

l’adapter au moulin. La seconde partie est consacrée à la modélisation et à la ca-

ractérisation du moulin. Des approches théoriques et expérimentales sont proposées

pour établir le modèle analytique du système afin de procéder à des simulations.

Chapitre 4 : Le chapitre traite l’élaboration et la validation des lois de commandes.

L’élaboration des commandes est faite dans la première partie. La seconde partie est

consacrée à la validation. Les résultats de simulations et expérimentales sont présentés.
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États de l’art et étude sur les convertisseurs statiques

1.1 Introduction

L’accès à l’électricité dans les pays en voie de développement est un véritable en-

jeu de développement. En Afrique, la population rurale représente environ 60 % de

la population avec un taux d’électrification inférieure à 50 %. En plus de l’insuffi-

sance de la production, le problème d’accès est souvent noté. Il peut s’expliquer par les

configurations des systèmes de production d’énergie classiques. Ces systèmes de pro-

duction étaient centralisés et assurés par des centrales de grande capacité éloignées des

lieux de consommation. Cependant, cette situation s’est améliorée avec l’introduction

massive des sources d’énergies renouvelables souvent décentralisées. Le développement

des énergies renouvelables, notamment le solaire PV, est caractérisé par la disponibi-

lité des micro-réseaux PV dans les sites isolés. Ces énergies permettent d’alimenter la

quasi-totalité des charges électriques dans ces sites. Ces charges sont composées princi-

palement de l’éclairage public, d’appareils audiovisuels domestiques et d’applications à

utilisations collectives comme le pompage d’eau et la mouture des céréales. Cependant,

l’utilisation des micro-réseaux avec les charges électriques nécessite des solutions nou-

velles pour maintenir les niveaux de service, de qualité de la tension et de conversion de

l’énergie. Vu l’importance de la transformation de céréales, il est traité dans ce travail.

Le moulins à moteurs asynchrones utilisés sont triphasés alors que les micro-réseaux

sont monophasés. Ainsi, pour adapter ces micro-réseaux aux moulins, il est nécessaire

d’utiliser des convertisseurs statiques. Les convertisseurs servent d’interfaces entre la

source et la charge. Ils permettent de convertir l’énergie pour l’adapter à la charge avec

moins de contraintes mais aussi d’agir sur le fonctionnement du système de mouture.

Même si les convertisseurs statiques s’avèrent nécessaires pour ces applications, ils

sont considérés comme des charges non-linéaires. L’utilisation de ces charges de types

non-linéaires avec ces micro-réseaux à puissances finies peuvent provoquer des dis-

torsions harmoniques dans le courant et la tension. Cela peut entrâıner un mauvais

fonctionnement des autres dispositifs raccordés aux micro-réseaux. Pour pallier à ce

problème, il est nécessaire de proposer un interface statique pour assurer l’intercon-

nexion entre la source monophasée et la charge triphasée avec moins de perturbations.

Pour ce chapitre, il s’agira de faire l’état de l’art et l’étude sur les convertisseurs

statiques. Dans un premier temps, après une brève généralité sur les convertisseurs sta-

tiques, l’état de l’art sur ces derniers sera fait. L’état de l’art se base sur une étude

comparative des différents types de convertisseurs AC-DC et DC-AC avec leurs com-

mandes. La configuration du convertisseur statique AC-DC-AC, adoptée dans ce travail

est présentée dans la seconde partie du chapitre. Une conclusion termine le chapitre.
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1.2 État de l’art sur les convertisseurs

Les nouvelles applications de l’électronique de puissance recherchent désormais la

polyvalence, mais aussi l’extensibilité. Les avancées obtenues, en matière de composants

électroniques, permettent de combiner les convertisseurs de façon plus modulaire. La

coordination des actions dans l’ensemble du système est un élément vital, afin que

chaque dispositif réagisse pour contribuer à l’équilibre global. Il est ainsi nécessaire de

régler chacun des dispositifs pour qu’ils réagissent de la manière la plus appropriée.

L’électronique de puissance est aujourd’hui parvenue à un tournant avec des ap-

proches inédites. Elle joue un rôle majeur avec l’apparition d’applications nouvelles qui

se combinent aux solutions techniques pour la mise en place de nouveaux dispositifs, en

offrant une flexibilité accrue en termes de gestion des sources d’énergie décentralisées.

1.2.1 Systèmes de conversion de l’énergie

Les grandeurs électriques, courant et tension, peuvent être continues ou alternatives.

Chacune de ces grandeurs peut avoir des caractéristiques variables en valeurs efficaces

et en fréquence. Les sources de tension ou de courant continus sont caractérisées par

leurs valeurs moyennes. Par contre, les sources alternatives de tension ou de courant

sont caractérisées par leurs valeurs efficaces et leurs fréquences.

Du point de vue de l’utilisateur, l’énergie est souvent utilisée en continue ou en al-

ternative à des fréquences différentes de celle du réseau. Aujourd’hui, l’électronique de

puissance est un moyen efficace pour la conversion de l’énergie entre ces deux familles

ou à l’intérieur d’une même famille. Les composants de l’électronique de puissance per-

mettent de réaliser de telles conversions par l’intermédiaire de dispositifs appelés conver-

tisseurs statiques. Ils peuvent être définis comme étant des dispositifs à composants

électroniques capables de modifier la tension et/ou la fréquence de l’onde électrique.

Les convertisseurs statiques offrent de nombreux avantages [6]. Ils permettent :

• de contrôler et réguler le transfert de puissance avec un bon rendement ;

• d’avoir un système moins lourd et moins encombrant avec des protections efficaces ;

• de faciliter la mise en œuvre grâce à l’automatisation et un coût relatif en baisse.

Suivant le type de charge et la nature de la source, on distingue plusieurs familles de

convertisseurs statiques. Ces derniers peuvent être classés en deux catégories :

• les systèmes de conversions directs ;

• les systèmes de conversions indirects.
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1.2.1.1 Conversion directe

La conversion directe permet le passage d’une grandeur d’entrée électrique en une

sortie de nature identique ou différente. Elle se fait suivant les quatre convertisseurs :

• le convertisseur AC-DC ;

• le convertisseur DC-DC ;

• le convertisseur DC-AC ;

• le convertisseur AC-AC

Le principe général de conversion directe est schématisé sur la figure 1.1.
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Figure 1.1 – Schéma de principe de la conversion directe

1.2.1.2 Conversion indirecte

Les convertisseurs indirects permettent de transformer une source électrique en une

autre source de même nature. Cela se fait de manière indirecte en passant par une étape

de conversion intermédiaire directe. Le schéma de principe est donné par la figure 1.2.
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Figure 1.2 – Schéma de principe de la conversion indirecte

Ces convertisseurs donnent la possibilité de contrôler les différentes grandeurs sur

chaque convertisseur direct et servent de dispositifs de conversion, mais aussi d’alimen-

tation de certaines charges comme celles motorisées.

Thèse de Doctorat page 8 ucad-esp-ler
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1.2.2 Dispositifs de conversions AC-DC-AC

Les dispositifs statiques de conversions sont essentiels pour la mise en place d’inter-

faces d’alimentation des charges électriques. Ces dispositifs statiques sont largement

utilisés dans les entrâınements motorisées. Parmi ces dispositifs, on peut citer ceux

dite alimentation sans interruption (ASI) et les convertisseurs indirects de fréquence

AC-DC-AC.

1.2.2.1 Dispositif d’Alimentation Sans Interruption

Les Alimentation Sans Interruption (ASI) sont apparus vers 1960. Ces dispositifs

permettent d’alimenter de façon continue les charges [7]. Ils sont constitués principale-

ment d’un convertisseur AC-DC à diodes et d’un convertisseur DC-AC. Le convertisseur

AC-DC est connecté au réseau alternatif. Il est utilisé pour alimenter le bus continu du

convertisseur DC-AC et pour charger les batteries d’accumulateurs. Le schéma d’une

ASI est représenté sur la figure 1.3.

   ≈

AC          

       DC

DC          

       AC

  Source
AC

Charges
Commutateur

  Batteries 
d'accumulateurs

Figure 1.3 – Configuration de principe d’une alimentation ASI

Avec la configuration, les technologies off-line et on-line sont les plus utilisées. La

première est employée pour des applications de quelques kVA, avec l’alimentation de

la charge par le réseau en fonctionnement normal. Quand à la deuxième, l’alimentation

est délivrée par le convertisseur DC-AC sans solliciter la batterie en fonctionnement

normal. Le fonctionnement des ASI se fait en mode normale et en mode autonome.

• En mode normal, le convertisseur DC-AC est en série entre le réseau et la charge.

La puissance fournie à la charge transite en permanence par la cascade de conversion

(AC-DC et DC-AC), qui réalise une double conversion à partir de la source alternative.

• En mode autonome, le convertisseur DC-AC et les batteries d’accumulateurs,

précédemment chargées, assurent l’alimentation convenable de la charge.

La typologie des ASI est complexe et plus coûteux avec le dispositif de stockage [8].
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1.2.2.2 Convertisseurs indirects de fréquence

Les convertisseurs indirects de fréquence AC-DC-AC sont généralement utilisés pour

les charges motorisées alimentées à partir d’une source électrique alternative. Ces types

de convertisseurs statiques permettent de contrôler parfaitement les phases de mise en

rotation et d’arrêt de l’application motorisée. Ils permettent aussi de contrôler certaines

grandeurs de la machine à travers des stratégies de commandes adaptées aux besoins

de l’application. La configuration du convertisseur indirect de fréquence est représentée

sur la figure 1.4.

DC          

       AC

AC          

       DC

   ≈
  Source

AC

Le convertisseur AC-DC-AC

Charge
motorisée

Figure 1.4 – Configuration du convertisseur indirect de fréquence

Le convertisseur indirect est constitué principalement de deux parties :

¶ La partie conversion alternative-continue (convertisseur AC-DC) :

Cette partie permet de générer des grandeurs continues à partir de la source alterna-

tive par le convertisseur AC-DC. Le circuit intermédiaire placé à la sortie du convertis-

seur AC-DC sert de filtre. Le rôle principal de ce circuit intermédiaire ou filtre est de

réduire les ondulations des grandeurs de sortie.

· La partie conversion continue-alternative (convertisseur DC-AC) :

Cette partie assure l’alimentation de la charge motorisée alternative à partir de la

source continue, obtenue par le convertisseur AC-DC et le circuit de filtre intermédiaire.

Les technologies des convertisseurs généralement proposés présentent des avantages,

mais aussi des inconvénients. Outre les critères de choix et de compatibilité entre les

caractéristiques électriques, ils sont générateurs d’harmoniques [9, 10, 11]. À partir des

configurations d’autres voies avec moins de contraintes peuvent être proposées.

La proposition d’un convertisseur AC-DC-AC, pouvant servir d’interface entre la

source et la charge, nécessite l’étude de ses différentes parties avec les influences des

harmoniques. Ces derniers peuvent créer des dysfonctionnements dans le système, mais

aussi pour les autres appareils connectés au réseau électrique de distribution.
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1.3 Étude sur les convertisseurs statiques

La pollution des réseaux électriques de distribution est une conséquence inévitable

de la prolifération des charges non linéaires. Ces charges engendrent des harmoniques

et des distorsions harmoniques dans les courants. La présence des harmoniques ont des

effets négatifs sur la quasi-totalité des composantes du système électrique et peuvent

créer de nouvelles contraintes électriques. Parmi les charges non linéaires, on trouve

les convertisseurs statiques. Ces types de charges électriques, qui sont de différentes

natures, appellent du réseau des ondes de courants déformés constitués de plusieurs

composantes harmoniques [12, 13].

Le signal déformé est la somme de signaux sinusöıdaux d’amplitudes et de fréquences

multiples de la valeur du fondamental. La figure 1.5 illustre le principe de la composition

d’une onde de courant ou de tension déformée. Elle est constituée d’une onde sinusöıdale

fondamentale avec le troisième et le cinquième harmonique dans ce cas d’exemple.
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Figure 1.5 – Schéma de principe de décomposition du signal déformé

En supposant que même si le courant absorbé n’est pas sinusöıdal, il est considéré

comme périodique avec une valeur moyenne nulle. La représentation spectrale des har-

moniques de courant est possible grâce à la décomposition en série de Fourier.

Dans ce cas de figure, sachant que le premier rang (h=1) correspond au fondamental,

la relation (1.1) donne l’expression développée du courant [14, 15, 16].

i(t) = I1 × sin(ωt + φ1) +
n∑

h=2

Ih × sin(hωt + φh) (1.1)

Ih et φh sont la valeur efficace et le déphasage du courant harmonique de rang h.

La décomposition du courant non-sinusöıdal met en évidence un terme sinusöıdal à la

fréquence du réseau (le fondamental) et des termes sinusöıdaux. Ces termes sinusöıdaux

ont des fréquences multiples de celle du signal fondamental (harmoniques) [17]. A partir

de la décomposition de Fourier, le taux de distorsion harmonique peut être exprimer.
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1.3.1 Taux de distorsion harmonique (THD)

Le taux de distorsion harmonique est un indicateur de la qualité du signal. Il existe

2 méthodes de mesure. Selon la CEI, le taux de distorsion est définit comme étant

le rapport de la valeur efficace des harmoniques à celle du courant. Par contre, selon

la définition de la CIGREE, le taux de distorsion est le rapport de la valeur efficace

des harmoniques à celle du fondamental [18]. Ces définitions sont semblables pour les

faibles valeur du taux de distorsion harmonique. Pour prendre une majoration de la

valeur, la définition du CIGREE est retenue pour ce travail. Ainsi, le taux individuel

d’harmonique, représentant la valeur efficace d’une harmonique de rang (h) à celle du

fondamental, est donné par la relation (1.2).

THDh =
Ih

I1

(1.2)

La généralisation de l’expression des harmoniques individuelles permet d’établir l’ex-

pression mathématique du taux de distorsion harmonique globale ou totale. Elle est

donnée par la relation (1.3) [19, 20]. Le taux de distorsion est ainsi défini comme étant

le rapport de la somme quadratique des harmoniques à la valeur efficace du fondamen-

tal.

THD =

√√√√ n∑
h=2

(
Ih

I1

)2 =
1

I1

√√√√ n∑
h=2

I2
h (1.3)

1.3.2 Facteur de puissance

Le terme cos(φ) et le facteur de puissance sont deux termes généralement confondus.

Cette égalité est vraie pour les charges linéaires avec une source de tension sinusöıdale.

En régime alternatif sinusöıdal avec les charges linéaires, les définitions des puissances

sont uniques et claires. Le cos(φ) dépend de l’angle de phase entre la tension de la source

(U) et le composant fondamental du courant (I). Les expressions des puissances active

(Pr), réactive (Qr) et apparente (Sr) sont données par la relation (1.4).

Pr = U I× cos(φ) Qr = U I× sin(φ) Sr = U I (1.4)

Le facteur de puissance (FP) est donnée par la relation (1.5) [21].

FP =
Pr

Sr

= cos(φ) (1.5)

Cette relation montre la similarité entre le facteur de puissance et cos(φ). Cependant,

elle n’est valable que pour les charges linéaires sans harmoniques de courant.
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En régime non sinusöıdal avec les charges non linéaires, les calculs sont plus com-

plexes. Ainsi apparâıt, mis à part les puissances active, réactive et apparente, une

puissance déformante (D). Elle est due à la présence des harmoniques de courant.

Les différentes puissances électriques peuvent être représentées graphiquement par le

digramme de Fresnel. La présentation générale de ces puissances, en régime sinusöıdal

ou non sinusöıdal, est donnée par la figure 1.6.

  φ

  S

D

Q

P

  S   Puissance apparente
en régime sinusoïdal

  Puissance apparente en 
  régime non sinusoïdal

Figure 1.6 – Représentation du diagramme de Fresnel des puissances

En présence des harmoniques de courants, qui créent la puissance déformante, l’ex-

pression du courant est composée du signal fondamental et des composantes harmo-

niques. L’expression analytique du courant est donnée par la relation (1.6).

I =

√√√√ n∑
h=1

I2
h (1.6)

De cette expression du courant, est déduite celle de la puissance apparente (S).

S2
r = U2 I2 = U2

n∑
h=1

(Ih)2 = (U I1)2 + U2

n∑
h=2

(Ih)2 (1.7)

Sachant que le terme U× I1 représente la puissance apparente en régime alternatif

sinusöıdal, la relation (1.8) donne la puissance apparente en régime non-sinusöıdal.

Sr =

√√√√P2
r + Q2

r + U2

n∑
h=2

(Ih)2 (1.8)

L’expression de la puissance apparente montre bien l’apparition d’un terme supplémentaire,

comparée à celle obtenu en régime alternatif sinusöıdal. Ce terme représente la puissance

déformante (D). La relation (1.9) donne son expression.

D =

√√√√U2

n∑
h=2

(Ih)2 (1.9)
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De l’expression (1.10), la puissance déformante est exprimée en fonction du THD.

D =

√√√√(U I1)2

n∑
h=2

(
Ih

I1

)2 = U I1 × THD (1.10)

Globalement, la relation (1.11) donne l’expression du facteur de puissance.

FP =
Pr√

P2
r + Q2

r + D2
=

cosφ1√
1 + THD2

(1.11)

Le facteur de puissance dépend du déphasage et du THD. L’augmentation du THD

entrâıne celle de la puissance déformante et une diminution du facteur de puissance.

1.3.3 Conséquences et limites normées du THD

Les harmoniques occasionnent la déformation des ondes de courant de la source. Ils

se propagent dans les réseaux électriques et peuvent provoquer :

• le dysfonctionnement des appareils de faibles puissances raccordées au réseau ;

• la génération de vibrations et de bruits dans les appareils électromagnétiques ;

• l’échauffement des câbles et le vieillissement prématuré des équipements.

Les harmoniques ont des conséquences, d’où la nécessité de les limiter. La norme

IEEE des valeurs limites des harmoniques est donnée dans le tableau 1.1 [22].

Table 1.1 – Limites du THD de courant selon la norme IEEE Std 519

Current Distortion Limits for General Distribution Systems (120 V - 69 kV)

Maximum Harmonic Current Distortion in Percent of IL

Individual Harmonic Order (Odd Harmonics)

ISC/IL < 11 11≤ h < 17 17≤ h < 23 23≤ h < 35 35≤ h TDD

<20 4.0 2.0 1.5 0.6 0.3 5.0

20<50 7.0 3.5 2.5 1.0 0.5 8.0

50<100 10.0 4.5 4.0 1.5 0.7 12.0

100<1000 12.0 5.5 5.0 2.0 1.0 15.0

>1000 15.0 7.0 6.0 2.5 1.4 20.0

ISC = maximum short-circuit current at PCC (Point of Common Coupling).

IL = maximum demand load current (fundamental frequency component) at PCC

TDD : Total Demand Distorsion

La minimisation des harmoniques et du déphasage, entre le courant et la tension,

permettent de corriger le facteur de puissance. La conception du convertisseur doit tenir

compte de ces aspects, notamment la possibilité de corriger le facteur de puissance.
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1.4 Conception de convertisseurs AC-DC-AC

Le convertisseur AC-DC-AC est couramment utilisé pour les charges motorisées ali-

mentées par les réseaux électriques. Pour concevoir le dispositif de conversion, il faut

faire la présentation et la description du système avec ses composantes. Cela permettra

de mettre en place le convertisseur de puissance le plus approprié pour l’application.

Pour la présente application, le système complet comporte un micro réseau PV mono-

phasé, une partie puissance et un moteur asynchrone triphasé avec le moulin. La châıne

de conversion AC-DC-AC est la partie puissance et le moulin la charge entrâınée. La

configuration du système complet avec ses composantes est décrite sur la figure 1.7.

MAS

DC

           AC

AC

           DC

DC 

  
 AC

PV

Les charges

domestiques

Contrôle du système

Moulin

Le convertissseur

AC-DC-AC

Les systémes de
pompage d'eauMicro réseau PV

Figure 1.7 – Schéma de principe générale du système

Le système est constitué de plusieurs parties. Toutes ses parties nécessitent une étude

approfondie pour améliorer la fonctionnalité du système. Dans cette partie, la concep-

tion du convertisseur statique est faite. La partie mécanique (moteur et moulin) et les

stratégies de commande sont traitées dans les chapitres suivants.

La partie puissance représente le dispositif statique pour l’interfaçage entre la source

PV monophasée et la partie triphasée mécanique. Le dispositif doit assurer l’alimenta-

tion électrique du moulin à partir de la source monophasée via le moteur asynchrone.

D’où la nécessité de procéder à une conversion alternative-continue-alternative.

La partie puissance est composée des convertisseurs statiques : AC-DC et DC-AC.

Même si la nature et la structure du convertisseur DC-AC posent moins de problèmes,

pour la conception de l’interface, le choix du convertisseur AC-DC est complexe. Son

choix est essentiel pour la fiabilité du dispositif et la stabilité du micro réseau PV.

Pour trouver la bonne solution, une étude approfondie et large des convertisseurs doit

être faite. Cela permet de concevoir un convertisseur AC-DC-AC fiable et performant

vis a vis de toutes les composantes du système notamment le micro réseau PV.
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1.4.1 Conversion AC-DC

La conversion AC-DC est la première étape du processus de conversion AC-DC-AC.

Cette étape consiste à convertir la source alternative du micro-réseau en source continue

à l’entrée du convertisseur DC-AC. Ce dernier alimente le moulin via le moteur. L’étape

de conversion AC-DC est obligatoire pour adapter la source et la charge.

Avec le développement de semi-conducteurs de l’électronique de puissance, plusieurs

technologies de conversion sont développées et mises en œuvre. Parmi ces technologies,

on distingue les convertisseurs AC-DC classiques ou à commutations naturelles et les

convertisseurs AC-DC à prélèvement sinusöıdales de courant [23].

1.4.1.1 Convertisseurs AC-DC classiques

Les convertisseurs AC-DC classiques ou convertisseurs à commutations naturelles

sont constitués des semi-conducteurs de base que sont la diode et le thyristor. Les

convertisseurs à commutations naturelles étaient largement utilisés dans certaines ap-

plications [24]. La figure 1.8 montre la structure des convertisseurs AC-DC à diodes et

à thyristors.

-

+

C≈ VdcVe

-

  Convertisseur AC-DC à thyristors

-

+

C≈ Ve

  Convertisseur AC-DC à diodes

Vdc

Figure 1.8 – Configuration des convertisseurs AC-DC classiques

r Convertisseurs AC-DC à thyristors

Le fonctionnement du convertisseur à thyristors est basé sur l’angle d’amorçage (α)

généré par les signaux de commandes. Les signaux permettent de varier les grandeurs de

sortie. En appliquant une charge résistive (R), pour dimensionner la sortie, les valeurs

moyennes de la tension et du courant sont données par la relation (1.12).

< Vdc >=
2 Ve

π
cos(α) < Idc >=

2Ve

πR
cos(α) (1.12)

La relation montre que la tension à la sortie est inférieure à la valeur de la source

d’entrée. Ils sont plus utilisés pour les applications à grande puissance. Cependant, ils

présentent un mauvais facteur de puissance et injectent des harmoniques dans le réseau.
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r Convertisseurs AC-DC à diodes

Le convertisseur AC-DC à diodes est simple et moins coûteux. Sa sortie constitue

l’entrée du convertisseur DC-AC. Cela nécessite un filtre placé à la sortie [23]. Le filtrage

capacitif utilisé permet de respecter la concordance des sources, mais aussi d’améliorer

la forme de tension [8]. La figure 1.9 résume le principe de filtrage.
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Vdc
min

Vdc
moy

Vs

∆Vdc

Ve
Vdc

Vdc
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Figure 1.9 – Schéma de principe du filtrage capacitif

La capacité stocke l’énergie lorsque la tension est à son maximum et la restitue

lorsqu’elle est faible avec un temps de T/2 [25]. Durant la décharge, le circuit RC n’est

plus lié à la source. L’équation (1.13) donne la tension aux bornes de la capacité.

Vdc(t) = Vemax × e−
t

RC (1.13)

De cette relation est déduite l’ondulation (∆Vdc), donnée par l’équation (1.14).

∆Vdc = Vdcmax − Vdcmin = Vemax − Vemax × e−
T

2RC = Vemax(1− e−
T

2RC ) (1.14)

Si l’on suppose que la constante de temps (τ = RC) est grande devant la période du

signal, le développement limité d’ordre 1 simplifie l’expression de l’ondulation. Ainsi,

la relation (1.15) donne la formule permettant de calculer la valeur de la capacité.

∆Vdc = Vemax
T

2R C
⇒ C ≈ Vemax

2∆V R f
(1.15)

La tension de sortie est continue à l’ondulation près qui dépend de la capacité, de la

charge et de la fréquence. Pour savoir l’ordre de grandeur de la sortie, la valeur moyenne

est utilisée. Analytiquement, la moyenne peut être calculée par l’équation (1.16).

〈Vmoy〉 =
1

T/2

∫ T/2

0

Vemax × e−
t

R C = −Vemax
2 R C

T
(1− e−

T
2 R C ) (1.16)

Avec le développement limité d’ordre 2, l’équation (1.17) donne la valeur moyenne.

〈Vmoy〉 = −Vemax(−1 +
T

4 R C
) = Vemax(1− 1

4 f R C
) (1.17)

L’expression de la valeur moyenne montre que la tension de sortie est inférieure à

celle maximale délivrée par le micro réseau. La valeur n’est pas toujours suffisante, mais

peut être utilisée pour certaines applications. Ainsi, le comportement du convertisseur

en terme harmonique sur le micro réseau est étudié en simulation (figure 1.10).
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Le convertisseur AC-DC à diodes est simulé avec le micro-réseau et une charge passive

sous Simulink avec les paramètres, Vemax=230
√

2 V, f = 50 Hz et R = 60 Ω. Les résultats

pour les évolutions du courant et la tension sont présentés sur la figure 1.10.
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Figure 1.10 – Résultats de la simulation du convertisseur AC-DC à diodes

Les résultats montrent que la tension est bien redressée avec une valeur constante

d’environ 290 V. On remarque aussi que le courant prélevé sur le micro réseau en

présence du convertisseur n’est pas sinusöıdal. Cela s’est traduit par un fort taux d’har-

moniques (87,94 %) et donc un mauvais facteur de puissance. Les résultats confirment

la documentation, qui stipule que ces convertisseurs classiques sont générateurs d’har-

moniques [26, 27, 28]. Pour limiter les harmoniques et corriger le facteur de puissance,

les convertisseurs AC-DC à prélèvement sinusöıdal de courants sont utilisés.

1.4.1.2 Convertisseurs AC-DC à prélèvement sinusöıdal

Pour limiter les harmoniques, les filtres passifs étaient souvent utilisées. Cette tech-

nique de filtrage souvent utilisée en forte puissance et sous haute tension nécessite l’em-

ploi de composants réactifs très volumineux. À cela s’ajoute le phénomène de résonance,

qui peut amplifier les harmonique à des fréquences voisines de celles de la résonance, et

la dépendance des performances du filtre aux caractéristiques du réseau [29, 30, 31].

Pour répondre aux normes limite du THD dans les réseaux, les convertisseurs avec

correction du facteur de puissance ont été proposés ces dernières années. Il sont plus

connues aujourd’hui sous le nom de convertisseurs à prélèvement sinusöıdal de courant

ou à PFC (Power Factor corrector). La technique de prélèvement sinusöıdal permet de

prélever un courant sinusöıdal en phase avec la tension du micro-réseau [32, 33, 34].

Aujourd’hui, plusieurs topologies de convertisseurs à prélèvement sinusöıdal de cou-

rant sont proposées. Ils peuvent être classer principalement en deux familles :

• les convertisseurs PFC à deux étages ;

• les convertisseurs PFC à MLI.
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États de l’art et étude sur les convertisseurs statiques

r Convertisseurs PFC à deux étages

Les convertisseurs PFC à deux étages sont basés sur la structure composite d’un

pont à diodes monophasé et d’un convertisseur direct DC-DC. Aujourd’hui, plusieurs

topologies de convertisseurs ont vu le jour, avec le développement des semi-conducteurs

de puissance [11, 35]. Malgré, leurs variétés et les éléments de puissances qui les com-

posent, ces convertisseurs peuvent être catégorisés. En se basant sur le comportement

de leurs sorties notamment la tension, on a les catégories suivantes :

• les convertisseurs PFC avec un seul mode de fonctionnement. Ce sont ceux qui sont

soit abaisseurs ou soit élévateurs de tensions : PFC Boost et PFC Buck ;

• les convertisseurs PFC avec deux modes de fonctionnement. Ils peuvent être utilisés

comme abaisseurs ou élévateurs de tensions : ce sont les topologies PFC Buck-Boost.

l Les convertisseurs PFC Buck et PFC Boost

Les structures de principe des convertisseurs à prélèvement sinusöıdal de courant,

PFC Buck et PFC Boost, sont représentés sur la figure 1.11.

Vdc

Ie

Ve Ve

Ie

Vdc
C T C

DT

Convertisseur PFC Boost

L

m

D

m
L

Convertisseur PFC Buck

Figure 1.11 – Configuration des convertisseurs PFC Buck et Boost

Le convertisseur PFC Buck est une association d’un pont à diodes suivie d’un conver-

tisseur direct DC-DC abaisseur. Il est caractérisé par une tension à la sortie inférieure

à celle d’entrée. Malgré sa structure de correction du facteur de puissance, le courant

est discontinu et peut présenter des distorsions [36, 37]. De par sa structure abaisseur,

le convertisseur PFC Buck n’est pas souvent utilisé dans les convertisseurs indirects de

fréquence pour les applications motorisées avec les réseaux de distribution monophasés

de basse tension.

Le convertisseur PFC Boost est composé essentiellement d’un pont à diodes et d’un

convertisseur DC-DC élévateur. Ce convertisseur est le plus utilisé pour la correction

du facteur de puissance. Sa configuration élévateur lui permet de fournir une tension

de sortie supérieure à celle d’entrée. Il est simple, robuste et offre plusieurs possibilités,

notamment sur la réduction des harmoniques de courant [38, 39, 40, 41].
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l Convertisseurs PFC Buck-Boost

Les convertisseurs PFC de type Buck-Boost sont représentés sur la figure 1.12.
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Figure 1.12 – Configuration des convertisseurs PFC élévateurs-abaisseurs

Les convertisseurs Buck-Boost peuvent fonctionner comme abaisseur ou élévateur de

tension. Ils sont généralement utilisés dans les applications de puissance < 2 kW. Le

fonctionnement de la configuration simple, caractérisé par un mode de commande, est

semblable à celui du convertisseur Buck. Le courant d’entrée a un contenu d’harmo-

niques significatif à haute fréquence qui nécessite un filtrage. La configuration à deux

interrupteurs est dotée de deux étapes de commande. Ces deux modes de fonctionne-

ment permettent de réduire les pertes avec un rendement plus élevé. Cette configuration

convient le plus pour les applications avec une large plage de tension d’entrée [42, 43].

Outre ces configurations, nous avons les configurations conventionnelles des conver-

tisseurs PFC Cuk et Sepic (représentées sur la figure 1.13) et la topologie Vienne.
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Figure 1.13 – Configuration des convertisseurs PFC Cuk et Sepic

Le convertisseur PFC Cuk est facile à mettre en œuvre avec une protection contre

l’appel de courant ou des surcharges. Comme le convertisseur Buck-Boost, il peut fournir

une tension continue de plus grande valeur que l’entrée, mais avec une polarité inversée.

Ce convertisseur peut être utilisé pour certaines applications de puissances inférieures

à 300 W et permettant de légères ondulations de courant. Cependant, on note une

augmentation des pertes en raison de la présence du pont à diodes [44, 45, 46].
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La topologie du convertisseur PFC de type Sepic est semblable au convertisseur

Buck-Boost. Il peut fournir une tension supérieure ou inférieure à celle d’entrée selon

la stratégie de commande. Cependant, il présente l’inconvénient de discontinuité du

courant avec des ondulations relativement élevées. Il est souvent utilisé dans les appli-

cations comme les chargeurs de batteries et les appareils électroménagers. Sa structure

nécessite au moins deux inductances et est difficile à comprendre [47, 48, 49].

Le convertisseur de puissance AC-DC monophasé Vienne, dont la structure est illustrée

sur la figure 1.14, est l’une des structures PFC basées sur la configuration d’un pont à

diodes et un semi-conducteur de puissance.
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Vdc
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Vdc
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m
L

Ve

Figure 1.14 – Configuration du convertisseur PFC Vienne

Le convertisseur PFC AC-DC Vienne présente beaucoup d’avantages dont le faible

THD, le bon rendement, la réduction des pertes par conduction et le facteur de puissance

presque unitaire. Cependant, ces convertisseurs ont un coût plus élevé et sont souvent

utilisés en télécommunication et dans les systèmes aéronautiques ou encore dans les

éoliennes en structures triphasées. En plus des difficultés structurelles, l’équilibre entre

les deux sources de tension continues aux bornes des deux condensateurs doit être

maintenu pour l’asservissement. La possibilité de contrôler le déphasage entre le courant

et la tension du réseau à 30◦ peut être aussi un facteur limitant pour une application

nécessitant la bidirectionnalité de la puissance [50, 51, 52].

Les convertisseurs basés sur la structure à deux étages ont globalement le même

comportement de correcteur du facteur de puissance. Cependant, même si ces conver-

tisseurs assurent un facteur de puissance unitaire, le convertisseur indirect de fréquence

à concevoir alimente une charge via une machine asynchrone triphasée (400 V, 2,2 kW).

En se fondant sur le niveau de tension nécessaire à la sortie et la puissance, le PFC

Boost semble être le plus indiqué parmi ces convertisseurs. Un choix dicté par sa sim-

plicité et la possibilité de fournir la puissance nécessaire, même si le Buck-Boost a des

avantages qui permettent de l’utiliser pour une puissance plus faible [53]. Cependant,

le PFC Boost n’est forcément pas meilleur que les convertisseurs PFC à un étage.
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r Convertisseurs PFC à MLI

Contrairement aux convertisseurs PFC à deux étages, ceux à MLI sont à un étage.

Ils sont devenus l’une des solutions de référence dans les dispositifs avec correction

du facteur de puissance. Les convertisseurs à MLI sont essentiellement constitués de

composants actifs bidirectionnels en courant et unidirectionnels en tension [54, 55].

La possibilité de commande permet un contrôle total du convertisseur selon les be-

soins. Avec les avancées technologiques, notamment les semi-conducteurs de puissance

et les lois de commande, plusieurs topologies sont mises en place [56, 57, 58, 59, 60, 61,

62]. Pour ces convertisseurs, on distingue les structures à pont complet (4 composants

actifs) et à demi-pont (2 composants actifs). Elles sont représentées sur la figure 1.15.
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Figure 1.15 – Configurations des convertisseur PFC à MLI

Les convertisseurs MLI à prélèvement sinusöıdal de courant ont des avantages leur

permettant d’être exploités dans les applications. Ils permettent [63, 64, 65, 66, 67].

• de réduire le taux d’harmoniques dans le courant d’entrée par rapport aux tech-

niques de filtrages passives et les convertisseurs AC-DC classiques ;

• de réguler le niveau de tension continue à la sortie ;

• de rendre le facteur de facteur de puissance quasiment unitaire ;

• de réduire la taille, le poids et le coût par rapport aux techniques passives.

En plus de ces avantages, ces configurations permettent le contrôle de l’écoulement de

la puissance dans les deux sens. Le convertisseur a un bras, bien qu’utilisé dans certaines

applications, présente un THD de courant élevé. Il nécessite aussi un dimensionnement

plus complexe des capacités pour assurer l’asservissement correcte de la tension. Les

convertisseurs de types Buck et Boost présentent les mêmes avantages. Cependant, le

Buck est limité pour l’application du fait de sa structure abaisseuse.

Ainsi, pour la conception du convertisseur indirect de fréquence, le convertisseur

AC-DC à MLI Boost peut être utilisé. Cependant, le nombre de semi-conducteurs de

puissance et la complexité de la commande sont des contraintes.
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1.4.1.3 Synthèse et choix du convertisseur AC-DC

Le convertisseur AC-DC est un composant essentiel pour l’interfaçage entre la source

monophasée et la charge triphasée. Pour faire le choix du convertisseur, la synthèse des

typologies PFC à deux étages et PFC à MLI Boost faite dans la section précédente est

nécessaire. Cela permet de dégager le profil qui répond au mieux à l’application.

La synthèse de l’étude, présentée dans la section précédente, a permis de montrer les

typologies Boost comme étant les plus indiquées pour l’application. Ces convertisseurs

sont utilisés dans diverses applications du fait des avantages qu’ils offrent. Ces topologies

s’avèrent être une solution idéale pour l’étage en amont d’un convertisseur indirect de

fréquence, destiné à alimenter le moulin à partir d’un micro-réseau de faible puissance.

Cependant, ils ont chacun des propriétés propres qui permettent de faire le choix. Une

étude comparative du convertisseur Boost AC-DC à MLI et du convertisseur PFC Boost

à deux étages, est résumée dans le tableau 1.2 [68, 69, 70, 71, 72].

Table 1.2 – Tableau comparatif des convertisseurs AC-DC avec correction PF

Convertisseur AC-DC PFC Convertisseur AC-DC à MLI

Avantages Avantages

• Structure simple • Flux de puissance bidirectionnel,

• Régulation du Facteur de Puissance • Régulation du Facteur de Puissance

• Ajustement de la tension continue • Ajustement de la tension continue

• Absorption d’un courant sinusöıdal • Absorption d’un courant sinusöıdal

• Faible THD (< 5%) du courant

Inconvénients Inconvénients

• Existence d’harmoniques

de courant en basse fréquence • Nombre d’interrupteurs utilisés

• Irréversibilité • Stratégie de commande complexe

• Commande très complexe et moins

performante pour les systèmes triphasé

L’exploitation du tableau montre les avantages du convertisseur à MLI par rapport à

celui du PFC à deux étages. Le convertisseur à MLI est réversible et présente un faible

taux de distorsion d’harmoniques. La réversibilité lui offre la possibilité d’être utilisé

en onduleur lors des phases de renvoi d’énergie sur le réseau. Fort de ces avantages, le

convertisseur à MLI est choisi pour la conception du convertisseur AC-DC-AC, dont la

partie DC-AC est abordée dans la section suivante.
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1.4.2 Conversion DC-AC

L’ondulation est la dernière partie d’un processus de conversion pour l’alimentation

du moulin asynchrone triphasé. Cette étape est assurée par un convertisseur de type

DC-AC plus connue sous le nom de l’onduleur. Son rôle est de convertir la source

continue en une source alternative d’amplitude et de fréquence désirée pour la charge.

1.4.2.1 Généralité et choix du convertisseur DC-AC

Selon le mode de commutation des interrupteurs qui les compose, on distingue [23] :

• les convertisseurs DC-AC non autonomes ou assistés ;

• les convertisseurs DC-AC autonomes.

r Convertisseurs DC-AC non autonomes ou assistés

Pour un convertisseur DC-AC non autonome ou assisté, la fréquence de fonctionne-

ment est imposée par le réseau auquel il est accordé. Ils sont constitués d’interrupteurs

commandés uniquement à la fermeture. L’application principale de ce type d’onduleur

se trouve dans les variateurs pour moteurs synchrones de très forte puissance où les

thyristors sont souvent utilisés.

r Convertisseurs DC-AC autonomes

Le convertisseur statique autonome DC-AC impose la fréquence de fonctionnement

à la charge. Il nécessite des composants commandés à l’ouverture et à la fermeture. La

nature du convertisseur dépend des sources reliées entre elles et du mode de commande

des interrupteurs. Avec le convertisseur statique autonome DC-AC, on distingue :

• le convertisseur DC-AC de tension ; il est alimenté par une source de tension conti-

nue et fournit une tension alternative de valeur efficace et fréquence variables ;

• le convertisseur DC-AC de courant ; il est alimenté par une source de courant

continue et fournit un courant de valeur efficace variable.

Les convertisseurs DC-AC autonomes sont généralement utilisés pour la variation de

la vitesse des moteurs électriques et les alimentations de secours.

Dans le cas des ASI, les convertisseurs à fréquence fixe à commutation forcée sont

utilisés. Ils sont alimentés par les batteries d’accumulateurs. Dans le cas des fonctionne-

ments avec les moteurs électriques, le convertisseur à fréquence variable à commutation

forcée est utilisé. Il délivre une tension alternative avec une fréquence et une valeur

efficace capable de mettre en mouvement le moteur électrique.
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États de l’art et étude sur les convertisseurs statiques

Le deuxième cas cité correspond à l’application traitée dans cette partie. Le choix du

convertisseur DC-AC dépend du type de moteur utilisé pour actionner le moulin.

Le convertisseur DC-AC de tension est le plus utilisé dans les entrâınements des mo-

teurs électriques. Cela se justifie principalement par les avantages offerts par sa configu-

ration. Ces avantages lui permet d’alimenter quasiment tous les types de charges alter-

natives. Selon la nature de la charge (moulin asynchrone triphasé) et les performances

souhaitées à travers la stratégie de commande, le convertisseur DC-AC de tension tri-

phasé est choisi pour ce travail.

r Configuration du convertisseur DC-AC

Le convertisseur DC-AC de tension triphasé est constitué de six interrupteurs de puis-

sance bidirectionnels en courant. Les interrupteurs permettent d’imposer au système de

mouture une source de tension triphasée (Va,Vb,Vc) à fréquence et amplitude variables.

Cette tache est assurée par les trois fonctions logiques (Sa, Sb, Sc) générées à partir d’un

circuit de commande externe. Ce circuit de commande contrôle les séquences des in-

terrupteurs du convertisseur. La structure du convertisseur DC-AC de tension triphasé

avec le circuit de commande sont représentés sur la figure 1.16.

+

-

S
a

S
b

S
c

S
a S

c
S

b

Vdc

Le circuit de commande

V
a

V
b

a

 b

c V
c

La sortie
Triphasée

Figure 1.16 – Structure de l’onduleur de tension triphasé

Pour les applications de faibles et moyennes puissances, les tensions de forme d’onde

carrée ou quasi-carrée pourront être acceptables ; alors que pour les applications de

fortes puissances, une forme d’onde sinusöıdale avec un faible taux de distorsion har-

moniques est exigée. Avec la disponibilité des semi-conducteurs de puissance, la forme

d’onde de la tension et les harmoniques sont gérés par des techniques de commande.
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1.4.2.2 Techniques de commande du convertisseur DC-AC

Grâce au développement des semi-conducteurs de puissance, les dispositifs de conver-

sion ont connu des avancés importantes ces dernières décennies. Les convertisseurs DC-

AC de tension donnent aujourd’hui des résultats satisfaisants dans les entrâınements

des machines à courant alternatif grâce aux stratégies de commande développées. Dans

la littérature, différentes techniques de commandes sont développées.

Les techniques les plus utilisées, qui sont détaillées dans cette partie, sont [73] :

• la technique de commande en pleine onde ;

• la technique de commande par hystérésis ;

• la technique de commande par modulation de largeur d’impulsions (MLI).

r Commande en pleine onde

La technique en pleine onde ou encore la commande à six étapes est une stratégie

de commande du convertisseur DC-AC simple à mettre en œuvre. L’appellation à six

étapes est dérivée de l’existence de six modes de fonctionnement de durée 60◦ dans

chaque cycle. Pour ce type de commande, la durée de conduction d’un interrupteur est

d’une demi-période. Le principe de génération des fonctions logiques de cette commande

et la tension de sortie du convertisseur sont illustrés sur la figure 1.17.
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Figure 1.17 – Signaux de commande et forme de tension entre phase en pleine onde

Les signaux générés par la commande pleine onde sont rectangulaires. Le développement

de Fourier permet d’exprimer l’expression de la tension de sortie entre les phases a et

b (Vab) du convertisseur. L’expression analytique est donnée par la relation (1.18).

Vab =
n∑

h=1,3,5,7

4Vs

hπ
× cos(h

π

6
) sin(hωt− h

2π

6
) (1.18)

L’expression montre la présence d’harmoniques sur la tension de sortie. Ces harmo-

niques, difficiles à filtrées, peuvent causer des effets néfastes sur l’application.

Thèse de Doctorat page 26 ucad-esp-ler
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r Commande par hystérésis

La technique par hystérésis appelée aussi commande par fourchette utilise l’erreur

entre la référence et la mesure. Le principe consiste à maintenir la grandeur à l’intérieur

de la bande centrée autour de la référence. Il est illustré par la figure 1.18. L’erreur

appliquée à l’entrée d’un comparateur à hystérésis donne l’ordre de commande [74].
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Figure 1.18 – Schéma de principe de la commande par hystérésis

La loi de commutation des interrupteurs d’un bras du convertisseur avec la bande

d’hystérésis (∆X), la mesure (X) et la référence (Xref), est donnée par l’équation (1.19).{
S = 1⇒ X ≥ (Xref + ∆X

2
)

S = 0⇒ X ≤ (Xref − ∆X
2

)
(1.19)

Le choix de la bande doit tenir compte de certaines conditions liées au fonctionnement

du dispositif. Parmi les conditions, la fréquence de commutation admissible pour les

composants et le dimensionnement des éléments passifs du filtre. On peut utiliser :

• La commande par hystérésis à bande fixe : la grandeur de sortie, seule variable

de commande, oscille autour de la référence entre deux limites. Le choix de la bande

permet de rendre la fréquence de commutation plus ou moins constante.

• La commande à bande d’hystérésis adaptative ou variable : cette méthode est de

plus en plus utilisée. Elle a pour but de rendre la fréquence de commutation constante

et est caractérisée par la variation de la bande en fonction de l’amplitude de la référence.

La technique par hystérésis présente d’excellentes qualités ; comme sa simplicité, sa

facilité de mise en œuvre, sa bonne stabilité et sa robustesse [75, 76, 77]. Elle n’exige

pas aussi une parfaite connaissance du modèle ou des paramètres. Cependant, son

inconvénient majeur est l’instabilité de la fréquence de fonctionnement. Ce point peut

être pénalisant dans le cas de certaines applications ou la fréquence de commutation

est limitée par les caractéristiques des composants. Elle peut être aussi l’origine de la

présence d’un nombre important d’harmoniques dans les courants générés [78].

Thèse de Doctorat page 27 ucad-esp-ler
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r Commande par modulation de largeur d’impulsions (MLI)

La technique de modulation est l’une des stratégies de commandes les plus utilisées

pour les convertisseurs DC-AC. C’est une stratégie appropriée pour l’amélioration des

formes d’ondes des tensions à la sortie du convertisseur. Ces formes d’ondes sont souvent

très riches en harmoniques pour certaines stratégies comme celle en pleine onde.

La technique de modulation est basée sur la comparaison d’une onde de référence sou-

vent appelée modulante avec une onde porteuse. Ces ondes ou signaux sont caractérisés

par leurs amplitudes (Aref ,Ap) et leurs fréquences (fref , fp). Le basculement d’un état à

un autre des interrupteurs correspond aux intersections de la porteuse et la modulante.

La technique est caractérisée par le taux (r) et l’indice (m) de modulation.

Indice de modulation (m)

Il définit le rapport entre la fréquence de la porteuse et celle de la référence.

m =
fp

fref

(1.20)

L’augmentation de l’indice de modulation permet de réduire efficacement la teneur

en harmoniques de l’onde de sortie. Cependant, les pertes augmentent avec l’indice.

Taux de modulation (r)

Le taux de modulation ou coefficient de réglage en tension donne le rapport entre les

amplitudes maximales de la modulante (Vref) et de la porteuse (Ap).

r =
Vref

Vp

(1.21)

Pour éviter un chevauchement des intervalles de conductions, ou de blocages des in-

terrupteurs d’un même bras, le taux est toujours inférieur à l’unité. Cela implique que

l’amplitude du signal de référence est inférieure à celle de la porteuse.

Pour la mise en œuvre de la technique de commande par modulation plusieurs

stratégies sont utilisées. Chacune de ces stratégies obéies à un principe de génération

des rapports cycliques, dont la finalité est d’assurer un séquencement parfait des in-

terrupteurs. Aujourd’hui, plusieurs stratégies de commande des convertisseurs existent

avec des applicabilités parfois différentes. Ces stratégies présentent des avantages, mais

aussi des limites selon l’application. Parmi ces stratégies, on peut citer [79, 80, 81] :

• la modulation sinusöıdale (SPWM) ;

• la modulation par injection d’harmoniques ;

• la modulation vectorielle (SVM).
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q Modulation sinusöıdale

Avec la modulation sinusöıdale, le nombre d’impulsions dépend de la fréquence de

la modulante. Cela montre l’importance des choix de la porteuse et de la référence. Le

choix du nombre de signaux de référence dépend de la nature du convertisseur.

En triphasé, les signaux références sont au nombre de trois de mêmes amplitudes et

fréquences, mais déphasés de 2π/3. Les relations (1.23) - (1.24) donnent les expressions

de ces signaux.

Va−ref = Vref sin(2π fref t) (1.22)

Vb−ref = Vref sin(2π fref t +
2π

3
) (1.23)

Vc−ref = Vref sin(2π fref t− 2π

3
) (1.24)

Le principe de la modulation sinusöıdale dans un bras est représenté sur la figure

1.19. Il est basé sur la comparaison d’un signal référence avec une porteuse en dent de

scie. Les intersections entre la porteuse et la référence permettent de générer le signal

logique Sa et la forme de la tension à la sortie de l’onduleur.
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       0

Principe

La porteuseLa référence

Tension a la sortie sur une phase

Signal logique dans un bras

Figure 1.19 – Principe de la MLI sinusöıdale

La MLI sinusöıdale permet de régler la valeur efficace de l’onde de tension, appliquée

à la machine, et réduit significativement le facteur de distorsion et certains harmoniques

de l’onde de tension. Toutefois, la tension de sortie contient des harmoniques souvent

repoussés en hautes fréquences voisines à celle de commutation et ses multiples.
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q Modulation par injection d’harmoniques

Le principe consiste à moduler le signal par injection d’harmoniques, sélectionnés de

mêmes fréquences, au signal sinusöıdal de référence [82, 83, 84]. La modulation de la

largeur d’impulsion par injection de troisième harmonique est implémentée de la même

manière que la modulation sinusöıdale. La différence entre ces deux techniques se trouve

sur la forme d’onde de la référence. Avec la technique d’injection harmonique, le signal

de référence n’est pas sinusöıdal. Le signal de référence est constitué d’une composante

fondamentale sinusöıdale et d’une composante de troisième harmonique d’amplitude

1/6 du fondamental. Les amplitudes des signaux de référence sont supérieures aux

composantes fondamentales des tensions à la sortie du convertisseur, mais toujours de

valeurs inférieures à la tension continue. En triphasée, les signaux de référence modulés

sont donnés par les équations (1.26), (1.27) et (1.27) [85].

Va−ref = Vref [1.15 sin(2π fref t) + 0.19 sin(3× 2π fref t)] (1.25)

Vb−ref = Vref [1.15 sin(2π fref t +
2.π

3
) + 0.19 sin(3× 2π fref t)] (1.26)

Vc−ref = Vref [1.15 sin(2π fref t− 2.π

3
) + 0.19 sin(3× 2π fref t)] (1.27)

Le principe générale de la modulation par injection d’harmoniques, la fonction logique

et la forme de tension obtenus sont illustrés sur la figure 1.20.

0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.02
-500

0

500

1000

1500

2000

2500

Signal logique dans un bras
       1
Sa
       0

Principe

Tension a la sortie sur une phase450 V

-450 V

1

-1

Temps (s)

La référence
La porteuse

Figure 1.20 – Principe de la modulation par injection d’harmoniques

La modulation par injection d’harmoniques a été adoptée afin d’améliorer la qualité

de la tension à la sortie du convertisseur. En triphasé, la technique permet d’augmen-

ter les amplitudes des composantes fondamentales des tensions avec un faible taux de

distorsions.
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q Modulation vectorielle ou SVM

La modulation vectorielle ou SVM (Space Vector Modulation, en anglais) est une

technique de commande des convertisseurs. Comme la technique MLI sinusöıdale ou

celle avec injection d’harmoniques, elle est basée sur la modulation des largeurs des

impulsions, avec des signaux logiques envoyés aux interrupteurs de puissance.

Contrairement à ces méthodes développées, qui s’appuient sur des calculs séparés pour

la modulation de chacun des bras de l’onduleur, la SVM s’appuie sur la détermination

d’un vecteur global de référence. Le vecteur de référence est directement déterminée

dans le plan diphasé et approximé sur une période de modulation. Les trois tensions

désirées à la sortie de l’onduleur sont approximées pendant chaque intervalle de modula-

tion. Cela se fait à travers la commande des trois interrupteurs et leurs complémentaires.

La SVM est efficace avec de bonnes propriétés spectrales. Elle réduit le taux de

distorsion harmonique et les pertes avec une amélioration de 15 % de la tension au bus

continu de l’onduleur [86]. Ces avantages ouvrent la voie vers une utilisation plus large

de la SVM avec les onduleurs et les commandes des machines à courant alternatif.

Les travaux [87, 88, 89, 90], réalisés dans ce domaine, avec des études comparatives

entre la technique de modulation sinusöıdale, la modulation avec injection d’harmo-

niques et la modulation SVM, montrent que la SVM offre plus d’avantages. Elle est

aussi la méthode la mieux adaptée aux applications avec commande des moteurs asyn-

chrones. Ces conclusions, avec les hypothèses et les problématiques de l’application, ont

permis de choisir la stratégie SVM pour la commande de l’onduleur dans ce travail.

Cette commande sera largement abordée dans le chapitre 2.

1.4.3 Modèle et commande du convertisseur AC-DC-AC

La conception d’un dispositif de conversion statique, composée d’une association de

convertisseurs directs, passe inéluctablement par une étude approfondie des différentes

parties. Le choix du dispositif doit tenir compte aussi des caractères de la charge et du

micro réseau. L’étude permet de mieux évaluer les performances théoriques de chaque

partie du convertisseur par rapport à un autre pour enfin concevoir le modèle.

La conception du convertisseur indirect de fréquence AC-DC-AC nécessite le choix :

• d’un convertisseur AC-DC monophasé ;

• d’un convertisseur DC-AC triphasé ;

• d’une stratégie de commande.
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Pour matérialiser ces points, des choix sont faits en se basant sur les études et les

comparaisons. Dans la partie conversion AC-DC, le convertisseur AC-DC à prélèvement

sinusöıdal de courant à MLI est choisi. Le choix de ce convertisseur se justifie par ses

performances sur la réduction des harmoniques, la possibilité de correction du facteur de

puissance, mais aussi sa capacité à fournir la tension souhaitée à la sortie. Concernant

la partie conversion DC-AC, le convertisseur DC-AC de tension triphasé est choisi. Ce

convertisseur est commandé par la technique de commande SVM. Cette technique SVM

est choisie de par ses performances, comparée aux autres techniques.

Les différentes parties énumérées ont permis de choisir le dispositif de conversion

AC-DC-AC. Il est représenté sur la figure 1.21 avec le circuit de commande.
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Convertisseur DC-AC (SVM)

Figure 1.21 – Configuration du convertisseur AC-DC-AC

1.5 Conclusion

Dans ce chapitre, l’état de l’art et le choix de la topologie du convertisseur AC-DC-AC

sont faits. Après une brève description du système, les différents convertisseurs pouvant

servir d’interface entre le micro-réseau PV et le moulin sont passés en revue.

La deuxième partie du chapitre est consacrer au choix de la topologie du conver-

tisseur. Une revue bibliographique avec le cahier des charges a permis de choisir les

différentes parties du convertisseur avec les stratégies de commandes. Le convertis-

seur à prélèvement sinusöıdal, retenu, est constitué de convertisseur PFC à MLI et

d’un onduleur triphasé. Il est capable d’interfacer la source et la charge avec moins de

contraintes électriques tout en limitant le THD et corriger le facteur de puissance.

L’association du convertisseur AC-DC-AC et la charge nécessitent le dimensionne-

ment, la modélisation, la mise en œuvre des commandes et la simulation du convertisseur

pour valider l’étude théorique. Ainsi, le chapitre suivant sera consacré à ces points.
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Modélisation, commande et simulation du convertisseur statique ac-dc-ac

2.1 Introduction

Les convertisseurs AC-DC-AC sont largement utilisés dans les applications avec des

moteurs électriques. La nature du convertisseur dépend des spécificités de l’application.

La topologie du convertisseur conçu, présentée dans le chapitre 1, s’inscrit dans un

processus d’alimentation d’un moulin triphasé à partir du micro-réseau monophasé.

L’objectif consiste à modéliser et valider le concept d’une architecture pour la réalisation

des fonctions d’interface et de pilotage de la châıne d’alimentation complète. Pour cela,

l’utilisation d’une châıne de conversion est nécessaire. Il doit permettre :

• d’adapter le micro-réseau monophasé et le moulin triphasé ;

• de pouvoir contrôler les perturbations du coté du micro-réseau PV et assurer sa

qualité d4énergie.

Le pilotage de la châıne de conversion AC-DC-AC nécessite une bonne mâıtrise de

son fonctionnement ainsi que les interactions existantes entre ses composantes. Cela

passe par la modélisation et la mise en place des lois de commandes qui régissent son

fonctionnement. Dans ce présent chapitre la modélisation, la commande et la validation

par simulation du convertisseur et ses composantes avec le micro-réseau sont traitées.

2.2 Description et fonctionnement de la topologie

Le synoptique de la châıne de conversion AC-DC-AC en schéma unifilaire avec le

circuit de commande est représenté à la figure 2.1. La partie puissance est constituée de

deux convertisseurs comportant chacun des interrupteurs commandables à l’ouverture

et à la fermeture. L’utilisation de ce type de convertisseur permet d’une part de moduler

les signaux de sortie et d’autres part de limiter les perturbations du côté micro-réseau

en prélevant un courant sinusöıdal en phase avec la tension.

AC AC

Commande du 
convertisseur AC-DC

Vdc

Commande du 
convertisseur DC-AC

DC-AC
Source Charge

AC-DC

V
e

I
e

Circuit de commande du convertisseur AC-DC-AC

Figure 2.1 – Topologie du convertisseur avec les commandes

Thèse de Doctorat page 34 ucad-esp-ler



Modélisation, commande et simulation du convertisseur statique ac-dc-ac

La topologie s’avère être une solution idéale pour les applications avec les micro-

réseaux fragiles alimentant des charges motorisées. Sa structure de prélèvement si-

nusöıdal de courant lui offre une place importante dans la mise en place des dispositifs

capables de réduire la pollution harmonique provoquée par le convertisseur statique.

Le fonctionnement du convertisseur AC-DC-AC est basé sur une double conversion :

• la conversion AC-DC est assurée par un convertisseur statique AC-DC de structure

monophasée. Le convertisseur est doté d’une stratégie de commande basée sur la MLI

qui assure l’asservissement de la tension à la sortie et le courant prélevé sur le micro-

réseau.

• le convertisseur DC-AC assure l’alimentation du moulin triphasé à partir de la

source de tension continue générée par la convertisseur AC-DC. L’alimentation se fait

avec la stratégie de commande SVM qui pilote les six interrupteurs du convertisseur.

Le micro-réseau est supposé fonctionner avec une tension efficace stable de 230 V.

Les conversions réalisées par les dispositifs permettent d’élever ou de réduire le niveau

de tension pour l’adapter aux différentes parties du système via les lois de commandes.

Ainsi, le dimensionnement de la partie puissance permet d’une part de lier les am-

plitudes de la tension du micro-réseau, de la tension continue et celle du moulin. Cela

permet d’établir les valeurs de références pour les lois de commandes. D’autre part, il

permet d’avoir un aperçu sur la puissance de la source nécessaire à partir de la charge

qui impose la puissance. La châıne de conversion est représentée sur la figure 2.2.

Ps, IsP
dc

, I
dc

V
dcVe =230 V

P
e
, I

e

AC  -  DC DC  -  AC ChargeMicro-réseau

Vs =230 V

Figure 2.2 – Architecture de la châıne de conversion

Pour cette application, des tensions de valeurs efficaces Vs = 230 V sont souhaitées

à la sortie pour alimenter la charge. Ainsi, la valeur de référence de la tension continue

pour la boucle d’asservissement du convertisseur AC-DC peut être déterminée à partir

de la relation (2.1). Cette valeur dépend en grande partie du taux de modulation (r).

Vdc =
2
√

2× Vs

r
(2.1)

Pour assurer un fonctionnement optimal du dispositif, il faut établir un modèle et des

lois de commandes adaptées.
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2.3 Modèle et commande du convertisseur AC-DC-AC

Le convertisseur AC-DC-AC est constitué de deux parties de configurations et com-

mandes différentes. Ces deux parties sont liés par les grandeurs continues à la sortie du

convertisseur AC-DC qui constitue l’entrée de la partie DC-AC. Le modèle du conver-

tisseur général est l’association des deux modèles avec leurs commandes. Ainsi, dans

cette partie la modélisation et la commande des deux convertisseurs seront abordées.

2.3.1 Modélisation et commande du convertisseur AC-DC

La configuration du convertisseur AC-DC à MLI est représentée sur la figure 2.3. Le

convertisseur est composé de quatre interrupteurs muni chacun d’une diode en antipa-

rallèle. La tension fournie par la source (Ve) et celle à l’entrée de convertisseur (Vr) sont

supposées sinusöıdales. Une inductance de couplage est utilisée pour la concordance des

sources mais aussi pour assurer le contrôle du courant prélevé par le convertisseur. La

capacité placée à la sortie permet de lisser la tension de bus continu [91, 92].
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Figure 2.3 – Structure du modèle convertisseur AC-DC à MLI

2.3.1.1 Modèle du convertisseur AC-DC

Le convertisseur est composé d’interrupteurs dont les instants de commutations sont

assurés par des fonctions logiques S et S imposées par un circuit de commande. Ce

circuit assure le contrôle des grandeurs à l’entrée et à la sortie du convertisseur.

À l’entrée, le micro-réseau délivre une tension sinusöıdale et absorbe un courant

supposé déphasé d’un angle φ avec la tension. Les expressions analytiques de la tension

et du courant prélevé sur le micro-réseau sont données par les relations (2.2) et (2.3).

Ve(t) = Ve sin(2πf t) (2.2)

Ie(t) = Ie sin(2πf t− φ) (2.3)
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La tension à l’entrée du convertisseur est supposée décaler d’un angle (δ) par rapport

à celle du micro-réseau, appelé angle de déphasage entre les sources de tension. Ainsi, le

flux de puissance dépend de l’angle δ. Les diagramme de Fresnel pour un cas quelconque

et pour le cas ou le facteur de puissance unitaire sont représentés sur la figure 2.4 [93, 94].
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Figure 2.4 – Diagramme de phase du convertisseur PFC

Le convertisseur étant bidirectionnel, le sens d’écoulement de la puissance dépend du

sens du déphasage. Le convertisseur fonctionne comme redresseur si le déphasage est en

arrière. Alors la source fournit de la puissance à la charge à travers le convertisseur. Dans

le sens contraire, la charge renvoie de la puissance à la source. D’après le diagramme

de phase on a les relations analytiques (2.4) et (2.5).

Lω Ie cos(φ) = Vr sin(δ) (2.4)

Ve − Lω Ie sin(φ) = Vr cos(δ) (2.5)

Les relations (2.6) et (2.7) donnent la puissance active (Pr) transférée par la source

d’alimentation et la puissance réactive (Qr) consommée aux bornes d’entrée du conver-

tisseur.

Pr = Ve Ie cos(φ) =
Ve Vr

Lω
sin(δ) (2.6)

Qr = Ve Ie sin(φ) =
Vr

Lω
(Ve − Vr cos(δ)) (2.7)

D’après les expressions, les valeurs souhaitées des puissances active et réactive peuvent

être obtenues en contrôlant l’amplitude et la phase de la tension Vr pour une tension

donnée de la source. Le choix d’une petite valeur de l’inductance permet de négliger la

chute de tension à ses bornes. Ainsi, la tension de la source est proche de celle qui est

à l’entrée du convertisseur. On peut considérer alors : Ve = Vr.

D’autres part, la puissance réactive du système est la somme de la puissance absorbée

par le convertisseur est celle consommée par l’inductance. Le dimensionnement de l’in-

ductance permet ainsi de négliger la puissance réactive de l’inductance à des fréquences

de commutation très élevées.
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2.3.1.1.1 Modèle analytique du convertisseur MLI

Le fonctionnement du convertisseur est basé sur la commutation des interrupteurs

de puissance K1, K2, K3 et K4. Du fait de sa structure monophasée, quatre séquences

de commutations sont possibles. Cette assertion se base sur l’hypothèse selon laquelle

deux commutateurs d’un même bras ne peuvent pas conduire simultanément et leurs

états de commutations sont complémentaires. Ces séquences, assurées par la fonction

logique (s) et son complémentaire (s), donnent les configurations suivantes [95, 96] :
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Figure 2.5 – Modes de séquences de commutations du convertisseur à MLI

• Les modes de fonctionnement 1 et 2 traduisent les séquences de conduction (K1,

K4) et (K2, K3). Ces séquences ont lieu respectivement pour le demi-cycle positif et

négatif de la tension d’alimentation sinusöıdale. Pendant ces séquences, il n’y a pas de

connexion avec la charge, l’inductance se charge. Ainsi, la relation est la suivante.

Ve = L
d ie
dt

(2.8)

La variation du courant de l’inductance pendant la période de conduction (Ton), où

l’interrupteur K2 est fermé, est donnée par la relation (2.9).

Ve = L
if − ii
Ton

(2.9)

Où ii et if représentent les valeurs des courants aux instants initial et final.

• Pour le mode de fonctionnement 3, les interrupteurs de puissance K1 et K3 conduisent.

L’inductance est en mode de décharge. La tension aux bornes du convertisseur est la

somme de la tension aux bornes de la source d’alimentation et celle aux bornes de

l’inductance. La relation (2.10) donne l’équation de la séquence 3.

Ve = L
d ie
dt

+ Vdc (2.10)

Pendant cette période l’interrupteur K2 est ouverte (Tof f), on a :

Ve = L
ii − if
Tof f

+ Vdc (2.11)
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La combinaison des équations (2.9) et (2.11) permet d’établir la relation (2.12). Elle

donne la liaison entre les tensions à l’entrée et à la sortie du convertisseur AC-DC.

Ve

Vdc

= 1− Ton

Tof f + Ton

(2.12)

L’expression est fonction du rapport cyclique Ton/(Tof f + Ton). Ce rapport cyclique

permet d’affirmer le caractère élévateur du convertisseur. Ainsi, la tension au bus

continu peut être maintenue en ajustant le rapport cyclique à la valeur appropriée.

• Pour le mode de fonctionnement 4, K2 et K4 conduisent. La tension aux bornes du

convertisseur est la somme de la tension aux bornes de la source d’alimentation et celle

aux bornes de l’inductance. La relation (2.13) donne l’équation de la séquence.

Ve = L
d ie
dt
− Vdc (2.13)

La généralisation des relations des séquences peut être faite avec la fonction logique

(S). En faisant intervenir dans la bobine de couplage une résistance interne (rL), la

relation (2.14) donne l’expression générale des séquences de fonctionnement.

L
d ie
dt

+ rL ie = Ve − S Vdc (2.14)

S = 1 si K1 et K3 conduisent ;

S =-1 si K2 et K4 conduisent ;

S = 0 si K1 et K4 (ou K2 et K3) conduisent.

L’application de la loi de Kirchhoff pour les tensions à l’entrée du convertisseur et les

courants à la sortie permet d’écrire les relations analytique (2.15) et (2.16).

L
d ie
dt

+ rL ie = Ve − Vr (2.15)

idc = ic + ich = C
d Vdc

dt
+ ich (2.16)

Sachant que idc = S ie, la substitution de idc dans l’équation (2.16) permet d’écrire

les équations (2.17) et (2.18). Ces deux équations représentent le modèle global du

convertisseur où la grandeur de commande permet de réguler les variables Vdc et ie.

dVdc

dt
=

ie
C

S− ich

C
(2.17)

die
dt

=
Ve

L
− rL

L
ie − S

Vdc

L
(2.18)

Le modèle dépend des éléments passifs L et C, essentielles pour l’efficacité et les

performances du convertisseur. Leurs dimensionnements sont soumis aux contraintes de

fonctionnement dont la fréquence de découpage, les tensions et la puissance transitée.
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2.3.1.1.2 Dimensionnement de la capacité

La capacité joue un rôle crucial pour le bus continu du convertisseur. Elle permet d’ob-

tenir une tension continue avec des ondulations résiduelles limitées. Pour déterminer son

expression théorique le bilan d’énergie peut être utilisé. En supposant que les pertes dans

le convertisseur et les échanges d’énergie avec l’inductance de couplage sont négligeables,

la relation (2.20) donne l’expression générale du bilan d’énergie.

Ee = Ec + Ech (2.19)

Où Ee, Ec et Ech représentent respectivement l’énergie fournie par la source, celle em-

magasinée dans le condensateur et l’énergie reçue par la charge.

L’expression détaillée de la relation (2.20) pour le convertisseur est la suivante.

Ve sin(2πf t)× Ie sin(2πf t− φ) dt = Vdc ich dt + Vdc ic dt (2.20)

Le développement de l’équation 2.20 donne :

ic + ich =
Ve Ie

2Vdc

cos(φ)− Ve Ie

2Vdc

cos(4πf t− φ) (2.21)

Si l’on suppose que le courant traversant la charge est constant et celui traversant

le condensateur est variable en fonction du temps, on peut déduire leurs expressions

approximatives à partir de la relation (2.21). Par identification, le courant de la charge

et celui du condensateur sont donnés respectivement par les relations (2.22) et (2.23).

ich =
Ve Ie

2Vdc

cos(φ) (2.22)

ic = −Ve Ie

2Vdc

cos(4πf t− φ) (2.23)

De l’expression scalaire du courant est déduite celle l’ondulation de la tension au

bornes de la capacité.

ic = C
d Vond

dt
⇒ Vond =

Ve Ie

8πfVdc C
sin(4πf t− φ) (2.24)

L’ondulation crête à crête de la tension ∆Vdc est la différence entre la valeur maximale

et celle minimale. Son expression est donnée par la relation (2.25).

∆Vdc = |Vondmax − Vondmin
| = Ve Ie

4πfVdcC
(2.25)

La relation (2.26) donne l’expression analytique de la capacité.

C =
Ve Ie

4πf Vdc∆Vdc

(2.26)
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2.3.1.1.3 Dimensionnement de l’inductance

L’inductance de couplage est intercalé entre la source de tension générée par le micro-

réseau et le convertisseur de puissance. La détermination de sa valeur est essentielle pour

le contrôle des grandeurs. Elle peut jouer aussi le rôle de filtre et limiteur de l’ondulation

du courant. Cependant, le dimensionnement de l’inductance doit prendre en compte la

chute de tension à la fréquence du réseau mais aussi de l’ondulation du courant absorbé

par le convertisseur qui est à la fréquence de commutation.

Pour déterminer la valeur de l’inductance, on fixe la valeur de l’ondulation du courant

∆i (∆i = if − ii). Les relations (2.9) et (2.11) permettent d’établir les liaisons entre les

temps de commutations et l’ondulation. Les relations (2.27) et (2.28) donnent les temps

d’ouverture et de fermeture de l’interrupteur sur la période de modulation.

Ton = L
if − ii

Ve

(2.27)

Tof f = L
ii − if

Ve − Vdc

(2.28)

A partir des expressions (2.27) et (2.28), il est possible d’établir la relation entre la

fréquence de commutation (Fc), l’ondulation du courant et l’inductance de couplage.

Ton + Tof f =
1

Fc

= L
∆i

Ve

− L
∆i

Ve − Vdc

(2.29)

Alors :

∆i =
1

L Fc

× Ve(Vdc − Ve)

Vdc

(2.30)

Avec la présence de la capacité du côté continu, la tension continue Vdc est supposée

constante. Cependant, la tension du micro-réseau est variable. Ainsi, l’ondulation du

courant est maximale lorsque sa dérivée par rapport à la variable Ve est nulle. Cette

assertion est traduite analytiquement par la relation (2.31).

d ∆i

d Ve

=
Vdc − 2.Ve

L Fc Vdc

(2.31)

L’ondulation du courant est maximale lorsque Ve = Vdc/2. Donc ∆imax est :

∆imax =
Vdc

4 Fc L
(2.32)

L’expression de l’inductance de couplage est donnée par la relation (2.33).

L =
Vdc

4 Fc ∆imax

(2.33)

Thèse de Doctorat page 41 ucad-esp-ler



Modélisation, commande et simulation du convertisseur statique ac-dc-ac

2.3.1.2 Commande du convertisseur AC-DC

2.3.1.2.1 Objectifs pour la commande

La fiabilité et les performances du convertisseur dépendent de la commande appliquée.

Différentes commandes des convertisseurs à MLI sont proposées dans la littérature selon

les exigences de performance et la nature de la source. Ces stratégies ont les mêmes

finalités qui sont d’atteindre les objectifs fixés. Ils sont principalement deux :

• pour le courant de la source ; réduire le THD et améliorer le facteur de puissance

en prélevant sur le micro-réseau un courant sinusöıdal en phase avec la tension ;

• pour la tension du bus continu ; réguler sa forme à partir d’une référence fixe à une

valeur continue suffisante pour la charge avec moins d’ondulation.

Les techniques Direct Power Control (DPC) et Voltage Oriented Control (VOC) sont

les plus utilisées. Bien que ces techniques de commande ont les mêmes finalités, elles

ont des principes de mise en œuvre différents [97, 98].

¶ La technique de commande DPC

La technique DPC est basée sur le contrôle des puissances [99, 100, 101]. Elle ne

possède pas une boucle interne de courant et de bloc de modulation MLI. Les états

de commutation sélectionnent le vecteur de tension souhaité à partir d’une table de

commutation prédéfinie. La DPC a une réponse dynamique rapide avec une structure

simple qui lui permet d’être utilisée largement pour les sources de tension idéales.

Cependant, avec la DPC des ondulations de la puissance sont notées et les harmoniques

de courant sont répartis sur une large gamme de fréquences. En plus, les sources avec

les énergies renouvelables sont souvent déséquilibrées. Cela détériore ses performances

avec un courant déformé affectant la qualité du réseau même si des améliorations de la

technique en situation de source déséquilibrée sont de plus en plus notées.

· La technique de commande VOC

Contrairement à la technique DPC, la VOC utilise une boucle interne de courant

[102, 103, 104]. Le principe consiste à orienter le courant dans la direction de la ten-

sion. Les courants sont décomposés dans le plan diphasé pour réguler séparément les

puissances par les correcteurs. La stabilité du transfert de puissance permet d’assurer

une bonne régulation de la tension. La VOC a une dynamique élevée et est performante

en régime permanent. Cependant, elle a un algorithme complexe et un facteur de puis-

sance inférieur à celui du DPC. De plus, la VOC repose largement sur les paramètres

du système et nécessite un réglage fin des correcteurs de la boucle de courant.
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Les techniques VOC et DPC sont développées par analogie avec la commande à flux

orienté et la commande directe de couple des moteurs triphasés. Elles sont souvent

utilisées avec les convertisseurs triphasés, où les sources sont considérées comme les

phases du moteur [105, 106]. Cependant, les mêmes principes de régulation peuvent

être utilisés pour la commande du convertisseur monophasé qui fait l’objet de l’étude.

2.3.1.2.2 Principe de commande

Le commande du convertisseur se fait par l’utilisation de boucles fermées pour l’asser-

vissement du courant prélevé et de la tension continue [107, 108]. La figure 2.6 présente

le schéma de principe du convertisseur à MLI avec le circuit de commande.

m
L

v
e

MLI

V
dc

- +

Contrôle
du courant

Contrôle de
la tension

Charge

V
dcref

i
e

Figure 2.6 – Schéma de principe de la commande

Pour l’asservissement de la tension, la valeur continue obtenue à la sortie du conver-

tisseur est comparée à une valeur de référence. L’erreur est corrigée par un correcteur

PI [109, 110, 111]. Ce dernier permet de maintenir la tension à la valeur de référence et

générer l’amplitude de la référence du courant. L’amplitude est multipliée par l’image

de la tension du micro-réseau pour assurer la synchronisation en fréquence et en phase.

Pour l’asservissement du courant, la référence est comparée avec le courant prélevé.

Le correcteur PI corrige le facteur de puissance en maintenant la fréquence et la phase.

La sortie de la boucle de courant est la référence pour le bloc de comparateur MLI. Ce

dernier génère les signaux logiques. La figure 2.7 présente les boucles d’asservissements.
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Figure 2.7 – Boucles d’asservissements du courant et de la tension
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2.3.1.2.3 Asservissement de la tension

L’asservissement de la tension permet de maintenir la tension à la sortie à une valeur

de référence fixe [112]. Le système étant non linéaire, l’approche de linéarisation du

comportement du système autour d’un point de fonctionnement ou l’approche d’une

compensation non linéaire peuvent être utilisées. La deuxième approche, utilisée pour ce

travail, est basée sur le principe de compensation des perturbations par un correcteur.

La boucle de courant interne doit être plus rapide que celle de la tension pour un suivi

rapide à l’entrée du convertisseur. Ainsi, elle est considérée comme unitaire pour le

contrôle de la tension, puisqu’elle devrait être stable pour avoir une dynamique rapide.

Le correcteur peut être synthétisé par l’utilisation de la tension continue simple ou son

carré. Même si la synthèse est simple avec le carré, des instabilités peuvent être notées

dans la boucle et le bruit sera amplifié en expérimentation [113]. Ainsi, la régulation

de la tension se fonde sur le contrôle de la puissance. En appliquant le système à une

charge résistive (Rch), tout en supposant que les pertes dans le dispositif et les éléments

passifs sont négligeables, la relation (2.34) donne le bilan de puissance.

Pe(t) = Pch(t) ⇒ Ve ie(t)

2
= Vdc(t)(C

d Vdc(t)

dt
+

Vdc(t)

Rch

) (2.34)

La tension et le courant à contrôler peuvent être définis comme étant des grandeurs

avec des composantes continues (Vdc et Ie) et des composantes variables qui s’identifient

aux ondulations (ṽdc, ĩe). Ainsi, le bilan de puissance peut se réécrire :

Ve(̃ie + Ie

2
) = (Vdc + ṽdc)(C

d(Vdc + ṽdc)

dt
) +

(Vdc + ṽdc)

Rch

(2.35)

Alors :
Ve Ie

2
+

Ve ĩe
2

=
C

2

d(Vdc + ṽdc)
2

dt
) +

(Vdc + ṽdc)
2

Rch

(2.36)

Le terme variable ṽdc est très petit par rapport à Vdc. Ainsi, on peut d’écrire :

(Vdc + ṽdc)
2 = Vd

2
c(1 +

ṽdc

Vdc

)2 = Vd
2
c(1 + 2

ṽdc

Vdc

) (2.37)

La substitution de l’équation (2.37) sur l’équation (2.36) donne :

Ve Ie

2
+

Ve ĩe
2

= C Vdc
dṽdc

dt
+

V2
dc

Rch

+ 2
Vdc

Rch

ṽdc (2.38)

Avec l’hypothèse de transfert effective de la puissance entre la source et la charge les

composantes continue sont égales. La relation simplifiée de l’équation (2.38) s’écrit :

Ve ĩe
2

= C Vdc
dṽdc

dt
+ 2

Vdc

Rch

ṽdc (2.39)
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Avec la transformée de Laplace, la fonction de transfert en boucle ouverte est :

Gv(s) =
ṽdc(s)

ĩe(s)
=

Ve Rch

4 Vdc

× 1

(Rch C
2

s + 1)
(2.40)

En application numérique, la fonction de transfert est donnée par l’équation (2.41)

Gv(s) =
16.2635

1 + 0, 9549 s
(2.41)

Pour étudier le système en boucle ouverte et voir ses performances, la réponse indicielle

et le diagramme de Bode sont tracés. les réponses sont données par la figure 2.8.
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Figure 2.8 – Réponse indicielle et diagramme de Bode du système non corrigé

A travers les réponses, on constate que le système est lent avec une erreur statique

d’environ 83.7 %. Ainsi, un correcteur PI est utilisé pour corriger l’erreur statique et

améliorer la rapidité. La figure 2.9 donne le schéma l’asservissement de la tension.

PI
+

-
V

dc

i
v

dcref
ǫ

v G
v
(s)

Figure 2.9 – Boucle d’asservissement de la tension

La fonction de transfert du système en boucle fermée avec le correcteur PI, dont la

fonction est donnée par la relation (2.42), est donnée par la relation (2.43).

Cv(s) = Kpv +
Kiv

s
(2.42)

Gvf(s) =
Cv(s) Gv(s)

1 + Cv(s) Gv(s)
=

(Kpv

Kiv
s + 1)

(2 C Vdc

Ve Kiv
)s2 + ( 4 Vdc

Ve Rch Kiv
+ Kpv

Kiv
)s + 1

(2.43)
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La fonction de transfert est du second ordre. En utilisant la méthode d’identification

au dénominateur de l’équation (2.43), on a les égalités suivantes :

4Vdc

Ve Rch Kiv

+
Kpv

Kiv

=
2ξ

ωv

2 C Vdc

Ve Kiv

=
1

ω2
v

(2.44)

Ainsi, les expressions des paramètres du correcteur PI sont données par :

Kiv = 2 C
Vdc

Ve

ω2
v (2.45)

Kpv = 4
Vdc

Ve

(C ξ ωv −
1

Rch

) (2.46)

Où ξ est le coefficient d’amortissement et ωv la pulsation propre de boucle de tension.

2.3.1.2.4 Asservissement du courant

À l’entrée du convertisseur, la relation (2.47) donne l’équation électrique instantanée.

L
die(t)

dt
+ rL ie(t) = Ve(t)− Vr(t) (2.47)

L’application de la transformée de Laplace à l’équation électrique (2.47) donne :

ie(s) =
Ve(s)

rL + L.s
− Vr(s)

rL + L.s
(2.48)

Le convertisseur peut être modélisé par un gain statique Gr. Ce gain représente le

rapport entre la tension à la sortie et celle de la modulation [107]. Le terme Ve(s) se

présente comme une perturbation. Son annulation permet d’établir la relation (2.49).

Gi(s) =
ie(s)

Vr(s)
= − Gr

rL + L.s
(2.49)

La boucle de courant est interne, sa réponse doit être plus rapide que celle de tension.

Ainsi, un correcteur PI est utilisé pour assurer la rapidité du système. Avec le correcteur

la boucle d’asservissement du courant prélevé est donnée par la figure 2.10.
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Figure 2.10 – Boucle d’asservissement du courant

Pour synthétiser le correcteur, la méthode de placements des pôles est utilisée. Cette

méthode est efficace puisqu’il permet d’avoir directement les paramètres du correcteur.
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La méthode de placements des pôles consiste à fixer la bande passante et le coefficient

d’amortissement du système en boucle fermée. Le placement des pôles permet d’imposer

la dynamique du système bouclé tout en restant dans les limites de stabilités permises.

La relation (2.50) donne la fonction de transfert en boucle fermée avec le correcteur PI.

Fif(s) =
Gi(s) (Kpi + Kii

s
)

1 + Gi(s) (Kpi + Kii

s
)

=

Kpi

Kii
s + 1

1 + ( rL

−Gr.Kii
+ Kpi

Kii
)s + L

−Gr.Kii
s2

(2.50)

De manière similaire avec la méthode utilisée pour l’asservissement de la tension, les

paramètres du correcteur sont données par les relations (2.51) et (2.52).

Kii =
Lω2

i

−Gr

(2.51)

Kpi =
2 ξ Lωi − rL

−Gr

(2.52)

Où ξ et ωi représentent le coefficient d’amortissement et la pulsation propre.

Suivant l’hypothèse que la boucle externe doit être plus lente, les pulsations sont

fixées à 15 rad/s et 2000 rad/s respectivement pour la tension et le courant avec un

amortissement de 0.707. De ces valeurs sont calculés les paramètres des correcteurs.

La figure 2.11 représente les réponses indicielles en simulation des boucles d’asservis-

sement de la tension et du courant du système avec le correcteur PI. Malgré la présence

du zéro à la fonction de transfert en boucle fermée, qui peut décrôıtre le temps de

montée et augmenter le dépassement, on constate que l’erreur statique est nulle et que

le dépassement est acceptable avec des réponses rapides lorsque le système est perturbé.
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Figure 2.11 – Réponses indicielles du courant et de la tension en boucle fermée
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2.3.1.3 Simulation du convertisseur AC-DC

La simulation est réalisée sous Simulink avec une charge passive variable. La figure

2.12 représente le modèle de simulation du convertisseur avec la commande et la charge.
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Figure 2.12 – Modèle de simulation du convertisseur AC-DC avec la commande

Pour la simulation, l’intérêt est porté sur la tension à la sortie et le courant prélevé

sur le micro-réseau. Les résultats sont présentés sur les figures 2.13 et 2.14.

Figure 2.13 – Tension continue à la sortie du convertisseur AC-DC
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Figure 2.14 – Courant prélevé sur le micro-réseau

• La tension continue (figure 2.13) suit parfaitement la consigne de 600 V après le

régime transitoire avec une bon filtrage (∆V = 0,3 %). La régulation est bonne avec un

bon rejet de la perturbation suite à la variation de la charge de 120 Ω à 360 Ω à t =2 s.

• Le courant prélevé est représenté sur la figure 2.14. La commande a permis d’avoir

un courant sinusöıdal de fréquence 50 Hz et d’amplitude variable suivant la charge. Le

résultat montre que le courant prélevé est en phase avec la tension du micro-réseau.

En résumé les résultats sont satisfaisants. La commande a permis de prélever un

courant sinusöıdal en phase avec la tension mais aussi de réguler la tension continue.
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2.3.2 Modélisation et commande du convertisseur DC-AC

2.3.2.1 Modélisation du convertisseur DC-AC

Le convertisseur DC-AC transforme la source continue en alternative triphasée de

fréquence et d’amplitudes variables. Le circuit de puissance du convertisseur est une

association de trois bras avec deux interrupteurs de puissance chacun.

La figure 2.15 représente la structure du convertisseur avec une charge passive RL.
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Figure 2.15 – Configuration du convertisseur DC-AC avec la charge RL

Le convertisseur se comporte comme un commutateur de tension. Il applique alter-

nativement sur chaque phase les polarités positives et négatives de la source grâce aux

trois fonctions logiques sa, sb et sc et leurs complémentaires. Les équations du modèle

du convertisseur sont regroupées dans la relation (2.53) où sont représentées les tensions

dans les trois phases à la sortie appliquées à la charge [114, 115].VaVb
Vc

=
Vdc

3

 2 −1 −1

−1 2 −1

−1 −1 2


Sa

Sb

Sc

 (2.53)

De l’expression des tensions peuvent être déterminées celles des courants traversant

la charge. Dans la phase ”a” l’équation électrique est donnée par la relation (2.54).

Va(t) = L
dIa(t)

dt
+ R Ia(t) (2.54)

La transformée de Laplace permet d’avoir la fonction de transfert du système. Alors :

Ia(s) =
Va(s)

L s + R
(2.55)

Les équations dans les phases ”b” et ”c” peuvent être déterminés de manière similaire.

Ainsi, la relation (2.56) donne les expressions des courants dans les trois phases.iaib
ic

=
Vdc

3(L s + R)

 2 −1 −1

−1 2 −1

−1 −1 2


Sa

Sb

Sc

 (2.56)
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2.3.2.2 Commande du convertisseur DC-AC

La SVM utilisé pour la commande du convertisseur est une technique de modulation

basée sur des états de commutation directement calculés. La technique SVM obéit à un

principe plus complexe que la SPWM mais offre beaucoup d’avantages [116, 117].

2.3.2.2.1 Principe de la commande SVM

Le convertisseur DC-AC triphasé à deux niveaux est caractérisé par 23 états de com-

mutations possibles. Ces états donnés par les trois fonctions logiques sont représentés

par les triplets (0 0 0), (1 0 0), (1 1 0), (0 1 0), (0 1 1), (0 0 1), (1 0 1) et (1 1 1). Ces

derniers donnent les différentes configurations des interrupteurs de puissance [118].

Les huit états caractérisant le fonctionnement du convertisseur se transforment alors

en vecteurs de tension. Chaque vecteur de tension correspond à une séquence bien définie

composée de trois variables logiques qui pilotent instantanément le convertisseur. Les

vecteurs correspondant aux états (0 0 0) et (1 1 1) sont nuls [119, 120]. Ainsi, les six

vecteurs de tensions actifs déphasés de π/3 définissent les six secteurs de fonctionnement

[121]. Le principe général de la SVM est représenté sur la figure 2.16.

Figure 2.16 – Principe générale de la technique SVM

Ainsi, le principe de base de la technique SVM est de déterminer instantanément le

vecteur de référence, les secteurs, les temps de commutations et les fonctions logiques.
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2.3.2.2.2 Détermination de la tension de référence

Le vecteur de référence permet de déterminer les tensions souhaitées à la sortie du

convertisseur. Ainsi, les composantes du vecteur de référence sont calculées à partir

d’une transformation d’axe triphasée-diphasée. En considérant que le vecteur à obtenir

tourne dans le repère αβ, les composantes peuvent être déterminées à partir de la figure

2.17. Elle représente les six vecteurs de tension, la référence et les six secteurs [122].
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Figure 2.17 – Représentation des vecteurs de tension et des secteurs

L’application de la transformation d’axes de Concordia sur la sortie triphasée a permis

de déterminer les composantes Vα et Vβ du vecteur de référence données par :

Vα =

√
3

2
Vm sin(2π f t) Vβ = −

√
3

2
Vm cos(2π f t) (2.57)

La relation (2.58) donne les expressions permettant de déterminer instantanément

l’amplitude, la position et le secteur où se trouve le vecteur de tension de référence.

Vs =
√

V2
α + V2

β θ = tan−1(
Vβ

Vα

) (2.58)

Suivant le principe de la SVM, le vecteur de référence dans chaque secteur peut être

déterminé par les deux vecteurs délimitant le secteur et les vecteurs nuls V0 et V7 [86].

Ainsi, le vecteur de référence de la tension pour le secteur 1 peut s’écrire :
−→
Vs = α0

−→
V0 + α1

−→
V1 + α2

−→
V2 + α7

−→
V7

α0 + α1 + α2 + α7 = 1
(2.59)

En supposant que dans chaque secteur les deux vecteurs actifs sont appliqués respec-

tivement pendant T1 et T2 et ceux qui sont inactifs pendant la période T0 et T7, Les αi

représentent les rapports cycliques ou fractions de temps où les vecteurs sont appliqués

dans une période d’échantillonnage (Ts). Les rapports cycliques sont donnés par :

α0 =
T0

Ts

α1 =
T1

Ts

α2 =
T2

Ts

α7 =
T7

Ts

(2.60)
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2.3.2.2.3 Détermination des temps de commutation

La période de modulation est la somme des temps de commutations T1 et T2 ap-

pliqués aux vecteurs actifs et des temps de commutations T0 et T7 appliqués aux vec-

teurs nuls. Pour la technique de modulation symétrique, les temps appliqués aux vec-

teurs nuls sont égaux et peuvent déduites à partir des temps T1 et T2 [123, 124, 125].

Pour déterminer les temps de commutation, le secteur 1 est utilisé. Le principe de

détermination des composantes dans le repère (α, β) est représenté sur la figure 2.18.

  π/3 - θ

  θ
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V

1

  α
2
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2
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Figure 2.18 – Principe de calcul des temps de commutation

Les projections du vecteur de référence sur les vecteurs V1 et V2 ont permis d’établir

les expressions de la relation (2.61) dont les calculs sont détaillées dans l’annexe B.

α1 =
T1

Ts

=
sin(π/3− θ)

sin(π/3)

|Vs|
|V1|

α2 =
T2

Ts

=
sin(θ)

sin(π/3)

|Vs|
|V2|

(2.61)

• Les vecteurs
−→
V1 et

−→
V2 sont de mêmes amplitudes ; |V1| = |V2| =

√
2
3
Vdc.

• La tension
−→
Vs a pour amplitude |

−→
Vs| =

√
V2
α + V2

β =
√

3
2
Vs [126]. Ainsi on a :

|Vs|
|V2|

=
|Vs|
|V1|

=
3

2

Vs

Vdc

(2.62)

Les équations (2.61) et (2.62) ont permis d’établir les expressions de T1 et T2.

T1 = α1 Ts =
√

3Ts
Vs

Vdc

sin(
π

3
− θ) (2.63)

T2 = α2 Ts =
√

3Ts
Vs

Vdc

sin(θ) (2.64)

De la même manière, sont déterminés les temps de commutations dans les autres

secteurs. Les relations (2.65) et (2.66) donnent les expressions générales des temps de

commutations dans les différents secteurs (n=1 à 6) [127, 128].

Tn =
√

3Ts
Vs

Vdc

sin(n
π

3
− θ) (2.65)

Tn+1 =
√

3Ts
Vs

Vdc

sin(θ − (n− 1)
π

3
) (2.66)
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2.3.2.2.4 Détermination des secteurs et fonctions logiques

Le vecteur de référence décrit un cercle en passant d’un secteur à un autre. Pour

déterminer le secteur dans lequel il se trouve, la valeur de l’angle θ est utilisée. L’algo-

rithme, représenté sur la figure 2.19, permet de déterminer instantanément le secteur.
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>≤ >
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4  5

> ≤

AND
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> ≤
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 2

>
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 3

-180 -120 -120 -60 -60 0 0 60 120 120 18060
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Figure 2.19 – Algorithme de détermination des secteurs

Les temps de commutations et les secteurs ont permis de générer les séquences des

fonctions logiques dans les six secteurs sont données par le tableau 2.1 [129, 130, 131].

Table 2.1 – Fonctions logiques et séquences de commutation

Secteur 1

V0 V1 V2 V7 V7 V2 V1 V0

T0 T1 T2 T0 T0 T1 T1 T0

Sa 0 1 1 1 1 1 1 0

Sb 0 0 1 1 1 1 0 0

Sb 0 0 0 1 1 0 0 0

Secteur 2

V0 V3 V2 V7 V7 V2 V3 V0

T0 T1 T2 T0 T0 T1 T1 T0

Sa 0 0 1 1 1 1 0 0

Sb 0 1 1 1 1 1 1 0

Sb 0 0 0 1 1 0 0 0

Secteur 3

V0 V3 V4 V7 V7 V4 V3 V0

T0 T1 T2 T0 T0 T1 T1 T0

Sa 0 0 0 1 1 0 0 0

Sb 0 1 1 1 1 1 1 0

Sb 0 0 1 1 1 1 0 0

Secteur 4

V0 V5 V4 V7 V7 V4 V5 V0

T0 T1 T2 T0 T0 T1 T1 T0

Sa 0 0 0 1 1 0 0 0

Sb 0 0 1 1 1 1 0 0

Sb 0 1 1 1 1 1 1 0

Secteur 5

V0 V6 V5 V7 V7 V5 V6 V0

T0 T1 T2 T0 T0 T1 T1 T0

Sa 0 0 1 1 1 1 0 0

Sb 0 0 0 1 1 0 0 0

Sb 0 1 1 1 1 1 1 0

Secteur 6

V0 V6 V1 V7 V7 V1 V6 V0

T0 T1 T2 T0 T0 T1 T1 T0

Sa 0 1 1 1 1 1 1 0

Sb 0 0 0 1 1 0 0 0

Sb 0 0 1 1 1 1 0 0
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2.3.2.2.5 Dimensionnement de la partie puissance

Le dimensionnement permet d’exprimer la tension du bus continu du convertisseur

DC-AC en fonction de l’amplitude du fondamental de l’onde souhaitée à la sortie.

La géométrie de la SVM est stipulée sur l’hypothèse que le vecteur de référence

peut être réalisé dans tout l’espace vectoriel limité par le cercle extérieur. Cependant,

en pratique la zone hexagonale n’est pas utilisée complètement. Ainsi, la zone entre

l’hexagone et le cercle intérieur reste inutilisée. Seule la zone de l’intérieur touchée par

l’hexagone est utilisée. Le schéma est représenté sur la figure 2.20 [132, 133, 134, 135].
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Figure 2.20 – Diagramme des zones de fonctionnement de la SVM

La projection orthogonale du vecteur de tension V1 sur Vs donne la relation (2.67).

|Vs| = cos(π/6)× |V1| (2.67)

Des relations (2.62) et (2.67) est déduite la relation (2.68) liant les tensions.

Vdc =
√

3× Vs (2.68)

La relation (2.69) donne la valeur numérique de la tension continue pour l’application.

Vdc =
√

3×
√

2× 230V = 563, 4V (2.69)

2.3.2.3 Simulation du convertisseur DC-AC avec la SVM

La simulation du convertisseur avec le commande SVM est faite sous l’environnement

Simulink de Matlab avec le modèle présenté sur la figure 2.21
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Figure 2.21 – Modèle de simulation du convertisseur DC-AC avec la SVM

Thèse de Doctorat page 54 ucad-esp-ler



Modélisation, commande et simulation du convertisseur statique ac-dc-ac

La simulation est faite avec une charge passive RL et les paramètres suivantes :

Vdc = 564 V ; Fc = 10 kHz ; f= 50 Hz ; Vs = 230
√

2 ; Rch=40 Ω ; Lch = 0.01 H.

Les figures ci-dessous représentent les résultats de simulation.
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Figure 2.22 – Résultats de simulation du convertisseur DC-AC avec la SVM

Les figures 2.22(a) et 2.22(b) montrent respectivement les variations de la phase du

signal de référence et les secteurs de fonctionnement. L’angle de phase est généré à

partir des composantes dans le repère αβ du vecteur de référence. Sur la base de cette

dernière, les six secteurs de fonctionnement sont bien identifiés avec des intervalles de

60◦ correspondant à un sixième de la période du fondamental.

Les signaux de commandes ou rapports cycliques des interrupteurs supérieurs du

convertisseur sont représentés sur la figure 2.22(c). Ils sont décalés d’un tiers de la

période du signal. Les signaux de commandes sont bien modulés et varient de 0 à 1. Ils

ont permis de délivrer les tensions dans les trois phases du convertisseur dont la forme

instantanée sur la phase ’a’ est représentée sur la figure 2.22(d).

La tension prend des valeurs variables suivant les plages (2/3)Vdc, (1/3)Vdc, (−1/3)Vdc

et (−2/3)Vdc. On observe bien que le signal a une forme sinusöıdale quoiqu’il soit bruité

a cause de la commande par modulation des largeurs d’impulsions utilisée. La variation

de la tension est conforme aux équations du modèle du convertisseur.

Les résultats montrent la validité de la commande établie avec convertisseur.
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2.4 Simulation du convertisseur AC-DC-AC

La simulation sous Simulink réalisée dans cette section a pour objet de valider le

modèle du convertisseur AC-DC-AC et les stratégies de commandes proposées. Cette

validation passe par l’atteinte des objectifs fixés. Ainsi, le convertisseur doit :

¶ prélever sur le micro-réseau PV un courant ayant les propriétés suivantes :

• sinusöıdal de fréquence 50 Hz ;

• en phase avec la tension délivrée par le micro-réseau ;

• avoir un taux de distorsions harmoniques faible inférieur à 5 % ;

· délivrer une tension continue régulée à l’entrée du convertisseur DC-AC ;

¸ délivrer des tensions triphasées équilibrées de fréquence 50 Hz pour les composantes

fondamentales des tensions à la sortie du convertisseur AC-DC-AC.

2.4.1 Description du modèle de simulation

Pour tester les performances du convertisseur avec la commande des simulations sont

effectuées sous Simulink. La figure 2.23 présente le modèle.
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Figure 2.23 – Modèle de simulation du convertisseur AC-DC-AC

Le modèle est constitué d’une partie puissance et d’un circuit de commande.

La partie puissance est composée des convertisseurs statiques AC-DC et DC-AC,

du micro-réseau et de la charge RL. Le micro-réseau fournit au convertisseur statique

AC-DC un signal monophasé. Ce dernier le transforme en continu pour l’adapter au

convertisseur statique DC-AC. Du fait de sa configuration triphasée, le convertisseur

statique DC-AC transforme la source continue en source de tension triphasée équilibrée.

Le circuit de commande renferme les algorithmes qui assurent le fonctionnement des

différentes parties du convertisseur. Il permet d’atteindre les objectifs, en assurant une

liaison permanente des parties AC-DC-AC avec la charge et la source à partir des lois

de commandes établies. Le circuit de commande est détaillé dans l’annexe D.
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2.4.2 Résultats de simulation

Les simulations sont réalisées avec l’application d’une charge passive RL (100 Ω, 0.1

H) suivit d’une perturbation consistant à doubler la charge (200 Ω, 0.2 H) à t=2 s. Les

résultats de simulation relatifs au courant prélevé sur le micro-réseau, à la tension dans

l’étage DC intermédiaire et aux tensions à la sortie du convertisseur sont présentés.

2.4.2.1 Résultats relatifs au courant prélevé

La figure 2.24 présentent les résultats de simulation relatifs au courant prélevé du

micro-réseau monophasé par le convertisseur de puissance AC-DC-AC. Elle présente

la forme du courant, son comportement courant-tension de la source et le taux de

distorsion harmonique du courant. A travers la figure, nous observons qu’avec la boucle

de régulation interne le courant est sinusöıdal avec une fréquence 50 Hz. De même, la

variation de la charge à t= 2 s n’affecte pas la forme d’onde du courant et naturellement

la demande en courant augmente avec la charge.
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Figure 2.24 – Résultats de simulation relatifs au courant prélevé

Les résultats présentés sur la figure 2.24 montrent que le courant est en phase avec

la tension avec un faible déphasage d’environ 0,0445 rad et un THD de 2,08 %. Ces

résultats sont satisfaisants et donnent un facteur de puissance (FP) quasiment unitaire.

FP =
cos(0, 0445)√
1 + 0, 02082

= 0, 999 (2.70)

Les différends résultats présentés montrent l’atteinte des objectifs fixés. La commande

assure la stabilité du micro-réseau avec un courant sinusöıdal en phase avec la tension

et une faible consommation de puissance réactive traduite par un FP unitaire.
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2.4.2.2 Résultats relatifs à la tension continue

La figure 2.25 représente la variation de la tension dans l’étage intermédiaire DC.
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Figure 2.25 – Variation de la tension continue régulée

La tension suit parfaitement la référence et est quasiment continue avec de légères

ondulations. La variation de la charge de (100 Ω, 0.1 H) à (200 Ω, 0.2 H) est vite corrigée.

A travers ce résultat, nous remarquons une assez bonne concordance entre la mesure et

le référence. Le résultat montre l’efficacité et la robustesse de la boucle de régulation

de la tension, nécessaire pour assurer une alimentation continue et stable de la charge.

2.4.2.3 Résultats relatifs aux tensions de sortie

Les tensions à la sortie sont obtenues par l’application des trois fonctions logiques

et leurs complémentaires sur les interrupteurs de puissance du convertisseur AC-DC-

AC. Ces trois fonctions logiques sont obtenus à partir des rapports cycliques, générés

par l’implémentation de la commande SVM, comparés à une porteuse triangulaire de

fréquence 10 kHz. Les signaux logiques et les rapports cycliques sont présentés sur la

figure 2.26. Ces signaux permettent d’obtenir les tensions souhaitées à la sortie.
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Figure 2.26 – Rapports cycliques moyens et fonctions logiques avec la SVM
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La figure 2.27 donne les résultats de simulations des tensions dans les trois phases du

convertisseur DC-AC avec le modèle instantané. Les tensions ont les formes naturelles

des signaux obtenus avec la commande par modulation d’impulsions. Ces signaux de

tensions sont quasi-sinusöıdales mais hachés du fait des impulsions
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Figure 2.27 – Formes d’ondes instantanées des tensions du convertisseur DC-AC

La charge RL peut être considérer comme le modèle du moteur. Pour étudier le

comportement des courants, les inductances sont considérées comme des filtres pour

les courants. Les tensions bruitées sont ainsi filtrées et les courants de phases obtenus

sont sinusöıdaux et équilibrés de fréquences 50 Hz comme le montre la figure 2.28.

L’introduction d’une charge supplémentaire à t=2 s s’est traduite par l’augmentation

de la demande en courant. Le résultat traduit le fonctionnement normal du système.
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Figure 2.28 – Variation des courants de la charge triphasée
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2.5 Conclusion

La modélisation, la commande et la validation par simulation du convertisseur AC-

DC-AC qui constitue la partie de puissance du système est faite dans ce chapitre.

Après une brève description du dispositif, les modèles des convertisseurs AC-DC et

DC-AC qui le composent sont établis avec leurs stratégies de commandes. Les simu-

lations effectuées ont donné des résultats satisfaisants. Les stratégies de commandes

ont permis de prélever un courant sinusöıdal en phase avec la tension du micro-réseau

avec un THD est inférieur à la valeur-limite de 5 % et un facteur de puissance unitaire.

La tension au bus continu du convertisseur est aussi bien régulé. La technique SVM a

permis de générer à la sortie du convertisseur un système de tensions.

Les résultats de simulation du convertisseur AC-DC-AC avec la stratégie de com-

mande ont confirmés l’étude théorique et validés les modèles élaborés. En effet, ce dis-

positif permet d’interfacer le moulin et la source monophasée avec moins de contraintes

pouvant occasionner des perturbations sur le micro-réseau PV. Ainsi, la modélisation

et la caractérisation du système de mouture est abordée dans le chapitre suivant.
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Modélisation et caractérisation du système de mouture de céréales

3.1 Introduction

Les céréales assurent la quasi-totalité des besoins alimentaire au Sénégal, avec une

consommation annuelle de 150 à 200 kg par personne [136, 137, 138]. Ainsi, les besoins

d’améliorer les unités de transformation des céréales constituent un objectif légitime.

Ces dernières années, des avancées sont notées dans la mise en place et la mécanisation

des unités de mouture de céréales, mil et mäıs, avec des sources d’énergies renouvelables.

La mécanisation constitue un progrès important dans l’amélioration des conditions de

vie des populations, notamment en zones rurales. Elle est basée sur l’utilisation de

moulins à actionneurs électriques. Ces systèmes augmentent la productivité et offrent

une plus grande diversité de produits avec une qualité améliorée. Cependant, dans la

plupart de ces unités de transformation, les moulins à courroie-poulie étaient utilisés. Ils

sont énergivores, avec rendement moyen et sans possibilités de contrôle de la vitesse et

du débit de céréales. Outre ces problèmes ces moulins sont souvent importés et coûteux.

Pour résoudre les problèmes des systèmes à poulie-courroies, des systèmes avec des

moulins de fabrication artisanale à moteurs asynchrones sont développés. Ces types de

moteurs ont un faible coût, sont fiables et robustes [139, 140, 141, 142]. Ils permettent de

concevoir des systèmes moins coûteux et offrant beaucoup de possibilités. Cependant,

les moulins de fabrication artisanale ne sont pas dotés de fiches techniques. Ces fiches

sont nécessaires pour la commande et l’amélioration du rendement.

Ainsi, le travail réalisé dans cette partie est focalisé sur la modélisation et la ca-

ractérisation d’un moulin artisanal système. Des approches théoriques et expérimentales

sont proposées pour établir et valider le modèle analytique du système.

3.2 Description du système

Le système de mouture est composé essentiellement d’un moulin et d’un moteur

asynchrone triphasée. La figure 3.1 présente le système avec la châıne d’alimentation.

Moulin

C
r

Ω

MAS

I

Systéme de mouture

VChaine de
converion

AC-DC-AC
Source AC

Figure 3.1 – Schéma de principe du système de mouture

Le moulin est actionnée par le moteur. Ainsi, en considérant la châıne d’alimentation

comme une source, le moulin peut être modélisé comme une charge pour le moteur.

Thèse de Doctorat page 62 ucad-esp-ler
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3.3 Modélisation analytique du moteur asynchrone

Le modèle permet d’analyser le comportement réel et de prévenir les résultats de son

fonctionnement. Pour modélisé le moteur, on suppose que [143, 144, 145] :

• la cage est assimilée à un bobinage en court-circuit avec trois phases ;

• l’effet de peau et la saturation magnétique sont négligées ;

• l’hystérésis et les courants de Foucault sont négligées ;

• les inductances et les résistances sont constantes.

3.3.1 Modèle dynamique du moteur asynchrone

Le modèle du moteur en régime dynamique permet de prendre en compte les phases

transitoires. Il est établi dans le repère biphasé (d, q) pour réduire la complexité, en

procédant par une transformée de coordonnées pour les courants, tensions et flux [146].

Pour la transformée des coordonnées, largement abordée en annexe A, le système

triphasé est supposé sinusöıdal de composantes Xa, Xb et Xc d’amplitude Xm, d’angle

θ et déphasé de 2π/3 . La relation 3.1 donne les expressions dans le plan complexe.
Xa = Xm cos(θ) = Xm

2
(ejθ − e−jθ)

Xb = Xm cos(θ − 2π/3) = Xm

2
(ej(θ−2π/3) − e−j(θ−2π/3))

Xc = Xm cos(θ − 4π/3) = Xm

2
(ej(θ−4π/3) − e−j(θ−4π/3))

(3.1)

• Pour le passage du repère (a, b, c) au repère (α, β), l’opérateur complexe ej2π/3

peut être utilisé pour exprimer les composantes Xα et Xβ dans le repère biphasé (α, β).

L’équation 3.2 donne la relation entre les composantes dans le plan complexes.

Xa + (ej2π/3)Xb + (ej2π/3)2Xc =
3

2
(Xα + jXβ) (3.2)

Le regroupement des parties imaginaires et réelles permet d’établir la relation (3.3).

Elle donne les composantes Xα et Xβ en fonction des composantes du repère triphasé. Xα = 2
3
Xa − 1

3
Xb − 1

3
Xc

Xβ = 1√
3
(Xb − Xc)

(3.3)

• Passage du repère (α, β) au repère (d, q) : Le repère (d, q) tourne par rapport

au repère (α, β) d’un angle θ. Pour établir les relations entre ces repères, la technique

de projection est utilisée. Les projections des composantes Xd et Xq des axes d et q

respectivement sur ceux du repère (α, β) donnent les relations de passage 3.4. Xd = Xα cos(θ) + Xβ sin(θ)

Xq = −Xα sin(θ) + Xβ cos(θ)
(3.4)
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• Le passage du repère (a, b, c) à (d, q) est constituée d’une transformation triphasée-

diphasée suivie d’une rotation d’angle. Le passage peut se faire par la matrice Mabc→dq.

[
Mabc→dq

]
=

[
cos(θ) cos(θ − 2π/3) cos(θ + 2π/3)

−sin(θ) −sin(θ − 2π/3) −sin(θ + 2π/3)

]
(3.5)

La relation 3.6 donne l’équation de passage du repère (a, b, c) au repère (d, q).[
Xdq

]
=
[
Mabc→dq

] [
Xabc

]
(3.6)

L’application de la transformée permet d’établir les équations électriques, magnétiques

et mécaniques du moteur dans le repère (d, q).

Les équations électriques du moteur sont données par les relations suivantes :

Vds = Rs Ids +
dΦds

dt
− ωs Φqs (3.7)

Vqs = Rs Iqs +
dΦqs

dt
+ ωs Φds (3.8)

Vdr = Rr Idr +
dΦdr

dt
− ωr Φqr = 0 (3.9)

Vqr = Rr Iqr +
dΦqr

dt
+ ωr Φdr = 0 (3.10)

Les équations magnétiques du moteur sont composées des expressions analytiques

des flux au rotor et au stator. Leurs relations sont les suivantes :

Φds = Ls Ids + Lm Idr (3.11)

Φqs = Ls Iqs + Lm Iqr (3.12)

Φdr = Lr Idr + Lm Ids (3.13)

Φqr = Lr Iqr + Lm Iqs (3.14)

Les équations mécaniques regroupe l’équation du mouvement et l’expression du couple

électromagnétique. L’équation du mouvement, liant le moteur et la charge, permet

de faire l’étude du comportement de l’ensemble, moteur-charge, en régime permanent

comme en régime transitoire. La relation 3.15 donne l’équation du mouvement

J
dΩ

dt
= Ce − Cr − fr Ω (3.15)

Dans le repère diphasé, le couple électromagnétique développé par le moteur est

obtenu à partir des composantes des courants et des flux au stator. Son expression est :

Ce = p
Lm

Lr

(Φdr Iqs − Ids Φqr) (3.16)
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Les équations électriques et magnétiques sont générales. Elles peuvent être simplifiées

suivant les hypothèses de travail. Cependant l’équation du mouvement reste invariante

quel que soit le repère. Avec l’opérateur de Laplace, la relation (3.17) donne l’expression

de la vitesse.

Ω =
1

J s + fr
(Ce − Cr) (3.17)

3.3.1.1 Modèle du moteur dans le repère tournant

Le référentiel lié au champ tournant est très intéressant pour l’étude des moteurs

asynchrones alimentés par des convertisseurs statiques de fréquence. Les équations du

modèle, avec la transformée de Laplace, sont données par les relations (3.18) - (3.22).

Ids =
1

Rs + Lss s
(Vds − Lmr Φdr s + Lss ωs Iqs + ωs Lmr Φqr) (3.18)

Iqs =
1

Rs + Lss s
(Vqs − Lmr Φqr s− Lss ωs Ids − ωs Lmr Φdr) (3.19)

Φdr =
1

1 + Trs
(Lm Ids + Tr ωr Φqr) (3.20)

Φqr =
1

1 + Trs
(Lm Iqs − Tr ωr Φdr) (3.21)

Ce = p Lmr(Φdr Iqs − Ids Φqr) (3.22)

Avec : σ = 1− L2
m

LrLs
; Tr = Lr

Rr
; Lss = Lsσ; Lmr = Lm

Lr

3.3.1.2 Modèle du moteur dans le repère fixe

Dans le référentiel fixe (α, β), la vitesse de rotation, ωs, est nulle. Ce référentiel est

très utilisé pour les commandes sans capteur de vitesse. Avec la transformée de Laplace,

les relations (3.23) - (3.27) donnent les équations du modèle dans ce repère.

Iαs =
1

Rs + Lss s
(Vαs − Lmr Φαr s) (3.23)

Iβs =
1

Rs + Lss s
(Vβs − Lmr Φβr s) (3.24)

Φαr =
1

1 + Tr s
(Lm Iαs + Tr ωr Φβr) (3.25)

Φβr =
1

1 + Tr s
(Lm Iβs − Tr ωr Φαr) (3.26)

Ce = p Lmr(Φαr Iβs − Iαs Φβr) (3.27)
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3.3.2 Modèle du moteur en régime permanent

Le régime permanent correspond à la période de fonctionnement pendant laquelle les

grandeurs comme la vitesse et le couple sont indépendants du temps. Dans ce régime, les

grandeurs électriques et magnétiques du moteur peuvent s’écrire en notation complexe.

La notation donne une représentation indépendante du temps [147]. Ainsi, dans le repère

(d, q), les formules générale des grandeurs au stator (X̄s) et au rotor (X̄r) s’écrivent :

X̄s = Xds + jXqs (3.28)

X̄r = Xdr + jXqr (3.29)

3.3.2.1 Équations en régime permanent

A partir des équations électriques du moteur, sont déduites les expressions des ten-

sions V̄s et V̄r dans le plan complexe. Elles sont données par les relations ci-dessous.

V̄s = Rs(Ids + jIqs) +
d

dt
(Φds + jΦqs)− ωs(Φqs − jΦds) (3.30)

V̄r = Rr(Idr + jIqr) +
d

dt
(Φdr + jΦqr)− (ωs − ω)(Φqr − jΦdr) (3.31)

En régime permanent, les grandeurs sont constantes. Ainsi, les termes des dérivées

deviennent nuls. Les relations (3.32) et (3.33) donnent les expressions des tensions.

V̄s = Rs Īs + jωs Φ̄s (3.32)

V̄r = Rr Īr + j (ωs − ω) Φ̄r = 0 (3.33)

De manières analogues, sont déterminées les équations magnétiques au stator et au

rotor. Elles sont données par les relations (3.34) et (3.35).

Φ̄s = Ls Īs + Lm Īr (3.34)

Φ̄r = Lm Īs + Lr Īr (3.35)

3.3.2.2 Représentation en régime permanent

En régime permanent, le moteur asynchrone peut être représenté de manière simple

avec les grandeurs électriques. Des relations analytiques (3.32) - (3.35), on a abouti aux

relations (3.36) et (3.37).

V̄s = Rs Īs + jωs(Ls Īs + Lm Īr) = (Rs + jωsLs)̄Is + j Lm ωs Īr (3.36)

V̄r = Rr Īr + j(ωs − ω) (Lm Īs + Lr Īr) = (
Rr

g
+ jωs Lr)̄Ir + jLm ωs Īs (3.37)
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Les équations permettent de faire la représentation d’une phase du moteur avec cou-

plage des inductances statoriques et rotoriques par l’inductance mutuelle. Cependant,

elle ne permet pas de déterminer tous les paramètres du moteur de manière simple.

Pour représenter et déterminer les paramètres facilement, le modèle équivalent du

moteur ramené au stator à fuites totalisées dans le stator est utilisé. En faisant un

changement de variable pour ramener le rotor au repère statorique, le courant rotorique

réel est remplacé par un courant fictif de pulsation ω. La relation (3.38) donne le courant

fictif (̄I′r), le courant magnétisant (̄I′m) et la résistance rotorique ramenée au stator (R′r).

Ī′r =
Lr

Lm

Īr Īm = Īs + Ī′r R′r = Rr(
Lm

Lr

)2 (3.38)

La substitution de la relation (3.38), sur les relations (3.36) et (3.37) donne :

V̄s = Rs Īs + jωs Ls(1−
L2

m

LsLr

)̄Is + jωs
L2

m

Lr

Īm (3.39)

Pour l’équation dans la partie rotorique, elle peut s’écrire :

0 =
Rr

g
(
Lm

Lr

)2 Ī′r + jωs
L2

m

Lr

Īm (3.40)

En introduisant σ, les relations (3.41) et (3.42) donnent les équations du modèle.

V̄s = Rs Īs + jωs LsσĪs + jωs(1− σ) Lm Īm (3.41)

0 =
R′r
g

Ī′r + jωs (1− σ) Lm Īm (3.42)

La figure 3.2 représente le schéma équivalent, du modèle du moteur, avec l’inductance

des fuites totalisées dans le stator et l’inductance magnétisante ramenée au stator.
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Figure 3.2 – Schéma du moteur ramené au stator à fuites totalisées dans le stator

Le modèle permet de simplifier les expressions analytiques du moteur avec une

réduction du nombre de paramètres. Ainsi, avec cette configuration le modèle de la MAS

triphasée est caractérisée par quatre paramètres. Ces dernières peuvent être déterminées

expérimentalement par des essais à vide et à rotor bloqué.
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r Expressions du flux et du couple :

En régime permanent, le flux magnétique du moteur peut être exprimé en fonction

de la tension. L’expression du flux magnétique est donnée par l’équation 3.43.

Φ̄s =
V̄s − Rs Īs

jωs

(3.43)

La puissance électrique transmise au rotor est consommée dans les résistances R′r
g

.

Ainsi, on a :

Pe = Ce
ωs

p
=

R′r
g

Ī′r
2 (3.44)

Pour le moteur triphasé, le couple est donné par la relation (3.45).

Ce = 3
p

ωs

R′r
g

Ī′r
2 (3.45)

Avec le schéma équivalent du moteur ramené au stator avec fuites localisées au rotor,

l’expression du courant est donnée par la relation (3.46), en posant Nr = Ls(
σ

1−σ ) :

Ī′r =
V̄s − Rs Īs

R′r
g

+ jωs Nr

(3.46)

Des expressions (3.45) et (3.46) est déduite l’équation du couple moteur.

Ce = 3
p

ωs

R′r
g

(V̄s − Rs Īs)
2

(R′r
g

)2 + (ωs Nr)2
(3.47)

Certaines lois de commandes, comme celle scalaire du moteur, fonctionnent à couple

maximale. Ce couple est maximal lorsque sa dérivée par rapport à la variable R′r
g

est

nulle. Cela donne l’égalité R′r
g

= ωsNr. L’expression du couple maximal est donnée par

la relation 3.48.

Cemax =
3p

2Nr

× (
|Vs − RsIs|

ωs

)2 (3.48)

Les expressions du couple et du flux, précédemment établies, sont générales. Autre-

ment dit, ils sont établis en tenant compte la chute de tension Rs.Is. Cependant, pour

certaines applications l’hypothèse de négliger la chute de tension s’avère indispensable

pour expliquer le principe. Dans le cas où la chute de tension est négligée, le flux et le

couple maximal sont donnés respectivement par les équations (3.49) et (3.50).

Φs =
Vs

ωs

(3.49)

Cemax =
3p

2Nr

× (
Vs

ωs

)2 (3.50)
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3.3.2.3 Identification des paramètres électriques du moteur

À partir du schéma équivalent, les paramètres du moteur peuvent être identifiés, soit,

en utilisant la méthode de la plaque signalétique ou la méthode classique. La première

méthode, citée, calcule directement les paramètres à partir des données nominales de la

plaque signalétique. Elle est rapide et simple, mais très approximative [148, 149, 150].

La méthode classique, utilisée pour ce travail, permet de déterminer les paramètres

électriques du moteur à partir d’essais pratiques, réalisés, à vide et à rotor bloqué [151].

Le principe de détermination consiste, pour chaque essai, à mesurer les grandeurs

électriques, notamment les puissances, les courants et les tensions en régime permanent.

De ces grandeurs électriques, sont déduits les paramètres Ls, Lm, R
′
r, σ du modèle.

r Résistances statoriques

Pour les résistances statoriques (Rs), la mesure peut se faire en connectant un ohmmètre

aux bornes d’un enroulement ou en utilisant la méthode volt-ampèremétrique. Cette

méthode utilise une alimentation continue pour déterminer la valeur de Rs.

r Essai à vide

A vide, le glissement est pratiquement nul (g ≈ 0). Dans ce cas, la résistance R
′
r/g est

infinie. Cela entrâıne un courant presque nul (̄I′r ≈ 0). Dans les essais à vide, le moteur

est alimenté par une tension V̄s0, égale à celle nominale. Ainsi, la branche statorique

est parcourue par un courant Īs0. La figure 3.3 donne le schéma équivalent a ce test.
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Figure 3.3 – Schéma équivalent du moteur à vide

À partir de cette figure, l’impédance du circuit est donnée par :

Z0 =
√

R2
s + (ωsLs)2 =

V̄s0

Īs0

(3.51)

Connaissant la valeur de la résistance, l’inductance est calculée par la relation 3.52.

Ls =
1

ωs

√
(
V̄s0

Īs0

)2 − R2
s (3.52)
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Le modèle peut être amélioré en ajoutant les pertes ferromagnétiques, causées par

la variation du flux. Le nouveau schéma équivalent est composé, en plus de résistance

statorique, de la réactance de magnétisation (Xmg) en parallèle avec la résistance dans le

fer (Rf). Ces deux paramètres sont déterminés à partir des grandeurs électriques à vide

(V̄s0, Īs0), la puissance active (Ps0) et la puissance réactive (Qs0). La puissance active

est consommée par les résistances Rs et Rf , alors que celle réactive est consommée par

la réactance magnétisante. A vide, la puissance active absorbée est la somme des pertes

par effet joule statoriques (3Rs0I2
s0), les pertes ferromagnétiques (Pf er) et les pertes

mécaniques dues aux frottements et à la ventilation, négligées pour ce travail.

Sur la base de ces hypothèses, les relations (3.53) et (3.54) donnent les expressions

analytiques qui lient les pertes de puissances, la puissance réactive et les paramètres.

Pf er = Ps0 − 3 Rs0 I2
s0 = 3

V̄2
s0

Rf

(3.53)

Qs0 = 3
V̄2

s0

Xmg

= 3
V̄2

s0

ωs Lm

(3.54)

Ces expressions sont fonction des paramètres. Alors :

Rf =
Ps0 − 3 Rs0 I2

s0

3 V̄2
s0

(3.55)

Lm =
1

ωs

× Qs0

3 V̄2
s0

(3.56)

p Essai à rotor bloqué

Le principe du test à rotor bloqué repose sur une alimentation (Vscc), progressive

du moteur, jusqu’à obtenir un courant égale à la valeur nominale. À rotor bloqué, le

glissement est égal à 1, les courants rotoriques sont importants et celui magnétisant est

négligeable. Le courant (Iscc) et la puissance (Pcc) mesurés permettent de déterminer

les paramètres électriques. La figure 3.4 donne le schéma équivalent à rotor bloqué.
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Figure 3.4 – Schéma équivalent du moteur à rotor bloqué
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A partir de ce schéma simplifié, les puissances dans la réactance magnétisante et celle

de la résistance Rf sont négligées. La puissance active est dissipée dans les résistances.

Ainsi, la résistance rotorique ramenée (R
′
r) et l’inductance des fuites globales (σ.Ls)

peuvent être déterminés à partir de la puissance et l’impédance globale du circuit

équivalent. La relation (3.57) donne l’expression de la puissance de court-circuit.

Pcc = 3 (Rs + R′r) Ī2
scc (3.57)

Alors l’expression de la résistance rotorique ramenée est :

R′r =
Pcc

3 Ī2
scc

− Rs (3.58)

La relation (3.59) donne l’impédance totale du schéma équivalent.

Zcc =
V̄scc

Īscc

=
√

(Rs + R′r)
2 + (σ Ls)2 (3.59)

La substitution de la relation (3.58) sur (3.59) donne l’expression de σ.Ls.

σ Ls =

√
(
V̄scc

Īscc

)2 − (
Pcc

3 Ī2
scc

)2 (3.60)

Avec les résultats et ceux obtenus à vide, les paramètres σ, Rr et Lr sont déduites.

3.3.3 Simulation du moteur

L’objectif de la simulation est de valider les modèles du moteur dans les référentiels

fixe et tournant. Elle est réalisée sous l’environnement Simulink de Matlab avec une

charge arbitraire. Cette charge est prise pour modéliser le moulin afin de tester le

fonctionnement du moteur à travers les modèles établis et les paramètres. La figure 3.5

présente le modèle de simulation du moteur et les paramètres sont donnés dans l’annexe
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Figure 3.5 – Modèle de simulation du moteur sous Simulink
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Modélisation et caractérisation du système de mouture de céréales

• Simulation du moteur dans le repère fixe

La figure 3.6 ci-dessous présente les résultats du modèle dans le repère fixe.
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Figure 3.6 – Résultats de simulation du modèle dans le repère fixe

Dans le repère fixe, toutes les grandeurs ont pris leurs formes naturelles, avec des flux

et courants sinusöıdaux. Avec la charge, le courant et le couple augmentent, la vitesse

et le flux diminuent. Ainsi, les variations notées sont normales et confirment l’intérêt

de ce repère pour les commandes nécessitant des grandeurs sinusöıdaux.

• Simulation du moteur dans le repère tournant

Les variations du couple et de la vitesse sont indépendantes du repère. Dans la figure

3.7 ci-dessous sont représentés les résultats de simulations dans le repère tournant.
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Figure 3.7 – Résultats de simulation du modèle dans le repère tournant

Dans le repère tournant, les composantes du flux et du courant sont continus avec des

amplitudes variables suivant la charge. Ainsi, les résultats obtenus valident le modèle

et confirment son intérêt pour les commandes avec contrôle du courant et du flux.

En résumé, les résultats présentés valident les deux modèles dynamiques du moteur.

Thèse de Doctorat page 72 ucad-esp-ler
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3.4 Les systèmes de mouture

3.4.1 Généralités sur la transformation de céréales

La transformation ou mouture de céréales consiste à réduire les grains bruts en pro-

duit semis fini de tailles inférieures. Elle peut se faire par la méthode traditionnelle ou

celle motorisée. Le produit obtenu, selon sa granulométrie, peut-être de la farine, de

la semoule ou encore de la brisure. L’exploitation des documents de travail de certains

instituts ou groupes de recherches (ISRA, PERACOD, GRET...) a permis de définir la

taille moyenne des particules des produits, résumées dans le tableau 3.1.

Table 3.1 – Tailles moyennes des produits

Produits Farine Semoule Brisure fine Brisure moyenne Brisure grosse

Tailles <0,7 mm 0,7-1 mm 1-1,5 mm 1,5-2,5 mm >2,5 mm

r La transformation traditionnelle

La méthode de transformation traditionnelle ou manuelle consiste à piler les grains

avec un mortier et un pilon. En monde rural, cette méthode est la plus répandue. Le

savoir-faire traditionnel a toujours permis avec un équipement traditionnel sommaire de

produire d’aliments pour la consommation familiale mais aussi proposer sur le marché

des produits de bonne qualité avec un coût de production faible. Cependant, cette

technique de transformation est fastidieuse, pénible, contraignante avec un rendement

horaire très faible [136].

r La transformation moderne ou motorisée

La transformation de céréales motorisée ou mécanisée est basée sur la mise en place

de systèmes de mouture avec des moulins et des moteurs, qui constituent les action-

neurs. La conception de ces systèmes de mouture est un réel défi technique permettant

de se libérer des contraintes de la méthode traditionnelle d’une part. D’autre part,

la mécanisation de la transformation permet de réduire l’écart entre la demande et

l’offre, en généralisant progressivement ces systèmes dans les villages. Cependant, la

mécanisation provoque des pertes de nutriments et l’équipement est coûteux [152]. Cela

explique l’existence toujours de la méthode traditionnelle dans certaines zones [153].

La configuration et la nature du système de transformation des céréales dépendent

de l’actionneur, de la source d’énergie utilisée mais aussi de la technique de broyage.
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Modélisation et caractérisation du système de mouture de céréales

3.4.2 Les types de moulins

Le moulin est l’élément central des systèmes de transformation mécanisés. Au Sénégal,

ces moulins étaient majoritairement importés. Ces derniers ne sont pas souvent adaptés

à l’environnement de travail. Des recherches menées par ISRA, en collaboration avec

SISMAR, ont permis de mettre en place de systèmes adaptés à l’environnement [154].

Actuellement, même si le SISMAR est le premier constructeur de moulins, d’autres

petites unités de fabrication se sont lancées sur la construction avec des coûts moindres.

Selon le principe de mouture, on distingue les moulins à meules et ceux à marteaux.

3.4.2.1 Moulins à meules

Les moulins à meules, jadis les plus utilisées du fait de leurs longévités, sont aujour-

d’hui moins utiliser. Ils permettent de broyer les grains entre les deux meules, qui les

composent. Selon la configuration, on distingue les moulins à meules métalliques, dont

l’une des meules est fixe et l’autre tournante, et les moulins à meule de pierre naturelle

où les meules peuvent être tournante ou dormante [152]. La fabrication de ces moulins

dépend du milieu et la finesse de la farine est fonction du réglage des meules [155].

Les moulins à meules permettent de moudre tous les types de graines, mais leurs

principaux inconvénients est l’impossibilité d’une fabrication locale et leurs coûts élevés.

3.4.2.2 Moulins à marteaux

À la différence des moulins à meules, ces moulins utilisent des marteaux à la place

des meules. Aujourd’hui, ils sont les plus utilisés dans les petites unités de transforma-

tion. Ces moulins permettent de moudre les céréales avec la technique de percussion.

L’avantage de ce type de moulin est la possibilité de fabrication locale et le faible coût.

Le choix du type de moulin, le mieux adapté au milieu, doit se faire en fonction :

• des moyens financiers disponibles et les types de céréales à traiter ;

• du rapport qualité-prix du moulin ;

• de la simplicité, la disponibilité et les possibilités de maintenance.

Au Sénégal, le mil et le mäıs sont les céréales les plus transformées et les moyens

des usagers sont faibles. Cela démontrent que les moulins à marteaux de fabrication

artisanale sont les plus adaptés. Les autres critères qui expliquent le choix sont le

coût et la disponibilité du matériel de rechange. Ainsi, ce moulin est devenu celui le

plus utilisé dans les zones rurales. Cependant, différends types de moulins à marteaux

existent. La distinction est faite suivant les moteurs utilisés et/ou les sources d’énergies

disponibles.

Thèse de Doctorat page 74 ucad-esp-ler
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3.4.2.2.1 Moulins à moteurs thermique

L’entrâınement des moulins à moteur thermique se fait par l’utilisation d’actionneurs

fonctionnant avec le diesel ou l’essence. Les puissances des moteurs varient selon la taille

du moulin. Ces systèmes de transformations de céréales thermiques étaient les plus im-

plantés dans les villages isolés des réseaux électriques. Bien que des efforts aient été faits

durant ces dernières années par les autorités en charge et les ONG en vue de développer

les techniques de transformation des céréales, ces systèmes éprouvent d’énormes dif-

ficultés pour satisfaire les besoins de mouture. Les principaux inconvénients de ces

systèmes sont le coût et les problèmes d’approvisionnement correct en carburant.

3.4.2.2.2 Moulins solaires

Les moulins solaires sont de plus en plus retrouvés dans les unités de transforma-

tion de céréales au Sénégal. Ces dispositifs sont aujourd’hui majoritairement implantés

dans les zones rurales. Ce fait s’explique par le développement des sources d’énergie

renouvelables notamment le solaire PV dans ces zones pour booster l’accès à l’énergie.

En principe, les moulins solaires fonctionnent avec des panneaux PV. Ces panneaux

PV les alimentent avec ou sans convertisseurs statiques. Pour des considérations tech-

niques, les panneaux PV sont implantés à côté du moulin pour limiter les pertes et le

coût de l’installation. Ces moulins solaires s’avèrent être aujourd’hui une solution idéale

pour la transformation des céréales dans les zones rurales. Cependant, ces dispositifs de

transformation nécessite la mise en place de dispositifs d’alimentation composés de :

• générateurs PV ;

• batteries pour le stockage ;

• régulateur de charge.

Les moulins solaires utilisent souvent des moteurs à courant à continu (MCC). Avec

l’avènement de micro-réseaux PV en zone rurale, les MCC, antérieurement utilisés dans

la plupart des unités de transformation, sont remplacés par des actionneurs asynchrones.

Ces systèmes de transformation à moteur asynchrone sont de plus en plus développés

ces dernières années en zones rurales comme en zones urbaines.

Ainsi, le système de mouture est composé d’un moulin de fabrication artisanale et

d’un moteur asynchrone triphasé : d’où le nom de moulin asynchrone.

Pour ce travail, ce moulin est étudié pour améliorer sa fonctionnalité et ses perfor-

mances. Cela passe par sa caractérisation, qui permet de déterminer ces paramètres.
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3.5 Caractérisation du moulin

3.5.1 Description et fonctionnement du moulin

Les configurations des moulins artisanaux peuvent être différentes, mais ils ont sou-

vent les mêmes composantes. Ces dernières ont des rôles différents, mais complémentaires.

La figure 3.8 donne une représentation détaillée du moulin et ses composantes.

La trémie

Le produit

MAS

MOULIN

La valve

Les grains de 
céréales brutes

Les marteaux 

La chambre
de broyage 

La grille de tamisage

Figure 3.8 – Structure du moulin et ses composantes

• Les marteaux : Ils sont fixés sur l’arbre tournant du moteur asynchrone, qui est

le prolongement du rotor. Les marteaux assurent la pulvérisation des grains contre les

parois du moulin, avec des vitesses de rotation quasiment égales a celui du rotor.

• La trémie : La trémie est le réservoir des grains à moudre. Elle assure l’alimentation

continue de la chambre de broyage. Sa forme et sa taille dépendent du constructeur.

• La valve à grains : Elle régule la quantité de céréales à l’intérieur de la chambre de

broyage, à travers un dispositif qui peut augmenter ou rétrécir l’entrée de la chambre..

• La chambre de broyage : C’est la partie fonctionnelle du moulin. Elle enveloppe

la quasi-totalité des éléments du système qui assurent la mouture des céréales. Sa forme

est importante pour le débit et peut faciliter la pulvérisation des grains.

• Le tamis : Le tamis assure la continuité de l’écrasage des grains jusqu’à ce que les

tailles des particules soient inférieures aux diamètres des perforations qui déterminent

la finesse du produit [156]. Plus le diamètre est petit, plus le débit diminue et le temps

plus long.

Le principe de fonctionnement est basé sur la percussion des grains. Ainsi, les grains

projetés dans la chambre de broyage, par la valve, sont percutés à tour de rôle, par les

forces centrifuges des marteaux tournants fixés sur l’arbre du moteur. La ventilation

créée par les marteaux évacue les produits transformés à travers les mailles du tamis.
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3.5.2 Approche théorique

Il existe encore de nombreux obstacles pour la mise en œuvre idéale des systèmes de

mouture. Parmi ces problèmes, il y’a le manque de données technique précises pour la

prédiction des performances du système. Pour améliorer le fonctionnement du système,

il est nécessaire de caractériser et modéliser le sous-système de mouture moulin-moteur.

La caractérisation permettra de définir la phase opératoire optimale nécessaire pour

améliorer les performances du système. D’autre part, la caractérisation permet d’assurer

l’adaptabilité avec la châıne d’alimentation électrique, mais aussi de définir sa plage

de fonctionnement optimal. Les principales caractéristiques du système sont d’ordre

mécanique et électrique. Elles peuvent être exprimées à partir du bilan de puissance,

représentés sur la figure 3.9.

MoulinMoteur

P
em
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Ω

P
u

C
r

Ω

Pertes
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Figure 3.9 – Schéma de puissance du système de mouture

La relation (3.61) donne l’équation mécanique du sous-système moteur-moulin.

Ce = Cr + frΩ (3.61)

En principe, le système présente des pertes. Ces pertes sont dues aux frottements

mécaniques au sein de l’arbre de couplage dans les deux parties. De ce fait, le bilan de

puissance du sous-système en régime de fonctionnement permanent s’écrit :

Pem = Pu + Pertes = Ce Ω = Cr Ω + fr Ω2 (3.62)

Le fonctionnement du système dépend en grande du débit de céréales. Ce débit (Q)

représente la quantité de céréales (Mc) libérée par la valse dans la chambre de broyage

par unité de temps (∆t). La relation (3.63) donne l’expression analytique du débit.

Q =
Mc

∆t
(3.63)

Les caractéristiques mécaniques et électriques du système sont fonction du débit de

céréales. Ainsi, pour déterminer leurs lois de variations, une approche théorique et une

approche expérimentale pour la validation sont proposées.
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3.5.2.1 Caractérisation mécanique

Les grandeurs mécaniques du système sont principalement la vitesse de rotation de

l’arbre du moteur et le profil de charge ou le couple résistant. Ces deux grandeurs

sont directement proportionnelles au débit de céréales. Ce débit de céréales dépend de

l’ouverture de la valve à grains et se fait en régime de fonctionnement permanent.

• Lorsque la valve à grains est ouverte, la quantité de céréales se libère dans la

chambre de broyage. Ainsi, le couple de charge augmente proportionnellement au débit

avant d’atteindre sa valeur maximale. Le système fonctionne à sa plus basse vitesse.

• Lorsque la valve à grains est fermée, le moulin se vide des céréales. Cela entrâıne

du coup une augmentation de la vitesse et une diminution du couple de charge.

Ces assertions permettent de proposer les variations des caractéristiques (ω, Q) et

(Cr, Q).

C
r
 (N.m)   ω (rd/s)

Q (kg/min-1)  ω (rd/s)

Cr = f(ω) ω = f(Q)

Figure 3.10 – Caractéristiques mécaniques du système de mouture

Les lois de variation des caractéristiques sont nécessaires pour la commande du

système. Pour déterminer ces lois, l’analyse du fonctionnement du système et les courbes

caractéristiques sont utilisées.

r Caractéristique (ω, Q)

Selon le produit attendu, les vitesses de rotation sont définies dans des plages de

fonctionnement précises. Le moteur est couplé directement au moulin. Ainsi, la vitesse

du moulin est égale à celle du moteur. Durant la phase de chargement la vitesse diminue

au fur et à mesure que le débit augmente. Cela montre une relation directe de la vitesse

et du débit. L’analyse du fonctionnement et la courbe caractéristique montrent que le

débit varie inversement de manière linéaire avec la vitesse. L’expression caractéristique

(ω, Q) peut être modélisée analytiquement par la relation (3.64).

ω(Q) = ω0 − k0 ×Q (3.64)

Où k0 est un paramètre caractéristique dépendant du système de mouture. ω0 est la

vitesse de rotation à vide et Q le débit de céréales.

Thèse de Doctorat page 78 ucad-esp-ler
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r Caractéristique (Cr, Q)

Le profil de charge (Cr,Q) est indispensable pour assurer l’adéquation entre le moteur

et le moulin. Elle est d’autant plus importante qu’elle définie les plages de fonctionne-

ment, le choix du moteur et la puissance de la source pour l’application.

Le modèle analytique du profil de charge du système décrit la relation composite

entre les paramètres du moulin et du moteur. Il est traduit par l’équation mécanique :

Ce = Cr(ω,Q) + fr.ω(Q) + J
dω(Q)

dt
(3.65)

Le broyage est une opération complexe dont la détermination directe du modèle du

profil de charge n’est pas simple. Cela s’explique par le nombre de paramètres qui

dépendent de la structure et de la phase opératoire. Cependant, le moulin fonctionne

sous les effets des forces centrifuges des marteaux, actionnés par l’arbre du moteur

tournant à la vitesse de ω. Ainsi, la rotation des marteaux dépendent du couple de

charge appliqué. Pour construire le modèle analytique du profil de charge, l’approche

de la caractéristique (Cr, ω) peut être utilisée avec la loi de variation de la vitesse de

rotation (ω, Q).

Les caractéristiques mécaniques (Cr, ω) des applications motorisées sont de quatre

types d’expressions analytiques. Ces expressions sont utilisées dans la plupart des ap-

plications par une méthode d’identification directe. Cependant, comme les systèmes de

pompage, le système de broyage est complexe. Ainsi, l’identification de ce type de charge

par l’une de ces expressions est simple et ne permet pas de prendre en considération

tous les paramètres du système. Pour prendre en compte tous les paramètres, l’expres-

sion générale regroupant tous les types de charges est proposée (relation 3.66). Cette

expression est construite avec les paramètres (k1, k2, k3, k4) caractéristiques du moulin.

Cr = k1 + k2 × ω + k3 × ω2 + k4 × ω−1 (3.66)

Les relations (3.64) et (3.66) montrent que l’expression analytique du profil de charge

est fonction du débit :

Cr = f(ω,Q) = f(f(Q),Q) = f(Q) (3.67)

Cette relation montre que le profil de charge dépend explicitement du débit de

céréales, car la vitesse de rotation du système est fonction elle aussi au débit. De ces

relations, donnant la vitesse de rotation et celle donnant la caractéristique mécanique,

est déduite l’expression théorique du profil de charge du système. Elle est donnée par

la relation (3.68)

Cr = k1 + k2 × (ω0 − k0 ×Q) + k3 × (ω0 − k0 ×Q)2 + k4(ω0 − k0 ×Q)−1 (3.68)
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3.5.2.2 Caractérisation électrique

Des enquêtes réalisées par l’ISRA ont montré que la plupart des moteurs utilisés pour

ces moulins sont sur-dimensionnés. En effet, les puissances moyennes de ces moteurs

se situent entre 7,5-12 CV alors que 4 ou 5 CV est bien suffisant pour actionner les

moulins. La caractérisation permet de régler ce problème afin d’améliorer le rendement.

Pour cette application, la châıne de puissance du sous-système est représentée sur la

figure 3.11. Elle est composée de différentes parties qui peuvent occasionner des pertes.

P
u

η
m

η
t

Pertes Pertes

P
électrique P

mécanique
Alimentation Moteur Transmission Moulin

Figure 3.11 – Châıne de puissance du système de mouture

La transmission de l’énergie du moteur au moulin se fait avec des pertes qui dépendent

du mode de transmission. Dans ce cas les marteaux sont fixés sur l’arbre du moteur, la

transmission est direct. Dans ce mode d’entrâınement les pertes sont d’environ 2 à 5 %

[157]. L’expression du rendement de la transmission (ηt) est donnée par :

ηt =
Pmécanique

Pu
(3.69)

Où Pmécanique et Pu représentent les puissances mécanique et utile.

La puissance électrique absorbée par le moteur se déduit à partir de celle de l’arbre,

qui le lie avec le moulin. Les pertes dans cette partie sont les pertes du moteur. On a :

ηm =
Pu

Pélectrique

(3.70)

Où ηm est le rendement du moteur.

De ces expressions est déduite le rendement du système ηs :

ηs = ηm.ηt =
Pmécanique

Pu
× Pu

Pélectrique

=
Pmécanique

Pélectrique

(3.71)

La puissance mécanique dépend directement de la vitesse et de la charge, alors que

celle électrique en dépend indirectement via la demande en courant. Ainsi, l’amélioration

du rendement peut se faire via les caractéristiques, débit et vitesse, du système.

L’approche théorique a permis de définir les expressions analytiques des caractéristiques

(ω, Q) et (Cr,Q). Ces caractéristiques dépendent des paramètres du système. Les pa-

ramètres propres à cette application seront déterminer par une approche expérimentale.

Thèse de Doctorat page 80 ucad-esp-ler
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3.5.3 Approche expérimentale

3.5.3.1 Objectifs et méthodologie

Les paramètres des relations caractéristiques (ω, Q) et (Cr,Q) du système sont, d’une

part part, nécessaires pour établir le modèle propre du moulin utilisé. D’autres part, les

paramètres sont essentielles pour l’amélioration du rendement et le contrôle du fonc-

tionnement. Ainsi, l’approche expérimentale proposée a pour objet, la détermination

de ces paramètres inconnues dans les relations établies dans l’approche théorique.

Pour atteindre les objectifs fixés avec les dispositifs disponibles, un modèle pour

l’expérimentation est proposé. Le schéma de principe est représenté sur la figure 3.12.

MASSOURCE

AC     
CONVERTISSEUR

MLI

VARIATEUR

CONVERTISSEUR

V
s3

V
s2

V
s1

LOI V/F

Céréales brutes

Produit

MOULIN

fréquence de référence

Réglage 
du débit

Figure 3.12 – Schéma de principe de l’expérimentation du système

Le schéma est constitué de la châıne d’alimentation avec le variateur de vitesse,

du moteur asynchrone triphasé et du moulin. La méthodologie proposée consiste à

déterminer expérimentalement les courbes de variation de la vitesse en fonction du débit

et du couple en fonction de la vitesse. L’application des méthodes de courbe de tendance

et d’identification avec les relations théoriques donne les valeurs des paramètres.

Le schéma de principe du banc expérimental offre deux degrés d’action. Ces deux

degrés permettent de déterminer les courbes caractéristiques des lois de variation :

• la fréquence de référence du variateur ; elle permet de varier la vitesse de rotation

du système. Ainsi, la loi de variation de la caractéristique (Cr, ω) peut être tracée.

• la valve du moulin ; la valve permet de varier le débit. En agissant sur ce degré

d’action, la caractéristique mécanique (Cr,Q) peut être déterminée.

Pour aboutir à la caractérisation, une plate-forme pratique avec tous les éléments

nécessaires est réalisée. Ce banc expérimental est présenté dans la section suivante.
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3.5.3.2 Description du banc d’essai

Les essais expérimentaux sont réalisés avec le banc présenté sur la figure 3.13.

Figure 3.13 – Banc expérimental du système

Le banc expérimental est composé essentiellement des éléments suivants :

• une source de tension triphasée (230 V, 50 Hz) ;

• un variateur de vitesse industriel de type Altivar (2,2 kW, 50 Hz) ;

• un analyseur de réseau CA.8335, doté d’un enregistreur des grandeurs électriques ;

• un moteur asynchrone triphasé dont les caractéristiques sont ;

+ puissance nominale = 2,2 kW ;

+ vitesse nominale = 2900 tr.min−1;

+ courant nominal = 5,4 A.

• un moulin de fabrication artisanale dont la description est :

+ prototype de modèle moyen avec une trémie de capacité 10 kg ;

+ trois marteaux de longueurs environ 10 cm ;

+ un tamis à farine avec des diamètres de perforations de 0,7 mm.

• un tachymètre Testo. Il permet de déterminer la vitesse de rotation du moulin.

La partie mécanique et celle de mesure sont placées dans des endroits séparés d’une

distance d’environ 5 m. Cela permet d’avoir des mesures fiables et d’éviter les dysfonc-

tionnements qu’occasionneraient les vibrations de la partie mécanique moteur-moulin.
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3.5.3.3 Présentation des résultats

Les résultats expérimentaux, avec le banc d’essai et comme céréales le mil sont

présentés dans cette section. Les données ont été collectées à partir du variateur de

vitesse, de l’analyseur de réseau et du tachymètre pour plusieurs tests. Le principe

utilisé pour l’expérimentation consiste à :

• évaluer les performances opératoires du système de mouture, en déterminant les

plages de fonctionnement limites dans les premiers essais. Cette approche permet de

limiter les dysfonctionnements, car le système moteur-moulin a une manière de fonction-

ner spéciale. La mouture est faite généralement en régime permanent et une surcharge

arrête directement le processus de mouture et peut causer la perte de l’actionneur.

• déterminer les lois de variation des grandeurs mécaniques dans un second temps.

n Détermination des plages de fonctionnement

Les figures 3.14 et 3.15 représentent respectivement les évolutions de la demande en

courant du système en fonction du débit et de la puissance en fonction du courant.
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Figure 3.14 – Évolution du courant par rapport au débit
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Figure 3.15 – Évolutions du couple et de la puissance par rapport au courant

La figure 3.14 illustre que l’augmentation du débit de céréales entrâıne une demande,

proportionnelle en courant. Avec ce système en place un débit d’environ 2 kg pro-

voque le bourrage. Il correspond au point de fonctionnement maximal où le processus

s’arrête. Une surcharge importante entrâıne une forte diminution de la vitesse, et, par

conséquent, un faible taux d’écoulement. Ce faible taux d’écoulement occasionne un

stockage de céréales important dans la chambre de broyage qui bloque les marteaux.
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L’augmentation du débit provoque une surcharge mécanique du moteur et, par conséquent,

une demande croissante de puissance comme la montre la figure 3.15. Ainsi, le réglage

du débit doit prendre en compte les valeurs nominales des caractéristiques du moteur.

Pour éviter le bourrage, il faut faire fonctionner le système de mouture pour une plage

inférieur à (7,7 A ; 2 kg.min−1). Cependant, un réglage trop inférieur est mauvais, car

il ne permet pas la pleine utilisation du système. Ainsi, suivant le courant nominal ou

la puissance nominale, on pourra déterminer le débit de fonctionnement nominal sans

excéder le point de décrochage.

Dans une autre analyse, d’après la courbe de la figure 3.15, on remarque que la

puissance électrique, consommée par le moulin, est de plus en plus importante pour une

augmentation du débit. Ainsi, comme pour la mâıtrise du fonctionnement du moulin,

le réglage du débit est essentiel pour faire l’optimisation énergétique du moulin.

r Détermination des paramètres

La position de la valve donnant le débit et la fréquence de référence à travers le

variateur sont variées pour différents points de fonctionnement en régime établi. Cela

permet de déterminer les caractéristiques mécaniques du système. Les résultats de me-

sures donnent directement les figures 3.16 et 3.17. Elles représentent les caractéristiques

(Cr, ω) et (ω, Q) avec leurs équations caractéristiques.
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Figure 3.16 – Évolution du couple par rapport à la vitesse
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Figure 3.17 – Évolution de la vitesse par rapport au débit
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L’analyse des résultats expérimentaux montre que les hypothèses de bases, énoncées

pour la caractérisation du système dans l’approche théorique, sont confirmées.

• Le débit de céréales est inversement proportionnel à la vitesse.

• La variation du couple de charge ne correspond pas aux expressions classiques.

Pour avoir les lois de variation des caractéristiques mécaniques, il faut déterminer

les paramètres (k0, ω0, k1, k2, k3 et k4) de la relation analytique (3.68). Sur la base de

ces résultats expérimentaux et les expressions analytiques, les paramètres du système

sont déterminés en utilisant les méthodes des moindres carrés et d’identification par

régression linéaire. Le tableau 3.2 donne les valeurs numériques des paramètres.

Table 3.2 – Tableau des paramètres caractéristiques du système

Paramètres ω0 k0 k1 k2 k3 k4

Valeurs numériques 313,47 5,8161 2091,1 -12,031 0,0171 0

De ces résultats, on remarque que le paramètre k4 est nul. Ainsi, l’expression analy-

tique du profil de charge, ou caractéristique (Cr, Q) du système, peut s’écrire :

Cr = k1 + k2 × (ω0 − k0 ×Q) + k3 × (ω0 − k0 ×Q)2 (3.72)

Le développement de l’expression (3.72) permet de réécrire la relation analytique du

profil de charge du moulin. Elle est donnée par la relation :

Cr = a×Q2 + b×Q + c (3.73)

Avec :

a = k3k2
0 = 0,578

b = - k0(k2 + ω0k3) = 7,621

c = k1 + ω0k2 + k3ω
2
0 = 0,047

Avec les valeurs de ces paramètres, les expressions analytiques des caractéristiques

(Cr, Q) et (ω, Q) sont déterminées. Elles représentent respectivement la variation du

couple de charge en fonction du débit (relation 3.74) et la variation de la vitesse en

fonction du débit (relation 3.75).

ω = 313, 47− 5.8161×Q (3.74)

Cr = 0, 578×Q2 + 7, 621×Q + 0, 047 (3.75)

Dans la pratique le terme 0.047 est nul. Il englobe les erreurs de mesures, de calculs et

les déchets restants après chaque phase de mouture ou encore le couple de pertes.

Les points de fonctionnements optimaux du système se déterminent par ces relations.
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3.5.4 Principe de détermination du point de fonctionnement

Le système de transformation de céréales pour cette application est en réalité un

moulin à marteaux de fabrication artisanale qui transforme le mil brut en farine fine

avec une quantité d’énergie fournie par le moteur. Les caractéristiques vitesse-débit et

de couple de charge déterminent la courbe de fonctionnement du système. Cette courbe

et celle de l’actionneur permettent de trouver l’ensemble des points de fonctionnement.

En principe le point de fonctionnement est l’intersection de la caractéristique mécanique

du moteur et celle de la charge entrâınée. Pour ce système, le point de fonctionnement

indique le débit et les valeurs de la vitesse et du couple de charge correspondantes.

Le principe de détermination des caractéristiques électromécaniques du système, en

représentation trois dimensions (couple, vitesse et débit), est donné par la figure 3.18.

La figure illustre la représentation graphique de deux points de fonctionnement, P1 et

P2, avec respectivement leurs coordonnées (Cm1, Q1, ω1) et (Cm2, Q2, ω2).
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Figure 3.18 – Schéma de détermination du point de fonctionnement

Le processus de mouture se fait en régime établi. Le couple moteur et celui de charge

sont considérés égales aux points de fonctionnement (Cm = Cr).

Le couple moteur (Cm) dans le domaine d’utilisation correspond à une relation de

proportionnalité avec la vitesse. Si l’on suppose que les pertes sont négligeables, en

régime établi, l’expression du couple moteur peut s’écrire :

Cm = am × (ω − ω0) (3.76)

La constante am est déterminée à partir des valeurs nominales du moteur fournies

par le fabricant. Ainsi, la valeur de am est donnée par la relation (3.77).

am =
Cmnom

ωnom − ω0

(3.77)
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Les expressions du profil de charge et du couple moteur permettent de déterminer les

valeurs du débit et de la vitesse au point de fonctionnement du système. Pour déterminer

leurs valeurs selon le couple moteur, deux méthodes analytiques s’offrent à nous.

• Méthode 1

La première méthode consiste à déterminer en premier le débit puis la vitesse en

imposant la valeur du couple de fonctionnement du moteur. Ainsi, on a la relation :

0, 578×Q2 + 7, 621×Q + 0, 047 = Cm (3.78)

La résolution de l’équation avec l’hypothèse selon laquelle le terme 0,047 est négligé

devant Cm donne deux solutions mathématiques permettant de déterminer le débit. Le

débit étant positive, la relation (3.79) donne la solution physiquement valide.

Q = 6, 59× (
√

1 + 0, 04× Cm − 1) (3.79)

Ainsi la valeur de la vitesse est :

ω = ω0 − 38, 33× (
√

1 + 0, 04× Cm − 1) (3.80)

• Méthode 2

La méthode 2 consiste à déterminer la vitesse puis le débit à partir de la caractéristique

(ω, Q). En utilisant les paramètres du tableau 3.2, on a l’égalité suivante :

0, 0171× ω2 − 12, 031× ω + 2091, 1 = Cm (3.81)

Des relations (3.76) et (3.81) est déduite la relation (3.82), dont la variable est la

vitesse.

0.0171× ω2 − (12.031 + am)× ω + am.ω0 + 2091, 1 = 0 (3.82)

On suppose que la vitesse est positive et est comprise entre la vitesse minimale et la

vitesse de synchronisme. Ainsi, sa formule est :

ω = (339, 755 + 28, 24× am)(1−

√
(1− 0, 0684(am.ω0 + 2091, 1)

(12, 031 + am)2
) (3.83)

De cette valeur de la vitesse est déduite celle du débit.

Q = (58, 416 + 4, 855× am)(

√
1− 0, 0684(am.ω0 + 2091, 1)

(12, 031 + a)2
− 1)− 0, 172× ω0 (3.84)

Les approches théoriques et expérimentales ont permis de mettre en place les relations

caractéristiques du système. Ces caractéristiques permettent de procéder à sa simulation

pour étudier son comportement afin de pouvoir améliorer son fonctionnement.
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3.6 Simulation du système de mouture

Pour vérifier la performance du modèle du moulin, nous avons réalisé des simulations

sous Simulink. La simulation du système est faite avec deux points de fonctionnement,

en variant le débit. Les résultats sont présentés sur les figures 3.19 - 3.22.

0 1 2 3 4 5 6 7
Temps (s)

0

2

4

6

8

10

C
ou

pl
e 

(N
.m

)

0

0.5

1

D
éb

it 
(k

g/
m

in
)Q

C
r

C
e

Figure 3.19 – Couples et débit
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Figure 3.20 – Variation de vitesse
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Figure 3.21 – Variation du courant
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Figure 3.22 – Variation des puissances

La figure 3.19 représente les évolutions du couple de charge et celui du moteur suivant

la valeur du débit. Les résultats illustrent que l’augmentation du débit entrâıne une

variation de la charge. Par conséquent, le moteur développe un couple proportionnel à

celui de la charge pour maintenir l’équilibre mécanique. Ainsi, les couples et le débit ont

les mêmes sens de variations comme le montrent les relations analytiques du modèle.

Comme le couple moteur, l’application de charges provoque des demandes croissantes

de courants (figure 3.20) et des variations de la vitesse de fonctionnement du système.

La demande en courant traduit l’augmentation de la puissance électrique proportion-

nellement à la charge appliquée, car le courant définit la puissance électrique (figure

3.22).

Les résultats présentés valident le modèle du système de mouture proposé. Cependant,

on note une demande importante de courant et une chute de la vitesse lorsqu’une charge

est appliquée. Cette diminution est liée à l’absence de commande du système.
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3.7 Conclusion

Dans ce chapitre, la modélisation et la caractérisation du système de mouture sont

faites. Après une brève description, le système est modélisé. Dans un premier temps,

les modèles du moteur asynchrone en régime dynamique et en régime permanent sont

établis et validés par simulation. La caractérisation du système de mouture est traitée

dans la seconde partie du chapitre. Les différentes techniques de transformation de

céréales et l’état de l’art des moulins sont passés en revue. L’étude a montré les avan-

tages de la mécanisation de la mouture de céréales avec notamment l’utilisation de mou-

lins à marteaux de fabrication artisanale. Pour caractériser le moulin, des approches

théoriques et expérimentales sont proposées. L’approche théorique a permis d’établir

les lois de variation des grandeurs mécaniques du moulin. Ces lois sont validées par des

tests réalisés sur un prototype de moulin. Ces deux approches ont permis de mettre en

place le modèle du système. La simulation du modèle sous Simulink donne des résultats

satisfaisants avec une variation normale des grandeurs électriques et mécaniques.

En résumé, la caractérisation a permis de doter à ce moulin de fabrication artisanale

de fiche technique. Cette fiche technique indique les plages de vitesse et de débit pour

un fonctionnement normal. Il permet aussi d’améliorer la production, de parer aux

dysfonctionnements notés dans leur mise en œuvre et de valoriser ce type de moulin.

Cependant, pour le système, l’appel de courant au démarrage et les chutes de la vitesse

en phase de chargement sont importants. Cela est lié par l’absence de commande. Ainsi,

il devient nécessaire de résoudre ces problèmes pour contrôler les perturbations du côté

du micro-réseau et améliorer les performances du système de mouture. Pour atteindre

ses objectifs, le système doit être doté de stratégies de commandes. L’élaboration des

commandes et leurs validations sont faites dans le prochain chapitre.
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Simulation et validation expérimentale du système

4.1 Introduction

Ce chapitre est consacré à l’élaboration et à la validation de lois de commandes

pour le système de mouture, alimenté par le micro-réseau via un convertisseur AC-DC-

AC. Les lois de commande sont nécessaires pour assurer la stabilité de fonctionnement

du système de mouture et du micro-réseau électrique. Par conséquent, les lois de com-

mandes sont établies en fonction des besoins de mouture et la configuration du système.

Les lois de commandes permettent d’agir sur les variables du système en temps réel.

L’accès à ces variables permet, d’une part, de maximiser la production et le rendement

du système mais aussi de réduire les dysfonctionnements. D’autre part, les commandes

peuvent gérer les interactions entre les différentes parties et le démarrage du système.

L’élaboration des lois ou stratégies de commandes est faite à partir du modèle du

système de mouture et la configuration du convertisseur de puissance AC-DC-AC

abordées dans les chapitres 1, 2 et 3. La première partie du chapitre y est consacrée.

Les commandes établies sont validées dans la seconde partie du chapitre. Des simu-

lations sont faites avant de procéder à la validation expérimentale.

Dans la partie simulation, les différentes stratégies de commandes sont validées avec

le modèle du système de mouture et celui du convertisseur de puissance DC-AC. Ces

simulations permettent de tirer les conclusions sur les performances de chacune des

stratégies de commandes, élaborées avec le système. Ces différentes conclusions per-

mettent aussi de choisir et de simuler les stratégies de commandes avec le système

complet, composé du micro-réseau électrique photovoltäıque et du système de mouture

(moteur-moulin). La validation expérimentale est faite sur un système de puissance avec

une carte de contrôle dSPACE DS1104.

4.2 Commande du système complet

Le système de puissance complet est composé essentiellement de trois parties :

• le micro-réseau PV monophasé, servant de source d’alimentation électrique ;

• le convertisseur AC-DC-AC pour interfacer le micro-réseau PV et le moulin ;

• le système de mouture composé du moulin et du moteur asynchrone.

Pour faire fonctionner le système complet de manière optimale, la mise en place

des lois de commandes est nécessaire. Ces lois de commandes permettent d’assurer

une parfaite coordination du fonctionnement du système à travers d’algorithmes. Ces

derniers agissent sur chaque composante du système selon le fonctionnement souhaité.
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La commande du système se fait via le convertisseur indirect de fréquence AC-DC-

AC. La figure 4.1 présente le schéma du système complet avec la commande.
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Figure 4.1 – Synoptique générale du système commandé

La commande du système est la résultante des stratégies élaborées pour les différends

sous-systèmes. Elle sera élaborée avec la prise en compte des spécificités des commandes

de la partie puissance, composée du convertisseur statique et du micro-réseau PV.

Le moulin représente une charge mécanique pour le moteur. Ainsi, la commande du

système de mouture se résume à celle du moteur. Avec les convertisseurs, les lois de

commandes proposées pour les systèmes motorisés les plus connues sont la commande

vectorielle (FOC), la commande scalaire et le contrôle direct du couple (DTC).

La technique DTC se caractérise par sa bonne réponse dynamique du couple, sa

robustesse face aux variations des paramètres rotoriques et sa mise en œuvre facile.

Cependant, avec la DTC, le couple et le flux présentent des ondulations [158, 159, 160].

La commande FOC impose au moteur asynchrone un fonctionnement analogue à celui

à courant continu [161, 162]. La variation des paramètres est un inconvénient, mais le

FOC contrôle les grandeurs avec de bonnes réponses dynamiques [163, 164, 165].

La commande scalaire, plus utilisée pour les moteurs, utilise le principe de fonction-

nement à couple constant [166, 167]. Elle est facile à réaliser, moins coûteux, permet

une variation lente de la vitesse, mais présente des performances dynamiques moyennes.

Elle a aussi l’avantage de pouvoir être utilisée pour limiter l’appel de courant [168, 169].

Les différentes commandes passées en revue présentent des avantages selon les spécificités

de l’application. Sachant que les possibilités de fonctionner à vitesse variable selon le

produit de mouture et de résoudre le problème de l’appel de courant sont des objectifs

fixés dans ce travail, les commandes vectorielles et scalaires sont utilisées.
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4.3 Élaboration des stratégies de commandes

4.3.1 Commande scalaire

Le principe de commande scalaire en tension ou V/f, consiste à maintenir le rapport

entre la tension et la fréquence constant [170, 171]. Le principe est régi par les équations

du couple et du flux. Ces équations, établies dans le chapitre III, sont données par les

relations (4.1) et (4.2).

Cemax =
3p

2Nr

(
|Vs − RsIs|

ωs

)2 (4.1)

Φs =
|Vs − RsIs|

ωs

(4.2)

Avec la commande scalaire, deux stratégies peuvent être utilisées pour générer les

grandeurs de commande pour le moteur asynchrone. Avec la commande, il est possible :

• de procéder par une commande directe, qui consiste à générer directement la

fréquence (vitesse) et la tension d’alimentation : la commande est en boucle ouverte ;

• d’établir une stratégie de commande avec auto-pilotage qui asservit la fréquence

(vitesse) et la tension d’alimentation. On parle de commande en boucle fermée.

4.3.1.1 Stratégie de commande scalaire en boucle ouverte

Avec cette stratégie, l’amplitude de la tension d’alimentation du système de mouture

est générée à partir d’une fréquence de référence en boucle ouverte. La relation générale

liant l’amplitude de la tension et la fréquence est donnée par l’équation (4.3) [172, 173].

Vs = K× f (4.3)

La relation doit prendre en considération la chute de tension et le fonctionnement à

basse vitesse. Ainsi, on impose une fréquence minimale (f0) et une tension seuil (V0)

pour compenser la chute de tension [174, 175]. Ces hypothèses permettent de tracer le

profil de l’amplitude de la tension en fonction de la fréquence, donné par la figure 4.2.
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Figure 4.2 – Profil de la relation tension-fréquence

Thèse de Doctorat page 93 ucad-esp-ler



Simulation et validation expérimentale du système

La figure 4.2 permet d’établir l’expression analytique de l’amplitude de la tension

en fonction de la fréquence, en tenant compte de la chute de tension et la fréquence

minimale. La liaison entre la fréquence et la tension est modélisée par la relation (4.4).

Vs =
Vn − V0

fn − f0
× (f − f0) + V0 (4.4)

La fréquence, variant entre la valeur nominale et la valeur minimale, est générée en

boucle ouverte lors de la mise en œuvre de la commande du convertisseur DC-AC.

Les relations analytiques permettent de schématiser la stratégie de commande en

boucle ouverte. Ce type de commande est sans régulation, au sens où la fréquence est

librement générée. Le schéma 4.3 propose une structure de principe de la commande

scalaire en boucle ouverte avec le convertisseur DC-AC et le système de mouture.
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Figure 4.3 – Schéma de principe de la commande scalaire en boucle ouverte

La stratégie de commande SVM appliquée au convertisseur DC-AC a besoin de la

génération de deux signaux de références sinusöıdales dans le repère αβ. L’amplitude

de ces signaux sont définies à partir de la relation (4.4) et de la fréquence de référence.

La transformation de repère, pour le passage du repère triphasé à celui diphasé, donne

les expressions analytiques des signaux de références dans le repère αβ.

Vsα = [
Vn − V0

fn − f0
× (f − f0) + V0] sin(2πf × t) (4.5)

Vsβ = −[
Vn − V0

fn − f0
× (f − f0) + V0] cos(2πf × t) (4.6)

Les signaux Vsα, Vsβ et l’angle sont les entrées de la commande SVM.

La stratégie de commande en boucle ouverte est simple et est la plus utilisée dans les

applications où la précision de la vitesse n’est pas exigée comme le chauffage, la ventila-

tion et la climatisation. L’avantage de cette commande est qu’il n’est pas nécessaire de

mesurer la position du rotor [176]. Cependant, la stratégie en boucle ouverte ne tient

pas en compte la compensation de glissement. Cela permet de mieux maintenir la vi-

tesse du moteur constante entre les fonctionnements à vide et en charge. Pour améliorer

ces imperfections, la stratégie de commande en boucle fermée est utilisée.
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4.3.1.2 Stratégie de commande scalaire en boucle fermée

Contrairement à la stratégie en boucle ouverte, en boucle fermée une boucle externe

d’asservissement de la vitesse est ajoutée [177, 178]. La boucle assure la compensation

du glissement [179, 180]. La figure 4.4 donne le schéma de principe de la commande.
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ω
*
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  V
*

s

Figure 4.4 – Schéma de principe de la commande scalaire en boucle fermée

L’erreur de la vitesse due au glissement est corrigée par le correcteur PI. La synthèse

du correcteur est faite à partir de l’expression du couple maximale (relation 4.7). Ainsi,

la pulsation de référence ω∗s est reconstruite à partir de la pulsation de glissement (ωg)

et la vitesse de mesuré (ω). La figure 4.5 donne la boucle d’asservissement de la vitesse.

Cemax = C× gωs (4.7)

Avec C = 3p
2Rr

(Lm

Ls
)2 V2

n

ω2
n
) où Vn et ωn sont la tension nominale et la vitesse nominale.

-+

K
iΩ

    s
K

pΩ
+

        1

    J.s + f
r

  Ω
*

gω
s

Ω

C

C
r

-+  C
e

Figure 4.5 – Schéma de la boucle de régulation de la vitesse

A partir du schéma de la boucle de régulation de la vitesse est déduite la fonction de

transfert du système bouclé. La relation 4.8 donne l’expression de la fonction.

Hf(s) =
C× (Kp + Ki

s
)( 1

Js+fr
)

1 + C× (Kp + Ki

s
)( 1

Js+fr
)

=
1 + Tis

1 + ( fr
Ki×C

+ Kp

Ki
)s + J

Ki×C
s2

(4.8)

Par la méthode de placement des pôles, les expressions des paramètres Kp et Ki du

correcteur PI sont déduites.

Kp =
2Jξωc − fr

C
(4.9)

Ki =
Jω2

c

C
(4.10)
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4.3.2 Commande vectorielle

La mise en œuvre de la commande nécessite le choix du repère et de l’orientation

du flux rotorique. Pour ce travail, l’orientation suivant l’axe d est utilisée. Elle permet

de découpler le flux et le couple, ce que l’orientation du flux au stator ou de l’entrefer

n’assure pas totalement [181, 182]. Dans ce cas, l’axe d est confondu avec la direction du

flux (Φdr = Φr). Cela annule la composante du flux suivant l’axe q (Φqr = 0) [183, 184].

En appliquant la transformée de Laplace avec l’hypothèse que le module du flux varie

lentement, les relations ci-dessous donnent les équations de la commande vectorielle.

Vde = (Rs + Lsss)Ids − ωsLssIqs (4.11)

Vde = (Rs + Lsss)Iqs +
Lm

Lr

ωsΦr + ωsLssIds (4.12)

Φr =
Lm

1 + sTr

Ids (4.13)

ωr =
Lm

Tr

Iqs

Φr

(4.14)

Ce = p
Lm

Lr

Φr.Iqs (4.15)

La commande vectorielle utilise les techniques directe (DFOC) et indirecte (IFOC).

Elles se différencient par la méthode de détermination du module du flux et la position

du rotor [185, 186, 187, 188]. Avec la IFOC, le flux n’est ni mesuré ni estimé. Il est fixé

en boucle ouverte à partir du défluxage. Avec la commande DFOC, le flux est mesuré ou

estimé pour effectuer sa régulation par une boucle de contre-réaction. Cette technique

avec estimation du flux et le calcul de la pulsation de glissement est utilisée. Avec cette

stratégie, la vitesse et le flux sont contrôlés en boucles externes et les courants par des

boucles internes avec des correcteurs PI. La figure 4.6 illustre le schéma de principe de

la commande vectorielle FOC avec le convertisseur DC-AC et le système de mouture.

Figure 4.6 – Schéma de principe de la commande vectorielle
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4.3.2.1 Estimations et régulations des grandeurs

Le schéma de principe général de la commande est principalement constitué de :

• boucles de régulation de la vitesse, du flux et les composantes Ids et Iqs du courant ;

• blocs de découplage, d’estimation du flux et de détermination de l’angle.

r Découplage

Dans les expressions des tensions Vds et Vqs, il existe une relation entre les courants.

Le découplage élimine cette liaison et rend indépendant les axes d et q [189]. La méthode

par compensation consiste à enlever les termes de découplage (Ed,Eq), qui sont rajoutés

après régulations. En se basant sur les relations (4.12) et (4.13), les termes de régulations

(Vd,Vq) et ceux de découplage sont données par les relations suivantes.

Vd = (Rs + Lsss)Ids Vq = (Rs + Lsss)Iqs (4.16)

Eq = −ωsLssIqs Eq =
Lm

Lr

ωsΦr + ωsLssIds (4.17)

r Estimation du flux

La commande FOC nécessite une bonne connaissance du module du flux. Le flux est

ainsi mesuré ou estimé pour effectuer sa régulation par une boucle de contre-réaction.

L’estimation du flux est faite à partir du courant Ids mesuré par la relation (4.18).

Φest =
Lm

1 + sTr

Ids (4.18)

r Défluxage

Le but du défluxage est de faire fonctionner à flux constant ou à couple constant

la machine. Il permet de générer la valeur du flux de référence suivant la valeur de la

vitesse. La relation (4.19) donne l’expression du flux en fonction de la vitesse.

Φ∗n =

{
Φn si |Ω| ≤ |Ωn|
Φn ×

∣∣Ωn

Ω

∣∣ si |Ω| > |Ωn|
(4.19)

r Détermination ωs, θs

Avec la commande vectorielle, l’angle est obtenu à partir de la pulsation statorique.

Elle est calculée à partir du courant mesuré (Ids) et du flux estimé [190, 191, 192]. Les

relations (4.20) et (4.21) donnent les expressions de la pulsation et de l’angle de Park.

ωs = ω +
Lm

Tr

Iqs

Φr

(4.20)

θs =

∫
(ω +

Lm

Tr

Iqs

Φr

)dt (4.21)
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r Régulation des courants

Les boucles de courants sont celles qui sont internes pour la régulation de la vitesse

et du flux. Les termes Vd et Vq permettent de les réguler suivant le même schéma. La

figure 4.7 donne le schéma de régulation avec le correcteur caractérisé par kpI et kiI.
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Figure 4.7 – Boucle de régulation des courants

La relation (4.22) donne la fonction de transfert du système en boucle ouverte.

FTBO = (
kpIs + kiI

s
)(

1

(Rs + Lsss)
=

kiI

s
(
kpI

kiI

s + 1)
1

Rs

(
1

1 + Lss

Rs
s
) (4.22)

La méthode de compensation du pôle dominant permet d’avoir une fonction de trans-

fert en boucle fermée de premier ordre. La méthode a permis d’aboutir à la fonction et

à l’égalité données par la relation (4.23).

FTBO =
kiI

Rss

kpI

kiI

=
Lss

Rs

(4.23)

Ainsi, la fonction de transfert du système en boucle fermée est :

FTBF =
1

1 + Rs

kiI
s

(4.24)

En définissant par τc, la constante de temps de la boucle de courant, les relations

(4.25) et (4.26) donnent les coefficients du correcteur.

kiI =
Rs

τc

(4.25)

kpI =
Lss

τc

(4.26)

r Régulation du flux

Le schéma de la boucle de régulation du flux est donné par la figure 4.8.
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Figure 4.8 – Boucle de régulation du flux
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La relation (4.27) donne la fonction de transfert du système en boucle ouverte.

FTBO = (
kpΦs + kiΦ

s
)(

Lm

(1 + Trs)
=

kiΦ

s
(
kpΦ

kiΦ

s + 1)(
Lm

1 + Trs
) (4.27)

En appliquant la méthode de compensation du pôle dominant sur la fonction en

boucle ouverte, on aboutit à celle en boucle fermée donnée par la relation (4.28).

FTBF =
1

1 + s
kiΦLm

kpΦ

kiΦ

= Tr (4.28)

Les coefficients du correcteur sont donnés par les relations (4.29) et (4.30), avec τΦ = 1
kiΦLm

kiΦ =
1

τΦLm

(4.29)

kpΦ =
Tr

τΦLm

(4.30)

r Régulation de la vitesse

La régulation de la vitesse permet de générer le couple de référence pour la maintenir

à sa valeur de référence. Le schéma de régulation représenté sur la figure 4.9.
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Figure 4.9 – Boucle de régulation de la vitesse avec le FOC

A partir de la boucle d’asservissement, on a la relation (4.31).

Ce = (kpΩ
+

kiΩ

s
)(Ω∗ − Ω) ⇒ Ω =

(kpΩ
+

kiΩ

s
)(Ω∗ − Ω)− Cr

Js + fr
(4.31)

Le développement de l’expression (4.31) donne la fonction de transfert du système.

FTΩ =
Ω

Ω∗
=

1 +
kpΩ

kiΩ
s

J
kiΩ

s2 +
kpΩ

+fr
kiΩ

s + 1
(4.32)

Avec la méthode de placement des pôles, les paramètres sont :

kiΩ = Jω2
c Ω (4.33)

kpΩ = 2JζωcΩ − fr (4.34)

La régulation de la vitesse avec le FOC nécessite un capteur de vitesse. Pour adapter

la commande à la pratique avec les dispositifs expérimentaux existants et le système

étudié, le capteur peut être remplacé en développant une commande sans capteur.
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4.3.2.2 Commande vectorielle sans capteur

La connaissance de la vitesse pour la régulation est souvent faite à l’aide de capteur.

La présence de capteur augmente le volume et le coût du dispositif. Ainsi, la stratégie

sans capteur permet de reconstituer la vitesse à partir du modèle du moteur [193]. Pour

ce travail, le choix de cette stratégie se justifie par des problèmes techniques et de coût

car pour cette application l’arbre du moteur est inaccessible, par conséquent la mesure

de la vitesse devient impossible. Différentes techniques sont proposées [194, 195, 196].

4.3.2.2.1 Technique du filtre de Kalman

Cette technique est largement utilisée pour l’estimation du flux et de la vitesse [197].

Le principe est basé sur la prédiction des nouvelles valeurs des variables d’état à chaque

pas de calcul. Même si les variables estimées sont bien filtrées, la technique n’est pas

souvent applicable à basses vitesses et est sensible aux variations des paramètres. Elle

a aussi un long temps de calcul rendant difficile l’implantation de son algorithme.

4.3.2.2.2 Technique du mode glissant

La technique par mode glissant est dans le lot des observateurs non linéaires. La

technique est robuste, rejette les perturbations et simple à implémenter. Cependant,

son utilisation est limitée par les oscillations qui peuvent conduire à l’instabilité [198].

4.3.2.2.3 Observateur de Luenberger

La technique de Luenberger est basée sur le modèle du système et d’un estimateur

fonctionnant par prédiction de même dynamique que le système [199]. Elle permet

d’avoir de bons résultats, mais sensible aux perturbations et variations des paramètres.

Cette méthode est aussi difficile à synthétiser pour les systèmes non linéaires [200].

4.3.2.2.4 Technique d’estimation MRAS

La technique MRAS (Model Reference Adaptative System) est l’une des techniques

les plus utilisées pour estimer la vitesse ou la résistance de la machine. Le principe de

la MRAS repose sur la comparaison des grandeurs obtenues à partir d’un modèle de

référence, ne dépendant pas de la vitesse, et d’un modèle adaptatif ajustable dépendant

de la vitesse [201, 202, 203]. L’erreur entre les deux modèles est corrigée par un mécanisme

d’adaptation qui détermine la valeur de la vitesse estimée [204, 205, 206]. La MRAS

donne de bons résultats et est simple à implémenter [207, 208, 209, 210].

Pour ce travail, la technique MRAS basée sur le flux est adoptée pour l’estimation

de la vitesse. Elle peut être appliquée pour les commandes FOC et scalaire.
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La figure 4.10 représente le schéma général de la technique MRAS avec la FOC.

Figure 4.10 – Schéma de la commande FOC avec la technique MRAS

La figure 4.11 représente le principe de la technique MRAS [211, 212, 213].
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Figure 4.11 – Schéma de principe de l’estimateur MRAS

La MRAS est caractérisée par les équations du flux, dans le modèle de référence

(Φ∗α, Φ∗β) et le modèle adaptatif (Φ̂α, Φ̂β). Les équations sont exprimées en fonction

des courants et tensions dans le repère lié au stator [214, 215]. Les équations sont les

suivantes :

s Φ∗α =
Lr

Lm

(Vsα − RsIsα + Lss s Is) (4.35)

s Φ∗β =
Lr

Lm

(Vsβ − RsIsβ + Lss s Isβ) (4.36)

s Φ̂α = − 1

Tr

Φ̂α +
Lm

Tr

Isα + ω Φ̂β (4.37)

s Φ̂β = − 1

Tr

Φ̂β +
Lm

Tr

Isβ − ω Φ̂α (4.38)

De ces équations, est déduite celle du mécanisme d’adaptation :

ε = Φ̂α Φ∗β − Φ̂β Φ∗α (4.39)

De la relation (4.39), la vitesse est estimée avec un correcteur PI pour minimiser

l’erreur entre les modèles de référence et adaptatif. La relation (4.40) donne la vitesse.

ω = ε(kpω−est +
kiω−est

s
) (4.40)
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La figure 4.12 illustre la boucle de régulation de la vitesse estimée avec le correcteur.
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Figure 4.12 – Boucle de régulation de la vitesse estimée

r Fonction de transfert et synthèse

Pour déterminer la fonction de transfert, les équations des modèles et d’adaptation

sont linéarisées. En supposant que le flux est bien orienté avec des modules constants

comme ceux des courants, la relation (4.41) donne l’expression linéarisée de l’erreur.

δε = Φ∗β δΦ̂α + Φ̂α δΦ
∗
β − Φ̂β δΦ

∗
α − Φ∗α δΦ̂β = −Φ∗α δΦ̂β (4.41)

Où δx représente une petite variation de la grandeur x considérée.

La linéarisation des expressions du modèle adaptatif donne :

s δΦ̂α = − 1

Tr

δΦ̂α + ωr δΦ̂β (4.42)

s δΦ̂β = − 1

Tr

δΦ̂β − ωr δΦ̂α + Φ̂α δω (4.43)

Avec la transformée de Laplace, les expressions peuvent s’écrire :

δΦ̂α =
ωr Tr

Tr s + 1
δΦ̂β (4.44)

δΦ̂β = − ωr Tr

Tr s + 1
δΦ̂α − Φr

δωr

Tr s + 1
(4.45)

La combinaison de ces relations permet d’avoir les relations ci-dessous.

δΦ̂β = − ωr Tr

Tr s + 1
(
ωr Tr

Tr s + 1
δΦ̂β)− Φr

δωr

Tr s + 1
(4.46)

= − (ωr Tr)
2

(Tr s + 1)2
δΦ̂β − Φr

δωr

Tr s + 1
(4.47)

= − Φr(Tr s + 1)

(Tr s + 1)2 + (ωr Tr)2
δωr (4.48)

Ainsi, l’erreur linéarisée est réécrite sous la forme suivante :

δε = −Φ2
r

(Tr s + 1)

(Tr s + 1)2 + (ωr Tr)2
δωr (4.49)

Alors la relation (4.50) donne l’expression de la fonction de transfert du système.

G0(s) =
∆ε

∆ωr

= −Φ2
r

(Tr s + 1)

(Tr s + 1)2 + (ωr Tr)2
(4.50)
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La pulsation de glissement est très faible de même que Tr. Ainsi, la fonction de

transfert du système bouclé avec le correcteur PI est :

Gf(s) =
(kpωest +

kiωest

s
) Φ2

r Tr

(Tr s+1)

1 + (kpωest +
kiωest

s
) ( Φ2

r Tr

(Tr s+1)

(4.51)

=
(kpωest s + kiωest) Φ2

r Tr

Tr s2 + (1 + Φ2
r kpωest Tr)s + kiωest Φ2

r Tr

(4.52)

En résumé, la relation (4.53) donne la fonction de transfert avec la technique MRAS.

Gf(s) =
(kpωest s + kiωest) Φ2

r

s2 + ( 1
Tr

+ Φ2
r kpωest)s + kiωest Φ2

r

(4.53)

La fonction de transfert est identique à celle d’un système du second ordre, de co-

efficient d’amortissement ζ et de pulsation propre non amortie ωnest . En utilisant les

polynômes caractéristiques de ces systèmes, l’égalité obtenue est la suivante.

s2 + (
1

Tr

+ Φ2
r kpωest)s + kiωest Φ2

r = s2 + 2ζ ωnest s + ω2
nest

(4.54)

L’égalité permet d’exprimer les paramètres du correcteur.

kpωest =
2ζ Tr ωnest − 1

Tr Φ2
r

(4.55)

kiωest =
ω2

nest

Φ2
r

(4.56)

· Modèle Simulink de la MRAS

La figure 4.13 représente le modèle Simulink de la technique d’estimation MRAS.

Figure 4.13 – Modèle Simulink de la MRAS
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4.4 Simulation sous Matlab-Simulink

Dans cette partie, les différentes stratégies de commandes élaborées sont simulées.

Les simulations sont faites sur le système de mouture modélisé par son profil de charge.

Il est alimenté par un convertisseur DC-AC triphasé avec la commande SVM.

4.4.1 Simulation de la commande scalaire

La commande est simulée en boucle ouverte et en boucle fermée. La simulation est

faite avec une charge variable du moulin et une alimentation électrique progressive du

moteur. Les résultats sont présentés sur les figures 4.14 - 4.17.
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Figure 4.14 – Profil de charge
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Figure 4.15 – Couples moteur

La simulation est effectuée avec le profil de charge du moulin représenté sur la fi-

gure 4.14. Après un fonctionnement à vide [0 s ; 3 s], le moulin est chargé de manière

progressive [3 s ; 4 s] puis à demi charge [4 s ; 5 s] et enfin en pleine charge [5 s ; 8 s].

La variation du débit occasionne celle du couple charge. Ainsi, le moteur développe

un couple proportionnel à celui de la charge du moulin, représenté sur la figure 4.15.

Les résultats montrent que le couple moteur développé est quasiment similaire en

boucle ouverte ou fermée avec la commande. Cependant, on note une montée plus

lente en boucle ouverte, liée à l’absence de régulation, et de légères pulsations en phase

transitoire en boucle fermée liée à la réponse de la boucle et les variations du débit.

Les figures 4.16 a) et 4.16 b) montrent les évolutions de la vitesse de rotation.
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Figure 4.16 – Évolutions de la vitesse de rotation avec la commande scalaire
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Les vitesses de rotation en boucle ouverte et en boucle fermée augmentent linéairement

au démarrage suivant le principe de commande scalaire V/f (4.16).

En boucle ouverte, la vitesse diminue selon la charge du moulin. De 314 rd/s à vide,

la vitesse atteint les valeurs de 300 rd/s à demi-charge et 286 rd/s en pleine charge.

En boucle fermée, la vitesse est régulée à la valeur référence 314 rd/s (figure 4.16

b). Le fonctionnement en dessous de la charge nominale ne crée pas de perturbation.

L’application de la charge nominale créée une perturbation rejetée par la régulation.

Les résultats montrent l’efficacité de la boucle de correction avec une réponse rapide.

Ainsi, la régulation permet de faire fonctionner le moulin en pleine vitesse.

Concernant le courant, les résultats sont représentés sur les figures suivantes.
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Figure 4.17 – Évolutions du courant statorique avec et sans commande

Les courants sont sinusöıdaux (figure 4.17 c) avec un appel d’environ 8 à 10 A au

démarrage en boucle ouverte et en boucle fermée. L’application de charge provoque

l’augmentation des courants comme on le note souvent dans les applications motorisées.

De ces résultats, on conclut que la forme du courant est le même pour les deux

boucles avec un démarrage plus souple en boucle ouverte. Le commande réduit l’appel

de courant en le comparant avec l’alimentation directe sans commande (figure 4.17 b).

La commande scalaire donne des résultats satisfaisants pour l’application. Elle réduit

significativement l’appel de courant au démarrage 41 A à 8 A, soit plus de 5 fois.

La stratégie en boucle fermée permet de réguler la vitesse à une valeur référence.

Cette régulation est nécessaire pour avoir un produit de qualité et un bon rendement

électrique.
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4.4.2 Simulation de la commande vectorielle

La commande vectorielle est simulée avec le même dispositif et profil de charge que

ceux utilisés avec le commande scalaire. Les figures ci-dessous présentent les résultats.
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Figure 4.18 – Évolutions des flux, courants et couples avec la FOC

Les résultats montrent que le flux est bien orienté. Les correcteurs ont permis de

contraindre les courants Iqs et Ids de suivre les consignes élaborées à partir du flux

et du couple. Les courants de phase sont bien sinusöıdaux, mais l’appel de courant est

important au démarrage. Pour la vitesse, les perturbations sont corrigés avec une bonne

dynamique de réponses et une erreur statique nulle. Concernant le flux (figure 4.20),

on note une bonne estimation du flux à partir du courant avec une bonne concordance

entre les flux estimé, mesuré et de référence. Cela permet de s’en passer du capteur de

flux pour sa mise en œuvre pratique.
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Figure 4.19 – Vitesses de rotation
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Figure 4.20 – Comportements des flux

Les résultats vérifient bien le principe de la commande vectorielle, avec une bonne

régulation des grandeurs. Ainsi, la stratégie constitue une commande de base pour

l’application avec de bonnes performances, notamment le contrôle de la vitesse.
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4.4.3 Simulation de la commande vectorielle sans capteur

La stratégie de commande sans capteur de vitesse FOC-MRAS est simulée avec le

moulin. La simulation est faite avec variation de la charge. Les figures 4.21 - 4.24

présentent les résultats relatifs à la vitesse, au couple et aux flux.
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Figure 4.21 – Vitesse estimée
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Figure 4.22 – Inversion du sens de la vitesse

La figure 4.21 montre que la vitesse estimée suit la référence. Elle a la même variation

que la vitesse mesurée avec un bon rejet des perturbations. Pour tester la robustesse

de la stratégie, une inversion de sens est réalisée avec les références +300 rd.s−1 et -300

rd.s−1. La figure 4.22 montre le même comportement avec un léger retard noté dans les

phases transitoires. Ainsi, la MRAS permet d’avoir une bonne estimation de la vitesse.
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Figure 4.23 – Couples moteur
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Figure 4.24 – Flux magnétique

Les flux et le couple sont respectivement représentés sur les figures 4.23 et 4.24.

• Le couple suit la variation de la charge avec un léger décalage lié aux paramètres

mécaniques du moteur et un ébruitement lié aux ondulations de la vitesse estimée.

• Le flux magnétique est bien orienté vers l’axe direct. Les résultats sont conformes à

ceux qui est attendu avec la commande FOC classique avec la vitesse mesurée.

Les résultats obtenus par la technique MRAS montrent la possibilité de contrôler

le moulin sans capteur de vitesse mais avec seulement les courants. La commande est

robuste pour la variation de la vitesse et maintient le principe de la commande FOC.

La méthode est d’autant plus importante que, dans la configuration actuelle du moulin,

l’arbre du moteur logé dans la chambre de broyage du moulin est inaccessible.
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4.4.4 Simulation du système avec les commandes sans capteur

Le système complet est constitué d’un convertisseur AC-DC-AC qui, à partir d’un

micro-réseau, alimente le moulin à moteur asynchrone triphasé. Dans cette partie, les

commandes FOC-MRAS et V/f-MRAS sont évaluées avec le système par simulation.

4.4.4.1 Simulation du système avec le commande FOC-MRAS

Dans cette section, le système est simulé avec la commande FOC et l’estimateur de

vitesse MRAS. Le schéma implémenté sur Simulink est représenté sur la figure 4.25.

Figure 4.25 – Synoptique du système avec la commande FOC-MRAS

Les résultats de simulations sont représentés sur les figures 4.26 - 4.31.
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Figure 4.26 – Évolution des couples
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Figure 4.27 – Évolution du flux magnétique

Afin d’illustrer les performances de la commande avec le système complet. Le moulin

est simulé avec un profil de charge variable. D’abord le moulin fonctionne à moitié (t =

3 s) puis en pleine charge (t = 5 s). Les résultats présentés sur les figures 4.26 et 4.27

montrent que la réponse du couple moteur est instantanée avec l’application du profil de

charge pour les deux régimes de fonctionnement. Le flux magnétique est orienté suivant

l’axe d. Il respecte ainsi le principe d’orientation de la commande vectorielle FOC.
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Pour tester la variation, la poursuite de la vitesse de mouture et l’estimation avec

la technique de commande de FOC-MRAS, des charges de valeurs différentes sont ap-

pliquées. Les résultats de la vitesse sont présentés sur les figures 4.28 et 4.29.
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Figure 4.28 – Vitesses
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Figure 4.29 – Vitesses mesurée et estimée

Après un démarrage à vide en régime dynamique, le moulin est à moitié chargé à t=3

s et à pleine charge à t=5 s. Dans les deux cas, les vitesses de rotation du système et celle

estimée sont régulées à la référence de 314 rd/s. Quoique des chutes proportionnelles

à la charge appliquée soient notées. Ainsi, on a une bonne poursuite de la vitesse de

mouture avec la référence et une concordance quasi parfaite avec la vitesse estimée.

La technique de commande FOC-MRAS donne des résultats satisfaisants. Elle permet

de contrôler la vitesse du moulin sans utiliser le capteur.

Pour la partie puissance, les résultats sont présentés sur les figures 4.30 et 4.31.
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Figure 4.30 – Tension continue
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Figure 4.31 – Courant du micro-réseau

Les résultats de simulation obtenus montrent les bonnes régulations de la tension et

du courant. Les boucles permettent d’absorber un courant sinusöıdal sur le micro-réseau

et bien de réguler la tension au bus continu du convertisseur de puissance DC-AC à la

référence fixée à 565 V. Cependant, on note un léger déphasage, d’effet mineur sur le

facteur de puissance entre la tension et le courant prélevé sur le micro-réseau.

Les résultats permettent d’affirmer que la commande vectorielle avec la technique

d’estimation MRAS permet de commander de manière performante le système. Ainsi,

le système constitué de la partie puissance et celle mécanique est totalement contrôlé.
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4.4.4.2 Simulation du système avec la commande V/f-MRAS

La commande scalaire en boucle fermée avec l’estimation de la vitesse par la MRAS

est simulée avec le système. La figure 4.32 donne le schéma implémenté sur Simulink.
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Figure 4.32 – Synoptique du système avec la commande scalaire-MRAS

Comme la commande vectorielle, la simulation est faite dans les mêmes conditions

avec différentes charges à t=3 s et à t=5 s. Les figures 4.33-4.36 présentent les résultats.

0 1 2 3 4 5 6 7 8
Temps (s)

0

100

200

300

ω
 (

rd
/s

)

ω
ref

ω

ω
est

3 4 5
310

315
Charge
3.5 N.m Charge

7.85 N.m

Figure 4.33 – Vitesses avec V/f-MRAS
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Figure 4.34 – Courant au stator
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Figure 4.35 – Tension continu
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Figure 4.36 – Courant du micro-réseau

Les résultats montrent que la stratégie de commande permet d’avoir une bonne esti-

mation de la vitesse et une réduction significative de l’appel de courant au démarrage.

Elle permet aussi d’absorber un courant sinusöıdal sur le micro-réseau avec un léger

déphasage avec la tension. La tension au bus continu est aussi bien régulée.

En conclusion, la stratégie de commande V/f-MRAS donne de bonnes performances.
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4.4.4.3 Analyse énergétique du système de mouture

Pour déterminer l’efficacité énergétique du système, il est pertinent d’apercevoir les

variations des puissances et des rendements. L’analyse est faite pour différentes plages

de fonctionnement avec ou sans contrôle de la vitesse.

r Résultats avec et sans commande

Ce test est fait à vitesse fixe avec des charges variables de 25, 50, 75 et 100 % de la

charge maximale (figure 4.37). Les figures 4.38 et 4.39 présentent les résultats.
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Figure 4.37 – Charge appliquée
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Figure 4.38 – Évolutions des puissances

D’après la courbe 4.38, on remarque que la consommation énergétique (puissances

électrique et mécanique) du moulin dépend principalement du débit de céréales. Sans

commande, les chutes de vitesse entrâınent la diminution de la puissance mécanique.

Avec la commande la vitesse est maintenue fixe. L’impact de la commande se traduit

par la variation du rendement présenté sur la figure 4.39.
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Figure 4.39 – Variation des rendements avec et sans commande

La figure 4.39 illustre le rendement du système avec ou sans commande. Ainsi, le

rendement est meilleur quelle que soit la plage de fonctionnement avec la commande.

• Sans commande, le système est moins performant. Le rendement est inférieur à 73 %

et le moulin doit être chargé entre 75-100 % de la charge nominale.

• Le commande du système par la régulation de la vitesse permet d’améliorer le rende-

ment. Ainsi, le rendement est égal à 79 % en pleine charge.
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r Résultats pour un fonctionnement à vitesse et charge variables

Pour déterminer les plages de fonctionnements optimales avec la commande, des

simulations avec variations de la vitesse (figure 4.41) et de la charge (figure 4.40) sont

réalisées. Les figures 4.42 et 4.43 montrent les évolutions des puissances et du rendement.
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Figure 4.40 – Variation du profil de charge appliquée
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Figure 4.41 – Variation de la vitesse de fonctionnement
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Figure 4.42 – Évolutions des puissances
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Figure 4.43 – Évolutions du rendement du système

La figure 4.42 illustre que la consommation d’énergie est fonction du débit de céréales

et de la vitesse suivant les modes de fonctionnement adoptés. Les résultats permettent

d’éviter les surcharges et choisir la plage optimale selon la puissance de l’actionneur.

Avec la commande en pleine vitesse de fonctionnement, le rendement est entre 75

et 79% pour le système chargé au-delà de 50% de la charge nominale (figure 4.43). Ce

rendement est d’autant plus meilleur que la charge s’approche de la charge nominale.

Pour un fonctionnement à vitesse et charge réduite, le rendement est meilleur pour

une variation proportionnelle. Autrement dit toute variation de la charge doit s’accom-

pagner d’une variation de la vitesse de rotation pour garder la performance.
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4.5 Validation expérimentale

lA plate-forme expérimentale, avec une carte dSPACE DS1104 est disponible au

laboratoire LSE de l’École Nationale des Ingénieurs de Tunis. La figure 4.44 présente le

banc d’essai sur lequel ont été testées et validées les stratégies de commandes proposées.

Figure 4.44 – Plateforme expérimentale pour la validation

Le banc d’essai est composé essentiellement des éléments suivants :

• une carte de contrôle dSPACE DS1104 R&D Controller Board ;

• un ordinateur équipé des logiciels Matlab/Simulink et Control Desk ;

• un convertisseur de puissance de type SEMIKRON de capacité 20 kVA/30 A ;

• une partie mécanique constitué de la machine et de la charge.
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4.5.1 Principe et description du banc d’essai

Le commande du système est principalement faite avec la carte dSPACE DS1104

dont des composantes sont incorporées dans l’ordinateur. Elle permet de faire les cal-

culs nécessaires pour générer les signaux de commande PWM du système à partir des

modèles développés dans l’environnement Simulink à travers ces entrées et sorties. Les

entrées numériques et sorties analogiques de la carte dSPACE DS1104 transmettent les

informations entre elle et les autres parties du système par le control panel CP1104.

Les signaux de commande générés par la carte dSPACE DS1104 sont envoyés aux

interrupteurs de puissance. Ces derniers pilotent le convertisseur à travers les drivers.

Les drivers jouent le rôle d’interface entre la partie commande et la partie puissance.

Ils permettent d’amplifier les signaux logiques pour le commande des IGBT du conver-

tisseur. Le logiciel d’expérimentation et de test (le controlDesk) permet de visualiser,

accéder et modifier en temps réel toutes les variables utiles à la commande à partir de

l’ordinateur.

r Le convertisseur de puissance SEMIKRON

Le convertisseur SEMIKRON constitue la partie de puissance du système. Il alimente

la charge entrâınée via la moteur et les lois de commandes développées. La figure 4.45

représente le convertisseur avec ces composantes et sa configuration physique.
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Figure 4.45 – Structure et configuration physique du convertisseur SEMIKRON

Le convertisseur est essentiellement composé des éléments suivants :

• un redresseur triphasé à diode pouvant délivrer une tension continue jusqu’à 750

V avec une entrée maximale de 480 V ;

• deux condensateurs électrolytiques de caractéristiques 2200 µF/400 V ;

• un onduleur triphasé et un bras de freinage avec des modules SKHI 22A à IGBT.

Ces modules sont alimentés par des signaux 0/15 V pour l’ouverture et la fermeture

avec un temps mort de 4,3 µs et une fréquence de commutation maximale de 50 kHz.
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* La carte dSPACE DS1104

La carte dSPACE DS1104 R&D Controller Board [216, 217, 218, 219, 220], développée

par la société dSPACE, permet de développer des contrôleurs numériques et de simuler

en temps réel . La carte est composée essentiellement d’un processeur mâıtre ou princi-

pal, d’un processeur esclave DSP (Digital Signal Processor), d’un panneau de contrôle

(Control Panel CLP1104) et des logiciels pour la faire fonctionner dans l’environnement

Simulink. La carte de contrôle DS1104, montée dans l’ordinateur (a), et le panneau de

contrôle (CLP1104) sont représentés sur la figure 4.46.

Figure 4.46 – Configuration de la carte dSPACE DS1104

p Control Panel - CLP1104

Le CLP1104 joue le rôle d’interface entre la carte et l’environnement extérieur du

système. Les différents signaux qui entrent ou sortent de la carte passent par le CLP1104.

Ce dernier se charge de la gestion des interruptions et signale le fonctionnement correcte

ou non des différentes entrées et sorties (7). Elle affiche aussi les parties des processeurs

principal et esclave numérotées de 1 à 6.

p Le processeur principal ou mâıtre

C’est l’unité centrale de calcul et de traitement de la carte avec un noyau Power PC

603 et une vitesse de traitement interne de 250 MHz. Le processeur est composé de :

¶ huit (8) convertisseurs numérique/analogique ou DAC (Digital Analog Converter)

sur 16 bits avec des sorties variant de -10 V à 10 V en pas de 0,305 mV ;

· huit (8) convertisseurs analogique/numérique ou ADC (Analog Digital Converter) ;

ADC1 - ADC4 sont multiplexés et partagent un seul convertisseur sur 16 bits

ADC5 - ADC8 ont chacun un convertisseur sur 12 bits.

¸ Deux (2) entrées encodeurs incrémentaux ;

¹ L’interface série UART (Universal Asynchronous Receiver and Transmitter) ;

C’est un récepteur-émetteur qui peut être configuré RS232, RS422 ou bien RS485.

Son rôle est d’assurer la communication série avec les dispositifs externes.

º L’interface Entrées/Sorties numériques (digital I/O) contenant 20 pins.
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p Le processeur esclave : Le DSP (Digital Signal Processor)

C’est le processeur TMS320F240 de traitement de signal développé par Texas Ins-

truments. Il a une vitesse de calcul de 25 MHz et une mémoire de 4K.16 réservée pour

la communication avec le processeur mâıtre. Le processeur esclave est composé :

» d’une interface des entrées/sorties DSP numérique (slave I/O PWM) de synchroni-

sation ; Il permet de générer et mesurer les signaux PWM et carrés.

l d’une interface numérique de courant maximal ± 13 mA ;

l d’une interface périphérique série SPI (Serial Peripheral Interface).

p Le logiciel controlDesk

Le ControlDesk permet de visualiser et de modifier en temps réel les variables du

schéma développé sous Simulink. L’utilisateur peut contrôler la simulation via cette

interface en modifiant, les consignes, les paramètres des correcteurs, les saturations...

Le logiciel permet d’enregistrer et exporter les signaux à partir l’interface du travail.

p Le logiciel d’interface en temps réel (RTI)

Le rôle de la RTI est de lier l’environnement Simulink avec la carte en ajoutant aux

modèles des entrées et sorties. La RTI s’installe automatiquement avec la carte et est

facilement accessible en tapant rti sur l’interface Matlab ouvert sur l’ordinateur.

p Diagramme de traitement avec la carte dSPACE DS1104

La carte assure l’aspect de traitement numérique des lois de commandes développées.

Cela se fait de manière ordonnée de l’acquisition numérique des signaux d’entrée jus-

qu’aux signaux de commandes. La figure 4.47 présente le digramme de traitement.
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  Power PC 603e
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    d'interruptions
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encodeurs
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série RS232,
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Dual port RAM
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DSP

                              Entrées-Sorties numériques (24 bits)                                          

 vers ordinnateur PC

DS1104

Processeur esclave DSP

Entrées-Sorties
numériques 14 bits

interface périphéri -
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4 Entrées
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4x1 Phases

Processeur Maitre

Figure 4.47 – Diagramme de traitement de la carte DS1104
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4.5.2 Résultats de la validation de la commande scalaire

Pour valider expérimentalement la commande scalaire avec l’application, plusieurs

tests avec le moteur MAS 2 (les caractéristiques sont données en annexe E) sont faits.

La commande est développée pour imposer la vitesse de fonctionnement du système et

limiter l’appel de courant. Toutefois, la commande en boucle fermée simulée n’a pas pu

être validée à cause de l’absence de certains instruments dans la plate-forme.

Ainsi, des tests sont faits pour vérifier le couplage du système et valider la commande

SVM dans un premier temps. Dans un second temps, le commande scalaire est validée

pour un fonctionnement à fréquence nominale puis avec variation de la fréquence.

r Validation du couplage du système et la SVM

Dans cette partie de validation, on s’intéresse à l’alimentation et la SVM. Les figures

4.48, 4.49 et 4.50 représentent respectivement le rapport cyclique généré par la SVM,

la tension entre deux phases et le courant dans une phase du moteur asynchrone.
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Figure 4.48 – Rapport cyclique
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Figure 4.50 – Courant dans une phase
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Figure 4.51 – Forme du courant

Les signaux logiques de la commande SVM envoyés aux gâchettes permettent de

mettre en marche le convertisseur DC-AC. Ce dernier génère une tension composée

suffisante pour mettre en mouvement le moteur avec un appel de courant d’environ 15

A. Le pic de courant au démarrage est lié à l’application directe de la tension nominale.

Les résultats expérimentaux montrent qu’avec la carte dSPACE DS1104, les signaux

logiques de la commande SVM sont bien générer et envoyer à la partie puissance.
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r La commande scalaire pour un fonctionnement à fréquence nominale

Dans cette partie, consacrée à la validation de la commande scalaire, des tests pour

un fonctionnement à fréquence nominale et avec variation de la fréquence sont réalisés.

Pour effectuer ces tests de validation, la démarche suivante a été adoptée :

• on programme la commande avec la rampe d’alimentation sur Simulink-dSPACE ;

• on procède au couplage : la partie commande - SEMIKRON - Moteur - Charge ;

• le redresseur triphasé à diodes du SEMIKRON est utilisé pour générer une tension

continue à partir de la source triphasée de valeur efficace 230 V et de fréquence 50 Hz ;

• l’onduleur alimente le moteur, couplé à une charge modélisée par la motopompe ;

• on démarre le système avec le programme, l’enregistrement des variables et la visua-

lisation des grandeurs se fait via le logiciel ControlDesk à partir de l’ordinateur.

l Résultats

Les figures 4.52 et 4.53 représentent le profil tension-fréquence et d’alimentation

imposée au moteur avec la commande développée. Ainsi, on maintient le rapport V/f

constant avec une alimentation progressive du moteur asynchrone avant de fonctionner

en pleine tension de 325 V et une fréquence de 50 Hz.

5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
fréquence (Hz)

50

100

150

200

250

300

A
lim

en
ta

tio
n 

(V
) X: 50.03

Y: 325.3

Figure 4.52 – Profil Vs-f
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Figure 4.53 – Profil de la tension

Les figures 4.54 et 4.55 illustrent l’évolution des rapports cycliques des signaux de

commande. Le profil imposé dans la programmation permet de générer des signaux

SVM d’amplitude variable au démarrage et égale à l’unité en fonctionnement nominal.
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Figure 4.54 – Signal SVM
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Figure 4.55 – Amplitude du signal SVM
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Les figures 4.56 et 4.57 représentent la tension et le courant de la machine.
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Figure 4.56 – Tension composée
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Figure 4.57 – Évolution du courant

La commande impose un démarrage progressif avec une tension variable. Cela a

permis d’annuler l’appel de courant. Ce résultat corrobore avec la théorie et confirme

les performances de la commande sur la réduction de l’appel de courant au démarrage.

Pour illustrer les performances de la commande lors du basculement entre les points

de fonctionnement, des tests sont réalisés. La figure 4.58 présente les résultats.
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Figure 4.58 – Variations des grandeurs avec la commande scalaire

La fréquence est le degré d’action de la commande programmée sur Simulink-dSPACE

avec des temps de basculements bien définis. Elle a permis de varier proportionnellement

à sa valeur la tension par conséquent, le courant par les signaux logiques envoyés sur la

partie puissance. Le courant et la vitesse varient normalement avec une bonne stabilité.

Les résultats corroborent ainsi la théorie et la simulation. L’appel de courant et les

importantes variations des grandeurs lorsque l’on bascule d’un point de fonctionnement

à un autre sont éliminés. Ainsi, la commande donne des résultats satisfaisants pour les

applications rencontrant le problème d’appel de courant.
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4.6 Conclusion

Ce présent chapitre est consacré à l’élaboration et la validation de stratégies de com-

mandes pour le système de mouture. La première partie est consacrée à l’élaboration

des stratégies de commandes. Les commandes sont élaborées en vue de fonctionner à

vitesse variable et réduire l’appel de courant tout en tenant compte de la configura-

tion du système. Les spécificités du système et les objectifs ont conduit à développer

des commandes basées sur les lois scalaire et vectorielle avec la technique d’estimation

de la vitesse MRAS. Ainsi, les commandes sont développées avec des correcteurs PI

afin de pouvoir faire fonctionner le système à des plages de vitesse définies. Cela per-

met d’améliorer le rendement et d’éviter les dysfonctionnements. Les différentes lois

de commandes élaborées sont simulées avant d’être valider expérimentalement avec la

carte dSPACE.

Dans la partie simulation, les commandes sont simulées avec le système de mouture

dans un premier temps. Les résultats de simulation obtenus démontrent la possibilité

de fonctionner à débit et vitesse variable. Dans le second temps, l’ensemble du système

avec les commandes sans capteur est simulé. Les simulations ont donné de bonnes

performances avec des boucles de régulations ou de corrections efficaces et robustes.

Les performances énergétiques du système avec la commande proposée sont vérifiées

en fonctionnant à vitesse et débit variables. L’analyse est faite à deux niveaux.

D’abord en comparant le rendement du système pour des fonctionnements avec ou

sans commande. Les résultats obtenus sont globalement satisfaisants. Ils montrent que

pour toutes les plages de fonctionnement, la commande donne un meilleur rendement.

Dans le second cas, l’analyse par plages de fonctionnement du système est faite. Elle

a permis de montrer qu’avec la commande, un rendement de 80 % peut être obtenu.

D’autre part, elle permet de contrôler la consommation énergétique et déterminer les

plages de fonctionnements optimaux avec un fonctionnement stable de tout le système.

Cependant, pour limiter l’appel de courant au démarrage du système, la commande

scalaire devient la plus importante pour l’application. Vu ces conclusions, la commande

scalaire avec la stratégie SVM est proposée pour la validation expérimentale.

Dans la troisième partie, la validation expérimentale est faite. Elle est réalisée sur un

banc d’essai doté d’une carte dSPACE DS1104. Avec la commande scalaire, les résultats

obtenus sont satisfaisants. L’appel de courant est annulé avec la mise sous tension

progressive du système. La commande SVM est aussi validée avec une génération des

tensions triphasées par le convertisseur de puissance DC-AC.
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Le travail présenté dans cette thèse rentre dans le cadre de recherches de nouvelles

solutions pour la mise en place de système de mouture de céréales dans les zones ru-

rales dotés de micro-réseaux PV. Ces systèmes de mouture conçus sont basés sur les

convertisseurs statiques et les moulins de fabrication artisanale. Ainsi, ce travail est

consacré à la conception, la caractérisation et la commande d’un système de mouture

de céréales à base local. Le développement de ce système rentre dans le processus de

l’amélioration des conditions de vie des populations par la satisfaction des besoins pri-

mordiaux de mouture de céréales avec moins d’efforts physiques et de manutention. Il

contribue aussi à l’amélioration du rendement du système par rapport aux systèmes

classiques avec moins de dysfonctionnements mécaniques et un contrôle convenable.

La mise en place de ces nouveaux systèmes est basée sur l’étude théorique pour la

modélisation, la simulation suivie par la validation expérimentale. Ainsi, les objectifs

recherchés à travers ce travail sont principalement structurés sur deux axes centraux :

• la conception d’une interface statique entre le moulin et le micro-réseau ;

• l’élaboration de stratégies de commandes pour le système proposé.

Dans le chapitre 1, l’état de l’art et le choix du convertisseur AC-DC-AC sont faits.

L’état de l’art a permis de choisir un convertisseur à prélèvement sinusöıdal de cou-

rant suivant les configurations et les problématiques du micro-réseau et du système

de mouture. Le choix du convertisseur se justifie par les possibilités de prélever sur le

micro-réseau un courant sinusöıdal avec un facteur de puissance unitaire et délivrer une

source triphasée d’amplitude et de fréquence contrôlées pour le système de mouture.

Les modèles et les commandes du convertisseur AC-DC-AC sont établis dans le cha-

pitre 2. Les commandes sont élaborées pour obtenir un courant sinusöıdal avec un

facteur de puissance unitaire et une source de tension triphasée. Les modèles et les

commandes proposées sont simulés. Ainsi, les boucles de régulation de la commande

permettent de contrôler les perturbations du coté du micro-réseau vis-à-vis du conver-

tisseur avec un courant prélevé sinusöıdal et en phase avec la tension, un THD inférieur

à 5 % et un facteur de puissance quasiment unitaire. La commande SVM a permis de

générer à la sortie du convertisseur statique des tensions triphasées équilibrées.

Le système de mouture de céréales est caractérisé et modélisé dans le chapitre 3.

Après la modélisation et la simulation du moteur, le moulin est caractérisé en se fondant

sur d’approches théorique et expérimentale. Dans la théorie, les équations analytiques

caractérisant le système sont établies et par la suite validées par des tests expérimentaux

réalisés sur un prototype de moulin artisanal. Les résultats de simulation ont montré la

possibilité d’améliorer le fonctionnement des moulins de fabrication artisanale.
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Après la modélisation du convertisseur et la caractérisation du système de mou-

ture, des lois de commandes sont développées dans le chapitre 4. Ces commandes sont

élaborées dans l’optique de fonctionner à vitesse variable et limiter l’appel de cou-

rant lors de la mise sous tension du système. Selon la structure du moulin, des com-

mandes sans capteurs de vitesse basées sur les commandes FOC et scalaire avec l’es-

timateur MRAS sont élaborées. L’estimateur MRAS permet de reconstruire la vitesse

avec seulement les capteurs de courants. Les simulations montrent que les commandes

fonctionnent convenablement avec le système. Elles permettent de réguler les grandeurs

mécaniques et de contrôler le fonctionnement du système pour améliorer le rendement.

L’analyse énergétique du système de mouture est faite. D’abord par une comparaison

du système avec la loi de commande et le système classique et puis suivant les plages

de fonctionnement avec la commande. L’analyse a démontré l’importance de la com-

mande pour le système. La commande donne la possibilité d’augmenter le rendement

du système jusqu’à environ 80 %. Le dernier point abordé dans cette présente thèse est

l’implémentation pratique pour la validation expérimentale des lois de commandes.

L’environnement expérimental pour la validation est construit autour d’une carte de

contrôle dSPACE DS1104. L’expérimentation est primordiale pour mettre en marche le

système et observer les évolutions des différentes grandeurs en temps réel. La commande

scalaire, choisie en fonction de ses performances sur la réduction de l’appel de courant au

démarrage, et la commande SVM sont développées et implantées sur la carte DS1104.

Les performances de ces commandes sont largement présentées sur le document. Nous

avons montré la possibilité de réduire significativement l’appel de courant au démarrage

du système en assurant une mise sous tension progressive sans affecter les performances.

Le travail réalisé dans cette thèse constitue une base solide pour la mise en œuvre de

nouveaux systèmes de mouture de céréales en zones rurales avec les moulins de fabrica-

tion artisanale. Les résultats obtenus sont satisfaisants mais peuvent être approfondis

et améliorés. À l’issue de ce travail quelques perspectives se dégagent, parmi lesquelles :

• l’approfondissement des approches de modélisation du système. Cela nécessite

une prise en compte de tous les aspects mécaniques du moulin avec des méthodes

de mesure plus précises et des analyses pointus des propriétés des céréales traitées ;

• la validation expérimentale et la réalisation des stratégies de commandes ;

• du point de vue économique, il serait intéressant de faire une étude poussée. Cela

permettra de mieux contrôler la consommation énergétique du système et choisir la

technologie la plus adaptée pour la conception ;
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torat, Université Ferhat Abbas-Setif, 2010.

[9] A. Aboubou and S. Zouzou, “Contribution à la compensation de la pollution
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niveaux,” Thèse de Doctorat, Institut Nationale Polytechnique de Toulouse, 2002.

[74] M. El-Moniem, H. Azazi and S. Mahmoud, “A current sensorless power factor cor-

rection control for LED lamp driver,” Alexandria Engineering Journal, Elsevier,

vol. 53, pp. 69–79, 2014.

[75] K. Abdelhalim, “Correction d’un facteur de puissance à l’entrée d’un hacheur
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[81] E. Monmasson, Power Electronic Converters : PWM Strategies and Current

Control Techniques. John Wiley & Sons, River Street, Hoboken, USA, 2011.

[82] R. Brindha, V. Ganapathy, S. Apnapriya and J. Venkataraman, “Third Harmo-

nics Injection Applied To Three Phase/Three Level/Three Switch Unidirectional

PWM Rectifier,” International Journal of Advanced Research in Electrical, Elec-

tronics and Instrumentation Engineering, vol. 3(2), pp. 307–314, 2014.

[83] D. Holmes and T. Lipo, Pulse Width Modulation For Power Converters : Prin-

ciples and Practice. IEEE Press Editorial Board, 2003.

[84] P. Dharmadhikari, “Comparison of Full Bridge Voltage source Inverter with Dif-

ferent PWM Techniques,” International Journal of Computer Applications, pp.

25–30, 2013.

[85] N. Mohan and R. Nema, “Performance Analysis and Comparison of Pulse Width

Modulation Techniques for Two level Inverter Based Induction Motor Drives,”

IEEE International Conference on Magnetics, Machines & Drives, Kottayam, In-

dia, July 24-26, 2014.

[86] B. Allaoua and A. Laoufi, “A Novel Sliding Mode Fuzzy Control based on SVM

for Electric Vehicles Propulsion System,” Energy Procedia, Elsevier, vol. 36, pp.

120–129, 2013.

[87] R. Kumar, S. Kumar and A. Yadav, “Comparison of PWM Techniques and In-

verter Performance,” Journal of Electrical and Electronics Engineering, vol. 4(1),

pp. 18–22, 2013.
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Références bibliographiques

source inverter,” International Journal of Engineering, Science and Technology,

vol. 2(1), pp. 1–12, 2010.

[127] A. Gupta and S. Kumar, “Analysis of Three Phase Space Vector PWM Voltage

Source Inverter for ASDs,” International Journal of Emerging Technology and

Advanced Engineering, vol. 2, pp. 2250–2459, 2012.

[128] L. Saribulut, A. Teke and M. Tumay, “Vector-based reference location estima-

ting for space vector modulation technique,” Electric Power Systems Research,

Elsevier, vol. 86, pp. 51–60, 2012.

[129] P. Tran, “MATLAB/Simulink Implementation and Analysis of Three Pulse Width

Modulation (PWM) Techniques,” PhD Thesis, Boise State University, 2012.

[130] A. Mishra, S. Save and R. Sen, “Space Vector Pulse Width Modulation,” Int.

Journal of Scientific & Engineering Research, vol. 5(2), pp. 1472–1476, 2014.

[131] S. Mane and I. Korachagaon, “Design of Three Phase Inverter Using Space Vector

Pulse Width Modulation Technique (SVPWM),” International Journal of Enhan-

ced Research in Science Technology & Engineering, vol. 3(7), pp. 251–259, 2014.

[132] N. Quang and J. Dittrich, Vector Control of Three-Phase AC Machines : System

Development in the Practice. Springer, 2015.

[133] A. Mansour, “Novel SVPWM based on first order equation,” Journal of Electrical

Systems and Information Technology, vol. 2, pp. 197–206, 2015.

[134] X. Jing, “Modeling and Control of a Doubly-Fed Induction Generator for Wind

Turbine-Generator Systems,” PhD Thesis, Marquette University, 2012.

[135] H. Khan, “Optimised Space Vector Modulation for Variable Speed Drives,” PhD
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Annexe A
Transformations de coordonnées

Dans cette partie, les transformations de coordonnées dans les repères utilisés dans ce

travail sont abordées. La figure A.1 représente le repère triphasé (a, b, c) et les repères

diphasés (α, β) et (d, q). Ces derniers sont utilisés pour simplifier les équations.

a

b

c

α

β

  d

  q

θ(a b c)

(α  β)
(d q)

Figure A.1 – Représentation des repères

Pour simplifier l’écriture de ces équations dans les différends repères, les trois gran-

deurs triphasées sont considérées sinusöıdales, équilibrées, d’angle θ et déphasées de

2π/3. Pour passer d’un repère a un autre la notation complexe est utilisée. Les expres-

sions du système triphasé dans le plan complexe sont données par la relation A.1.
Xa = Xm cos(θ) = Xm

2
(ejθ − e−jθ)

Xb = Xm cos(θ − 2π/3) = Xm

2
(ej(θ−2π/3) − e−j(θ−2π/3))

Xc = Xm cos(θ − 4π/3) = Xm

2
(ej(θ−4π/3) − e−j(θ−4π/3))

(A.1)

Les expressions analytiques des grandeurs dans les repères (α, β) et (d, q) sont obte-

nues par la transformation des coordonnées dans le repère (a, b, c).
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A.1 Passage du repère (a, b, c) au repère (α, β)

Le passage du repère (a, b, c) au repère (α, β) est souvent appelé transformée de

Clarke ou de Concordia. Ces transformées sont très proches mais la différence est notée

sur la conservation de la puissance. Si cette conservation est assurée avec la transfor-

mation de Concordia, elle n’est pas le cas pour la transformation dite de Clarke.

Le système triphasé est déphasé de 2π/3. Ainsi, dans la notation complexe l’opérateur

complexe ej2π/3 peut être utilisé, pour exprimer les composantes dans le repère (α, β).

La relation A.2 donne l’expression des composantes dans le plan complexes.

Xa + (ej2π/3)Xb + (ej2π/3)2Xc =
3

2
(Xα + jXβ) (A.2)

Le développement de la relation A.2 permet d’exprimer les composantes du repère

en fonction de celles du repère (a, b, c). La relation obtenue est la suivante :

Xa + (−1

2
+ j

√
3

2
)Xb + (−1

2
− j

√
3

2
)Xc =

3

2
(Xα + jXβ) (A.3)

Le regroupement des parties, complexes et réelles de la relation A.3, permet d’établir

la relation A.4. Cette relation donne les composantes Xα et Xβ en fonction des compo-

santes Xa, Xb et Xc dans le repère triphasé (a, b, c) ,.
Xα = 2

3
Xa − 1

3
Xb − 1

3
Xc

Xβ = 1√
3
(Xb − Xc)

(A.4)

Cette relation n’est pas l’unique et semble plus compliquée car dépendant des trois

signaux. Par conséquent nous établissons la relation qui ne dépend que de l’angle. Les

relations A.3 et A.4 permettent d’établir l’égalité A.5 dont est déduite la relation A.6.

Xm

2
[(ejθ − e−jθ) + (ejθ − e−j(θ+ 4π

3
)) + (ejθ − e−j(θ− 8π

3
))] =

3

2
(Xα + jXβ) (A.5)

3
Xm

2
ejθ − Xm

2
e−jθ(1 + ej4π/3 + ej2π/3) =

3

2
(Xα + jXβ) (A.6)

Sachant que 1 + ej4π/3 + ej2π/3 = 0, nous avons :

3

2
(Xα + jXβ) = 3

Xm

2
ejθ = 3

Xm

2
(cos(θ) + jsin(θ)) (A.7)

En identifiant les parties, réelle et imaginaire, de l’égalité A.7, les expressions des

composantes Xα et Xβ sont déduites. Elles sont données par la relation suivante. Xα = Xm cos(θ)

Xβ = Xm sin(θ)
(A.8)
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A.2 Passage du repère (α, β) au repère (d, q)

Les repères (α, β) et (d, q) sont diphasés. Le premier nommé est considéré fixe alors

que le repère (d, q) est tournant. Il tourne par rapport au repère (α, β) d’un angle θ.

Le schéma de principe du passage entre ces deux repères est présenté sur la figure A.2.

β

  d

θ

q

α

Figure A.2 – Représentation des repères (α, β) et (d, q)

Pour établir les relations entre ces repères, la technique de projection est utilisée. Les

projections des composantes des axes d et q respectivement sur ceux du repère (α, β)

donnent les relations A.9 et A.10.

Xd = Xα cos(θ) + Xβ sin(θ) (A.9)

Xq = −Xα sin(θ) + Xβ cos(θ) (A.10)

Pour effectuer la transformée inverse permettant de passer du repère (d, q) au repère

(α, β), la propriété trigonométrique cos(θ)2 + sin(θ)2 = 1 est utilisée. En multipliant

respectivement les expressions A.9 et A.10 par cos(θ) et sin(θ) et en tenant compte des

signes, nous avons les relations suivantes.

Xd cos(θ) = Xα cos(θ)2 + Xβ sin(θ)cos(θ) (A.11)

−Xq sin(θ) = Xα sin(θ)2 − Xβ cos(θ)sin(θ) (A.12)

Xd sin(θ) = Xα cos(θ)sin(θ) + Xβ sin(θ)2 (A.13)

Xq cos(θ) = −Xα sin(θ)cos(θ) + Xβ cos(θ)2 (A.14)

La sommation des relations A.11 et A.12 d’un côté et celle de A.13 et A.14 de l’autre

côté ont permis d’établir les relations inverses données par les équations A.15 et A.16.

Xα = Xd cos(θ)− Xq sin(θ) (A.15)

Xβ = Xd sin(θ) + Xq cos(θ) (A.16)

Thèse de Doctorat page xxiii ucad-esp-ler



Annexes

A.3 Passage du repère (a, b, c) au repère (d, q)

Cette transformation permet de passer du repère (a, b, c) vers le repère mobile (d,

q). Elle est constituée d’une transformation triphasée-diphasée suivie d’une rotation

d’angle. D’après les transformations effectuées précédemment, la relation A.17 donne

les matrices de passage du repère (a, b, c) vers (α, β) puis de (α, β) vers (d, q).[
Mabc→αβ

]
=

[
1 −1

2
−1

2

0
√

3
2
−
√

3
2

] [
Mαβ→dq

]
=

[
cos(θ) sin(θ)

−sin(θ) cos(θ)

]
(A.17)

Le passage du repère (a, b, c) au repère (d, q) peut se faire par la matrice suivante.

Elle est obtenue par le produit des matrices de passage données dans l’équation A.17.[
Mabc→dq

]
=

[
cos(θ) −1

2
cos(θ) +

√
3

2
sin(θ) −1

2
cos(θ)−

√
3

2
sin(θ)

−sin(θ) 1
2
sin(θ) +

√
3

2
cos(θ) 1

2
sin(θ)−

√
3

2
cos(θ)

]
(A.18)

Pour simplifier les relations trigonométriques suivantes sont établies.

−1

2
cos(θ) +

√
3

2
sin(θ) = cos(θ − 2π/3) −1

2
cos(θ)−

√
3

2
sin(θ) = cos(θ + 2π/3)

1

2
sin(θ) +

√
3

2
cos(θ) = −sin(θ − 2π/3)

1

2
sin(θ)−

√
3

2
cos(θ) = −sin(θ + 2π/3)

De ces relations est déduite une écrire simplifiée de la matrice Mabc→dq.[
Mabc→dq

]
=

[
cos(θ) cos(θ − 2π/3) cos(θ + 2π/3)

−sin(θ) −sin(θ − 2π/3) −sin(θ + 2π/3)

]
(A.19)

La relation A.20 donne l’équation de passage du repère (a, b, c) au repère (d, q).[
Xdq

]
=
[
Mabc→dq

] [
Xabc

]
(A.20)

Pour effectuer la transformée inverse, les matrices de passage du repère (d, q) vers

(α, β) puis de (α, β) vers (a, b, c) sont utilisées. Elle est donnée par la relation A.21.[
Mdq→abc

]
=

[
1 −1

2
−1

2

0
√

3
2
−
√

3
2

]′ [
cos(θ) −sin(θ)

sin(θ) cos(θ)

]
(A.21)

Le développement de la relation A.21 et celles trigonométriques, précédemment définies,

permettent d’établir la relation A.22, donnant la matrice de passage.

[
Mdq→abc

]
=


cos(θ −sin(θ

cos(θ − 2π/3) −sin(θ − 2π/3)

cos(θ + 2π/3) −sin(θ + 2π/3)

 (A.22)

Ainsi on a : [
Xdq

]
=
[
Mdq→abc

] [
Xabc

]
(A.23)
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Annexe B
Détermination des rapports

cyclique avec la SVM

La méthode du vecteur spatial ou Space vector modulation en anglais (SVM) est

une technique de commande basée sur le calcul des périodes de commutations des

interrupteurs de puissance du convertisseur statique à travers les rapports cycliques.

Pour déterminer les rapports cyclique, le schéma de principe de la figure B.1 est utilisée.

  π/3 - θ

  θ
  α

1
V

1

  α
2
V

2

  V
2

  V
1

  X

  V
s

  X
1

  X
2

Figure B.1 – Principe de calcul des temps de commutation avec la SVM

A partir de la figure B.1, les projections donnent les relations suivantes :

sin(θ) =
X

α1 |V1|
(B.1)

sin(θ − π

3
) =

X

α2 |V2|
(B.2)

cos(θ) =
X1

α1 |V1|
(B.3)

cos(θ − π

3
) =

X2

α2 |V2|
(B.4)
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Ces expressions conduisent aux relations :

X1 = α1 |V1| cos(θ) (B.5)

X2 = α2 |V2| cos(θ − π

3
) (B.6)

A partir des expressions précédentes on a :

α1 |V1| = α2 |V2|
sin(θ − π

3
)

sin(θ)
(B.7)

A partir du schéma de principe, l’amplitude de la tension peut être déduite en fonction

des grandeurs X1 et X2. on a :

|Vs| = X1 + X2 (B.8)

Ainsi, l’expression analytique de l’amplitude est donnée par :

|Vs| = X1 + X2 = α1 |V1| cos(θ) + α2 |V2| cos(θ − π

3
) (B.9)

La combinaison des relations B.7 et B.9 donne :

|Vs| = α2 |V2|
sin(θ − π

3
)

sin(θ)
cos(θ) + α2 V2 cos(θ − π

3
) (B.10)

=
α2 |V2|
sin(θ)

[cos(−θ +
π

3
) sin(θ)) + cos(θ) sin(−θ +

π

3
)] (B.11)

= α2 |V2|
sin(π

3
)

sin(θ)
(B.12)

A partir de ces relations sont déduites les expressions des rapports cycliques.

Ainsi, l’expression du rapport cyclique α1 est donnée par :

α2 =
|Vs|
|V2|

sin(θ)

sin(π
3
)

(B.13)

De manière analogue, l’expression du rapport cyclique α2 est donnée par :

α1 =
|Vs|
|V2|

sin(θ)

sin(π
3
)

|V2|
|V1|

sin(θ − π
3
)

sin(θ)
(B.14)

=
|Vs|
|V1|

sin(θ − π
3
)

sin(θ)
(B.15)

A partir des rapports cycliques, sont calculés les expressions de T1 et T2.

T1 = α1 Ts =
|Vs|
|V1|

sin(θ − π
3
)

sin(θ)
Ts (B.16)

T2 = α2 Ts =
|Vs|
|V2|

sin(θ)

sin(π
3
)

Ts (B.17)
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Annexe C
Structures et données

caractéristiques des moulins

C.1 Structures des moulins

C.1.1 Moulins à meules

Ces moulins à meules sont aujourd’hui de moins en moins utilisés. Ils permettent de

broyer les grains entre deux meules, dont le réglage détermine la finesse de la farine.

Figure C.1 – Structure du moulin à meule métallique
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C.1.2 Moulins à poulie-courroie

La plupart des moulins classiques sont dotés de systèmes poulie-courroie.

Figure C.2 – Structure du moulin à poulie-courroie

C.1.3 Moulins à diesel

Ce sont des moulins alimentés par des groupes électrogènes à diesel.

Figure C.3 – Structure du moulin à diesel
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C.1.4 Moulins à marteaux locales

Figure C.4 – Structure du moulin locale à marteaux et le tamis
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C.2 Données de la caractérisation du moulin

Données expérimentales de la caractérisation du moulin (synthèse des différents tests

expérimentaux effectués)

Débit Vitesse Vitesse Courant Puissance ab- Pertes Puissance Couple

(tr/min) (rd/s) I (A) sorbée (W) (W) utile (W) (N.m)

0 2993 313,552 3,300 259,150 259,150 0 0

0 2992 313,447 3,300 259,150 259,150 0 0

0,043 2990 313,238 3,330 251,891 227,293 24,597 0,078

0,171 2982 312,401 3,401 398,472 230,000 168,470 0,539

0,257 2978 311,980 3,467 637,943 235,493 402,446 1,290

0,428 2972 311,352 3,767 1176,315 261,533 914,777 2,938

0,471 2966 310,724 3,866 1324,102 270,6932 1053,406 3,390

0,557 2955 309,571 4,067 1546,221 289,731 1256,487 4,058

0,643 2963 310,410 4,266 1897,781 309,733 1588,047 5,116

0,557 2955 309,571 4,367 2003,601 320,093 1683,507 5,438

0,857 2952 309,257 4,862 2449,02 374,715 2074,305 6,707

0,943 2940 308 5,101 2608,091 403,404 2204,693 7,158

1,028 2932 307,162 5,461 2950,942 449,019 2501,921 8,145

1,071 2931 307,057 5,662 3019,121 475,707 2543,413 8,283

1,114 2929 306,848 6,162 3372,630 546,627 2826,003 9,210

1,57 2928 306,743 6,271 3483,511 561,531 2921,979 9,526

1,2 2927 306,638 6,860 3899,941 655,995 3243,944 10,579
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Annexe D
Modèle Simulink

Figure D.1 – Modèle Simulink-dSPACE de la commande scalaire

Figure D.2 – Modèle Simulink des transformations de repères
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Annexe E
Paramètres des moteurs utilisés

Table E.1 – Paramètres du moteur MAS 1

Pu = 2200 W : Puissance nominale

Nn = 2850 tr/min : Vitesse nominale

In = 5.05 A : Courant nominal

Cu = 7.37 N.m : Couple nominal

Rs = 2.475 Ω : Résistance statorique

Rr = 4.446 Ω : Résistance rotorique

Ls = 270.315e-3 H : Inductance statorique

Lr = 270.315e-3 H : Inductance rotorique

Lm = 259.836e-3 H : Inductance mutuelle

p = 1 : Nombre de Paire de pôles

J = 0.023 S.I : Moment d’inertie

fr = 26e-4 S.I : Coefficient de frottement

Table E.2 – Parametres du moteur MAS 2

Pu = 750 W : Puissance nominale

Nn = 2820 tr/min : Vitesse nominale

In = 2,5 A : Courant nominal

Cu = 2,54 N.m : Couple nominal

Rs = 7,5 Ω : Résistance statorique

Rr = 11 Ω : Résistance rotorique

Ls = 0,484 H : Inductance statorique

Lr = 0,484 H : Inductance rotorique

Lm = 0,460 H : Inductance mutuelle

p = 1 : Nombre de Paire de pôles

J = 0,005 S.I : Moment d’inertie

fr = 0,01 S.I : Coefficient de frottement
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Résumé

Résumé : Le travail développé dans cette thèse est consacré au développement et
l’amélioration des systèmes de mouture de céréales artisanaux, alimentés par des micro-
réseaux solaires Photovoltäıques (PV) dans les zones rurales. Cette étude a pour but
la mise en place de nouveaux systèmes de mouture robustes, moins chers, disponibles
et commandés à partir des moulins de fabrication artisanale couplés à des moteurs
asynchrones triphasés. Dans ce travail, la conception d’un convertisseur statique, la ca-
ractérisation du système de mouture et l’élaboration de lois de commande sont réalisées.
La configuration du convertisseur statique AC-DC-AC proposée, avec correction du fac-
teur de puissance (PFC), est dotée d’une commande. La commande permet de contrôler
les perturbations du côté du micro-réseau PV et l’alimentation du système de mouture.
Concernant le système de mouture, il est modélisé et caractérisé par le développement
d’approches théoriques et expérimentales. Ces approches ont permis de déterminer les
relations analytiques du modèle du moulin et les paramètres du système. Dans le but
de pouvoir fonctionner à vitesse variable et réduire l’appel de courant au courant au
démarrage du moulin, des commandes basées sur les lois vectorielle et scalaire avec es-
timation de la vitesse par la technique MRAS sont développées. Dans le dernier point,
les commandes sont simulées et validées expérimentalement avec une carte dSPACE
DS1104. Les résultats obtenus sont satisfaisants. Les modèles sont validés et les résultats
témoignent les bonnes performances de la commande proposée pour le système.

Mots-clés : Moulin de fabrication artisanale, Convertisseurs statiques, Moteur asyn-
chrone, Commande vectorielle, Commande scalaire, MRAS, Micro-réseau PV, PFC.

Abstract : The work developed in this thesis is devoted to the development and the
improvement of craft cereal grinding systems, fed by solar photovoltaic micro-grids in
rural areas. The work aims to design and set up of rugged, available and less expen-
sive controlled grinding systems based on mills locally designed driven by three phase
induction motors. In this work, the designing of the static power converter, the grin-
ding system characterization and controls strategies for the system are approached. The
configuration of static inverter AC-DC-AC proposed with correction of the power-factor
(PFC) is controlled. Commands strategies allows to control micro-grid disturbances and
ensuring the electrical supply of the mill. Concerning the grinding system, it’s model-
led and characterized by the development of theoretical and experimental approaches.
These developed approaches have allowed to determine the analytical equations that
model the mill and to determine experimentally the grinding system parameters. In
order to operate at variable speed and reducing the starting inrush current of the mill,
mechanical-sensorless controls technique based on vector and scalar strategies with the
model reference adaptive system (MRAS) approaches for estimate the rotor speed are
developed. Controls are simulated and validated experimentally using the dSPACE
DS1104 Board in the last point. Obtained results are satisfactory. Models are validated
and the results show the good performances of the proposed controls for the system.

Key-words : Mill locally designed, Static power converters, Inducion Motor, Vector

control, Scalar control, MRAS, photovoltaic micro-grid, PFC
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