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Introduction génerale

Contexte et positionnement de la these

Dans le domaine des machines de production, il existe aujourd’hui des systémes de type
pose-dépose (Figure 1), ou chaque composant est optimisé¢ pour donner le maximum de ses
performances au systéme. La Figure 1 montre un systéme utilisant une commande numérique pour
piloter des moteurs linéaires qui permettent la mise en mouvement d’une poutre mécanique centrale.

Figure 1 : Exemple de commande et de robot "Pick and Place"”, du fabricant ETEL [CORSI — 2007]

Les performances d’un tel systéme permettent d’atteindre des vitesses de déplacement supérieures a
2m/s, tout en conservant une précision de positionnement de quelques microns. Toutefois, pour
répondre au contexte économique, de nouveaux systémes sont étudiés pour étre a la fois plus rapides et
plus précis. Les composants mécaniques se déforment alors sous les efforts exercés par les actionneurs
électriques. La Figure 2 présente un mode de flexion de poutre a 410Hz et un mode de flexion de la
fixation de cette poutre a 30Hz. Plusieurs solutions existent pour compenser ce phénoméne : soit une
augmentation de la rigidité de la poutre, qui permet de repousser les fréquences de ces modes au-dela de
la bande passante de 1’actionneur ; mais cette solution induit un supplément de poids de la poutre, qui
n’est pas acceptable pour les fortes accélérations requises ; soit la présence de ces fréquences parasites
est autorisée dans le systeme. Elles peuvent alors étre compensées par la commande des moteurs
linéaires, ce qui évite ainsi d’exciter les modes de la structure mécanique. La commande doit donc
maitriser le contenu spectral de la force générée par les moteurs linéaires. C’est ce que cherchent a
obtenir les travaux présentés dans ce mémoire.

ler mode :

30Hz
r /‘

28m mode :

410 Hz

Figure 2 : Détails de la commande, du moteur linéaire et des modes de flexion de la poutre



Pour compléter I’exemple précédent, nous pouvons détailler le cas des simulateurs de vol ou les
performances des manches de simulateur jouent un réle prépondérant dans I’appréciation du contréle de
I’avion par le pilote (Figure 3). En effet, ces manches doivent parfaitement suivre les mouvements de la
main d’une part, fournir un retour de force qui correspond en proportion a la réaction du systéme
commandé d’autre part. Technologiquement, ces manches de simulateurs sont composés d’un
entrainement a servomoteur couplé a un réducteur.

Figure 3: Szmulateur de vol avec retour haptique dans le manche

Toutefois, cette solution n’est plus suffisante pour satisfaire aux nouveaux besoins en termes de
sensibilité du retour d’effort. Ces systémes doivent étre capables de fournir plus de 20N en continu et
avoir une résolution de I’ordre de 0,01N correspondant a la sensibilité humaine. Ces valeurs sont trés
contraignantes, notamment la valeur de force minimale de 0.01N que doit pouvoir fournir un tel
systéme. Pour répondre a ce cahier des charges, notre partenaire industriel ETEL a proposé une solution
qui consiste a remplacer le servomoteur et le réducteur par un entrainement direct : un moteur annulaire,
également appelé moteur couple (Figure 4). La structure du moteur annulaire correspond a celle d’un
moteur linéaire enroulé sur un cylindre. Cette solution peut fournir une force de 20N en continu ;
cependant, de par leur construction, les moteurs couples présentent des oscillations liées a 1’interaction
des aimants et du fer présents dans les dents du circuit magnétique. Ce couple de denture génére une
force maximale de 3N en bout de manche de simulateur. Malgré la structure de commande élaborée par
ETEL pour compenser ces phénomenes de denture [ETEL — 2007], le niveau de ces forces
perturbatrices est resté supérieur a 0.01N. La Figure 4 présente la structure et le couple générés par le
moteur annulaire : ainsi, les oscillations résiduelles de couple n’ont pas pu étre complétement éliminées
par la commande. Il est donc nécessaire de définir une nouvelle structure de commande pour tenir
compte de tels phénomeénes.
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Dans les applications industrielles ou les ondulations de couple issues d’harmoniques de courant
sont visibles dans la bande passante du régulateur de vitesse, celles-ci peuvent étre compensées par le
régulateur de vitesse. Elles se retrouvent simplement "en négatif" sur la consigne de couple du moteur.
Cependant, en général, les systémes haptiques sont commandés par une consigne de couple sur le
moteur, et bien que la position soit mesurée (par exemple pour commander le simulateur de vol), elle ne
sert pas pour fermer une quelconque boucle de vitesse. Les ondulations de couple sont donc directement
ressenties par l'utilisateur, qui y est trés sensible. La compensation de ces oscillations résiduelles par la
commande ne peut véritablement étre efficace que si 1’origine et I’impact des différents phénomenes
¢électriques et mécaniques sont parfaitement connus.

Le sujet de notre étude s’inscrit donc dans une démarche d'optimisation de la commande en force
d'un actionneur linéaire synchrone pour un axe de positionnement rapide. Pour réaliser une commande
optimale de ces systémes, des modeles avancés sont nécessaires. En effet, les modeles classiquement
utilisés pour représenter les moteurs linéaires ne suffisent plus. Pour les modeles retenus, de nouvelles
architectures de commande doivent alors étre définies.

Les objectifs de cette these sont donc multiples :

—  Etablir un modéle avancé d’un moteur linéaire en vue de sa commande. Des phénoménes
¢électriques et magnétiques présents dans les moteurs linéaires synchrones a aimants
permanents sont modélisés : les harmoniques de forces électromotrices a vide et en charge,
les non-linéarités liées a la saturation des inductances et enfin les forces de détente. Tous ces
phénomenes génerent des forces perturbatrices sur la force de poussée.

—  Définir une structure de commande adaptée au moteur linéaire. Dans un premier temps, les
structures de commande classiques sont justifiées, puis de nouvelles commandes sont
détaillées a partir des modeles retenus des phénomeénes prépondérants. Pour faciliter 1”étude
des structures de commande, le formalisme graphique du Graphe Informationnel Causal est
utilisé.

Il est important de préciser que le contexte de cette étude n'est pas spécifiquement tourné vers le
domaine de la machine de production. Cependant, c’est dans ce domaine que se trouve le plus grand
nombre de publications scientifiques qui contribuent a I'amélioration des commandes pour les systémes
équipés de moteurs linéaires.



Ce mémoire est organisé de la fagon suivante :

Le premier chapitre présente un bref historique de la technologie des moteurs linéaires. Les
différentes familles d’actionneurs linéaires pour les systémes a entralnement direct sont ensuite
présentées. Les moteurs linéaires synchrones a aimants permanents (PMLSM) qui font I’objet de 1’étude
sont plus particulierement détaillés. Une analyse de 1’état de I’art montre d’une part 1’essor récent des
moteurs linéaires de type synchrone a aimants permanents et, d’autre part, les freins technologiques
actuels qui s’y rattachent. Le mode¢le classique au premier harmonique est analysé. Différents outils de
modélisation sont présentés : les méthodes utilisées pour I’analyse des systémes électromagnétiques
telles que la modélisation analytique, les réseaux de reluctance et la méthode des éléments-finis sont
présentées. Puis, le formalisme causal dit a énergie localisée est ensuite présentée, ainsi que sa
représentation sous la forme de Graphe Informationnel Causal (GIC).

Le deuxiéme chapitre présente la modélisation avancée d’un moteur linéaire en vue de sa
commande. L’objectif est d’obtenir un modéle analytique plus précis que le modéle classique au premier
harmonique. Ainsi, le mode¢le devra tenir compte de phénomenes électriques et magnétiques présents
dans les moteurs étudiés, tels que les effets d’encoches, la saturation des inductances, et les propriétés
non linéaires des forces électromotrices. Deux niveaux de représentation sont abordés : modéle
analytique et mod¢le par ¢léments finis. Ces mod¢les sont validés par des essais expérimentaux. Ensuite,
I’impact des phénomeénes modélisés est quantifié¢ au niveau de la force de poussée.

Le troisiéme chapitre traite des structures de commande de moteur linéaire. Ce chapitre présente des
architectures de commande dédiées aux modeles de moteur linéaire précédemment établis, en vue
d’améliorer le controle en force de poussée. En s’appuyant sur les propriétés du formalisme causal et la
représentation du modele sous forme de GIC, la structure de commande maximale correspondant au
modele retenu lors de la modélisation est présentée. Les procédés d’inversion directe et indirecte du
formalisme GIC sont détaillés et appliqués au cas du moteur linéaire synchrone. Les techniques de
commande qui en découlent, de type boucles imbriquées et boucles non-fermées, sont ensuite analysées.
Puis, quelques structures de commande mixte, mélangeant les commandes obtenues en Boucles
Fermées et Non-Fermées, sont ensuite présentées. Finalement, les résultats présentés a 1’aide de ces
nouvelles structures de commande montrent les gains en performance pour le contréle de la force de
poussée d’un moteur linéaire.



Chapitre |
Synthese sur les moteurs linéaires

1.1 Historique

Le premier brevet d’application industrielle portant sur des moteurs linéaires date de 1902,
[ZEHDEN — 1902]. Bien qu’il contienne peu d’informations sur la technologie du moteur linéaire, il
présente le choix des moteurs linéaires asynchrones pour propulser des trains de passagers, Figure 5:

Figure 5 : I* brevet de moteur linéaire [ZEHDEN — 1902]

En France, il y eu une tentative de transport par moteur linéaire asynchrone a partir de 1969 avec
l'aérotrain suburbain S44 (Figure 6). Il était sustenté et guidé par des coussins d'air horizontaux et
verticaux de la société Bertin, et glissait sur une voie en béton ayant la forme d'un T inversé. Il
comprenait un moteur linéaire a induction pour la propulsion, construit par la sociét¢ Le Moteur
Linéaire (LML) du groupe Merlin Gerin. Celui-ci fut difficile a mettre au point, de plus, il chauffait
énormément. La captation du courant électrique d'alimentation se faisait par des navettes frottant sur des
rails disposés le long de la voie. Ces navettes étaient fixées a l'appareil au niveau de deux orifices dans la
partie basse de l'appareil (Figure 6).

Figure 6 : Photos de l'aérotrain suburbain 44 [CONSTANT — 1989]

Le S44 était en fait un prototype expérimental dont la version commerciale aurait di servir pour les
liaisons Orly-Roissy et La Défense-Cergy. L’expérimentation du systeéme de propulsion par moteur
électrique linéaire s’est étalée de décembre 1969 a début 1972, et a permis au S44 d’atteindre une vitesse
de 170 km/h sur sa voie d’essais de 3 km [CONSTANT — 1989].

La sociét¢ Le Moteur Linéaire (LML) a été ensuite relayée en 1973 par Jeumont-Schneider.
L'exploitation commerciale devait étre assurée par des éléments de 2 véhicules circulant a 60s
d'intervalle, les 23 km du trajet étant effectués en 10 min. Le protocole a été ratifié en mai 1974.



Cependant, en juillet 1974, les pouvoirs publics sont revenus sur leur décision, et ont mis fin aux essais
a base de moteurs linéaires en France au profit du Train a Grande Vitesse (TGV).

Le développement industriel des moteurs linéaires synchrones a aimants permanents dans d’autres
domaines que le transport n’a pris son essor qu’a la fin des années 1980 [MCLEAN - 1988] et connait
aujourd’hui une croissance annuelle de 20% [EASTHAM — 2002]. Le marché du moteur linéaire
représente, en 2004, 113M€ pour I'Europe et 95SME pour les USA [GIERAS —2003]. C’est un secteur en
plein développement, qui s’étend actuellement & de nouveaux domaines d’applications. Toutefois, il
n’existe pas de marché de masse pour les moteurs linéaires. Ce marché est uniquement porté par I’aspect
inventif et imaginatif des applications.

1.2 Structures et topologies des moteurs lineaires

Aujourd’hui, le terme de moteur linéaire recouvre en fait une trés grande variété de systémes. En
effet, il y a, par exemple, des moteurs de type asynchrone ou synchrone, avec des géométries de type
plat, tubulaire ou annulaire. Le Tableau 1 présente une ébauche d’ordonnancement des moteurs
linéaires par famille technologique [CASSAT —2003].

Asynchronous Cage w/ laminations X
motor Secondary Solid non magnetic X
No X
DC classical X
DC superconductor X
PM Radial (tubular) X
PM Tangantial X X
Excitation PM Attractive X X
Synchronous Heteropolar X X X X X X X X X
motor Homopolar X X
Flux Transverse X X
Ironcore X X X X X X X
Slotless X X X
Armature  Ironless X X X
Polyphase X X X X X X X X
Winding  Single phase X X
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Tableau 1 : Exemples de types de moteurs linéaires [CASSAT — 2003]

Il n’est pas dans notre objectif de détailler toutes les structures des différentes familles de moteurs
linéaires. Par contre, la bibliographie frangaise comporte de nombreux articles qui justifient de 1’intérét
du moteur linéaire [MULTON — 1999], [GOMILA — 2005]. Il existe également des articles qui
présentent ces différentes familles de moteurs [FAVRE — 2000], [CHEVAILLER - 2006].

De méme, la bibliographie anglo-saxonne compte de trés bons ouvrages dédiés a 1’étude des
moteurs linéaires [ BOLDEA — 1997], [BOLDEA —2001] et a leurs applications industrielles [GIERAS
—1999] ; ainsi que [SHODA — 1991 (en japonais)].

Nous avons restreint notre étude au seul domaine des machines de production, pour étre en
adéquation avec les compétences et le matériel de la plateforme technologique du laboratoire de
recherche. En 2006, le domaine des machines de production se caractérise par |’utilisation
quasi-exclusive d’une famille d’actionneurs linéaires représentée par des structures de type synchrone a
aimants permanents simple couche "Ironcore" (Topologie 8 du Tableau 1). La raison principale pour ce
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choix est que ces actionneurs possédent, par rapport aux autres technologies a moteurs linéaires, le plus
grand rapport de force par unité de surface, avec des valeurs pouvant approcher les 10 N/cm?
(9,05N/cm? pour le LMP28-250 de la société ETEL, [ETEL — 2007]. Ceci permet d’obtenir de fortes
accélérations tout en conservant des masses mobiles réduites.
Le moteur linéaire synchrone a aimants permanents monolatéral, aussi appelé¢ "PMLSM Ironcore"

(Figure 7) est composé de 2 parties :

— un primaire, partiec mobile composée d’un bobinage triphas¢ et d’un circuit

ferromagnétique ;
— un secondaire, partie fixe composée d’aimants permanents déposés sur un socle en fer.

Circuit
Magnétique
(mobile)

Aimants Bobinages P,
-

Permanents

Bati (fixe)
Figure 7 : Représentation simplifiée et photographie d'un moteur linéaire du fabricant ETEL

1.3 Domaines d’application

Les applications du moteur linéaire synchrone sont trés variées [MULTON — 1999] [CASSAT —
2003] [GIERAS — 2003]. Le Tableau 2 donne quelques exemples chiffrés des applications et des
performances de ces actionneurs linéaires. L’annexe A1 présente une liste non exhaustive des différents
fabricants de moteurs linéaires synchrones a aimants permanents.

Category Rollercoaster Conveyors Machine tools | Robotics High precision
manufacturing
Assembly
) Metal machining, automation, )
Atmospheric and : - Semiconductor
Rollercoaster, urban laser cutting, wood Pick'n'place
Applications transport, ropeless clean room processing, plastic machines ol d .“ber
pp ' conveyors, long o ! optics, biomedical,
elevators ) injection Electronics
stroke handling flat panel displays,...
machines,... manufacturing,
inspection, CMM, ...
From To From To From To From To From To
P [kW] (peak) 13 180 0.1 5 1 100 05 5 0.05 5
Payload [kg] 400 10000 05 50 05 1500 0.05 25 005 5
Stroke [m] 5 1000 5 100 03 6 0.3 2 0.01 0.5
Accuracy [mm](1) 5 20 0.5 5 0.002 0.1 0,005 0.5 0.0001 0.01
Speed [m/s] 2 50 1 15 0.0005 3 00003 5 0.0001 2
Acceleration [g] 0.2 2 0.2 0.5 0.1 3 0.05 20 0.02 40
Motor type 1,2,3,4,8 2,8,9,10 7,8,10 3,6,7,8 9,10 7,8,9,10

Tableau 2 : Exemples d'applications de moteurs linéaires synchrones [CASSAT - 2003]

Un moteur linéaire a un prix initial élevé, essentiellement li¢ aux cofits des matériaux magnétiques.
En effet, contrairement aux moteurs rotatifs, la partie active d’un moteur linéaire ne concerne a chaque
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instant qu’une zone réduite du moteur entier, comme le montre la Figure 7. En d’autres termes, si le
moteur linéaire peut se déplacer sur 3 métres de longueur, la partie fixe doit étre bobinée ou équipée
d’aimants sur les 3 métres, alors que 20cm peuvent suffire pour la partie mobile. Cela implique un cofit
plus élevé des matériaux pour les moteurs linéaires que pour les moteurs rotatifs [GIERAS —2003].

Les moteurs linéaires sont donc utilisés dans des applications ou leurs performances dépassent les
limites physiques des moteurs tournants [EASTHAM - 2002]. [ BRANDENBURG - 2000] présente une
comparaison entre les moteurs linéaires et les systémes mécaniques plus traditionnels, des avantages
significatifs sont mis en évidence, tels que :

— Dynamique élevée par une réduction des masses ;

— Entrainement direct et donc absence de jeu de transmission ;

— Contacts réduits aux simples roulements, d’ou une longue durée de vie (pas de contacts
pignons-crémaillere, etc.) ;

— Grande précision de positionnement ; efc.

Le domaine d’application qui nous intéresse plus particuliecrement concerne les systémes de
positionnement micrométrique. Les constructeurs proposent pour ce type d’application des systémes a
deux moteurs linéaires [ETEL — 2007], [ANORAD — 2004] permettant d’obtenir les performances
suivantes :

— Précisions de I’ordre de £2um
— Courses maximum de 750mm
— Accélération de 40m/s?

— Vitesse de 180m/min

D’autre part, les progres actuels dans la modélisation des moteurs linéaires sont dus en grande partie
aux outils de modélisation numérique et plus particuliérement a la méthode des €léments finis en 3D
[EASTHAM —2002]. Cet outil est devenu indispensable dans la conception de moteurs linéaires.

1.4 Développement des moteurs linéaires

1.4.1 Freins aux développements industriels des moteurs linéaires

Il existe principalement deux types de frein aux développements industriels des moteurs
linéaires synchrones a aimants permanents :
a) Des limitations liées a la fabrication des moteurs linéaires
Le colit d’un moteur linéaire synchrone a aimants permanents est étroitement lié au marché des
aimants permanents. En effet, le frein principal au développement des moteurs linéaires est le colt initial
¢élevé des matériaux. Un verrou important concerne donc la fabrication d’aimants permanents a moindre

colt avec une valeur de B-H | _ élevée. Généralement, les aimants utilisés dans les moteurs linéaires

synchrones a aimants permanents sont de type Néodyme-Fer-Bore. IIs présentent I’avantage d’avoir une
courbe de démagnétisation de pente u, # 1,05. Plusieurs raisons conditionnent le choix de la technologie
Nd-Fe-B au détriment du Samarium-Cobalt (Sm-Co) ou de I’ Aluminium-Nickel-Cobalt (Alnico) :

— Un niveau d’induction rémanente suffisamment ¢élevé, B, > 1.18T, qui permet d’obtenir une
puissance massique compétitive. Par exemple, a température ambiante, la densité d’énergie
(BH)max>300 kJ/m® (contre moins de 250 kJ/m’ pour les Sm-Co).

— La pente de la courbe de démagnétisation étant trés proche de celle de I’air, les aimants
Nd-Fe-B conservent leurs caractéristiques magnétiques méme apres ouverture et fermeture
du circuit magnétique (contrairement aux Alnico). C’est fréquent pour les moteurs linéaires
avec un primaire « court», puisque la longueur de la voie des aimants est nettement
supérieure a la longueur de la partie bobinée.
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Par contre, il existe un inconvénient majeur a la technologie Néodyme-Fer-Bore :

— Un échauffement limité (<150°C) dans les moteurs linéaires est prévu lors de leur
conception. En d’autres termes, la température de fonctionnement doit rester inférieure a la
température de démagnétisation des aimants (environ 150°C) dans des conditions
nominales d’utilisation (contre prés de 300°C pour les SmCo).

Toutefois, cette étude ne cherchera pas a résoudre ce type de probléme.

b) Des limitations liées a la commande de ces technologies

Dans un futur proche, le défi pour les nouvelles commandes de moteurs linéaires dans le domaine de
la machine-outil, est d’atteindre, en termes de précision de positionnement, une valeur de référence de
0,0lum [BRANDENBURG - 2000]. Pour étre plus précis, il existe déja des moteurs linéaires a
reluctance variable capables d’atteindre ces performances. Cependant, la difficult¢ majeure est de
pouvoir atteindre cette qualité de précision avec des dynamiques de machines élevées. Notre partenaire
industriel ETEL nous donne 1’exemple suivant : pour une machine employée dans des applications de
« pose — dépose » (systéme Titan fonctionnant en « Gantry » [ETEL —2007]), ¢’est & dire permettant de
positionner a £2um des composants de 20um de diamétre, le temps d’attente entre 2 déplacements est
actuellement supérieur & 70ms. A défaut, la vibration occasionnée par le déplacement des axes X et Y se
répercute sur la position de la pastille en bout d’axe Z. C’est donc 1a que se situe le vrai défi a relever
pour les futures commandes de ces systémes : il faut obtenir des systémes ultra précis a dynamique
élevée'. En d’autres termes, la commande doit éviter de solliciter les modes de résonance des structures
mécaniques. Cette approche nécessite une connaissance approfondie du systéme et donc une
modélisation fine du moteur linéaire. D’autre part, la structure de commande doit &tre adaptée pour
optimiser le controle de la force de poussée. C’est en cela que consiste I’objectif de cette these.

1.4.2 Larecherche actuelle sur les moteurs linéaires

Depuis les années 1960, le Japon est le pays le plus innovateur dans le domaine des moteurs
linéaires, notamment grice aux financements investis dans la recherche via les études menées sur le
MAGLEV [AZUKIZAWA —2003].

Les études actuelles au Japon sont basées sur :

— Les systémes motorisés multidirectionnels,

— Les méthodes d’analyse systématique des systémes a moteurs linéaires,

— Les méthodes de mesure et d’évaluation des moteurs linéaires industriels,
— La promotion des moteurs linéaires dans 1’industrie médicale (IRM).

Actuellement, les activités de recherche pour les moteurs linéaires [EASTHAM — 2002] s’articulent

autour des axes suivants :
— Commandes permettant de réduire les perturbations extérieures (efforts de coupe, etc.)
— Commandes limitant les variations de parameétres (évolution et répartition de la masse, etc.)
— Commandes et structures de machines réduisant les effets d’ondulation de force et de force
de détente.

Ce travail s’inscrit donc parfaitement dans les problématiques actuelles sur 1’étude de commande

qui vise a optimiser la force de poussée d’un moteur linéaire.

" On appelle systéme a « dynamique élevée » un systéme dans lequel les performances attendues ne
permettent plus de négliger I’influence des phénomeénes vibratoires induits, par exemple, par les souplesses

mécaniques des constituants.
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1.4.3 Précédentes études réalisées au sein du laboratoire

Plusieurs études ont ét€é menées auparavant au sein du laboratoire d’Electrotechnique et
d’Electronique de Puissance de Lille (L2EP), notamment dans 1’Equipe de Recherche Technologique
CEMODYNE et dans I’Equipe MECOSYEL :

Le premier banc d’essais & moteur linéaire synchrone LSP120C a été installé en 1998 au sein de
I’équipe CEMODYNE. Ce moteur linéaire était de marque Bosch Rexroth (anciennement Indramat),
piloté par une commande industrielle NUM1040 du fabricant Schneider-Electric (anciennement Num).
Les premiéres modifications du banc et de son alimentation remontent a 2002 avec la réalisation d’une
armoire de puissance et de sa commande intégrant une carte temps-réel dSPACE DS1005. L’intérét était
« d’ouvrir » le systéme pour tester de nouvelles structures de commande. Par exemple, une architecture
de commande basée sur une commande vectorielle autopilotée déduite des commandes de moteurs
synchrones tournants a été mise en place [LEMOINE — 2002].

Le modéle du moteur a ensuite ét¢ amélioré par 1’identification des parametres électriques du
moteur linéaire LSP120C. De méme, la commande du moteur a été améliorée en prenant en compte la
position initiale des pdles du moteur linéaire [ZENG — 2002]. La méme année, un nouveau banc
d’expérimentation 2 axes a moteurs linéaires LIMES 800/240 du fabricant Siemens (anciennement
Krauss-Maffef) a été installé au L2EP. Une modélisation par éléments finis sur ces moteurs linéaires a
alors été réalisée et validée expérimentalement [ASKOUR — 2002].

En 2003, une étude approfondie a fait suite aux travaux de [ZENG — 2002] sur les méthodes
d’obtention de la position initiale d’un moteur linéaire et son influence sur la génération de la force de
poussée [REMY — 2003]. Un banc mono-axe a moteur linéaire LMD10-050 du fabricant suisse ETEL a
été installé avec sa commande industrielle. Une étude sur la modélisation des inductances non linéaires
d’un moteur linéaire, cherchant a prendre en compte I’influence de la position des aimants dans la
saturation, a été réalisée [GOMAND — 2005].

Fin 2004, des structures de commande utilisant des correcteurs résonants ont été appliquées aux
moteurs synchrones tournants et lin¢aires [ZENG — 2005].

Cette thése s’inscrit donc dans la continuité du travail déja réalisé par 1’équipe, mais elle présente
des modeéles affinés de moteurs linéaires en vue de leur commande qui tiennent compte de phénomenes
tels que des harmoniques de forces ¢lectromotrices, des effets de denture et la saturation des
inductances.

1.5 Modele classique du moteur linéaire synchrone

Les commandes numériques industrielles possédent une structure de commande a boucles en
cascade, dite « générique », qui permet de commander dans une certaine mesure tous les types de
moteurs synchrones linéaires ou rotatifs. Autrement dit, le modele utilisé pour générer ces commandes
est nécessairement simplifié : c’est le modeéle au premier harmonique du moteur linéaire.

Nous allons analyser ce modele simplifié qui servira de base a notre étude. Ainsi, nous pourrons
mieux comprendre, a [’aide d’une modélisation plus fine, le fonctionnement du moteur linéaire résultant
de I’influence de phénomeénes parasites.

1.5.1 Modele au premier harmonique

De nombreux travaux présentent la modélisation au premier harmonique d’un moteur synchrone
rotatif ou linéaire [GIERAS — 1999], [BOLDEA - 2001], [ZENG — 2002], [REMY - 2003], [LOUIS -
2004]. Cette modélisation du moteur tournant a été¢ adaptée pour correspondre au modele au premier
harmonique du moteur linéaire.

La Figure 8 présente la structure géométrique d’un moteur linéaire d’ETEL.
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Figure 8 : Schéma simplifié de la structure d'un moteur linéaire synchrone LMD10-050 d'ETEL

On prend les hypotheses simplificatrices suivantes :
— Le moteur linéaire synchrone & aimants permanents déposés est a poles lisses (L = cst) ;
— Les résistances et les inductances des trois phases sont considérées comme identiques ;
— Les matériaux ferromagnétiques sont idéaux (i, = ) ;
— Les effets d’encoche sont négligés ;
— Le primaire est supposé de longueur infinie ;
— L’effet des courants induits est négligé ;
— Le primaire du moteur est considéré comme une masse rigide ;
— Les guidages sont supposés idéaux (raideur infinie des roulements), ce qui permet de
négliger I’influence de la force d’attraction des aimants suivant 1’axe y.

On peut alors déduire des lois de Faraday et de Lenz :

[Va,wa = [R]'[ia,b,c]"'%([@,h,c]) Eq. 1

[0 ]=[L] [0 O]+ [ B0 (0] Eq. 2
Avec les hypothéses que nous avons prises précédemment, nous obtenons :
v, R 0 0], L M M I, Dot
v, |=|0 R O\ |+|M L M % A +% Do Eq. 3
v, 0 0 RIi M M L I P

Les forces électromotrices étant supposées a répartition sinusoidale, il n’existe que le premier
harmonique du flux induit par les aimants. L’axe de référence de ce flux est alors choisi ou la valeur du
flux de I’aimant est maximale :

cos(pr)
[¢M(x)]:¢3f. cos(pr—Zﬂ/3) Eq. 4
cos(pr—4fz/3)

sin(N px)
d dx d A .
— X)|=— — x)|=—v(t)-¢,.N_-|sin(N x—2x/3 Eq.5
0 @]=— (4 (D] =—v(0)-§.N, | sin(N,x-27/3)
sin(pr—47r/3)
Dans cette expression, ¢Af est définie comme 1’amplitude maximale du fondamental du flux des
aimants, induit dans une phase du primaire en I’absence de courant. D autre part, N, = 7/ 1, est défini
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comme la constante électrique de position® et 7, représente le pas polaire, c’est-a-dire la distance entre
un poéle nord et un pole sud d’aimants contigus. Le caractére synchrone d’un PMLSM se retrouve ici au
niveau de la vitesse de déplacement, qui dépend uniquement de la fréquence des courants du primaire

ia,b,c .
/i L« Eq.6
=—XV qg.
(Hz) (m.s l)
27,0
Cette formulation est équivalente a 1’expression du moteur synchrone rotatif :
a)(rad.sfl) - pXQ(md.s*l) Eq 7

Si les grandeurs électriques du primaire sont référencées a tout instant par rapport a la position du
secondaire, il devient dés lors intéressant de travailler dans le repére de Park (Annexe 3) :

d
VimReig Ly iy =N,y oveL o,

. d . . 3 -
V,=R-i +L, 'Elq +N,-v-L,-i;+N, v\/;@
Cette transformation simplifie le calcul de la force de poussée générée par le moteur linéaire :
T'em:Np'(¢d.iq_¢q'id) qu

L’expression des flux est la suivante :

3
L, 0 | .
%, :{ :| L |H|\N2 |9 Eq. 10
- [
D’ou la force de poussée :
3.
];111:Np' (Ld_Lq)'ld+ E¢/ 'lq Eq11

Dans le cas d’une machine a aimants déposés (poles lisses) : L;=L,= L - M. On obtient alors :

3 ..
Tem:Np-\/;-@-zq Eq. 12

L’Eq.12 montre que la force de poussée est une fonction linéaire du courant i, et peut se comparer a
I’équation classique de la relation couple/courant des moteurs a courant continu :
T=K*I Eq. 13
Ce résultat est suffisant dans la plupart des applications industrielles et sert de base dans la majorité
des commandes de moteurs linéaires.
Pour la suite de I’étude, I’équation de la force de poussée électromagnétique (Eq.12) nous servira de
référence pour quantifier ’influence des autres forces dites perturbatrices.

1.5.2 Limites du modéle : autres phénomeénes a prendre en compte

Ainsi, pour améliorer la commande d’un moteur linéaire, ’utilisation d’un modéle au premier
harmonique ne suffit plus pour représenter la réalit¢ des phénomeénes électriques et magnétiques
présents dans le moteur linéaire. Suivant la géométrie des moteurs linéaires, il existe des phénomenes
secondaires qui ont une influence sur la génération de la force de poussée. Pour affiner ce modéle et pour
quantifier I’influence de ces perturbations, nous avons retenu les phénomenes suivants :

? La constante électrique de position est trés proche de la définition du nombre d’onde k, que I’on peut trouver
dans la bibliographie [GIERAS — 1999].
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— Présence d’harmoniques dans les forces électromotrices ;
— Attraction entre les aimants et le circuit magnétique : effets d’encoches ;
— Asymétries dues aux phénomenes de longueurs finies : dissymétrie des inductances ;
— Phénoménes de saturation locale : effets de « réluctance variable » sur les inductances.
Tous ces phénomenes générent des pertes supplémentaires, mais aussi des ondulations de la force de
poussée. Ce sont ces perturbations de la force de poussée qui nous intéressent plus particuliérement,
dans le but d’optimiser la commande.

1.5.3 Présentation du moteur linéaire employé dans notre étude

Le moteur linéaire qui sera étudié dans les prochains chapitres est une machine synchrone a aimants
permanents LMD10-050, plat, simple-face, primaire court, qui a été mis a notre disposition par notre
partenaire industriel ETEL, Figure 9.

Le détail de la géométrie du LMD10-050 d’ETEL se trouve dans 1’annexe A2. Toutefois, il existe un
accord de confidentialité¢ entre ETEL et TERT CEMODYNE qui limite la diffusion de certaines des
dimensions géométriques du LMD10-050.

1.6 Outils de modélisation

1.6.1 Méthodes d’analyse des moteurs linéaires

Les grandeurs électriques et magnétiques que nous étudions sont les suivantes :
— Les forces électromotrices ;
— Les forces de denture (force d’encoche, force d’extrémité et force de détente) ;
— Les inductances propres et mutuelles.
L’objectif de notre démarche est bien d’affiner le modele en analysant avec précision les
phénomeénes électriques et magnétiques. Pour cela, il existe plusieurs méthodes :
— une méthode analytique, [BOLDEA — 1997] ;
— une méthode par les réseaux de réluctances, [POLINDER - 2002] ;
— une méthode par éléments finis, [PROFUMO — 1999].

Ces trois méthodes sont largement détaillées dans la littérature, et présentent des degrés de
complexité croissants :

— La méthode analytique permet d’exprimer les principes physiques mis en jeu lors de la
conversion électromécanique, sous forme de relations analytiques. Les résultats obtenus
sont approchés car la simplification des hypotheses de travail, nécessaire pour le calcul,
limite la précision. De plus, pour choisir ces hypothéses, il est souvent nécessaire de
connaitre a I’avance les interactions entre les différents constituants.
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— La méthode des réseaux de réluctances présente un niveau de complexité intermédiaire
entre les deux autres méthodes. Elle offre I’avantage de décrire plus finement les grandeurs
du systéme a 1’aide d’une représentation graphique basée sur la géométrie du moteur. Cette
méthode est trés intéressante pour étudier les phénomenes de saturation locale générés par
les aimants sur les dents du primaire. Cependant, la représentation trés complexe des
échanges d’énergie dans la zone d’entrefer reste un frein majeur a son utilisation.

— La méthode des ¢léments finis permet de représenter finement les différentes grandeurs
dans le systéme. Cependant, les résultats obtenus restent « gourmands » en ressources
informatiques, et ne peuvent donc pas étre directement exploités dans les structures
actuelles de commande.

Ces méthodes sont utilisées pour obtenir des modeles de processus qui soient mathématiquement
exploitables dans une architecture de commande. Quel type de modéle doit-on rechercher ? La
réalisation pratique de la commande réduit les possibilités de type de modéele. A ce jour, les calculateurs
utilisés dans les cartes de commande ne permettent pas mettre en ceuvre en temps-réel les modeles
numériques issus de calculs par éléments finis. Ainsi, nous avons privilégié la génération des structures
de commande par inversion du modele de connaissance, ce qui impose donc une représentation
analytique de ce modele.

D’autre part, ’analyse de ces systémes complexes est aujourd’hui facilitée par 1’utilisation des
méthodes systémiques : le Bond-Graph, la Représentation Energétique Macroscopique (REM) et le
Graphe Informationnel Causal (GIC).

L’utilisation du formalisme GIC permet la génération de structures de commande par I’inversion
méthodique du modéle. C’est I’intérét majeur que présente le formalisme du Graphe Informationnel
Causal, notamment par rapport au formalisme Bond-Graph.

1.6.2 Représentation par le Graphe Informationnel Causal

De nombreux ouvrages et travaux présentent, depuis le début des années 1990, le formalisme du
Graphe Informationnel Causal (GIC) [HAUTIER — 1999 (1)], [BARRE — 2004].

A mon sens, le principe théorique du GIC repose sur le constat que les lois de la physique peuvent se
partager en des relations mathématiques dépendantes du temps et en celles indépendantes du temps. Les
premicres sont appelées des relations causales alors que les secondes sont appelées des relations rigides.
La notion de causalité signifie ici que la sortie découle de 1’évolution temporelle de 1’entrée. La notion
de rigidité signifie ici que méme si les variables évoluent dans le temps, la relation qui lie ces variables
reste inchangée. La Figure 10 montre la représentation graphique de ces deux relations.

Une approche analogue dite « énergétique » consiste a voir dans les processeurs causaux (Figure
10.a), des systémes accumulateurs d’énergie : c’est-a-dire, des systémes ou la grandeur de sortie
provient exclusivement de 1’intégration (ou de 1’accumulation) des effets de la grandeur d’entrée.
La Figure 10 montre que ces différents processeurs représentent respectivement des processeurs
accumulatifs et des processeurs dissipatifs. Il est alors ais¢ de comprendre pourquoi ce formalisme offre
une représentation dite a « énergie localisée », puisque chaque processeur traduit une certaine utilisation
de I’énergie. Par exemple, le calcul du produit de la grandeur d’entrée et de la grandeur de sortie d’un
processeur causal correspond a une puissance :

— Pour une masse, le produit F et v donne des N.m/s = Watts, et représente une énergie
cinétique : Y2 MV?;

— Pour une inertie, le produit C et w donne des Nm.rad/s = Watts, et représente une énergie
cinétique : Y2 J w?;
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— Pour un ressort, le produit v et F' donne des m/s.N = Watts, et représente une énergie
potentielle : Y2 1/k F?

— Pour une inductance, le produit U et i donne des V.4 = Watts, et représente une énergie
cinétique : 2 L i*;

— Pour un condensateur, le produit i et U donne des 4.V = Watts, et représente une énergie
potentielle : 2 C U?;

- etc

Le formalisme représenté sur la Figure 10 est uniquement basé sur la causalité intégrale. Ainsi,
I’utilisation d’une causalité dérivée présente dans le formalisme Bond-Graph est ici impossible.

NG il

)
2+ )= (o), o +a) [ ut &
@

B — of8) = (1) of)
(b)

Figure 10 : Représentation d’'un Processeur Causal et d’un Processeur rigide en GIC

La Figure 11 présente le modéle analytique d’un moteur linéaire au premier harmonique sous la
forme d’un Graphe Informationnel Causal [REMY — 2003], [ZENG — 2003]. La Figure 11 montre que
le couplage magnétique idéal, ¢’est-a-dire que les flux ¢, et ¢q sont supposés linéaires (pas de saturation).
La force de poussée peut alors se décomposer suivant 2 axes : 1’axe d qui représente 1’axe du flux et
I’axe g qui représente 1’axe de la force de poussée.

Dans le formalisme GIC décrit précédemment, la notion de linéarité des relations n’intervient pas. A
mon sens, presque toutes les relations sont non-lin€aires « dans la nature ». Il n’y a donc pas lieu de
scinder les représentations des processeurs linéaires et celles des processeurs non-linéaires. Nous
n’utiliserons donc pas, dans notre étude, la représentation des processeurs non-linéaires avec une double
ellipse. D’autre part, la non-linéarité d’une relation rigide ne permet pas de savoir si la relation est
inversible ou non. Mon sentiment personnel est que la double ellipse serait plus intéressante du point de
vue de I'utilisateur si elle peut lui permettre de visualiser I’emplacement des relations mathématiques
qui ne sont pas bijectives®, en effet ¢’est lors de la génération de la commande par inversion du GIC que
ces processeurs poseront des problémes.

? Le principe d’inversion du GIC induit une inversion mathématique de la relation du processeur. A mon sens,

cette notion se rapproche alors plus d’un probléme de bijectivité que de non-linéarité de la relation mathématique.
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Axe du Flux (axe d) : Axe de Poussée (axe q) :
d) . d) .

Ry > | RLy— |y =Vy+e, Ry | RL, =i, =V, ~e,

Ry =T, =k, R,—>T =k, i

Ry —>e;=k;-v Ry—e =k, v

R, —k,=N L i Ry, —k, =N, (L,-i,+3/2.4,)

d

R, =T, =T, -T, =k, i, ~k; i, Rs_)M'§: -7, et Rsﬁd_x:"

t t

Figure 11 : Graphe Informationnel Causal du moteur linéaire synchrone

Une autre remarque importante est que les processeurs causaux de plus d’une sortie ne seront pas
utilisés dans cette étude. En effet, le formalisme multi-entrées et multi-sorties (MIMO en langue
anglaise) du Graphe Informationnel Causal n’est pas a ce jour suffisamment développé pour étre
utilisable dans notre étude. D’autres travaux sont actuellement en cours pour répondre a ce probléme.

Finalement, le formalisme GIC permet d’aider a la compréhension et la définition des mod¢les, et
surtout il permet de développer des structures de commande adaptées a ces modeles.

1.7 Conclusion

Aujourd’hui, les moteurs linéaires synchrones sont largement utilisés dans 1’industrie, notamment
dans les systémes de production ou le contrdle de I’actionneur est devenu une condition sine qua none
pour améliorer les performances du systéme. Toutefois, de part la géométrie des moteurs linéaires
utilisés, il existe des phénomeénes secondaires qui ont une influence sur la génération de la force de
poussée et qui entrainent des ondulations de force indésirables. Pour affiner ce mode¢le et pour quantifier
I’influence de ces perturbations, il est donc nécessaire de modéliser finement tous ces phénomeénes. Ce
sont ces perturbations de la force de poussée qui nous intéressent plus particulierement, dans le but
d’optimiser la commande en force de ces actionneurs linéaires.
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Chapitre I

Modélisation avancée d’un moteur linéaire synchrone
2.1 Analyse des forces électromotrices a vide

2.1.1 Origine des harmoniques

Les forces électromotrices a vide correspondent a la tension induite dans les bobinages, due a un
déplacement relatif des aimants en 1’absence de courant dans ces bobinages (Figure 12).
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Figure 12 : Schéma électrique des forces electromotrl'ces a vide

A partir de I’Eq.3 , les forces électromotrices a vide s’expriment alors :

eﬂ ¢Ma ¢Ma (x) ¢Ma (x)
d dx d d
) :E Do | = dt d Pri (X) V(t)-a B (X) Eq. 14
e, Pre Dre (X) P (X)

Dans la machine réelle (le LMD10-050, Annexe 2), le bobinage est de type concentré avec une
phase par encoche et une encoche par phase.

La variation du flux provenant des aimants génére donc dans les bobinages une tension non
sinusoidale. 11 en découle la présence d’harmoniques du flux (Eq.15) et donc des harmoniques de forces
¢électromotrices.

L’aspect synchrone du moteur linéaire se traduit précisément par une disposition périodique de la
géométrie des aimants (Figure 8) par rapport a la géométrie du primaire [GIERAS — 1999]. Les
symétries du systéme réduisent alors I’allure spectrale du flux : I’expression du flux ne comporte que
des harmoniques impairs : ' (—x) = — f(x).

D’autre part, la référence de ’axe du flux est choisie telle que pour x = 0, le flux @,,, (x) des aimants
de la phase a soit maximal.

Bria () cos[(2n—1 N x]
[fv =] b (x) | =y - Y. Aau| cOs[ (2n—1)(N,x—27/3)] Eq. 15
Purc () " cos[(2n—l (N,,x—47r/3):|

Les forces électromotrices a vide s’écrivent avec 4’5, 1 = (2n—1).42,.1:
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sin[(2n—1)pr]
[eaw,w] =%[¢M] =—¢3f ‘N, .v(t)-ni::iz'n1 sin[(Zn—l)(pr—27r/3)} Eq. 16
sin| (2n-1)(N,x—-47/3)]

Nous établirons deux modéles pour déterminer la valeur des harmoniques des forces
¢électromotrices :

— Mod¢le analytique ;
— Modgéle par éléments finis ;
Ces modg¢les seront ensuite validés par une vérification expérimentale.

2.1.2 Modele analytique

L’objectif est ici de déterminer les harmoniques de forces électromotrices de 1’Eq.16. Ce sont donc
les coefficients 4, , = (Zn - 1) -A,,_, que nous allons calculer analytiquement.
Pour cela, plusieurs étapes de calcul sont nécessaires :
— Détermination de 1’induction des aimants ;
— Calcul du flux des aimants dans les bobinages ;
— Calcul de la force électromotrice.

2.1.2.1 Détermination de I’induction des aimants

La Figure 13 présente la disposition des aimants sur le secondaire du LMD10-050. Ici, les aimants et
les encoches ne sont pas inclinés* suivant ’axe z : ¢'est-a-dire que 1’évolution du champ magnétique est
invariable suivant 1I’axe z, et facilite donc les calculs d’induction des aimants.

.

S N S
N S N

g Ip g

Figure 13 : Disposition des aimants sur le secondaire

A
Y

Généralement, les aimants utilisés dans les moteurs linéaires synchrones a aimants permanents sont
du type Néodyme-Fer-Bore’. Ils présentent 1’avantage d’avoir une courbe de démagnétisation de pente
u-# 1,05, Figure 14 :

4 Dans le cas du moteur linéaire LIMES400/120 de SIEMENS (Annexe 3), les aimants sont inclinés et pas les
encoches. Dans le cas du moteur linéaire LSP120C de BOSCH-REXROTH, les encoches sont inclinées et pas les
aimants.

> L’étude se limite au moteur linéaire ayant un primaire court, ce qui sous-entend que les aimants sont soumis
a des variations importantes de réluctance. Ceci a pour effet de démagnétiser rapidement des aimants permanents
de type Alnico.

22



' 0
Figure 14 : Caractéristique magnétique B(H) d'un aimant Néodyme-Fer-Bore

Cette valeur de u, est alors considérée comme unitaire. Cela revient a considérer que la perméabilité
magnétique de I’aimant est la méme que celle de ’air :

B, =u,H, +B, Eq. 17
L’induction magnétique des aimants dépend du circuit magnétique qui les entoure. Ainsi, le calcul

nécessite de connaitre la géométrie du circuit magnétique qui entoure les aimants. Pour le LMD10-050°,
le trajet d’une ligne de champ comprise dans la phase a est présenté dans la Figure 15 :

Flux de fuite
inter-aimants

I N L | | S |- | S | O (1) O | I | 1
) Lo . 1

Figure 15 : Trajet d'une ligne de champ issue des aimants pour la phase a
Pour calculer le flux circulant sur le trajet d’une ligne de champ (Figure 15), le théoréme

d’ Ampére est appliqué :
4)1{[ dl =0 Eq. 18

Les définitions suivantes pour la géométrie du LMD10-050 sont retenues :

<

Figure 16 : Définition des dimensions du LMD10-050

Le détail complet de la géométrie de I’actionneur est présenté en Annexe 2.

Une hypothése classique est de considérer que la perméabilité magnétique du fer est nettement
supérieure a celle de ’air : Hg, = 0, car u, for >> ty air
L’Eq. 18 se simplifie alors :

% Le choix d’une distribution de bobinage de type « A A A A » permet d’éliminer les flux de couplage entre les
trois phases, puisque le champ magnétique ne peut pas passer a travers « A A ».

23



H, -h+H,-e+0+H,-e+H, -h,+0=0 Eq. 19
H,-h+H,-e=0 Eq. 20

Le théoréme de Conservation du Flux est alors appliqué au flux issu des aimants et a celui traversant
une dent du primaire :
9. = 9. Eq. 21
Dans le cas du LMD10-050, la largeur de I’aimant /, est supérieure a la somme de la largeur d’une
dent et de celle d’une encoche. Cela signifie que toute la largeur de 1’aimant ne participe pas a I’apport
du flux dans la dent du primaire. Seule la largeur d’aimant /; + /,, doit donc étre considérée dans le
calcul, puisque le flux restant intervient uniquement dans le flux des deux autres dents contigués. Ce
phénomeéne est représenté en pointillé sur la Figure 15 par un cone de flux entre le primaire et le
secondaire. Le calcul du flux issu de I’aimant s’écrit alors :

¢a:Ba'(ld+le)'L Eq22
Par contre, pour le calcul du flux pénétrant dans la dent, seule la largeur /, peut étre prise en compte,

ce qui correspond aussi a I’hypothése u, ., = oo, c'est-a-dire que les fuites magnétiques autour de la
dent sont négligées :

¢.=B, I, L Eq. 23
L’¢équation suivante lie les inductions magnétiques :
l,

Ba:Be'ld_'_l Eq24

D’autre part, la largeur des dents du LMD10-050 est inférieure a celle des aimants. Ceci permet une
concentration du flux dans la dent, et donc une augmentation locale de I’induction magnétique. Ainsi,
avec un aimant de 1.23T d’induction rémanente, il est possible d’atteindre une valeur de 1.6T dans une
dent du circuit magnétique. Classiquement, un critére de dimensionnement des aimants est |’obtention
d’une valeur d’induction dans la dent qui soit proche de celle du coude de saturation (de la
caractéristique magnétique de la tole). Cela permet d’utiliser au maximum la zone linéaire de la
caractéristique magnétique de la tole ferromagnétique.

L’équation de la droite de charge s’obtient en regroupant ’Eq. 20 Et I’Eq. 24 :

H o +B -t

Ko ld

Le point de fonctionnement magnétique de 1’aimant se déduit alors de I’intersection entre la droite

0 Eq. 25

de charge et la caractéristique de démagnétisation de 1’aimant :

B
Br=1,23T
N B,
1,05.40 ﬂ
H. Ha 0

Figure 17 : Point de fonctionnement d'un aimant

24



La relation entre I’induction de I’aimant et sa valeur d’induction rémanente est alors :

1
Ba:BR' 1+£.ld+le =0 Eq. 26

hoo,

a

L’application numérique pour les dimensions du LMD10-050 donne une induction de 0.88T dans
les aimants, et une induction de 1.65T dans I’entrefer au bord d’une dent. Cette derniére valeur de
I’induction est la valeur maximale issue des aimants, puisqu’elle correspond a la position ou celui-ci
fournit le maximum de flux a la dent (Figure 15).

Comme I’épaisseur d’entrefer est faible (0.8 mm) par rapport a la largeur d’une dent (6,83 mm), les
lignes de champ sont considérées comme normales dans I’entrefer (hypothése équivalente a celle qui
considérent que les lignes de champs sont radiales pour une machine tournante) :

B,(x) = B..(x)+ B (x) , avec By (x) = 0, soit Be(x) = Bay(x) Eq. 27

L’allure de cette induction prend alors la forme suivante :

Bay i

B,
X

B, 2 "'—r

Figure 18 : Allure de I'induction des aimants

En appliquant une transformation de Fourier’, I’expression de I’induction dans I’entrefer devient :

-4 B : 2n—Drx 1
BQ(X)Z,,Z:‘;(Zne—l)Sm(( n2 )”f]xcos((Zn—l)pr) Eq. 28

Dans le cas du LMD10-050, le rapport /, / 7, vaut 7 / 8.

p

La Figure 19 montre ’influence de la largeur de I’aimant sur un pas polaire sur les harmoniques
d’induction. La distribution jointive correspond a une largeur maximale, ou toute la surface d’entrefer
est « couverte » par des aimants, telle que : /, = 7,. La distribution jointive augmente les flux de fuite
entre aimants contigus, qui se rebouclent alors directement dans 1’entrefer sans passer par le primaire
(Figure 15).

Le Tableau 3 présente les coefficients des harmoniques d’induction des aimants du LMD10-050 :

Moteur \ Rang 1 3 5 7 9 11 13 15

LMD10-050 1.65 0.466 | 0.187 | -0.047 | 0.036 | 0.085 | -0.107 | 0.109

LMDI10-050en % | 100 28.2 11.3 -2.86 2.21 5.14 -6.51 6.64
Tableau 3 : Valeurs des harmoniques d'induction des aimants en Tesla

Le Tableau 3 montre que le rapport de largeur d’aimants de 7/8 permet de réduire significativement

les harmoniques de rang 5 et 7, ce qui diminue leur impact sur la force électromotrice et donc sur la force
de poussée.

7 Le secondaire est considéré de longueur infinie, pour des raisons évidentes de périodicité de la
transformation de Fourier.
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Figure 19 : Harmoniques d’induction dans les aimants du LMD10-050

2.1.2.2 Calcul du flux des aimants dans les bobinages

Le calcul du flux per¢u par une phase spire dépend de la répartition des bobinages de la phase
concernée. Il existe de nombreux schémas de distribution des phases pour un moteur linéaire synchrone,
[GIERAS — 1999]. La Figure 20 présente la distribution des phases du LMD10-050 :

Nous rappelons qu'une phase est constituée de plusieurs bobines ayant chacune N = 208 spires. Ces
bobines sont alors connectées entre elles suivant un schéma de répartition (concentré ou réparti, avec des
bobines en série ou en parallele) [MERLET - 1969]. o o

La distribution des phases utilise iciunmotif« A A B B C C A A B B C C».

Figure 20 : Distribution des phases dans le LMD10-050

La Figure 21 présente le schéma des liaisons des bobines :

Figure 21 : Distribution des bobinages dans le LMD10-050

Pour calculer le flux des aimants percu dans une bobine, nous rappelons 1’hypothése simplificatrice
suivante :

— les lignes de champ dans ’entrefer sont supposées normales (sur 1’axe y), car 1’épaisseur
d’entrefer est petite par rapport a la largeur des dents.

Cette hypothése permet donc de négliger I’influence des flux de fuite qui peuvent exister entre les
différentes dents, et « lisse » les phénomenes de denture, plus complexes a modéliser. Ces phénomenes
de denture ne sont donc pas pris en compte dans nos calculs. Cette hypothése permet de considérer que
I’induction des aimants peut étre utilisée directement pour calculer I’induction dans 1’entrefer.
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Ainsi, étant donné qu’il n’y a pas de fluctuation de la reluctance d’entrefer avec les hypothéses
retenues, le flux généré par les aimants et, plus particulierement, I’induction dans les aimants ne fluctue
pas avec le déplacement du circuit magnétique. C’est bien évidemment une hypothése trés importante et
peu réaliste, mais elle permet de donner une expression approchée du comportement de 1’induction pour
chaque dent du primaire. La Figure 22 présente 1’allure de I’induction dans I’entrefer B.(x) en fonction
de la position x. Tous les relevés suivants sont présentés avec pour abscisse la position x définie sur une
période d’aimants, soit 2 7, = 32mm pour le LMD10-050.

2
15—
T

- 050 b

& Of - r

K] N SH L

_2 I I I I I
-0.016 -0.012 -0.008 -0.004 0.004 0.008 0.012 0.016
X (enm)

Figure 22 : Allure de l’induction des aimants dans l’entrefer en fonction de la position

La valeur de I’induction dans I’entrefer aux bornes de la dent varie ici de 1.65Tesla a -1.65Tesla.
La Figure 22 présente un phénomeéne de Gibbs. Toutefois, ces oscillations supplémentaires sur le signal
ne sont pas présentes sur le systéme réel, mais proviennent de la méthode de calcul par série de Fourier,
choisie pour résoudre ces équations a I’aide du logiciel Matlab. Cette méthode est basée sur une somme
d’harmoniques®. Ici, 50 harmoniques sont utilisés pour reconstituer le signal d’origine.

Cette induction est ensuite intégrée sur la zone correspondant a la présence d’une dent de la phase a.
Pour faciliter le calcul, nous avons choisi d’intégrer I’induction sur une période compléte d’aimants
(2 7,) en utilisant un filtre qui définit si le flux est percu ou non, dans une dent de la phase a, Figure 23.

1,25
1
0,75
0,5
0,25
0

Filtre unitaire

_0’25 | | | : | |
-0,016 -0,012 -0,008 -0,004 0 0,004 0,008 0,012 0,016
X (en m)

Figure 23 : Filtre de la dent de la phase a suivant la position

¥ L’intérét de cette méthode est d’utiliser une représentation spectrale de notre modéle, et donc de disposer a
tout instant des valeurs du modéle au premier harmonique et des valeurs des harmoniques de rang plus élevés, tout

en conservant une méthode de calcul peu gourmande en ressources informatiques.
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Cette méthode est équivalente au calcul de I’intégrale du flux qui circule dans une dent du primaire
sur—/,/2 al;/ 2. L’avantage réside ici dans la facilité¢ de programmation du calcul de I’intégrale du flux.
Le mouvement du bobinage est pris en compte en déplacant directement le filtre et en additionnant les
différentes séries de Fourier.

En pratique, I’induction dans une dent est en fait plus proche de 1.6 Tesla que de 1.65T °. En effet,
les fuites magnétiques inter-dents ne sont pas prises en compte dans le calcul analytique, or celles-ci
affaiblissent le flux circulant dans une dent.

Pour obtenir le flux de la phase a, toutes les valeurs d’induction sont additionnées a chaque pas de
calcul. Le résultat obtenu est alors multipli¢ par le nombre de spires comprises dans la phase a, soit 208
spires et 2 bobines (en série) pour le LMD10-050. La Figure 24 présente le flux ainsi calculé pour la
phase a. Les trois phases étant supposées symétriques, les flux induits dans chacune des phases seront
simplement décalés de 2 7, /3 (entre elles).

(en Wbh)

Flux phi

-0.016 -0.012 -0.008 -0.004 0 0.004 0.008 0.012 0.016
X (enm)

Figure 24 : Allure du flux (en Wb) dans la phase a en fonction de la position
La valeur maximale du fondamental du flux pergu dans la phase a est ici de : g, =0.125Wb

2.1.2.3 Calcul de la force électromotrice

La force électromotrice a vide est alors obtenue en dérivant le flux précédemment calculé :

40
30
20

Fem ean (en V)

-20
-30

40 1
-0.016 -0.012 -0.008 -0.004 0 0.004 0.008 0.012 0.016
x (enm)

Figure 25 : Allure de force électromotrice e, dans la phase a

Le Tableau 4 présente les résultats de la décomposition en série de Fourrier de la fem a vide du
LMD10-050. L’écart avec les valeurs mesurées expérimentalement '’ est d’environ 25% sur le

? Cette constatation est issue des calculs par la méthode des éléments finis, qui seront présentés au Ch. 2.1.4
relatif a cette méthode.
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fondamental. Le mod¢le analytique apparait comme trop simplifié par rapport a la précision que 1’on
souhaite obtenir.

Rang | Fem phase a | Amplitude % 50

1 49.99 93.1 40

3 17.66 32.9 30

5 0.95 1.7 20

7 3.10 5.7 10

Eff 53.68 100 0
0 5 10 15

Tableau 4 : Valeurs maximales des harmoniques de fem simple induite dans la phase a

D’autre part, I’harmonique de rang 3 représente prés de 33% de la valeur efficace de la fem.
Toutefois, le bobinage du moteur linéaire est couplé en étoile, neutre non connecté mais accessible (le
bobinage standard pour les moteurs linéaires étant un neutre non accessible). Ainsi, la somme des trois
tensions induites est nulle et impose des harmoniques de fem nuls pour les rangs multiples de 3 :

hy cos(3k- N ,x)+hy, cos(3k- N x =27k + hy, cos(3k-N,x+27k) =0
Impose : Vx,et Vk=>1, h, =0

Ces harmoniques de fem ne seront donc pas pergues par le variateur et n’auront donc aucune

Eq. 29

influence sur la génération de la force de poussée. C’est pourquoi il n’est pas nécessaire, lors de la
conception de la machine, de tenir compte des harmoniques de fem simple de rang multiple de 3. En
effet, avec un couplage en étoile, neutre non connectg, il n’y aura pas de composante de rang 3 sur la
force de poussée.

Toutefois, les harmoniques de rang 3 et leurs multiples ne sont nuls que si les trois phases sont
parfaitement équilibrées (Eq. 29).

2.1.2.5 Conclusion

Les hypothéses retenues ne permettent ici de calculer que les valeurs des premiers harmoniques de
force électromotrice et seulement de fagon trés approchées. En effet, elles ne tiennent pas compte du
comportement de la denture et donc des fluctuations induites par les fuites de champ qui d’une part, ont
pour principal effet de « lisser » les variations brusques du champ et, d’autre part, qui augmentent de
facon non négligeable I’apport de flux dans la dent. L’hypothése classiquement utilisée pour les
machines synchrones tournantes et basée sur le principe des flux radiaux dans I’entrefer'' ne peut
s’appliquer que partiellement au cas du LMD10-050, qui est un moteur linéaire a encoches droites.
L’écart entre les résultats obtenus et les valeurs mesurées expérimentalement est de 25%, ce qui montre
les limites de la méthode analytique classique.

11 est possible d’affiner le modéle analytique en considérant la variation de la réluctance d’entrefer
[BRUDNY - 1991], [TAIBI — 2002]. Toutefois, cette méthode qui chercherait a calculer plus finement
I’interaction aimants / dents du primaire proposerait la méme démarche d’analyse que la méthode des
réseaux de réluctances. Bien que ces travaux ne soient pas présentés ici, nous avons mené une étude avec
la méthode des réseaux de réluctances. Les résultats ne montrent qu’une amélioration de 10% environ
du modele analytique avec une grande évolutivité du réseau de réluctances suivant la position des
aimants, notamment dans la zone d’entrefer. Le niveau de détail et de complexité du modele par la

'% La validation expérimentale est présentée en détail au Paragraphe 2.1.4

' Souvent justifiée par la présence d’épanouissements polaires dans le circuit magnétique
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méthode des réseaux de reluctances tend alors a se rapprocher de celui d’un mod¢le obtenu par la
méthode des éléments finis.

2.1.3 Modele éléments finis

2.1.3.1 Structure et géométrie étudiée du moteur linéaire

La méthode des ¢léments finis est utilisée pour obtenir une représentation plus fine des forces
électromotrices. Le LMDI10-050 ne contient qu’une paire de podles. Les effets longitudinaux
d’extrémités sont alors trés présents dans ce moteur linéaire'?. Il est ainsi nécessaire de modéliser le
moteur linéaire dans son ensemble : il faut ajouter une zone d’air supplémentaire (Figure 26).

D’autre part, dans le cas du LMD10-050 d’ETEL, les encoches et les aimants ne sont pas inclinés.
Cela signifie que la géométrie du moteur lin€aire est invariante suivant I’axe z. L’étude du moteur
linéaire peut alors se ramener a 1’étude d’une géométrie 2D extrudée suivant I’axe z. La Figure 26
présente le maillage du LMD10-050, et la Figure 27 présente 1’induction a vide :

Figure 26 : Maillage et induction dans le LMD10-050
Le maillage présenté sur la Figure 27 est composé de 104394 nceuds et 137546 éléments. La
géométrie et le maillage ont été réalisés a 1’aide du logiciel I-deas v11.

4.49D-04 2.02D+00
T I
LEVELS:10 DELTA: 2.02D-01

La Figure 28 présente un zoom du maillage utilisé. La zone d’entrefer est maillée en
« free - mapper », cela signifie que le maillage est défini avec un pas fixe et régulier dans I’entrefer.
L’intérét est de permettre un calcul précis des forces lors d’un mouvement du moteur par « pas fixe »
[REMY —-2007(1)].

12 Par contre, avec d’autres géométries de moteurs linéaires, tel que le LIMES 400/120 de Siemens (a 8 paires
de poles), il est possible de faire intervenir la périodicité de la géométrie [TOUNZI — 2004]. Dans ce cas, il est alors
possible d’étudier le moteur linéaire sur un pdle ou une paire de pdles de la machine. L avantage évident de cette
simplification est la réduction de la taille du systéme étudié, et donc la diminution du nombre d’éléments du
maillage, et ainsi la réduction du temps de calcul.
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Figdfe 28 : Zoom du m_ail.l.ag;e du LMD10-050

2.1.3.2 Formulation en terme de potentiel

Dans le cas magnétostatique, les équations de Maxwell peuvent s’écrire sur un domaine “V” de

frontiére I', tel que I'y U I, =T et I'y N I, = 0, suivant la forme suivante :
roth=j_, avec hxn=0 surl, Eq. 30

divb =0, avec b-n=0 surl, Eq. 31

Dans cette expression, & représente le champ magnétique, b la densité de flux magnétique et j; la
densité de courant. Les vecteurs b et & sont liés par la relation caractéristique des matériaux b=ph. Dans
le cas des aimants permanents, la relation caractéristique devient :

b=yu (h+h) Eq. 32

Ou A, est le champ coercitif et u, est la perméabilité des aimants permanents.

Dans notre développement, le domaine étudié “V” est considéré comme étant simplement connexe.
Pour résoudre ces équations, nous pouvons utiliser une formulation en termes de potentiel scalaire ¢
(appelé formulation-@) avec un champ source s ou une formulation en termes de potentiel vecteur a
(appelé formulation-a) [MEEKER — 2005].

Dans le cas de la formulation-¢, la densité de courant s'exprime a partir du rotationnel du champ
magnétique comme :

h=h —grade avech xn=0sur I', Eq. 33
Le potentiel scalaire magnétique ¢ est alors l'inconnu et le champ source A est défini par :
roth, = j, Eq. 34
La formulation en termes de potentiel vecteur est obtenue de 1'équation telle que le :
rota=»5b Eq. 35

Pour imposer l'unicité de a, il est nécessaire d'ajouter une condition de jauge.

Pour prendre en compte la caractéristique non-linéaire du circuit magnétique, il est nécessaire de
disposer de la caractéristique du constructeur pour les toles de fer'>, Figure 29. La courbe du
constructeur nous a été fournie par notre partenaire ETEL. Cette tole ferromagnétique provient de la
société Stanzwerk. La courbure caractéristique, témoignant du phénoméne de saturation, a été identifiée
a partir de cette documentation.

B Les toles de fer laminées composent uniquement le circuit magnétique du primaire du moteur linéaire.
Il est important de noter que les données du constructeur ne tiennent pas compte des procédés d’estampage qui

peuvent modifier les caractéristiques magnétiques du matériau. Cette influence est ici négligée.
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Figure 29 : Caractéristique constructeur de la téle ferromagnétique du LMD10-050 (M800-50A)

Dans notre cas, le code de calcul utilisé pour résoudre les équations de Maxwell utilise la méthode
d’interpolation de Marrocco de la courbe H=f°(B). En effet, les coefficients de Marrocco permettent une
approximation analytique de la courbe non-linéaire de /() qui est implantable numériquement :

b er+ch*

h—ﬂom Eq36

Ou p est la perméabilité de l'air et u, est la perméabilité relative :
— Dans le cas linéaire : u,= cst.
— Dans le cas saturé : u, est déduit de la caractéristique non-linéaire b(h) des données des
matériaux ferromagnétiques (Figure 30).

D’autres approches sont proposées dans la littérature [LIPO — 2000], [POLINDER — 2003(1)],
[POLINDER —2003(2)] pour la modélisation de la saturation des matériaux magnétiques.

La Figure 30 présente la caractéristique H(B) du matériau, approximée par 1'équation de Marrocco
(Eq.36). La valeur de la perméabilité magnétique relative des toles ferromagnétiques dans la zone
linéaire est d’environ 4500. Il existe une différence notable de « comportement » de la perméabilité
entre les deux représentations pour les faibles valeurs du champ magnétique : en effet, la représentation
de Marrocco ne permet pas d’inclure la caractéristique de premicre aimantation (Figure 30). Cette
courbe de premiére aimantation correspondrait au cas ou un aimant au repos s’approche d’un circuit
ferromagnétique pour la premiere fois, c'est-a-dire sans aimantation antérieure.
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Figure 30 : Caractéristique B(H) - Perméabilité magnétique relative du matériau M800-504

Pour les coefficients de I’équation de Marrocco, le solveur du logiciel Excel est utilisé en travaillant
par boucle itérative suivant un principe d’optimisation itératif de Newton-Raphson.

D’autre part, la valeur de ¢ = 1 est retenu pour que la perméabilité magnétique converge bien vers uy
lorsque A—oo. En effet, le matériau ferromagnétique se comporte comme de I’air en régime saturé.

fim 2 = im - = lim - Eq. 37

bowo h b Ho b—o 1,

Les coefficients a, 7 et & sont calculés par itération. Le principe du calcul est de minimiser une
fonctionnelle qui représente la somme pondérée des erreurs quadratiques entre la courbe du constructeur
et la courbe interpolée. A ce jour, a notre connaissance, il n’existe pas dans la littérature de regles
précisant la méthode adéquate pour établir les coefficients de cette pondération. En d’autres termes, il
est fait au mieux pour faire « coller » les deux courbes 1’une sur I’autre. Le Tableau 5 présente les 4
coefficients de Marrocco ainsi obtenu :

Coefficients Valeurs
c 1
a 10.11
T 2700540
£ 0.0002216

Tableau 5 : Coefficients de Marrocco pour les toles du LMD10-050
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2.1.3.3 Calcul des flux

Nous considérons que le domaine “V” a un conducteur, et nous notons i le courant. Nous notons
aussi que la distribution de densit¢ de courant est uniforme dans chaque section traversée. En
conséquence, j, dans le conducteur peut s'écrire comme :

J,=Ni Eq. 38

Ou N est le vecteur de densité par tour. Son amplitude est donnée par le rapport entre le nombre de
tours dans la section bobinée et sa direction par son orientation spatiale. Le flux propre dans un bobinage
peut &tre obtenu par intégration, sur tout le domaine, de la projection du potentiel vecteur magnétique
sur le vecteur de densité par tour. Donc, nous pouvons 1'écrire :

® = a.Ndv Eq. 39
v

Pour déterminer le flux propre dans le cas de la formulation-p, comme le vecteur de densité de
courant NV est a divergence libre, un vecteur K est introduit sous la forme : rotK = N [LE MENACH —
2000]. Alors, a partir de ’Eq.39, en permutant /V avec son expression en fonction de K et en utilisant la
formule de Green, nous pouvons écrire :

®, = [ K.rotady Eq. 40
4

A partir de I’Eq.35 et de I’Eq.40, en considérant la caractéristique des matériaux et 1'expression du
champ magnétique de I'Eq.32, 'expression du flux peut s’écrire comme une fonction de K et de ¢ sous la
forme :

D, = .[,uK.(Ki —grad @)dv Eq. 41
4

Cette approche permet ['utilisation des formulations K ou N au choix, avec I’aide de 1’Eq.39 et
I’Eq.41, pour calculer le flux propre dans les bobinages.

Pour simuler le mouvement, la méthode du déplacement par « pas de maillage » est utilis¢e. Cette
méthode, simple a mettre en ceuvre au niveau informatique, nécessite toutefois un maillage régulier dans
I’entrefer. La Figure 31 montre la forme du flux induit ainsi obtenu pour chacune des phases a, b, ¢ :

0.25
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0.00
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-0.20 "
0.25 | ‘ : —LxEenm——
0.00 0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06
Figure 31 : Flux induits dans les phases a, b, c en fonction de la position

flux induit (en Whb)

1l est difficile de percevoir sur les tracés des flux la présence d’harmoniques. En effet, les signaux
sont "presque" sinusoidaux.

2.1.3.4 Calcul des forces électromotrices

A partir des flux précédemment calculés, pour un déplacement du moteur a une vitesse constante
v = 1m/s, I’allure des forces électromotrices a vide est obtenue en dérivant les résultats des flux par
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rapport a la position. Bien que, dans la littérature, les fems soient représentées en fonction du temps,

pour un déplacement a une vitesse constante v = lm/s, les représentations fem(x) et fem(t) sont

identiques.

La Figure 32 présente les forces électromotrices simples e,, ¢, et e. (en V) :
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Figure 32 : Forces électromotrices simples en fonction de la position a v = Im/s

Les forces électromotrices simples du LMD10-050 ont des formes trapézoidales. Le Tableau 6

présente les valeurs maximales des coefficients de ces harmoniques pour le LMD10-050 :

Rang | Fem phase ¢ | Fem phase b | Fem phase ¢ | Fem moyenne | Amplitude %
1 41.05 40.81 41.74 41.19 99.95
3 0.853 0.709 1.697 1.086 2.63
5 0.799 0.336 0.794 0.643 1.56
7 0.190 0.027 0.330 0.182 0.44
Eff 41.07 40.81 41.78 41.22 100

Tableau 6 : Valeurs maximales des harmoniques de fem simple (en V)

La Figure 33 présente les forces électromotrices composées €., €p. et e, (en V) :
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Figure 33 : Forces électromotrices composées en fonction de la position a v = Im/s
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Le Tableau 7 présente les valeurs maximales des coefficients de ces harmoniques :
Rang | Fem phase ‘ab’ | Fem phase ‘bc’ | Fem phase ‘ca’ | Fem moyenne | Amplitude %
1 70.26 71.28 72.51 71.35 99.97
3 0.519 1.115 1.539 1.058 1.48
5 0.993 0.813 1.576 1.127 1.58
7 0.213 0.311 0.520 0.348 0.49
Eff 70.27 71.30 72.54 71.37 100

Tableau 7 : Valeurs maximales des harmoniques de fem composée (en V)

La Figure 34 présente les résultats de la transformation de Fourier de la fem composée. Pour une

vitesse constante v = 1m/s de I’Eq. 6, la fréquence du fondamental des courants est égale a 31.25Hz pour

7,= l6mm.

pl Y —

10

Arnplitude max des Harmonigues
de Fem composee eab (en V)

a 3125

Figure 34 : FFT de la fem composée e, du LMD10-050
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La Figure 35 présente la reconstruction du signal de force électromotrice composée e . L’ intérét est

de montrer que le signal issu de la méthode des éléments finis est discrétisé, ce qui signifie que la

périodicité et la parité des résultats sont fortement liées au pas de discrétisation utilisé dans la méthode

des éléments finis. Cela pourrait justifier la présence d’harmoniques pairs sur la FFT de la Figure 34.
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Figure 35 : Force électromotrice composée e,y, par éléments finis et reconstruite (en V)

Il est important de noter que le processus de calcul par éléments finis, bien que transparent pour

I’utilisateur, donne des résultats discrétisés. Ainsi, |’utilisateur se doit de rester vigilant sur les résultats

obtenus des FFTs. Ici, un pas de discrétisation de 0,5mm est utilisé, ce qui donne 64 points sur une
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période d’aimants. Les valeurs représentatives des harmoniques de fem sont donc exploitables jusqu’a
I’ordre 7 (soit 9 points par période pour ’harmonique de rang 7).

2.1.4 Validation expérimentale

2.1.4.1 Principe de la mesure

Contrairement aux moteurs tournants, les moteurs linéaires - étant de longueur finie - ne peuvent pas

étre entrainés aisément a vitesse constante. Or, pour identifier les harmoniques de forces

électromotrices, il est nécessaire de faire abstraction de la vitesse du moteur :

e:%[%@)} ) Fa-42

La méthode employée pour obtenir les harmoniques de fem est la suivante :

Mesure des tensions induites lors d’un déplacement du moteur (moteur non aliment€) ;
Acquisition de la position issue d’une régle incrémentale haute définition (pas de 20um
divisé par la résolution numérique du CAN de 4096 points) ;

Dérivation numérique de la position pour obtenir la vitesse;

Division de la tension induite par la vitesse ;

Affichage de la tension réduite de la vitesse en fonction de la position x.

Le schéma de principe de I’expérience est représenté sur la Figure 36 :
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Figure 36 : Schéma de principe de la mesure des forces électromotrices

La Figure 37 présente les mesures simultanées de la position, de la vitesse et des tensions induites

lors d’un déplacement manuel quelconque du moteur linéaire.
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Figure 37 : Mesure des fems, de la position et de la vitesse du LMD10-050

L’expression des forces électromotrices de I’Eq.16 est rappelée ici :
sin| (2n—1) N x |
d A I .
[ea’b,(,] = E[(ﬁM ] ==¢, N, V() 2/12,1_1 sm[(Zn - 1)(pr -2 /3)] Eqg. 43
n=1
sin| (2n-1)(N,x-47/3)]

La mesure de la vitesse v est ici nécessaire. En effet, pour obtenir les valeurs des coefficients Ay,, il
est nécessaire de diviser la tension par la vitesse. Or, contrairement au cas du moteur tournant, il est
impossible pour un moteur linéaire d’avoir des régimes permanents de durée suffisamment importante
pour obtenir une vitesse constante égale a la vitesse nominale. Une solution consiste alors a diviser en
temps réel la tension par la vitesse instantanée. Les résultats obtenus restent d une précision satisfaisante
si le codeur incrémental a une résolution suffisamment élevée : ici avec une régle linéaire incrémentale
LIDA485 possédant un pas de 20um, et son codeur ayant une résolution numérique de 4096, la
résolution théorique est alors inférieure a 0.01um'®. L’intérét principal de cette résolution élevée de
codeur est de permettre la génération d’un signal de vitesse avec une large bande passante.

La Figure 37 permet de vérifier la qualité du codeur de position, sur le niveau de bruit du signal de
vitesse (de couleur bleue). La force électromotrice est peu bruitée, et posséde une représentation
spectrale cohérente (car non tronquée par la résolution du codeur).

La Figure 38 présente la valeur instantanée de la force électromotrice, normée par la vitesse en
ordonnée, et la position en abscisse. Le signal est bien d’amplitude constante, et déformé par la présence
d’harmoniques. Il existe aussi des bruits de mesure pour des valeurs importantes des forces
¢électromotrices : les analyses faites sur ces courbes ont été vérifiées sur une trentaine d’essais afin de
s’assurer que ce bruit n’avait pas d’influence sur la précision des résultats obtenus. Sur 30 essais, il
existe une dispersion inférieure a 5% des résultats jusqu’a I’harmonique de rang 7, et moins de 15%
jusqu’a I’harmonique de rang 11.

'* A titre de comparaison, avec une machine bipolaire et un codeur incrémental rotatif, il faudrait disposer

d’une résolution du codeur de 1800 points par tour.
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Figure 38 : Force électromotrice e,, en fonction de la position a v = Im/s

D’autre part, la vitesse doit étre supérieure a zéro, pour éviter d’avoir une division par zéro dans le
calcul. Enfin, avec une valeur importante de la vitesse, un meilleur rapport signal/bruit est obtenu.

Ces précautions en ce qui concerne la vitesse sont trés importantes : en effet, pour obtenir des
résultats cohérents apres I’analyse par la transformée de Fourier, il est nécessaire de disposer d’un signal
le moins bruité possible.

2.1.4.2 Analyse des résultats

La Figure 39 montre une analyse FFT de la force électromotrice simple e,,. Pour le LMD10-050, les
harmoniques reste faibles, de I’ordre de quelques pourcents. La fréquence du fondamental est définie
par la relation f'=v /2 1, soit 31,25Hz pour 7, =16mm et v=1m/s.

FFT de la fem ean pour v= 1m/s
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Figure 39 : Analyse FFT de la force électromotrice simple e,,

La méthode d’analyse des harmoniques de fem a vide qui vient d’étre présentée est simple, dans la
mesure ou elle repose sur la finesse du pas de la régle incrémentale de mesure : un pas de la régle
incrémentale de 20um interpolé par un codeur numérique de 4096 bits. Ainsi, il est possible, en temps
réel, de diviser la tension par une valeur approchée de la vitesse faiblement bruitée. Les résultats obtenus
sont d’une trés bonne répétitivité, méme pour les rangs des harmoniques élevées : moins de 10% d’écart
par phase sur les amplitudes des harmoniques, sur 30 essais, jusqu’a I’harmonique de rang 11.
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Le Tableau 8 présente un comparatif succinct des résultats obtenus pour les différentes phases :

Rang | Fem an | Fem bn | Fem cn | Fem moy | Ecart max % | Erreur Max %
1 42,04 41,65 41,90 41,86 17,2 0,41
3 0,142 0,220 0,207 0,190 3,07 16,12
5 0,456 0,362 0,469 0,429 3,98 9,28
7 0,105 0,059 0,103 0,089 1,61 18,03
9 0,111 0,129 0,107 0,116 1,33 11,46
11 0,049 0,054 0,047 0,050 0,38 7,48
13 0,016 0,023 0,021 0,020 0,29 14,84

Tableau 8 : Comparatif des analyses FFT du flux induit dans la phase a (en V)

Le bobinage étant couplé en étoile (sans neutre disponible), I’expression des fems composées
s’écrient alors :

d
€ = E[¢Ma - ¢Mb]

=g, "N, -v- i (2n—1).2,, ,.243sin ((2;1 - 1)%) sin ((2;1 - 1)( N x _gn

Le Tableau 9 présente les expressions littérales des harmoniques de la force électromotrice

Eq. 44

composeée e, Les harmoniques de rang multiples de 3 sont nulles.

Rang | Coefficients des harmoniques de fem composée

1 (3_,»~N,,'V'(ﬂ1)~\/§sm(pr_%j

3 0

57

5 ¢fj. ‘N, .v.(—Sls).\/gsin(Spr—?j

7 (gf.Np .v.(7ﬂ7).\/§sin(7pr—§j

9 |0

A . 5
11 ¢f.Np.v.(—llﬂ”).\/gsm(llex—?ﬂj

Tableau 9 : Coefficient de la force électromotrice composée ey,

La fem composée e, a été aussi mesurée, et bien que les harmoniques de rang multiples de 3 ne
soient pas accessibles a la mesure (couplage en étoile et neutre non connecté), des harmoniques de rang
3 (a 97.375Hz) sont présentes. D’autre part, le moteur n’étant pas parfaitement symétrique, une
composante d’harmonique de rang 3 issue de I’asymétrie du bobinage est alors visible. Le Tableau 8
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montre que ce dernier phénomeéne reste mineur sur le LMD10-050, nous ne conserverons donc qu’un
mode¢le symétrique des trois phases, et donc les valeurs des harmoniques de rang 3 seront ici négligées.

2.1.5 Analyse des forces électromotrices en charge

Dans la modélisation précédemment présentée des forces électromotrices, I’impact des courants sur
les valeurs des fems a été négligé. Or I’influence de la saturation sur les forces électromotrices n’est pas
négligeable. La Figure 40 représente la force électromotrice de la phase a en fonction de la position x (en
mm) et du courant i, (en A) présent dans cette phase.
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Figure 40 : Courbes de la fem de la phase a (en V) fonction de x (en mm) et ia (en A)

La détermination par la méthode des éléments finis de ce phénomeéne de saturation est coliteuse en
temps de calcul. Pour obtenir la courbe 3D présentée en Figure 40, 2 semaines de calcul sur 6 machines
de 2GHz et 1Go de RAM ont été nécessaires.

La Figure 40 montre que la courbe tracée est irréguliére car le nombre de points reste insuffisant
pour obtenir une représentation fine du phénomeéne. Néanmoins, l’influence du courant est
importante sur I’amplitude des forces électromotrices : la Figure 41 présente les fem a vide et en charge
(avec un courant de 0OA et +26A respectivement).
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Figure 41 : Comparaison entre fem a vide et fem en charge
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Cette figure montre qu’en régime saturé, I’amplitude maximale de la fem passe de 55V a moins de
9V (pour un courant de 26A). Toutefois, le courant de 26A utilisé lors du calcul par la méthode des
éléments finis est bien supérieur au courant nominal de 2A efficace du LMD10-050 (Annexe 5). Cette
valeur de 26A correspond plus & un mode de fonctionnement impulsionnel du moteur qui autorise des
pointes de courant de 9,9A efficace (soit 14A maximum pour le LMD10-050), c'est-a-dire lors de fortes
accélérations au démarrage et au freinage du moteur. Cette interaction du courant dans la génération des
forces électromotrices peut se représenter a I’aide d’un Graphe Informationnel Causal :

€abc

¢abc / ox

€abc Iuh

Vabc VLabc ._
| VRabc abc

Modg¢le électrique : Mod¢le mécanique :
Rl - VLabc = Vabc _eabc _R : iabc R7 - Tmor = ]-;m _T;‘ _T‘s _Tf
di
RZ - Labc ﬂ = VLabc R - M ﬂ = 71;101
dt dt
dx
R >V, =R-i, R, —>—=v
3 Rabc abc 8 dt
oo, (i, ,x 0 i,,x) d X
R4 N ];m _ Z ¢k ( k ) . ik R6 N ¢ubc ( abc ) ¢ab( ( abc )
idape  Ox ox dx _
0 i,.,X Ts+f, v, si v>0
Ry > e, = ¢ab6( - )'V Ry—>T +T, = 5 .
ox ' ~Ts+f,-v, si v<0

Figure 42 : Représentation en GIC du modéle de PMSLM en saturé

Expérimentalement, les forces électromotrices en charge sont difficiles a obtenir : pour maintenir un
courant constant dans le moteur durant un déplacement a vitesse constante, il faudrait fournir une
tension triangulaire a 1’inductance alors que la fem est sinusoidale. Cela signifie qu’il faudrait entrainer
le moteur linéaire par un autre actionneur pour maintenir la vitesse constante et dans le méme temps, il
faudrait controler 1’alimentation du moteur pour maintenir un courant constant. Il est facile d’imaginer
la difficulté de ces essais pour garantir des résultats précis. Le modéle présentée sur la Figure 42 utilise
un repére naturel (a,b,¢) et non un repére de Park (d,q). En effet, le phénomeéne de saturation introduit la
présence d’harmoniques dans les fems, qui interférent avec la transformation de Park, et compliquerait
alors fortement la représentation graphique de ce modéle "’

' Toutefois, cette approche existe dans la littérature : dans le cas des machines synchrones tournantes,
[LOUIS —2004(2)] propose une transformation de Park étendue pour les fems non sinusoidales, et [STURTZER —
2002] et [STURTZER —2003] tient compte de I’influence de la saturation du circuit magnétique pour les machines

a poles saillants.
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Les résultats présentés sur la Figure 40 sont trés intéressants du point de vue de la commande : en
effet, si les forces électromotrices en charge sont connues et si les courants sont mesurés, cela peut
permettre de réaliser un estimateur précis de la force de poussée de 1’actionneur, et par suite un contrdle
amélioré de la mise en accélération du moteur linéaire.

2.1.6 Impact sur la force de poussée

La relation entre les harmoniques de fem et les harmoniques de force de poussée n’est pas une
relation directe, comme le montre la Figure 42 : 1a fem e,, du processeur RS induit dans R1 une tension
qui crée dans R2 des harmoniques de courant. Ces harmoniques interagissent alors avec les harmoniques
de fem dans R4 pour générer la force de poussée.

En détaillant cette analyse, les harmoniques de fem impliquent des harmoniques de courant'® :

__Pu-e Eq. 45
R* +(L ko)’

. o 17
Les harmoniques de courant peuvent alors s’écrire sous la forme "’ :

sin [(211 -1) pr}

TAEDY® sin[ (20 -1)(N,x~27/3)] Eq. 46
n=1
sin[ (2n-1)(N,x—-47/3)]

lka

Pour la force de poussée, le calcul s’obtient a 1’aide d’un bilan de puissance :
1, -v=e i +e i +e i Eq. 47
La relation R5 de la Figure 42 montre que la vitesse intervient aussi dans 1’expression de la force
électromotrice, la force de poussée se simplifie alors de la fagon suivante :

T _d¢Ma_l- +d¢Mblb+d¢Mcl

“odx Y dx dx ¢

Les harmoniques de forces électromotrices s’écrivent :

sinf (2n—1) N x |
L] :%[m] =~4, "N, ~v(r>-§z;nl sin[(2n-1)(N,x-27/3)]|  Eq.49
sin [(2;1 — 1)(pr —4r/ 3)]

Eq. 48

De plus, pour un moteur linéaire alimenté par trois tensions sinusoidales équilibrées, la force de
poussée se développe alors ' :

1% Seules les applications & moteur linéaire alimentées par un onduleur de tension sont ici considérées. Les
harmoniques de courant sont déduites de I’atténuation de la tension d’alimentation par I’impédance du moteur

" Le moteur linéaire est autopiloté et la tension d’alimentation est adaptée a chaque instant pour que le
fondamental de la force électromotrice soit en phase avec le fondamental du courant.

'8 La démonstration de 1’Eq.50 est détaillée dans les travaux de [ZENG — 2005].
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Dans la pratique, pour I’Eq.50, cela signifie que les harmoniques de fem générent des ondulations de
la force de poussée de rang 5, 7, etc., multiples de la fréquence des courants d’alimentation. L’impact de
ces harmoniques de fem peut alors dépasser 5x 1.5%, soit pres de 8% en termes d’ondulation de force,
qui vient s’ajouter a la force de poussée :

rang de ['harmonique * amplitude de ['harmonique de fem Eq.51

Les résultats de la Figure 43 et de la Figure 44 sont obtenus en appliquant la méme commande par
autopilotage en position avec une référence en bang-bang de jerk.
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Figure 43 : Impact des harmoniques de fem sur la force poussée a 0.2m/s, 2m/s? sur 20cm
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Figure 44 : Impact des harmoniques de fem sur la force poussée a 2m/s, 20m/s? sur 50cm

a) modele ler harmonique b) avec les harmoniques de fem a vide

L’analyse des différences entre la Figure 43 et de la Figure 44 montre que la force perturbatrice est
principalement génante a basse vitesse.
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2.1.7 Conclusion sur I'analyse des forces électromotrices a vide

Le Tableau 10 présente une comparaison des résultats des différentes méthodes et des relevés

expérimentaux :
Rang Métho-de 1’\/I’éthode par Mes’uFe Ecart max %
analytique | éléments finis | expérimentale | EF /EXP
1 49.99 41.20 41,86 1,5
3 17.66 1.086 0,190
5 10.952 0.643 0,429 21,4
7 |3.106 0.183 0,089 51,3

Tableau 10 : Comparatif de force électromotrice composée ey, du LMD10-050 (en V)

La méthode des ¢léments finis permet de fournir une information précieuse sur I’harmonique de
rang multiple de 3, qui ne peut pas se mesurer dans le cas des systémes a neutre non accessible.

Finalement, nous retiendrons le modé¢le analytique des forces électromotrices composées non
sinusoidales suivant :

e, (1,x)=v(1)- (70,97 : cos(pr) +0,51-cos (Spr) +0,086- cos(7pr)) Eq. 52

La documentation du constructeur du moteur linéaire LMD10-050 indique que la valeur maximale
de la force électromotrice composée est de 72.5 V a une vitesse de 1m/s. L’Eq.52 montre une valeur
maximale de la force électromotrice composée de 70.97 V/(m/s), soit moins de 2.5% d’erreur.

De méme, le modele analytique suivant des forces électromotrices simples non sinusoidales est
retenu :

40,98-cos(N,x)+0,61-cos(3N,x)+0,29-cos (5N, x)

e (t,x)=v(t) Eq. 53
( ) +0,05~cos(7pr)

Ces résultats de la force électromotrice a vide incluant les harmoniques jusqu’a I’ordre 7 permettent
la réalisation d’un estimateur précis de la force de poussée pour améliorer la commande en force'®. Ces
résultats seront exploités au Chapitre II1.

' En compensant les harmoniques de courant, issus des harmoniques de fem
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2.2 Analyse des inductances

2.2.1 Origine de la saturation

Une machine saturée a pdles lisses a un comportement semblable a celui d'une machine non saturée
a poles saillants. Cette saturation peut avoir deux origines :
— Un courant trop élevé dans une phase ;
— Un aimant puissant trop proche d’une structure magnétique.
La Figure 45 représente la combinaison de ces sources d’énergie électriques et magnétiques :

a) position de flux maximal des aimants b) position de flux nul des aimants
dans la phase 'a' dans la phase 'a'

Figure 45 : Influence de la position des aimants sur l'état magnétique de la structure

L'objectif de cette analyse est donc d'obtenir une expression générale, sous une forme analytique, de
la matrice inductance. Pour cela, nous partons de 1'é¢tude de la géométrie de la machine, en prenant en
compte des effets d'éventuelles saturations. Ce modeéle doit faire apparaitre des coefficients, fonction du
courant et de la position, que nous chercherons a identifier par la suite. Les analyses de ces inductances
sont basées sur le travail de recherche en master de recherche de J. GOMAND [GOMAND - 2005].

Notre étude utilisera plusieurs méthodes issues de la littérature scientifique pour obtenir les
inductances d’un moteur linéaire :

— Calcul de la perméance d’entrefer [AL-NUAIM — 1998] ;
— Méthode des éléments finis [GIERAS - 1999] ;
— Détermination par des essais expérimentaux [AREFEEN — 1993], [ASKOUR - 2002] ;

Nous pouvons citer la méthode des réseaux de réluctance [POLINDER — 2002], [QU — 2002], que
nous n’aborderons toutefois pas ici, parce que son apport est faible par rapport a celui de la méthode des
¢éléments finis, si ce n’est un gain sur le temps de calcul.

2.2.2 Modélisation analytique

L'influence du courant n'est pas la méme suivant la position des aimants. La Figure 45.a représente
l'actionneur dans une position pour laquelle le flux des aimants dans la phase a est maximal (axe d).
Dans cette configuration, il existe une induction magnétique initiale, sans courant, qui n'apparait pas
dans la configuration de la Figure 45.b pour laquelle de flux des aimants dans la phase a est nul (axe q).
Dans le premier cas, le courant i, nécessaire pour atteindre la saturation négative est beaucoup plus
important en valeur absolue que le courant nécessaire pour atteindre la saturation positive, alors que
dans la position de la Figure 45.b, la valeur absolue du courant i, est la méme pour atteindre les
saturations positive et négative.

La Figure 46 illustre ce phénomeéne pour la phase a dans les deux positions prises pour exemple. Le
flux ¢, est le flux dans la phase a. En considérant le cas ou les courants iy et i. sont nuls, ce flux est
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généré en partie par les forces magnétomotrices des aimants, a l'origine du flux ¢, dans la phase a, et
par celles des bobinages de la phase a, a l'origine du flux propre @,,.

oA A ¢aa/_ e
x=0 Pvta > X=1,/2
(axe d) 2.0, (axi:pq)
(4uax) = 0)

0 > >

Twa (x);  FMM, FMM,

=2.Ng.1a

2.ng.Aia < 2;SA1d

Figure 46 : Illustration de l'influence de la position des aimants

En résumé, a la différence des machines a poles saillants (machines a réluctance variable, machines
a concentration de flux), les variations des inductances pour une machine a aimants permanents déposés
ne sont pas liées directement a la géométrie de l'inducteur, mais aux variations de l'induction magnétique
dans la structure ferromagnétique de la machine. Cette induction magnétique est générée par les forces
magnétomotrices des bobinages et des aimants, d'ou des inductances qui dépendent & la fois du courant
et de la position.

La mise en équation de ce type de phénomeéne est donc beaucoup plus complexe que dans le cas
d'une machine a poles saillants. Nous pouvons cependant prévoir l'allure de 1'évolution des inductances
en fonction du courant ainsi que l'influence de la position. Cette prévision se fait a partir d'un
raisonnement relativement simple basé sur 1'étude de la variation de la perméabilité magnétique du
matériau en fonction du champ magnétique H. En effet, I'expression générale de l'inductance d'une
bobine est donnée par :

L= 1 y7i Eq. 54
avec :
78 : le nombre de spires de la bobine étudiée.
R : la réluctance du circuit magnétique.
[ : la longueur de la ligne moyenne champ.
S : la section du circuit magnétique.

La caractéristique magnétique B(H) simplifiée de la Figure 47 comporte deux valeurs de
perméabilités magnétiques différentes : u, pour la partie saturée et uy . u,, avec u, = 4500, dans la partie
linéaire du matériau. Ces valeurs correspondent aux limites inférieure (matériau saturé) et supérieure
(zone linéaire) de l'inductance, respectivement Ly, et L;;, sur le graphe de l'inductance en fonction du
courant de la Figure 47.
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Figure 47 : Caractéristique B(H) - Evolution théorique de l'inductance

La position des aimants modifie la valeur du champ magnétique H,, en I'absence de courant. Pour
une position donnée, H,, constitue donc un point de repos magnétique et le courant I,,,” qui méne a la
saturation positive est proportionnel a la différence entre les champs magnétiques Hy,, et H,,. De méme,
le courant I, qui méne a la saturation négative est proportionnel a la différence entre -H,,, et H,. La
position des aimants influence donc la valeur des courants L, etl, comme indiqué sur le graphe de
l'inductance de la Figure 47. En considérant une caractéristique magnétique B(H) plus réaliste, la zone
de transition entre les parties lin€aire et saturée de la caractéristique permet également de prévoir l'allure
des transitions sur la courbe de l'inductance en fonction du courant.

Une simple étude de la géométrie de l'actionneur ne permet pas d'obtenir une expression décrivant
I'évolution de la matrice inductance de la machine. En effet, la dépendance des inductances vis-a-vis de
la position et du courant n'est due qu'au phénoméne de saturation magnétique. Le raisonnement
théorique mené nous permet tout de méme de prédire l'allure de I'évolution des inductances de la
machine en fonction du courant et de la position des aimants. Nous déterminerons donc 1'équation
appropriée en fonction des résultats obtenus par les différentes méthodes de calcul et d'identification.

2.2.3 Modele par éléments finis

Le principe du calcul par éléments finis est de diviser la structure de la machine étudiée en un
nombre important d'éléments de dimensions finies puis de résoudre les équations de Maxwell sur
chacun de ces éléments. Les conditions aux limites de chaque élément sont fixées par les éléments
voisins. La combinaison de tous ces ¢léments de calcul permet alors de connaitre I'état magnétique de la
structure compléte et donc d'effectuer des calculs de flux, de force, et d'inductance...

L'intérét de cette méthode de calcul est qu'elle permet, comme tout calcul théorique, d'avoir acces
aux trois phases de maniére indépendante. L'objectif est par conséquent d'obtenir 1'évolution de la
matrice inductance compléte, en fonction du courant et de la position des aimants.

La détermination des inductances peut s'effectuer par deux méthodes différentes : par l'intermédiaire
des inductances dynamiques ou par une méthode plus directe que nous présenterons par la suite. Pour
cela, nous disposons de deux codes de calcul ayant chacun ses spécificités. L'un d'entre eux est
développé par 1'équipe Modélisation, Etude et Conception des Systémes Electromagnétiques
(MECOSYEL) du L2EP en utilisant le mailleur d’I-DEAS. L’autre étant le logiciel FEMM (en
distribution libre [MEEKER — 2005]), moins adaptable mais plus rapide a mettre en ceuvre.

2.2.3.1 Définition et maillage de la structure de I'actionneur

Pour ces calculs, nous utilisons le logiciel de calcul par éléments finis FEMM [MEEKER — 2005]
pour sa simplicité d'utilisation : la structure de la machine est définie en deux dimensions sous forme
graphique et la définition de la profondeur permet de travailler en trois dimensions (« 2D extrudé »).
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Chacune des parties de la machine est ensuite décrite par un matériau dont les caractéristiques sont
modifiables (matériau linéaire ou pas, définition de la caractéristique B(H), épaisseur des toles pour les
matériaux feuilletés, ...). La Figure 48 représente la structure de l'actionneur avec les différents
matériaux utilisés :

— du fer pur non feuilleté, saturant & environ 2 Tesla, pour le support des aimants ;

— des aimants de perméabilité relative 4, = 1 et d'induction rémanente 1.2 Tesla ;

— du cuivre de perméabilité relative u,. = 1 et comportant 208 conducteurs par encoche ;

— des tdles de fer-silicium (M800-50A), dont la caractéristique magnétique B(H) est donnée a

la Figure 30, pour le circuit magnétique du primaire ;
— de l'air autour de la structure de l'actionneur et dans la zone d'entrefer.
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Figure 48 : Structure du LMD10-050 définie sous FEMM

Le maillage s'effectue ensuite automatiquement, en fonction de la taille des éléments choisie pour
chacune des parties de la structure. Une partie de notre étude porte sur la dépendance des inductances
vis-a-vis de la position ; Nous avons donc utilisé un maillage plus fin dans la zone d'entrefer (Figure
49), de maniére a limiter l'influence de la modification du maillage impliquée par le changement de
position du primaire. La premicre zone d'air qui entoure le primaire sert a conserver un maillage régulier
a proximité du circuit magnétique.
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Figure 49 : Détail du maillage de la structure du LMD10-050 sous FEMM
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Pour la seconde zone d'air, dont les bords fixent la condition aux limites sur le potentiel vecteur
(4 =0), le code de maillage défini automatiquement la taille des ¢léments afin d'en limiter le nombre. Le
maillage complet comporte ainsi 29500 ¢léments.

2.2.3.2 Détermination des valeurs extrémes de I'inductance propre d'une phase

Une fois la résolution des équations de Maxwell terminée, les calculs de flux dans les phases et ceux
des inductances de la machine sont alors déterminés. Le calcul du flux dans la phase s'effectue par
intégration du potentiel vecteur A multiplié par la densité de courant J = n, . i / a;, avec a, l'aire de la
section d'une bobine (donc la surface d'une encoche), sur le volume des conducteurs de la phase :

[4--av
="

L'inductance se déduit en divisant le flux ainsi calculé par le courant.

Nous commengons par vérifier les deux valeurs extrémes d'inductance propre d'une phase,
prédéterminées a l'aide du réseau de réluctances. Afin que le flux calculé corresponde bien au flux
propre de la phase a dans la zone linéaire, nous remplagons les aimants par de l'air, nous fixons une
perméabilité magnétique relative de 4500 pour tout le circuit magnétique et nous n'alimentons que les
enroulements de la phase étudiée (avec un courant de 1A). Cela nous permet d'obtenir I'inductance en
linéaire : L;, = 21.51 mH. Cette valeur est effectivement inférieure au majorant déterminé a l'aide du
réseau de réluctances (28.8 mH) et est acceptable si nous considérons I'imprécision inévitable du calcul
des réluctances d'entrefer, d'aimant et de fuite. De plus, notons que les calculs par éléments finis 2D ne
peuvent pas prendre en compte les fuites magnétiques des tétes de bobines. Cela implique une erreur de
I'ordre d'un ou deux mH sur le calcul des inductances.

Afin de simuler la saturation compléte des deux dents de la phase étudiée, nous les remplagons par
de l'air en conservant u, = 4500 pour le reste du circuit magnétique. La méme méthode de calcul, a partir
des résultats du calcul par éléments finis, permet de retrouver une inductance de la phase saturée
Ly, =3.35 mH qui correspond a la valeur déterminée avec le réseau de réluctances (3.4 mH).

Eq. 55

Remarque sur les inductances mutuelles :

Pour calculer la mutuelle entre les phases a et b, la phase a est alimentée et nous calculons le flux
engendré dans les bobines de la phase b exprimé par 1'Eq.56.

b,=M,,i,="| [ 4-aV-[ 4av Eq. 56
a, \ 3 B
avec : ay, l'aire de la section d'une bobine (donc la surface d'une encoche).

J.A-d V', l'intégrale du potentiel vecteur A sur les conducteurs B de la phase .
B

J.A-d V', l'intégrale du potentiel vecteur A sur les conducteurs B dela phase b.
B
La Figure 50 montre le parcours du flux généré par le courant de la phase a dans la structure

ferromagnétique de l'actionneur ainsi que dans les encoches contenant les conducteurs B et B de la
phase b, sur le volume desquels les intégrales sont calculées.
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Figure 50 : Détermination de la mutuelle M,

Nous obtenons alors une valeur de M,;, dans la zone linéaire de la caractéristique magnétique B(H)
de 60 uH, qui est effectivement négligeable devant les inductances propres de la machine.

2.2.3.3 Méthode de calcul

Pour la détermination des inductances propres et mutuelles de la machine, la démarche
classiquement adoptée consiste a annuler toutes les sources de force magnétomotrices a I'exception de
celles qui influencent le flux propre de la phase étudiée. L'Eq.57 donne l'expression du flux dans la
phase a. Les aimants ainsi que les courants participent au flux ¢, dans la phase a et sont par conséquent
susceptibles d'avoir une influence sur la perméabilité magnétique du circuit magnétique de la phase
étudiée et donc sur son inductance.

¢, =L, i, +M_ iy + M, i+, Eq. 57

La participation des aimants est prise en compte car elle est a I'origine des variations des inductances
en fonction de la position. Théoriquement, il faut également prendre en compte l'influence des trois
courants sur l'inductance de chacune des phases, ce qui suppose d'effectuer les calculs pour toutes les
combinaisons possibles de valeurs des trois courants. Cependant, nous venons de constater que les
inductances mutuelles de 1'actionneur étudié sont tres inférieures (dans un rapport supérieur a 100) a ses
inductances propres. L'état magnétique des dents d'une phase n'est donc presque pas influencé par les
courants des deux autres phases. Il en est de méme pour le reste du circuit magnétique d'une phase car le
neutre du couplage étoile de la machine n'est pas accessible, ce qui implique que la somme des trois
courants et donc des trois flux dans la partie supérieure du primaire est nulle. Nous négligeons donc
l'influence des deux autres courants sur 1'état magnétique du circuit magnétique de la phase, cela permet,
par exemple, de ne travailler qu'avec le courant i, pour 1'é¢tude de la phase a.

La Figure 51 présente l'algorithme de la procédure de calcul du flux dans la phase a. Cette
procédure est définie dans un script de calcul automatique [LUA — 2005] capable de modifier les
courants et la position du primaire (pré-processing) avant d’exécuter le code de calcul par éléments finis
du logiciel Femm. Le calcul du flux total dans les bobines de chaque phase est ensuite effectué a l'aide
d'un deuxiéme script [LUA —2005], utilisant les résultats du calcul par éléments finis
« post-processing ».
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( Début )

| = Imax

X = Xinit

Calcul des Flux

i=i+Ai I ='Imax

X=X+AXx
I

Figure 51 : Procédure de calcul automatique des flux par éléments finis

L'étude des variations d'inductances en fonction du courant et de la position nécessite de travailler
avec les aimants et avec la caractéristique B(H) non linéaire des toles ferromagnétique. La détermination
de l'inductance propre d'une phase s'effectue a partir de l'expression du flux propre de la phase donnée
par I'Eq.58 pour I'exemple de la phase « ; or le flux total @, de la phase a, qui est issu des résultats du
calcul par éléments finis, prend en compte la participation des aimants @y,.

¢.=L,i, Eq. 58

La non linéarité de la caractéristique magnétique ne permet pas déterminer cette participation des

aimants pour la soustraire simplement au flux total car @y, dépend non seulement de la position des

aimants, mais aussi de I'état magnétique de la structure et donc du courant dans la phase :
¢a :La 'ia +¢Ma (‘x’ ia) Eq 59
En faisant I'hypothése que la participation des aimants @y, dans la phase n'est pas modifiée pour une
valeur "faible" de Ai,, nous pouvons suivre le raisonnement suivant :
I - P =L, 1+ P Eq. 60

al a “al

ia2 =ial+Aia - ¢a2 :La'ia2+¢Ma2 Eq 61

En considérant 1'hypothese selon laquelle @pa1 = Oupaz = Pua, 'EQ.61 se soustrait a 1'Eq.60 de
manicre a éliminer la participation des aimants au flux total de la phase :

¢al_¢a2 :¢aal _¢aa2 :La .(ial _iaZ) Eq 62
Nous aboutissons alors & une expression de l'inductance de la phase a, pour une position donnée et

un courant i, = (i,; + i,2) / 2, qui correspond a une inductance dynamique [VAS — 1990] :
L _¢aal_¢aa2 :A¢aa

a dyn— .
lal_laZ Ala iy=i,=0

Eq. 63

De méme, nous pouvons calculer une inductance mutuelle dynamique :
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Mab _dyn ¢ ¢/72 éb Eq 64
in=l, Al _
iy, =i,=

Pour que les résultats soient cohérents, il faut choisir une valeur de Ai suffisamment faible pour
permettre la linéarisation de la caractéristique magnétique en limitant I'erreur commise sur sa pente,
mais également suffisamment élevée pour que I'écart entre les deux flux ainsi calculés soit assez grand
pour limiter l'impact de l'imprécision de la détermination de cette caractéristique magnétique sur les
résultats. L'expérience montre qu'une valeur de Ai d'un centieme d' Ampere constitue un bon compromis.

L'évolution des inductances dynamiques (en fonction du courant et de la position x = x;) étant
déterminée, pour remonter a la valeur de l'inductance propre, l'expression de la dérivée du flux total par
rapport au temps peut s’écrire de deux manicres :

d4,,(x:1,) _04,, dx 04, di,
dt ox dt oi, dt

Eq. 65

d¢aa ('xl’ia) d . . dL (xla a) . . dl
ZTaa X0%) (T A A LAY o e

dt dt( (6.7 )l) ar T o () dt
di

oL dx oL, di, .
= a l +La (xl,la)'_a
ox dt oi, dt dt

En travaillant & position fixe, les termes en dx/d¢ s'annulent. Dans 1'Eq.65 , le terme L, /0,
correspond alors a l'inductance dynamique, qui est obtenue a partir des calculs par éléments finis. Nous
pouvons donc écrire l'expression de 1'inductance dynamique a partir de I’Eq. 65 et de I’Eq.66 qui font
également intervenir l'inductance propre L, :

N oL,
Laidyn (xl’la):%: 81 l +L (x19 ) Eq 67

a a

Eq. 66

Cette expression peut s'écrire sous la forme de 1'Eq.68, qui permet de remonter par intégration a
I'évolution de I'inductance propre de la phase en fonction du courant et pour une position x = x; donnée.

0¢., _ O

Laidyn (xlﬂia)zyzg (La (xl, l‘a).ia) Eq 68

a a

L, (x,,0,) ILH i (x,,,)-di, +C, Eq. 69

La constante d'intégration C; de I'Eq.69 est telle que le produit L, (x1 , ia)-ia est nul pour un courant
i,=0.

Le méme raisonnement est applicable pour obtenir les inductances propres des phases b et ¢, ainsi
que pour les mutuelles :

M, (x,.i,) IMab aon (%151, )-di, +C, Eq. 70

De méme, la constante d'intégration C, de ’Eq.70 est telle que le produit M (xl , a)~'

a

est nul pour
un courant i, = 0.

Tous les calculs sont effectués pour des valeurs fixes de courant, qui correspondent par conséquent a
des valeurs instantanées de courant.

2.2.3.4 Evolution des inductances de la machine

L'évolution des inductances dynamiques obtenue par cette méthode est présentée a la Figure 52,
Nous retrouvons bien l'allure prévue lors de 1'étude analytique menée précédemment.
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Figure 52 : Inductances dynamiques des trois phases en fonction du courant pour différentes positions

La position prise pour origine correspond a la position occupée a la Figure 48, pour laquelle le flux
des aimants est maximal dans la phase a. Dans cette position, un faible courant i, positif suffit pour
saturer le circuit magnétique et faire chuter 1'inductance, alors que le courant i, négatif nécessaire pour
atteindre la saturation négative est beaucoup plus important. Nous retrouvons, sur ces graphiques, les
valeurs du courant nominal (continuous current) et du courant maximal (peak current) de la
documentation technique de I'actionneur LMDI10-050 (ETEL) (Annexe A6). Les inductances
dynamiques des deux autres phases ont la méme allure et sont décalées respectivement de 2.7, / 3 et de
4.7,/ 3 par rapport a celle de la phase a. Les courbes Iso position de la Figure 53 permettent de bien
visualiser I’évolution de la saturation de I’inductance dynamique en fonction la position x.
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510 15 og o8 04 x (en mm)

Figure 53 : Courbes Iso x de ’inductance dynamique La de ia et de x (en mH)

L'évolution en fonction de la position, pour différentes valeurs de courant, est donnée par les Figure
54 et Figure 55.

. AL,
ia (en A) 510 15 59 55 0 X (enmm)

Figure 54 : Courbes Iso ia de l'inductance dynamique La de ia et de x (en mH)

Sur la Figure 55, nous pouvons constater que, pour des courants inférieurs a la valeur nominale
(2Aeff soit 2,82 Amax), les inductances sont peu influencées par la position des aimants.
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Figure 55 : Inductances dynamiques en fonction de la position pour différents courants

Les saturations sont centrées, pour la phase a, sur des positions correspondant au milieu des aimants
(nord pour un courant positif et sud pour un courant négatif). Les saturations pour les phases b et ¢ sont
respectivement 2.7, / 3 et 4.7, / 3 plus loin. La période spatiale est celle de la voie d'aimants, soit 2.7,,.

La Figure 56 montre les résultats des inductances mutuelles dynamiques. Leurs valeurs en linéaire
sont tres inférieures a celles des inductances propres (dans un rapport supérieur a 200). L'augmentation
du courant implique tout d'abord une augmentation jusqu'a environ 1 mH des mutuelles qui diminuent
ensuite, pour se rapprocher de leurs valeurs en linéaire. La position semble également avoir une
influence moins marquée sur les mutuelles que sur les inductances propres.
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Figure 56 : Inductances mutuelles dynamiques des trois phases en _fonction du courant
pour différentes positions

La validité de cette méthode dynamique pour la détermination des inductances mutuelles n'est pas
évidente : en effet, le calcul d'une inductance dynamique présuppose que la valeur de A¢ obtenue pour
la valeur Ai utilisée soit suffisamment importante pour que l'erreur liée au calcul numérique soit
négligeable. Cette méthode s'applique donc avec plus de précision a la détermination d'inductances
supérieures a quelques milli-Henri que dans le cas des mutuelles de I'actionneur étudié dont 'ordre de
grandeur est inférieur a 100 #H en linéaire. L'évolution des inductances mutuelles ainsi calculée n'est
par conséquent pas exploitable et nous continuerons, dans cette étude, a considérer qu'elles sont
négligeables devant les inductances propres de la machine.

La démarche de calcul présentée précédemment permet de remonter a I'évolution des inductances
propres statiques de l'actionneur :
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Figure 57 : Inductances statiques des trois phases en fonction du courant pour différentes positions

Les discontinuités observées pour les courants proches de zéro sont dues a un probléme de division
par zéro, rencontré lors de la division par le courant qui permet d'obtenir ces évolutions.

L'allure des ces inductances différe de celle des inductances dynamiques : elles ne présentent pas
une symeétrie aussi prononcée que les inductances dynamiques. Cette différence s'explique a partir de la
définition des inductances statiques et dynamiques :

Pour la position prise pour origine, la participation des aimants au flux ¢, dans la phase a est
maximale. Dans cette configuration, la Figure 58 représente I'évolution du flux propre ¢ en fonction
du courant i,, obtenue en retirant le flux ¢,, de la courbe ¢, =f (ia) .

Figure 58 : Flux total et flux propre de la phase a pour x=0

Pour une position fixe, lI'inductance dynamique est définie comme la dérivée du flux propre de la
phase par rapport au courant : L, ,, =d¢,, / di, . Elle a par conséquent un axe de symétrie
correspondant a la valeur de courant au point d'inflexion de la courbe ¢,, = f (ia). L'inductance propre
est définie par le rapport du flux propre de la phase sur le courant : L =¢ / i, . Elle ne peut donc pas
avoir d'axe de symétrie, a 1'exception des positions pour lesquelles la participation des aimants au flux
¢, est nulle (pour X=7, / 2+k‘2'p ). Dans ce cas, le flux total et le flux propre sont identiques et
l'inductance statique est une fonction paire du courant.

Cette méthode nous a donc permis d'obtenir I'évolution des inductances propres dynamiques et
statiques de la machine en fonction du courant et de la position.
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2.2.3.5 Autre méthode de calcul des inductances en non linéaire

Une autre méthode permet de calculer directement les inductances statiques, sans passer par les
inductances dynamiques. Il est donc intéressant de la présenter.

Nous utilisons ici le code de calcul en trois dimensions développé par 1'équipe MECOSYEL du
L2EP pour la résolution des équations électriques et magnétiques de la machine. Toutefois, le systéme
modélisé utilise une représentation 2D extrudé du moteur, et ne tient donc pas compte des tétes de
bobines.

Le maillage de la structure de l'actionneur utilisé pour cette méthode est donné a la Figure 59.

Figure 59 : Maillage de la structure de 'actionneur linéaire LMD10-050 - ETEL

Le calcul de la matrice inductance pour chaque position et chaque valeur de courant s'effectue en
deux étapes :

— Tout d'abord, il faut établir 1'état magnétique de la structure en présence des aimants et du
courant dans la phase. Ce calcul s'effectue dans le cas non-linéaire et permet de récupérer
une cartographie de la perméabilité magnétique des éléments de la structure de l'actionneur.

— Ensuite, pour la méme position, il est nécessaire de reprendre les calculs sans les aimants,
avec seulement un courant de 1A dans la phase étudiée. Ce deuxiéme calcul s'effectue en
linéaire, en reprenant les valeurs de perméabilité magnétique calculées lors de la premicre
étape, et permet de calculer le flux propre de la phase et d'en déduire son inductance propre.

Le calcul en saturé implique d’utiliser dans le code de calcul une caractéristique magnétique H=f(B)
des toles employées, sous la forme d'une équation analytique, a 1’aide de 1'équation de Marrocco,
Eq.36, Figure 30.

Les calculs concernant la partie linéaire du fonctionnement (sans saturation magnétique), ont été
effectués avec un courant de 1A par phase et sans les aimants. Les résultats sont donnés a la Figure 60.
Ils permettent de vérifier les 22 mH des inductances propres en linéaire et de confirmer le caractére
négligeable des inductances mutuelles de la machine.
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Figure 60 : Evolution des inductances (H) en fonction de la position (mm) pour le LMD10-050 - ETEL
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L, M, M,] [21.961]0.0119]0.0153

aa

[L] =M, L, M, |=]0.0066|21.959|0.0098 | (mH) Eq. 71
M, M, L, 0.0080 | 0.0018 | 21.960
Avec L =21,9mH et M~0mH, cette matrice peut vraisemblablement se réduire sous la forme :
L 0 0
[L]=]10 L 0 Eq. 72
0 0 L

Ces premiers résultats permettent également de constater que, sans tenir compte d'éventuelles
saturations, les trois inductances propres sont identiques a 0.1 % prés et qu'en ’absence de courant elles
ne varient pas en fonction de la position. Cela correspond donc bien a une machine a poles lisses non
saturée.

2.3.3.6 Conclusion

Les résultats obtenus nous ont permis d'atteindre 1'objectif visé : obtenir I'évolution de la matrice
inductance compléte de la machine étudiée en fonction du courant et de la position des aimants. Comme
prévu, nous pouvons considérer que les inductances mutuelles sont négligeables devant les inductances
propres.

L, (x, ia) 0 0
L5 o  L/(xi) 0 Eq. 73
0 0 L. (x, i)

La forme générale de la matrice inductance ainsi obtenue, donnée par 1'Eq.73, est composée des trois
inductances propres qui ne dépendent que du courant dans la phase correspondante et de la position. Les
valeurs extrémes des inductances propres sont cohérentes avec celles prédéterminées a l'aide de la
modélisation par réseau de réluctances.

Nous disposons également de I'évolution, en fonction du courant et de la position, de la matrice des
inductances dynamiques :

La_dyn (x’ ia) 0 0
2 L, 4 (x.,) 0 Eq. 74
0 0 ch i (x,i )

Remarques :
— Les allures des trois inductances sont suffisamment proches pour que nous puissions les
considérer comme étant identiques et écrire la matrice inductance sous la forme :

L(x, ia) 0 0
[L]s o  L(x-27,/3.i,) 0 Eq. 75
0 0 L(x+27,/3,i)

— En faisant I'hypothése que la force magnétomotrice d'aimants vue par le primaire est
sinusoidale (phénomeénes liés a la longueur finie du primaire négligeables), nous pouvons
appliquer la transformation de Park au mod¢le du moteur linéaire et obtenir ainsi l'évolution
des inductances de Park en fonction des trois courants et de la position :
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L, =§.(La .cos> (Np .x)+Lb .cos’ (Np ~x—2-72'/3)+Lc -cos’ (Np -x+2~7r/3)) Eq. 76

L =§‘(La sin’ (Np -x)+Lb sin’ (Np -x—2~7r/3)+Lc sin’ (Np -x+2~7r/3)) Eq. 77

q
L, =%-(La +L,+L,) Eq. 78

Cependant, comme les trois inductances propres du repére naturel 'abc' ne sont pas identiques, cela
implique que la matrice des inductances dans le repére de Park n'est pas diagonale et fait apparaitre des
termes de couplage entre les axes :

Ly Ly Ly
[quo]:P_l (Np 'x)‘[Labc]'P(Np 'x)z qu Lq qu Eq. 79
L,y L, L

avec les termes de couplage :

L, =—%‘(La sin (Z-Np -x)+Lb -sin (2-Np ~x—4~7z/3)+Lc -sin (2-Np -x+4-7r/3)) Eq. 80

Ly, =%~(La -cOS (Np -x)+Lb -cOS (Np ~x—2-7r/3)+LC -cOS (Np ~x+2-7z/3)) Eq. 81
quz—%-(La ssin (N, XL, sin (N, -x—27/3)+ L, sin (N, -x+2.7/3)) Eq. 82

2.2.4 Validation expérimentale

L'identification des inductances d'une machine s'effectue a partir de grandeurs électriques
mesurables : les courants et les tensions des trois phases. En considérant que les inductances dépendent
du courant et de la position, I'évolution de ces grandeurs est régie par I'équation différentielle suivante :

[u(t)]:[r].[l-(t)]+%([L(x,i)].[,-(t)])%wm(x)] Eq. 83

Nous pouvons I'écrire en faisant apparaitre la vitesse instantanée v :
O TH) )] ST o602 [ 0]

d
+V'£[¢m (x):|

La simplification de cette expression repose sur une idée trés simple [STUMBERGER - 2000] :

Eq. 84

travailler a primaire bloqué, de maniere a ¢liminer tous les termes faisant intervenir la vitesse. Ainsi,
nous ne travaillons que sur 1'équation différentielle reliant le courant a la tension :

(o)) =0 Lo+ L2 ]+ 22 J[i0)] | 0] s

De nombreuses méthodes, fréquentielles et temporelles, sont adaptées a 1'identification classique des
inductances d'une machine non saturée. Ces méthodes classiques s'appliquent a partie mobile bloquée.
Elles sont rappelées a I'Annexe A7 : Méthodes d'identification expérimentale. Leur validité est limitée
dans le cas de la présente étude.
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2.2.4.1 Limites des méthodes classiques

Le phénomeéne de variation des inductances que nous cherchons a identifier est fonction a la fois de
la position et du courant et est lié a la saturation des toles ferromagnétiques. Les deux principales
limitations de ces méthodes sont donc liées a I'efficacité du blocage de 'actionneur et a la présence des
saturations magnétiques que nous voulons étudier.

2.2.4.2 Influence du mouvement résiduel de la partie mobile

Le blocage de la partie mobile de l'actionneur a deux objectifs :

— Le premier est justifié par un des objectifs de 1'é¢tude : identifier les inductances de la
machine en fonction de la position des aimants. Il s'agit donc de rendre le terme
aL(x,i)/ Ox négligeable devant les autres termes de 1'Eq.84. La période spatiale de
I'évolution des inductances est liée au pas polaire tp = 16 mm des aimants. Une efficacité de
'ordre du dixiéme de millimétre est donc suffisante pour cet objectif du blocage.

— Le second objectif est, comme nous l'avons vu en introduction, d'annuler les forces
¢lectromotrices car elles sont susceptibles d'influencer 1'évolution des courants. Cela se
traduirait, sur une réponse indicielle, par des ondulations du courant autour de la croissance
exponentielle. La Figure 61 illustre ce phénomeéne.

0 t(s)

Figure 61 : Influence d'un mouvement sur la réponse indicielle du courant

Si, en raison d'un systéme de blocage insuffisamment efficace, nous sommes confrontés a ce
probléme, nous pourrons envisager de reconstruire les forces électromotrices afin de les prendre en
compte dans les calculs. Cette reconstruction des fems est possible, aprés leur identification, a partir du
relevé de la position et de la vitesse pendant 'essai.

2.2.4.3 Influence de la saturation du circuit magnétique

Afin de découpler ce probléme du précédent, nous faisons I'hypothése que le primaire de
l'actionneur est parfaitement bloqué : dx / dt = 0.

Tout d'abord, 1'apparition de saturations rend inutilisable certaines méthodes telles que le calcul
d'impédance en sinusoidal, puisque, par définition, les courants ne sont plus sinusoidaux. En ce qui
concerne la réponse indicielle, elle n'est plus directement exploitable non plus®, car la saturation
implique une distorsion compléte de la réponse du courant, comme l'illustre la Figure 62.

2% 11 nous faut nuancer toutefois ces propos : la réponse a un saut indiciel reste utilisée industriellement. Ainsi,
la procédure d’identification d’Etel résout le calcul de I’Eq. 83 afin d’obtenir la valeur de I’inductance (apres
filtrage).
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pour i > i,

-
0 t(s)

Figure 62 : Influence de la saturation magnétique sur la réponse indicielle du courant

En effet, le courant commence par croitre en condition linéaire, ce qui donne un début de montée
exponentielle croissante de constante de temps 7;, = Ly, / r. Puis, lorsque le champ d'induction
magnétique B du matériau atteint le coude de saturation, la perméabilité relative de ce dernier chute
rapidement, entrainant une augmentation de la réluctance, donc une diminution de l'inductance et, par la
méme, une diminution de la constante de temps du circuit.

2.2.4.4 Influence de I’inaccessibilité du neutre de la machine

L'identification des inductances d’une machine ou le neutre n’est pas accessible ne peut s'effectuer
qu'a partir des grandeurs mesurables qui, pour la plupart des machines triphasées classiques, sont des
grandeurs composées. L'inductance identifiée a partir du relevé de la tension et du courant pour une
alimentation entre deux phases est donnée, pour les phases a et b, par 1'équation :

Lyes=L,+L,—2-M, Eq. 86

L'obtention des inductances propres est soumise a I'hypothése, non vérifiable expérimentalement,
que les inductances mutuelles de 1'actionneur sont négligeables devant ses inductances propres. Dans ce
cas, en trois essais, nous pouvons identifier les trois inductances composées de la machine et en déduire
les inductances propres :

Lab +Lca _Lbc = 2'La Eq 87
Ly=Luy—L, Eq. 88
Lc = Lca _La Eq 89

Cependant, ce raisonnement n'est valable que si la machine n'est pas saturée. En effet, 1'alimentation
entre deux phases, par exemple entre les phases a et b, implique que le courant i, est égal a - i,. En
négligeant l'inductance mutuelle, I'Eq.86 devient alors :

Lies =L (ia)+ Lo (ia)=La (i) + Lo (—is) Eq. 90

Comme l'influence des aimants implique que L,(i,) est différente de L,(-i,), l'identification des
inductances propres de phases n'est plus possible :

Ly +Lea =Ly = Lo (ia)+ La (—ia) Eq. 91

Une autre solution consiste, en considérant que la composante homopolaire est forcément nulle, a
travailler dans un repere diphasé tel que le repere de Park en alimentant les trois phases de 'actionneur.
Les deux équations électriques indépendantes permettront alors d'identifier les inductances Ly et L, en
fonction du courant et de la position.

C'est cette deuxiéme solution qui est le plus souvent retenue pour sa simplicité de mise en ceuvre. De
plus, elle permet de ne pas faire d'hypothése sur les inductances mutuelles car cette notion est incluse
dans les deux inductances identifiées. Cependant, nous devons conserver a l'esprit le fait que la
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transformation de Park appliquée a la matrice inductance composée de trois inductances différentes ne
donne plus une matrice diagonale dans le repére de Park (voir Eq.79). Il convient alors d'effectuer des
essais dans les configurations adéquates qui permettent d'identifier certains termes de la matrice.

2.2.4.5 Procédure expérimentale d'identification des inductances

Dans le cas du moteur ETEL, l'identification simple des éléments L,, L, et L. de la matrice
inductance en fonction du courant et de la position est ici possible en raison de l'accessibilité du neutre
de la machine. Nous nous plagons donc dans une configuration d'alimentation, présentée ci-apres, et
nous effectuons des essais a primaire bloqué pour différentes positions particuliéres qui permettent
l'identification de termes de la matrice.

Nous avons vu la nécessité de bloquer le primaire pour simplifier les équations lors de
l'identification. Nous commengons donc par présenter le dispositif mis en place, avant de comparer les
résultats expérimentaux a ceux obtenus a l'aide des calculs par éléments finis.

2.2.4.6 Dispositif de blocage

L'objectif du dispositif de blocage est d'éliminer les termes relatifs au mouvement du primaire dans
les équations électriques, afin de faciliter I'identification des inductances. Le dispositif mis en place,
présenté a la Figure 63, est fixé sur le bati du démonstrateur. Il est réalisé a partir de profilés en
aluminium afin de permettre 1'immobilisation de 'actionneur a différentes positions, et pour des raisons
liées a la facilité de réalisation.

Figure 63 : Dispositif de blocage mécanique du primaire de l'actionneur linéaire

La procédure de blocage est la suivante :

— Placer I'actionneur a la position souhaitée a I'aide de la commande (actionneur alimentg).
— Maintenir I'alimentation pendant le serrage des vis sur les quatre équerres de maintien.
— Interrompre l'alimentation afin de procéder aux essais.

Malgré sa structure en aluminium, ce dispositif se révele suffisamment efficace pour la réalisation
de nos essais : I'amplitude des mouvements résiduels constatés avec le dispositif d'alimentation utilisé ne
dépasse pas les 10 a 20 microns. La variation des inductances pour de tels mouvements est supposée
négligeable (elles varient plutdt a 1'échelle du millimétre) et les forces électromotrices engendrées sont
¢également négligeables devant les 60V d'amplitude de la tension utilisée. La Figure 64 représente les
forces électromotrices entre phases obtenues pour un mouvement d'amplitude créte a créte inférieure a
20 microns. L'amplitude de fem composées y est de l'ordre de 50 mV, soit moins de 0.1 % de la tension
utilisée pour les essais. Le bruit de mesure observé est di a la précision des sondes de tensions utilisées.
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Figure 64 : Forces électromotrices composées dues au mouvement résiduel du primaire

2.2.4.7 Dispositif d’alimentation

La Figure 65 présente le banc d’essais, alimenté par une source de tension, et piloté par une carte
dSPACE DS1005. Durant I’essai, seule une phase du moteur est alimentée par une tension sinusoidale
puisque nous disposons du neutre accessible”’.

-
Voltage [>_
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e\
20 pm
7'y v} 1,(2) encoder
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reference real-time
processor | *(®)
. dSPACE
Supervision |, > 1005
computer

Figure 65 : Schéma de [’essai de la mesure d’une inductance dynamique

I Pour les moteurs linéaires & neutre non accessible, I'identification directe des inductances dans le repére
naturel est impossible. Il faut alors travailler dans le repére diphasé de Park. Comme nous travaillons a primaire
bloqué, les grandeurs électriques dans ce repére ne seront pas constantes. Pour que le courant homopolaire reste
nul, il faut alors conserver une alimentation triphasée. Afin de remplir cette condition tout en minimisant le nombre
d'alimentations nécessaires, les trois phases de 'actionneur sont alimentées. Ainsi, il y a égalité des courants dans
les phases b et ¢ qui sont dans le méme état magnétique (méme position des deux phases par rapport aux aimants)
et ont donc la méme inductance.
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L'alimentation utilisée est une source de tension sinusoidale réalisée a l'aide d'un générateur de
signaux basses fréquences et d'un amplificateur linéaire. La sinusoide ainsi obtenue permet une
sollicitation moins brutale du systéme de blocage qu'avec une tension en créneaux préconisée par
[STUMBERGER — 2000]. De cette maniére, les mouvements résiduels du primaire sont diminués. De
plus, la montée moins brusque du courant permet une répartition plus réguliére des valeurs relevées par
le systéme d'acquisition et améliore donc la précision des calculs effectués sur ces relevés. La fréquence
est choisie de maniére a permettre la montée du courant. Il faut donc que la tension d'alimentation ne soit
pas fortement atténuée par le filtre passe-bas constitué par les enroulements de la machine, ce qui
implique une fréquence inférieure a sa fréquence de coupure minimale. Cette derni¢re est donnée par
I'équation :

1

falim Sn](;’imin :272_ r , avec Tmax = Llin/ Rs Eq 92

Dans le cas de 'actionneur étudié, la fréquence d'alimentation doit étre d'environ 30 Hz, 50 Hz tout
au plus. Le systéme d'acquisition utilisé est constitué¢ par un ensemble dSPACE 1005, configuré a partir
d'un environnement Matlab-Simulink et contrdlé a partir du logiciel ControlDesk.

La valeur de la position initiale x,, correspond a la différence entre I'index de la régle de mesure et la
position de l'axe 'd' de la machine®. Sa valeur est déterminée expérimentalement & partir de I'étude des
forces électromotrices composées relevées a vide et vaut x, = 8.943mm. C’est la recherche de 1'IPP
(Initial P6le Position) étudiée par [REMY — 2003].

2.2.4.8 Determination de I'évolution des inductances L, 4

L’inductance dynamique de cette phase a s’écrit alors :
P A
a_dyn \"a? ala
On obtient expérimentalement cette inductance en maintenant le moteur lin€aire dans une position
fixe a ’aide du dispositif de blocage (Figure 63).
La Figure 66 présente 1'évolution de la tension d’alimentation et du courant non-sinusoidal
résultant. Une simulation du courant qui aurait été obtenu dans le cas linéaire a été ajoutée pour montrer
I’impact de la saturation sur la déformation de la forme d’onde du courant. La position est ici x = 1,

Eq. 93
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Figure 66 : Mesure des courants et tensions simples en saturée et en linéaire

La position de l'axe 'd' de la machine correspond a un aimant « nord »
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Durant tous les essais sur le LMD10-050, la tension est choisie pour que le courant maximal autorisé
de 8A ne soit jamais dépassé¢. En théorie, il serait possible d’atteindre des niveaux de courant plus élevés
a I’aide d’impulsions bréve de tension, soit 26 A maximum d’apres la documentation du constructeur.

La variation temporelle du flux peut alors est obtenue en intégrant la tension d’inductance :

¢, ()= (v, ()-R-i, (t))-at Eq. 94

Notons qu'il est important de s'assurer que cette tension ne comporte pas de composante continue, de
manicre a éviter toute dérive lors de 1'intégration. La constante d'intégration peut correspondre en partie
au flux inducteur mais ne nous intéresse pas pour cette étude. La Figure 67 présente la caractéristique
o=f (l) pour la position x = z,. L’effet du phénoméne de saturation non symétrique induit par la
présence de 1’aimant de polarité Sud déforme donc la forme d’onde du flux. Le cycle d'hystérésis qui
avait été négligé précédemment dans 1’étude est visible sur la Figure 67. Le flux qui nous servira pour
I’étude de I’inductance dynamique de cette phase correspond a la courbe moyenne de la Figure 67.

0.2
0.15
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0
-0.05

flux ¢ an (Wb)

Figure 67 : Caractéristique non-linéaire du flux

La Figure 68 présente 1’inductance dynamique de la phase a, obtenue expérimentalement. Elle est
comparée a celle obtenue par la méthode des éléments-finis.

25 T ‘
8 20 L] Ldyn FEM fEBBBE'E'EBtW%
e L “‘SﬁX
S dyn exp
ST 15
o & E/ A
c = E
S = 10
= =
g~ ,FF/ %‘%ﬂ
% e e
0
-30 -20 -10 0 10 20 30

current i (4)
Figure 68 : Inductance dynamique de la phase a

La valeur expérimentale de I’inductance dynamique est supérieure de 10% a celle obtenue par la
méthode des €léments-finis. La différence peut-étre attribuée a 1’inductance de fuite des tétes de
bobines. Malheureusement, il n’est pas possible de prendre en compte les tétes de bobines dans un calcul
en 2D. D’autre part, un calcul par éléments-finis en 3D augmenterait radicalement le nombre d’éléments
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pour rester précis et amenerait a un temps de calcul inacceptable. En effet, le temps de calcul nécessaire
pour obtenir des résultats par la méthode des éléments-finis en 2D a demandé 10 jours de calculs avec 4
PC équipés de processeurs 3GHz et de 1GB de RAMBUS chacun. Toutefois, [TOUNZI — 2004]
présente une étude simplifiée des inductances en prenant en compte les fuites des tétes de bobine pour le
moteur LIMES 400/120 de Siemens.

L’effet des tétes de bobines a été compensé sur la Figure 69 par I’augmentation des résultats des
¢léments-finis 2D de 10%. La Figure 69 montre les inductances dynamique de la phase a pour 3
positions distinctes (x =1,/ 3, x =7, and x = 5'7, / 3). Les résultats expérimentaux et par éléments-finis

concordent bien.
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Figure 69 : Evolution de l'inductance statique Ly en fonction du courant iy

2.2.4.9 Analyse des résultats expérimentaux

Dans un premier temps, nous pouvons vérifier la valeur des inductances dans la zone linéaire du
matériau magnétique : dans cette zone, les trois inductances propres du repére naturel 'abc' sont
théoriquement égales. Dans ces conditions, les inductances L, et L, définies par les Eq.76-77 sont
réduites a I'expression :

L

lin

L

A lin

L

q_lin =L

L'inductance L;;, identifiée expérimentalement est donc de 24 mH, a comparer avec les 22 mH des
¢léments finis. La différence peut s'expliquer par le fait que les calculs par éléments finis ne prennent pas
en compte les inductances de fuite au niveau des tétes de bobines qui sont classiquement de I'ordre de

10% de l'inductance propre, soit un peu plus de 2 mH dans le cas de la machine étudiée.

L

b _lin :Lc_lin =

Eq. 95

a_lin—

Dans la position x = 1, la participation du flux inducteur des aimants au flux est maximale et
négative. Cela implique que la saturation négative intervient a partir d'une valeur de courant i, négative
beaucoup plus faible que la valeur absolue du courant positif nécessaire pour atteindre la saturation
positive. Cette description correspond bien a I'évolution de 1'inductance dynamique de la Figure 69.

L'inductance dynamique L, est obtenue pour la position x = 7, / 2, correspondant a I'axe 'q', pour
laquelle la participation du flux inducteur des aimants au flux est minimale (nulle). Dans ces conditions,
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les saturations positives et négatives sont atteintes pour la méme valeur absolue de courant i,. Cela
correspond a une saturation centrée autour de la valeur i, = 0 de la Figure 47.

L'identification expérimentale des inductances propres d’un moteur linéaire en fonction du courant
et de la position n'est pas aisée, en raison de l'inaccessibilité¢ du neutre sur la plupart des machines.
Toutefois, ce probléme ne s’est pas posé¢ dans notre étude, car le moteur linéaire LMD10-50 dispose
d’un neutre accessible. La méthode a partie mobile bloquée mise en ceuvre nous a donc permis de
valider la valeur des inductances dans la zone linéaire de la caractéristique magnétique des tdles et de
vérifier la cohérence de 1'allure de 1'évolution des inductances.

D'autres méthodes pourraient permettre d'effectuer une identification en temps réel des inductances
au cours d'un déplacement, en utilisant les différentes grandeurs mesurables. Pour cela, des pistes sont
données en Annexe A6.

2.2.5 Influence de la saturation sur le calcul de la force de poussée

Dans le cas de la saturation, il devient impossible de dissocier les flux dans la phase a provenant des
aimants de ceux des bobinages. Cela revient a dire que la force électromotrice est modifiée par la
présence des aimants, de méme que les inductances. Mathématiquement, il n’est donc plus possible de
scinder 1’apport des aimants de celui des bobinages :

04, (i,.x) di, 04,(i,.%) dx

V,=Ri + 49, =R+

Eq. 96
dt 0i, dt ox  dt
Pour bien comprendre, reprenons le cas en linéaire ou 1’on peut décomposer 1’expression du flux :
¢, (i,x)=¢,, (i)+¢. (¥) Eq. 97
Ainsi, le terme du flux issu du courant peut s’écrire :
og (i ,x) do (i) d X
¢a(a ): ¢aa()= ¢Ma( ):Laa+0 Eq98
Oi di di
Et le terme du flux des aimants peut s’écrire :
a¢a (iaﬁx) — d¢aa (l) | d¢Ma (x) :O | d¢Ma (x) Eq 99
Ox dx dx dx '
Ce qui revient bien au final a une équation classique dans le cas des machines non saturées :
d di, d¢,(i,,x
v=Ri+%epi op e, AVEN Eq. 100
dt dt dx

Cette formulation de la loi de Faraday reste valable en régime saturé.

Le calcul de la force de poussée en régime saturé s’effectue a 1’aide de la méthode de la coénergie :
ow' 3
T o= em(z X)

em o

Eq. 101

i=cst
Un calcul par la méthode des ¢éléments-finis nous permet d’obtenir directement la force de poussée
en régime saturé en fonction du courant et la position des aimants pour la seule phase a alimentée :
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Figure 70 : Force de poussée (en N) en EF-2D en saturé, fonction du courant ia et de la position x

Cette approche n’est pas suffisante dans 1’objectif de réaliser un modeéle pour la commande, en effet
il est préférable de disposer d’un modéele analytique équivalent.
Il convient alors de détailler I’expression littérale de la coénergie :

Wem(i.x)= [ p(i.x)-di Eq. 102
La force de poussée se traduit alors sous la forme suivante :
e .
T, =5J‘0¢(z,x)-dl Eq. 103
La spécificitt du moteur ETEL facilite cette analyse (phases indépendantes, flux

quasi-sinusoidaux). C’est-a-dire que méme en régime saturé, le flux peut s’écrire sous la forme :
$(i,x)=p(i+ K -cos(N, -x)), avecK=112A Eq. 104

Cette formulation du flux a été déduite des résultats de calculs en EF-2D en régime saturé pour le
LMD10-050 en alimentant uniquement la phase a :
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Figure 71 : Calcul en EF-2D du Flux de la phase a (en mWb) fonction du courant ia et de la position x

ia (en A)

L’erreur résiduelle entre la formulation de 1’Eq.104 et les résultats des calculs en EF-2D est de
quelques pourcents sur toute la zone d’étude :
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Figure 72 : Erreur entre le flux calculé en EF-2D et celui reconstruit (en mWb)
fonction du courant ia et de la position x

L’expression de I’Eq. 103 n’est pas pratique pour la définition du modéle et par suite pour la
commande. Toutefois, il est possible de simplifier cette expression en déplacant la dérivée partielle
suivant x sous certaine condition :

¥
= [ ¢’x ; Eq. 105

Ceci revient a considérer que la saturation issue de I’apport du courant et des aimants est équivalent
a la somme de la saturation issue des courants et de la saturation issue des aimants. Cela correspond
donc a continuer d’utiliser le théoréme de superposition en régime saturé

—8¢(i,x) :—K~Np ~sin(Np x)%

. A avec z=i+K-cos(Np~x) Eqg. 106

La Figure 73 montre la forme de la courbe de d¢(z)/dz :
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Figure 73 : Courbe de variation du flux fonction d’un

En fait, la zone de fonctionnement du moteur est de -7.9A a 7.9A en courant +-11.2A équivalent a la
contribution des aimants. En utilisant un autopilotage pour le contréle du courant, ce coefficient
d¢$(z)/ dz restera sensiblement constant (équivalent a dire que pour générer un maximum de couple, il
faut se synchroniser sur I’axe ¢, ce qui correspond au cas de saturation des toles le moins influencé par la

position des aimants).
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Des essais ont été menés sur 1’alimentation du moteur par des tensions en triangles (cela permet de
tester une gamme de courant de 0 a sa valeur nominale) tout en étant assez doux pour garantir un bon
maintien du capteur de force. La Figure 74 montre la force mesurée par le capteur monté entre le
primaire et le bati, ce qui interdit malheureusement le moindre déplacement. Ainsi, les essais avec des
capteurs de force ne pourront pas mettre en évidence 1’influence du mouvement du moteur en régime
saturé sur la génération de la force. La Figure 74 montre également la force estimée en linéaire et en
non-linéaire. La comparaison de ces résultats montre que le modéle non-linéaire utilisé donne des
résultats proches de ceux mesurés. Les courants ne dépassent pas 4A ici.
Toutefois, plusieurs incertitudes ne permettent pas d’obtenir des résultats plus précis :
- Les retards de mesure liés au conditionneur et a la chaine d’acquisition ;
- Ladifficulté d’alignement du capteur de force avec le primaire ;
- La certification du gain de 1’ensemble capteur/conditionneur est un point délicat a réaliser
(nécessité d’une masse étalon) ;

- La précision du capteur de force (pour les essais, il n’a été possible d’utiliser qu’un capteur
précis a 0.2% pour une valeur maximale mesurée de 10kN. Les ondulations de force étant de
I’ordre du Newton, ce capteur était malheureusement surdimensionné)
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Figure 74 : Comparaison entre la force mesurée, la force estimée en linéaire
et la force estimée en saturé

Finalement, la formulation retenue pour le calcul de la force de poussée est détaillée sur ’Eq.107. En
effet, les résultats obtenus avec ce modele restent cohérents avec le comportement du moteur linéaire.
Toutefois, il est important de souligner les limitations existantes de ce modéle. Pour les trés fortes
valeurs de courants, il n’est plus valable.

R, T, = M-ik Eq. 107

k=a,b,c Ox
La Figure 75 présente une représentation du modéle sous la forme d’un Graphe Informationnel
Causal. Elle montre que le lien entre les processeurs R6 et R2 ne peut plus étre négligé. En effet, dans le
cas linéaire, I’Eq.98 révéle que le terme L,, est indépendant de i, et de x. et qu’il est classiquement

contenu dans la relation du processeur R2.
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Le processeur R6 est rigide, bien qu’il y a des termes de dérivées partielles dans la relation R6. En
effet, cette relation est atemporelle, car les grandeurs du flux partiels de x ou de i, sont définis a tout
instant sans avoir besoin de connaitre la valeur précédente de x ou de i, (par exemple, dans notre cas,
nous représentons la variable variation du flux partiel de x sous une forme tabulée de x et de i ).

Cabc /RS \4 v

()<

O@upc | O _i_a¢abc / ox
R6 e X

lab T,
aoc Tem 7 T v ¥
R7 mot
S+ D CEDD -
. A
LD

Modgele électrique : Modele mécanique :
Rl - VLabc = I/abz‘ - eabc - R ' iabc R7 - ]:'not = ];m - 7; - 71 - T/
0 i, .x) di
R, > ¢”bc(“b"' ) l“"C:VLm RgeM-ﬂ:Tmot et R9—>ﬁ:v
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Figure 75 : Représentation en GIC du modele de PMSLM en saturé

Pour le calcul des forces en saturées, deux méthodes sont possibles [SEGUIER — 1994] :
— Calculer les efforts d’un champ magnétique d’une partie sur 1’autre partie ;
— Calculer les variations d’énergie emmagasinée dans le systéme lors d’un déplacement du
primaire.

C’est cette derniere méthode, plus générale, que nous allons appliquer ici. Elle repose sur le principe
simple que 1’énergie se conserve. C'est-a-dire que sans perte extérieure (perte de matiere par exemple),
I’énergie reste constante et ne peut que changer de forme : Energie électrique €-> Energie mécanique.

L’impact principal de la saturation des inductances sur la force de poussée intervient lors de phases
d’accélération ou de décélération brutale, qui correspondent a des valeurs de courants trés ¢levées. En
effet, lors de ces forts courants, bien supérieurs au courant nominal, mais toujours inférieurs au courant
maximal, la saturation engendre une réduction de la force électromotrice pour un courant donné, et donc
une réduction de la force générée. A 1’inverse, au niveau de la commande, si I’on souhaite atteindre une
valeur de force ¢élevée en un temps trés court, la saturation induit une hausse trés importante du courant
pour compenser le manque de force, ce qui pourrait conduire a la détérioration du moteur.
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2.2.6 Conclusion sur I'analyse de la matrice inductance

L’analyse des inductances d’un moteur linéaire synchrone a aimants permanents montre que la
saturation est bien fonction du courant et de la position des aimants. Les inductances évoluent dans une
plage de 22mH en linéaire jusqu’a 3mH en saturé, ce qui signifie une forte augmentation du courant
pour ces valeurs (un rapport 8 peut alors étre mesuré sur I’amplitude des courants).

Le modéle de ce moteur linéaire, représenté a I’aide d’un Graphe Informationnel Causal (Figure
75), montre que la force de poussée n’est pas directement influencée par cette chute d’inductance. En
effet, un courant élevé dans le moteur induit une chute de I’inductance et dans le méme temps une
diminution de la valeur de la fem en charge. Ainsi, la hausse du courant se conjugue avec la baisse de la
fem qui, au final, modifie peu 1’évolution de la force de poussée.

Les résultats de la Figure 76 et de la Figure 77 sont obtenus en appliquant la méme commande par
autopilotage en position avec une référence en bang-bang de jerk.
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Figure 76 : Impact de la saturation sur la force poussée a 0.2m/s, 2m/s? sur 20cm
a) modele ler harmonique b) avec force de détente
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Figure 77 : Impact de la saturation sur la force poussée a 2m/s, 20m/s? sur 50cm
a) modele 1er harmonique b) avec force de détente

L’utilisation d’un tel modéle pour la commande n’aura donc pas 1’objectif de mieux controler la
force de poussée, mais plutdt d’éviter les appels de courant liés a la saturation, ceux-ci étant nuisibles a
la durée de vie du moteur. D’autre part, une commande qui éviterait ces zones de forts courants pourrait
permettre d’utiliser le moteur pour donner le maximum de ces performances en permanence.
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2.3 Analyse des effets d’encoche et des forces de denture

2.3.1 Origine des forces d’encoche

Les forces d’encoche ou effets de denture sont issues de 1’interaction entre les aimants et les
matériaux ferromagnétiques de la denture, Figure 78 :

AxeY

Axe X

Figure 78 : Parcours des lignes de champ

D’apres cet exemple, si la perméabilité magnétique du fer est 1000 fois supérieure a celle de 1’air,
cela signifie que les lignes de champ magnétique seront 1000 fois plus attirées par le fer que par 1’air,
c'est-a-dire 1000 fois plus attirées par le trajet A que le trajet B. D’autre part, le tracé de la ligne de
champ représente, en quelque sorte, 1’échange d’énergie entre les aimants et le fer du primaire. Il est
possible de montrer que la force d’interaction des aimants avec le fer est colinéaire a cette ligne de
champ. Cette force est appelée : Force de denture ou effet d’encoche.

Il y a dans la littérature une distinction entre les différentes forces interagissant au sein d’un moteur
linéaire [GIERAS — 1999]. Les forces de denture peuvent se décomposer :

— Suivant I’axe x en force de détente ;
— Suivant I’axe y en force d’attraction.

D’autre part, la force de détente peut aussi se décomposer en 2 forces :
— Force d’extrémités sur les 2 cotés du moteur linéaire ;

— Force de denture (aussi appelée force de cogging) pour la partie centrale du moteur.

Le modé¢le mécanique de la force de détente peut se représenter a 1’aide d’un Graphe Informationnel
Causal :

Figure 79 : Graphe Informationnel Causal du modéle mécanique avec la force de détente

L’Eq.108 présente la 2°™ loi de Newton appliquée 4 la partie mobile de l'actionneur linéaire incluant
une masse rigide. Ainsi, en connaissant les forces de frottements ainsi que la force électromagnétique
générée par le moteur linéaire, il est possible d’obtenir la force de détente du moteur linéaire.
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dv
M E = Télectromagnétique _Tdétente _Tfrottement Eq 108

Lors d’essais asservis par un variateur a vitesse constante, 1’ondulation de force issue de la force de
détente est identifiée expérimentalement a 1’aide d’une estimation de la force électromagnétique :

-0z -0 oo 01 0z

I#Lx Position (Model Rool/Position)
#1_y: T_det_mem (Model RookT_det_mem)

Figure 80 : Mesure de la force de détente (T ,.; en N) en fonction de la position (x en m) du LMD10-050

Nous allons analyser plus spécifiquement le phénomeéne de cogging qui apparait comme périodique,
et qui d’un point de vue industriel pose de nombreux soucis pour le réglage des commandes, notamment
pour des applications de positionnement ou de contrdle de systéme a basse vitesse :

Par exemple, pour le LMD10-050, la force de détente maximale est de 1’ordre de 5N, la force de
poussée maximale est de 554N et la force de frottement sec estimée est de 15N. Pour un déplacement a
basse vitesse, la valeur de la force de poussée et des forces de frottements est du méme ordre de grandeur
que la valeur de la force de détente.

Tsiectromagnetique — 1 frottement << Taétente Eq. 109

A I’inverse, a vitesse €levée, la force de poussée et les forces de frottements sont prépondérantes par
rapport a la force de détente, ce qui en réduit la perception au niveau du comportement du moteur
linéaire. La fonction de transfert entre la force et la vitesse est un premier ordre : Ainsi, plus la vitesse
sera ¢levée, plus les ondulations de forces seront atténuées au niveau de la vitesse de 1’actionneur par
I’inertie de la masse en mouvement. Toutefois, ’amplitude maximale de la force de denture reste
constante et indépendante de la vitesse du moteur.

Pour analyser ce phénomeéne, nous établirons ici deux modéles, qui seront validés ensuite par des
essais expérimentaux :

— Modéle analytique ;
— Modg¢le par éléments finis ;

2.3.2 Modele analytique

En analysant ce qui se passe au niveau de chaque dent du primaire, suivant la position des aimants, il
y a des positions dites de « stabilité magnétique » (Figure 81). Autrement dit, la répartition des lignes de
champ magnétique sera symétrique par rapport a une droite médiane a la dent.

76



7
2

R =, .
o . o
. Y .
' ) '
1 Y .
' ] '
' ] '

R

]

| N | | s
N S

Figure 81 : Répartitions des lignes de champ suivant la position des aimants
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L’allure de la force exercée par les aimants sur une dent du primaire s’annule donc pour différentes
positions des aimants. Pour un déplacement a vitesse constante, si la force magnétomotrice des aimants
est sinusoidale, la force d’interaction des aimants sur la dent du primaire est alors sinusoidale (Figure
82). Cette force d’interaction correspond ici a la force projetée sur I’axe x, soit la force de cogging.

Tco i
gging
Tcogmax A ___

Figure 82 : Force appliquée a une dent du primaire pour un déplacement d vitesse constante

L’effet de denture peut se définir comme une différence d’efforts surfaciques qui s’exercent de part
et d’autre d’une dent. La détermination de la valeur de I’induction magnétique appliquée a une dent
implique la connaissance des rayons de courbure des lignes de champ. La Figure 83 montre I’évolution
des lignes de champ pour une position x = 7, / 4. Ainsi, il est difficile analytiquement d’exprimer la force
maximale Tg max-

T

Ly x= -2

| 4
:\T.ffe

| 5 I & |

I T,

Figure 83 : Lignes de champ magnétique appliquées a une dent du primaire

Les forces de cogging peuvent se calculer en sommant les forces appliquées aux parois des dents
[ZHU — 1992]. Un pble du primaire du moteur linéaire LMD10-050 englobe 6 dents. Pour chaque dent,
la force de cogging se simplifie en une expression sinusoidale :

Tt =Ty max ~SIN [2—”x] Eq. 110

Z'p

11 existe alors une expression générale pour chacune des dents, avec /; la largeur d’une dent, et /, la

YZientin = T;‘ogimax .Sin[Zﬂ-.(i_n ﬂJJ Eq 1 1 1

largeur d’une encoche :

Tp Z'p

77



Cette force est ensuite additionnée sur les douze dents afin obtenir la représentation de la force de
cogging. Dans le cas du moteur LMD10-050, cela devient :

T = y T m~sin[2—”-x—n~5—”J:0 Eq. 112
R 7, 3

L’Eq.112 montre que le mod¢le analytique utilisé n’est pas suffisant pour représenter le fondamental
de la force de cogging du moteur LMD10-050. En effet, le constructeur ETEL a choisi une largeur de
dent et une largeur d’encoche de telle fagon que le fondamental de la force de cogging soit repoussé plus
loin dans le spectre. Il est alors nécessaire d’affiner la représentation des interactions des champs
magnétiques dans la zone d’entrefer en utilisant d’autres méthodes pour résoudre notre probléme, telles
que la méthode des réseaux de reluctances ou la méthode des éléments finis.

Le calcul des forces de cogging est d’autant plus difficile que non seulement il faut affiner la
représentation de la zone d’entrefer par d’autres méthodes détaillées ci-dessus, mais il faut aussi
disposer d’un algorithme de calcul des forces de denture qui soit valable et adapté au cas étudié.

Dans la littérature, plusieurs techniques sont présentées pour le calcul des forces de denture. Quatre
techniques principales sont envisageables :

— Méthode du Tenseur de Maxwell [ITO — 1990], [MIZUNO - 1992], [BODIKA — 1999(2)],
[CRUISE — 1996(1)], [HUR - 1997], [CHUN - 1999] ;

— Meéthode de la co-énergie et des travaux virtuels [ITO - 1990], [PROFUMO - 1999] ;

— Méthode de la densité de courant et de la force de Lorentz [ITO — 1990], [LIM — 1999],
[JUNG —2000], [JUNG —2001(1)], [JUNG - 2001(2)] ;

— Identification expérimentale [LI — 2003].

Pour préciser les difficultés a modéliser les forces de denture, nous prendrons un exemple concret en
utilisant le Tenseur de Maxwell :

F= lgﬁ TdS Eq. 113
us
o, ;
B'——|B BB B.B
x 2 x"y X"z
T=| B.B, B} —%|B|2 BB, Eq. 114
1
B..B, B.B, B’ —E|B|2
Sur I’exemple de la Figure 78, la section élémentaire dS est suivant ’axe x, et :
dS =dS.y Eq. 115
1l vient alors :
_ L i}
2
B, —5|B| B.B, B B, B.B.dS
— 1 1
TdS=| BB, B —5|B|2 B.B, ||dS|=|B} —5|B|2 dS|  Eq.116
0
1 :
B..B, B.B, B’ —E|B|2 B..B,dS

Dans notre étude, nous cherchons a identifier cette force de cogging qui se superpose a la force de
poussée sur I’axe x. De I’Eq.116, I’expression de la force de cogging se déduit alors :

1 -
T, =—¢ B.B,dSx Eq. 117

Y7
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La grandeur importante de I’Eq.117 est B,, qui correspond a 1’induction suivant I’axe x. Dans la
précédente modélisation par un réseau de réluctance appliqué a 1'étude des forces électromotrices, une
hypothese simplificatrice importante avait été utilisée : les lignes de champ magnétique sont considérées
normales a l'entrefer. Cela revient a considérer que B, = 0 en tout point x. Cette hypothése n'est donc plus
envisageable pour I'étude de la force de cogging, car sinon T;,, = 0 en tout point x. Or, la complexité de
la modélisation de la zone d'entrefer [TAKEDA — 1989] qui en découlerait est trop importante pour ce
travail. Nous avons donc choisi d’appliquer la méthode des éléments finis au cas du LMD10-050 pour
I’étude des forces de cogging.

2.3.3 Modele éléments finis

La détermination des forces de détente est une grandeur difficilement mesurable dans un moteur
linéaire. La méthode des éléments finis apporte alors une aide considérable pour obtenir les valeurs de la
force de cogging et la force de détente. Il est possible, grace au logiciel développé par 1’équipe
« MECOSYEL » du L2EP, de calculer les différentes forces qui agissent dans un moteur linéaire. Dans
un premier temps, nous analyserons la force de cogging du LMD10-050, puis nous analyserons 1’effet
des extrémités sur la force de détente.

2.3.3.1 Analyse des forces de cogging

La Figure 84 montre le maillage 2D extrudé utilisé pour le calcul de la force de cogging du
LMD10-050. Les forces de cogging étant des forces périodiques et au vu des symétries et périodicités de
la géométrie du primaire nous réduisons I’étude du LMD10-050 a une paire de pdles du moteur.
La Figure 84 montre que la périodicité du primaire se caractérise par 12 encoches et 12 dents sur
160mm, et que la périodicité du secondaire se caractérise par 10 aimants sur 160mm. Ainsi, le
phénomeéne de cogging a une fréquence du plus petit multiple commun entre le nombre d’encoches du
primaire et le nombre de poles magnétiques [BRETON — 2000], soit 30 ici.

Figure 84 : Maillage des deux péoles du moteur linéaire LMD10-050

Le calcul des forces est effectué a I’aide du tenseur de Maxwell implanté dans le code de calcul, sur
un ensemble de nceuds compris dans 1’entrefer, Figure 85 :

I Ll i i | L I L i L I

Figure 85 : Zone de calcul dans [’entrefer de la force de cogging

79



Remarques : Si la force de denture provient de I’effort appliqué par un flux magnétique issu des
aimants sur le circuit magnétique en fer, le calcul de cet effort surfacique devrait naturellement se faire
sur le contour du circuit magnétique. Or, sur le contour du circuit magnétique la perméabilité
magnétique vaut soit u, pour lair, soit ugu, pour le fer, ce qui peut varier d’un rapport 1000. La
technique utilisée pour le calcul du tenseur de Maxwell, impose que ce calcul soit effectué dans une zone
ou un périmetre de perméabilité constante. C’est pourquoi ici, nous avons choisi une droite a I’intérieure
de la zone d’entrefer, Figure 85.

La Figure 86présente une valeur approchée de 1’induction dans 1’entrefer :
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Figure 86 : Induction dans l'entrefer pour une paire de péles du LMD10-050 (de 0 a 1.6Tesla)

I1 est possible de reconstruire une expression analytique approchée a partir des tracés de B, et B, en
scindant les harmoniques issus du primaire de ceux du secondaire. Ainsi, a partir d’un calcul par
éléments finis, le comportement de B, et B, serait définie quelle que soit la position, et par suite la force
de cogging. Mais la Figure 86 montre que B, et surtout B, sont loin de ressembler a des sinusoides.

L’Eq.117 permet le calcul de la force tangentielle avec le tenseur de Maxwell. Les forces
ponctuelles le long de 1’entrefer projeté sur 1’axe x sont ainsi obtenues :

-
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Figure 87 : Forces ponctuelles d’interaction du LMD 10-050 pour une position fixe x

C’est la somme de 1’ensemble des forces générées sur la longueur active du moteur qui donne la
valeur a la force de cogging pour une position donnée. Ainsi pour une position donnée du primaire par
rapport au secondaire, les forces qui s’exercent le long de I’entrefer suivant 1’axe x sont additionnées.
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Pour un moteur a deux paires de poles, le résultat du motif d’une paire de pdles est alors multiplié par 2.
Le moteur LMD10-050 n’ayant qu’une paire de poles, la force de denture s’obtient donc directement.
Le primaire est ensuite « déplacé » pas a pas. La Figure 88 présente ainsi I’allure compléte de la

force de cogging :
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Figure 88 : Force de cogging du LMD10-050 en fonction du déplacement x

La constitution interne d’un moteur linéaire étant symétrique, la force de cogging est une force a
valeur moyenne nulle et périodique. La Figure 89 présente une transformée de Fourrier de cette force de
cogging. La fréquence de la force de cogging est de 12 * 31,25 = 375Hz : c'est-a-dire que pour le
LMD10-050, le premier harmonique de la force de cogging est repoussé a I’harmonique de rang 12 :
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Figure 89 : FFT de la force de cogging du LMD10-050

1l existe un écart avec le calcul précédent, ce qui permet de constater I’influence de la profondeur
d’encoche sur la force de cogging. En effet, moins 1’encoche est profonde, plus la force de cogging sera
faible. Par contre, une profondeur d’encoche de profondeur illimitée n’induit pas une force de cogging
d’amplitude illimitée. Il existe donc une valeur de conciliation qui pourrait participer au
dimensionnement des encoches. [PROCA — 2003] présente un modéle analytique avancé pour les
moteurs synchrones rotatifs de la force de cogging, toutefois pour les moteurs linéaires, a notre
connaissance, il n’existe pas de mode¢le analytique littéral.
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2.3.3.2 Solutions technologiques pour compenser les forces de cogging

Lors de la conception du moteur, le constructeur peut réduire les effets de denture en modifiant la
géométrie du moteur. Classiquement, en inclinant d’un pas polaire soit les aimants, soit les encoches, il
est possible de compenser cette force d’encoche (Figure 90), [BODIKA — 1999(2)], [JUNG —2001 (3)].
Cependant, cette solution n’est pas la seule solution industrielle ; par exemple le fabricant ETEL a choisi
d’ajuster la largeur des dents et celle des encoches pour réduire I’influence des aimants sur les dents du
primaire. L’avantage est de déplacer la 1 fréquence visible de la force de cogging vers des fréquences
plus élevées, et si possible en dehors de la bande passante du systéme. Il faut aussi remarquer que la
précision angulaire des méthodes avec dents inclinés est difficile a réaliser en pratique.
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Figure 90 : Compensation des effets d'encoches

2.3.3.3 Analyse des forces d’extrémités

Les forces d’extrémité sont propres au moteur linéaire. [ASKOUR — 2002] a fait une premiére
analyse des forces d’extrémité. Ses conclusions montrent qu’on ne peut pas négliger les forces
d’extrémité devant les forces de cogging pour un moteur linéaire qui comporte moins de 4 poles bobinés
au primaire. Dans notre cas d’étude, le moteur linéaire LMD10-050 ne possede que 2 pdles bobinés au
primaire (Figure 91). Ainsi, il est nécessaire d’analyser I’influence des forces d’extrémité par rapport
aux forces de cogging. Pour réaliser cette étude, nous ajoutons au maillage précédent (Figure 84) le
maillage des extrémités, ainsi qu’une zone d’air suffisamment importante pour permettre aux lignes de
champ de se refermer (non visible sur la Figure 91) :

N |

Figure 91 : Maillage du moteur linéaire complet LMD10-050
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Le code de calcul ne permet pas de séparer le calcul de la force de cogging de celle des forces
d’extrémité. En effet, la difficulté est de définir la limite entre les extrémités et la partie centrale du
primaire. Nous sommes donc obligés de faire un calcul supplémentaire pour calculer les forces
d’extrémité seules en considérant un primaire sans encoche :
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FigUre 92 : Maillage du moteur linéaire LMD10-050 sans les encoches

D’autre part, pour obtenir des résultats précis de la force d’extrémité, il est nécessaire de faire le
calcul suivant le principe d’action-réaction, c’est-a-dire en entourant le primaire d’une zone d’air
finement maillée sur laquelle les efforts qui s’appliquent au primaire sont calculés. Ainsi, I’effort global
qui est appliqué par un solide sur un autre solide est obtenu précisément. Cette technique s’apparente a la
technique d’Eggshell (coquille d’ceuf) de raffinement automatique du maillage, qui a montré de bons
résultats pour le calcul des forces dans les systémes électromagnétiques [HENROTTE — 2002].

0 4 8 12 16 20 24 2.8 32
X (mm

Figure 93 : Force d’extrémités du LMD10-50 en fonction du déplacement x

2.3.3.4 Analyse des forces de détente.

La force de détente est la somme des forces de cogging et des forces d’extrémité. Toutefois, il faut
utiliser avec beaucoup de précaution le théoréme de superposition qui est appliqué pour le calcul de la
force de détente. En effet, a cause des saturations locales dans les dents du primaire, il faut vérifier que
I’apport des forces d’extrémité est dissociable de celui des forces de cogging, ce qui est bien le cas ici :
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Figure 94 : Comparaison de la force totale de détente et de la somme
de la force de cogging et des forces d’extrémité
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La saturation des aimants a une influence négligeable sur la force de détente. La Figure 95 présente
la force de détente pour un calcul par éléments-finis dans le cas linéaire et celui non linéaire. Il y a peu

d’écart entre ces deux résultats.

Tdet (N)

Figure 95 : Comparaison de force de détente en linéaire et en saturée

Tdet non lin (N)
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Une analyse FFT de la force de détente donne le résultat suivant :
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Figure 96 : Analyse FFT de la force de détente

Les forces d’extrémités ont une fréquence qui est directement dépendante de la période des aimants.
Alors que la fréquence de la force de cogging correspond au plus petit multiple commun entre la période
des aimants et la période des dents du primaire [REMY — 2007 (2)].

Remarques : Le résultat obtenu par éléments finis dépend fortement de la finesse du pas de maillage
dans I’entrefer. En effet, I’effort d’attraction des aimants T}, sur I’axe y est environ 100 fois supérieur a
I’effort T, qui s’exerce suivant I’axe x. Or, le calcul par ¢léments finis donne une erreur sur les résultats
des forces de cogging qui peut étre comparée a un offset, Figure 97. Le maillage doit étre le plus
constant possible pour obtenir un offset constant durant tout le déplacement. Il est donc nécessaire
d’affiner suffisamment le pas du maillage pour avoir un offset négligeable devant la valeur maximale de

la force détente calculée.
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Figure 97 : Force de détente du LMD10-050 pour un pas de maillage insuffisant

2.3.3.5 Solutions technologiques pour compenser les forces d’extrémités

Des solutions technologiques existent pour compenser ces forces d’extrémités [CRUISE — 1996(2)],
[ASKOUR - 2002]. Pour réduire les forces d’extrémités, une solution évidente est de modifier la
géométrie de la dent d’extrémité, Figure 98 :
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Figure 98 : Modification de la géométrie des extrémités du primaire

Cependant, le choix des dents d’extrémité repose sur un compromis entre plusieurs critéres :
— Réduire I’amplitude des forces d’extrémité ;
— Ne pas réduire I’induction magnétique dans I’entrefer, qui conditionne 1’énergie volumique
et donc la puissance de 1’actionneur [JUNG - 2000], [JUNG - 2001(1)], [JUNG - 2001(2)] ;
— Permettre de symétriser les inductances propres, et d’avoir un moteur triphasé équilibré.
Une solution utilisée dans les moteurs Siemens pour compenser les forces d’extrémité repose sur
I’ajout de deux dents d’extrémité appelées « compensateurs de force » en tdle ferromagnétique, Figure

99.
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Compensateurs des forces d'extrémités du primaire
Figure 99 : Modification de la géométrie des extrémités du LIMES400/120

Secondaire avec
aimants inclinés
pour compenser la
force de cogging

Dans le but de réduire les forces d’extrémité, Siemens (sous le nom de Krauss-Maffei) a déposé un
brevet [STOIBER — 1998] sur I’angle # des compensateurs d’extrémité, Figure 99, tel que :

b
f = arctan (T_j Eq. 118

p
Avec :
— p, ’angle d’inclinaison ;
— b, lalargeur active des aimants ;
7., le pas dentaire

Une autre solution consiste & augmenter I’entrefer entre les dents d’extrémités et les aimants
agissant sur les extrémités du moteur linéaires [ASKOUR — 2002].

Forme modifide du primaire

|

=

¥ d,

d, Forma originale
du primaire

Figure 100 : Autres exemples de la géométrie des extrémités du primaire

La solution d’ETEL est plus difficile a démontrer : les dents d’extrémité sont découpées suivant un
angle de 20° environ, Figure 91. Le volume de la dent est alors défini pour assurer 1’équilibre des 3
phases, et I’angle est choisi pour la réduction des forces d’extrémité :
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Figure 101 : Influence de l’angle d’inclinaison de la dent d’extrémité

La Figure 101 montre que 1’angle optimal se trouve aux environs des 20° pour réduire I’amplitude
de la force d’extrémités. Le principe est bien de « casser » le spectre de la force d’extrémité en plusieurs
composantes, comme le montre la Figure 96. Cette solution fait I’objet de plusieurs brevets déposés par
ETEL [WAVRE - 1997], [WAVRE - 1999].

2.3.4 Validation expérimentale

Si I’on regarde le principe fondamental de la dynamique appliquée a la partie mobile de l'actionneur
linéaire avec une charge passive :

dv
M T = Télectromagnétique _Tdétente _Tfrottement Eq 119

dt
Pour déterminer Tysene, 1l est nécessaire de connaitre les autres grandeurs. La force
¢électromagnétique est connue, parce qu’elle est imposée par la commande. Il est donc nécessaire

d’identifier les forces de frottement™ pour déterminer la force de détente.

2.3.4.1 Analyse des frottements

La présence des frottements dans un systeme est inhérente a la notion de liaison. Dans le cas des
moteurs linéaires, les éléments constituant ces liaisons sont le systéme de guidage et les racleurs. Le
systeme de guidage le plus commun est représenté sur la Figure 102, et est constitué¢ de glissiére
comprenant des patins a re-circulation de billes SSR15 de la société THK.

table primaire

i /

= . = /"_‘!//_';7'//—"_/‘

1 b P P - )

) [ LT
- Il ) -

1 ey e e | 1

I '—'ﬁ—,’ \\j‘k &"\t\“\\ i'\\ . !

régle optique

- J
", ,;// - . .
I T
. b LN '
Rail de / o
guidage secondaire bati

Figure 102 : Systéme de guidage d 'un moteur linéaire

3 L analyse des frottements d’un moteur linéaire n’est pas une nouveauté scientifique en soi.
Cependant, cette ¢tape de modélisation est obligatoire pour accéder a la force de détente.
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Ces ¢éléments de liaison générent des frottements. Il est important de bien connaitre les grandeurs qui

génerent les forces de frottements. Il existe principalement trois grandeurs clés :
— Coefficient de frottements des patins a re-circulation de billes ;
— Efforts exercés sur le primaire par la force de gravité ;
— Efforts d'attraction des aimants sur le primaire.

Bien que le coefficient de frottement des roulements a re-circulation de billes soit tres faible
(environ 0.003), la force de frottement n'est pas négligeable, car elle est le produit du coefficient de
frottement des roulements par la somme des forces qui lui sont appliquées. Or dans les PMLSMs, la
force d'attraction des aimants (1770N) est généralement bien supérieure a la force de poussée maximale
(550N), soit un rapport 3 pour le moteur linéaire LMD10-050.

Il nous faut donc établir un mode¢le de force de frottement pour tenir compte des frottements dans les
commandes.

2.3.4.2 Modele des frottements

La littérature anglo-saxonne présente d’excellentes synthéses sur les phénomeénes de frottement
[ARMSTRONG-HELOUVRY - 1994], [OLSSON — 1998]. Une explication cohérente et convaincante
de la physique des contacts est donnée dans [ARMSTRONG-HELOUVRY — 1994]. 1l présente aussi
différentes formes, représentations et modeéles des frottements.

Nous limiterons notre étude des phénomeénes de frottements au cas de contacts de surfaces
métalliques lubrifiées. La représentation idéale simplifiée [DENKENA — 2002], représentée dans
la Figure 103, ainsi qu'une représentation, désormais classique [ARMSTRONG-HELOUVRY - 1994],
des frottements provient de [STRIBECK — 1902] et met en évidence plusieurs zones de frottements :

Force de Frottement (N) F¢ A Régimel:Pas de Déplacement
Déformation Elastique

.
= '
'

5 H '

£ H '

2 c ]

= o

] = [] .

s S H o
) £
Frottement Visqueux (Fyis) ° E : 2
@ S 2
g = 9 ..c ' ..
________________ 2 Z v =2 ! > 8
o : 032 o3
Frottement Sec (Foul) Eg, E£2 £
o) = Do Lt o o
2 EN 95 @ 8
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Vitesse de Déplacement —»

Figure 103 : Représentation idéale simplifiée des Forces de frottements
et Courbe de Stribeck généralisée

1l existe ainsi 4 régimes distincts :

Régime I : Zone de déformation élastique, il n'y pas de déplacement.

En appliquant une force tangentielle sur des surfaces en contact, il y a tout d'abord une déformation
¢élastique qui va changer les liaisons des aspérités des surfaces. Ce régime de déformation s'arréte dés
que la force appliquée dépasse un certain seuil, représenté par une valeur du frottement sec. Cette force
qui permet de faire la transition de la vitesse nulle (frottement statique) a une vitesse non nulle
(frottement cinétique) est également appelée force de rupture. Tant que la force extérieure reste
inférieure a la force de rupture, le systéme reste « collé ».
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Le frottement cinétique est une force dont la valeur est fonction de la charge supportée (dans la
littérature, elle est souvent considérée constante), indépendante de la vitesse de déplacement relative des
surfaces en contact, et opposée au sens de cette vitesse. Le frottement statique est la force nécessaire
pour commencer un mouvement a partir d'une vitesse nulle. Le frottement statique est la force de
frottement quand le systéme est dit « collé », c'est a dire lorsque le systéme ne se déplace pas (vitesse
nulle). La valeur de la force de rupture dépend du taux de variation de la force extérieure appliquée. Plus
ce taux est élevé, moins la force de rupture I'est, et réciproquement.

Régime II : Zone de lubrification limite :

Suite au Régime I, un film de lubrifiant ne peut pas encore apparaitre entre les deux surfaces en
contact a basse vitesse. Dans ce cas, un glissement entre les surfaces métalliques en contact intervient
sur un film partiel de lubrifiant réparti par couches.

Dés que cette force de rupture est atteinte, le systéme se met en mouvement, on dit alors qu'il
« glisse », et le frottement devient un frottement dynamique. Ce phénomene est connu sous le nom de
« Stick-slip motion » [ARMSTRONG-HELOUVRY - 1991].

Régime III : Zone de lubrification partielle :

La vitesse de glissement augmentant entre les deux surfaces, de plus en plus de lubrifiant se propage
dans la zone de contact, ce qui permet de former un film de lubrifiant.

Cependant, a ce stade, le film n'est pas suffisamment épais pour séparer complétement les deux
surfaces, et la présence d'aspérités dans les contacts influe toujours sur la force de frottement. Comme
I'épaisseur de la couche de lubrifiant augmente avec la vitesse, les surfaces des zones de contact
diminuent, ce qui a pour effet de réduire la force de frottement, et dans le méme temps, permet
I'augmentation de la vitesse.

Régime IV : Zone de lubrification compleéte :

Une fois que la vitesse a atteint une certaine valeur vy, un film continu du fluide s'est formé et permet
de séparer complétement les deux surfaces. La viscosité du lubrifiant devient alors le phénoméne
prédominant par rapport aux frottements secs.

Parmi tous les mode¢les de frottement existants, le modéle de Lund-Grenoble est le plus complet
[ARMSTRONG-HELOUVRY - 1991].
dz o, |v|
—_— v _— .

dt Q)

f(V)=TC+(TS—1;)e[vvs] Eq. 120

dz
I.+T,=0,z+0,-—+0,"V
‘ dt

Il intégre de nombreux effets, tels que ’effet de déformation élastique (Effet de Dahl), I’effet de
Stribeck, etc.
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Figure 104 : Phénomenes modélisés dans le Modéle de Lund-Grenoble [ALTPETER — 1999]

Nous n’avons pas retenu ce type de modele, car il est surtout utile pour modéliser le comportement
d’un moteur linéaire lors de petits déplacements de ’ordre de Sum. D’autre part, ce type de modele
demande une identification des paramétres oy, o; et o,, qui, en pratique, est trés difficile a obtenir
[THIERY — 2005]. Nous conserverons donc un modéle de type frottement de Coulomb + frottement
visqueux.

2.3.4.3 Méthodes expérimentales de mesure

La Figure 105 présente la courbe de frottement de Coulomb, obtenue par plusieurs essais a
différentes vitesses constantes.

Tern (N)

Witesse (mfs)

Figure 105 : Courbe de frottements secs et visqueux du LMD10-050

Pour obtenir cette courbe, le moteur linéaire est asservi par un directeur de commande numérique
avec une loi trapézoidale en vitesse [JOHNSON — 1992]. Puis I’acquisition en temps réel est réalisée a
I’aide d’un systéme dSPACE 1005 pour obtenir la position et les trois courants circulant dans les trois
phases.

A T’aide de la position mesurée, la transformée de Park est ensuite appliquée aux trois courants
mesurés, la position initiale ayant été soigneusement prise en compte au démarrage de la machine.
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id \/5 cos(¥) cos(¥-27/3) cos(¥+2x/3) | . Ea 121
= [= I :
ig | V3| —sin(¥) —sin(W-27/3) —sin(¥+27/3)]" a
ic
Les équations du moteur linéaire sont :
3 5 .
I;m:Np-\g-géf-zq Eq. 122
dv
Mz:]—;m_f;isv_ﬂec_]—;let’ et <]:iet >:0 Eq123
t
Cela donne le systéme suivant :
Vv < O,Mﬂ =T, —1342v+16.87-T,,
dt Eq. 124

Vv > O,M%= T, —14.03.v-15.39-T,

det

Les valeurs de frottement dans les deux sens de déplacement ne sont pas identiques, ce qui
correspond au fait que la re-circulation des billes dans les roulements ne s’effectue pas exactement de la
méme fagon. Une autre raison viendrait de la présence de la chaine porte-cable. Mais, il est trés difficile
d’en dissocier I’origine entre ces deux phénomeénes en pratique.

Expérimentalement, la force de détente peut se déduire des autres forces (Eq. 123) [DENKENA —
2002], [CRUISE - 1997] :

sec

d
]:1et = T'em _M dv +f;/iqv+T Eq 125
/ 2

La Figure 106 présente les résultats expérimentaux de la force de détente pour le LMD10-050 :

Force de détente Tdet (M)

-20

-30

-40

-0
01 -008 0068 -004 D02 0 002 004 006 008 01
Faosition x (m)

Figure 106 : Mesure simplifiée de la force de détente du LMD10-050

Lors des essais, les résultats obtenus présentaient une amplitude cohérente, mais n’étaient pas
répétitifs dans le temps. En superposant plusieurs essais, une fluctuation de I’amplitude de prés de 100%
a été observée. La raison majeure est que la reconstruction de la force de poussée était insuffisante
précise. La prise en compte des harmoniques de fem est alors nécessaire pour estimer correctement la
force de poussée :
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T;m — d¢Ma _l'a + d¢Mb 'ib + d¢Mc lc
dx dx dx

D’autre part, il est important de noter une différence fondamentale entre les résultats obtenus par

Eq. 126

¢éléments finis et les relevés expérimentaux. En effet, expérimentalement, la plaque support des aimants
est scindée en plusieurs plaques de 16 aimants®*. Un probléme résultant important est que les plaques
d’aimants possédent des interstices de prés de Imm, Figure 107. Cela modifie complétement le
bouclage des lignes de champ des aimants, et rend asymétrique 1’allure de la force de détente.

Figure 107 : Plaques support d’aimants du LMD10-050

Bien évidement, la disposition des aimants permet de conserver la fréquence du signal fondamental,
mais, par contre, les amplitudes sont réduites au passage des interstices.

Pour compenser le manque de fidélité des résultats des identifications obtenues sur les valeurs de
frottement (Figure 105), une stratégie d’apprentissage de la force de détente est nécessaire.

Techniquement, la force de détente est mémorisée en temps-réel sous la forme d’un tableau a deux
entrées : la position du moteur et la valeur de la force de détente a cette position. Ensuite, un
apprentissage de la force de détente est effectuée sur des déplacements aller et retour, Figure 108.

50
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#1_x Position (LabelsPosition)
#1_y: T_detiLabels/T_def)

#2_x: Position (Labels/Pasition)
#2_y: acc_filt (Labelstace_filt)

Figure 108 : Mesure de la force de détente du LMD10-050 lors du 1°" apprentissage (en N)

Ensuite, une moyenne des résultats obtenus de la force de détente est réalisée avec le résultat
pondéré de I’apprentissage précédent [GERARDIN — 2004] :

# L intérét étant d’offrir au client une liberté suffisante pour la réalisation de sa longueur de voie d’aimants
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7 = taat ot ;rfdlt & Eq. 127

Notre étude n’a pas pour intérét de déterminer quelle est la meilleure méthode d’apprentissage, ni
quel est ’algorithme de convergence le plus adapté a notre probléme. C’est pourquoi il ne sera pas
donné ici plus de détails sur les performances de cet algorithme de convergence.

Toutefois, d’un point de vu expérimental, dans le cas du LMD10-050, cette technique fait converger
la valeur de la force de détente en moins de 4 apprentissages.

Pour réduire I’impact d’une erreur d’estimation des frottements, sur les valeurs de la force de
détente, les essais sont réalisés par des « aller-retour » a vitesse constante. Les frottements sec et
visqueux deviennent alors des grandeurs constantes, et la somme de ces forces de frottement sur un
aller-retour est alors trés proche de zéro.

La Figure 109 montre la comparaison entre la force de détente obtenue expérimentalement et celle
calculée par la méthode des éléments-finis :

12 16 20 24 28 32
X (mm)

Figure 109 : Comparaison de la force de détente expérimentale et celle par éléments-finis

Cette allure de la force de détente peut donc étre considérée comme une signature propre a la
machine, qui sous forme tabulée peut servir dans une commande d’estimateur de force de détente et
pourrait permettre d’améliorer le controle en force du systéme.

Malgré la procédure d’apprentissage, la Figure 109 montre que la faible amplitude des signaux a
identifier rend tres difficile la différentiation entre les bruits de commutation des IGBT et le signal réel.
Toutefois, les résultats obtenus sont suffisamment proches pour valider la modélisation proposée.

2.3.5 Impact sur la force de poussée

Pour le LMD10-050, la force de détente maximale est de 1’ordre de 4N, la force de poussée
maximale est de 554N et la force de frottement sec estimée est de 15N. Ainsi, la force de détente est
souvent négligée dans les commandes industrielles pour un fonctionnement au régime nominal. Par
contre, pour un fonctionnement a basse vitesse, la force de détente peut alors devenir du méme ordre de
grandeur que les autres forces, et donc rendre le contréle en force plus difficile.

Les résultats de la Figure 110 et de la Figure 111 sont obtenus en appliquant la méme commande
par autopilotage en position avec une référence en bang-bang de jerk.
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Figure 111 : Impact de la force de détente sur la force poussée a 2m/s, 20m/s? sur 50cm
a) modele ler harmonique b) avec force de détente

2.3.6 Conclusion sur I'analyse des forces de détente

Nous venons de montrer que les forces de détente pouvaient se décomposer en deux familles de
forces : les forces de cogging et les forces d’extrémité. La Figure 96 permet de bien comprendre la
séparation au niveau des fréquences de ces deux phénomeénes. L’analyse de la géométrie de I’actionneur
permet de mieux comprendre le faible niveau des forces de cogging (environ 2N max) et des forces
d’extrémité (choix de I’angle des dents d’extrémité pour réduire I’amplitude a 2N max).

Pour la force de détente, la comparaison entre les résultats de la méthode par éléments finis et ceux
expérimentaux montre des valeurs proches. Toutefois, il faut soulever une réelle difficulté a obtenir
expérimentalement des résultats cohérents, méme avec la mise en place d’un processus d’apprentissage
« Iterative Learning ». En effet, la faible amplitude des signaux a obtenir rend les divers effets parasites
prépondérants dans les résultats obtenus.

L’amplitude des forces de détente est comparable avec celle, nominale, de la force de poussée :
d’aprés la documentation du constructeur (Annexe 6) la valeur maximale de la force de détente est de SN
et la force nominale du moteur linéaire est de 130N. Dans le cas d’un fonctionnement a vitesse
nominale, cette force peut étre négligée devant la force nominale (inférieure a 4%). Cependant lors de
certaines phases de fonctionnement du moteur linéaire, la force de poussée du moteur peut-&tre de
I’ordre de grandeur de ces valeurs. Par exemple, deux modes de fonctionnement présentent ce
phénomene :

— Déplacement a vitesse constante tres réduite, Figure 110 par opposition a la Figure 111 ;
— Phase d’arrivée en position du moteur linéaire.
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Une remarque importante : la force de détente est considérée dans notre étude comme une force
d’interaction entre les aimants et la denture du primaire. Nous avons effectué les calculs de forces de
détente en considérant que seuls les aimants pouvaient modifier I’état de saturation des matériaux
ferromagnétiques composant les dents du primaire. Autrement dit, nous n’avons pas pris en compte la
saturation possible de ces matériaux ferromagnétiques par I’apport de champs magnétiques issus des
courants. Ainsi, seule la position est nécessaire pour calculer la valeur de la force de détente. Une étude
plus avancée des forces de détente pourrait intégrer I’influence des courants dans le calcul des forces de
détente, mais elle ferait 1’objet d’un travail de recherche a part entiere pour un doctorant.

2.4 Conclusion sur la modélisation

Nous avons montré dans ce chapitre que le modele au premier harmonique d’un moteur linéaire
synchrone a aimants permanents pouvait étre enrichi par la prise en compte des phénomeénes suivants :

— Les harmoniques de forces électromotrices principalement de rang 5 et 7, qui peuvent
induire jusqu’a 8% d’ondulation de la force de poussée dans toutes les plages de
fonctionnement du moteur.

— Les saturations des inductances, qui engendrent des hausses de courant jusqu’a 8 fois la
valeur en régime linéaire, mais qui diminuent peu la force de poussée : les fortes valeurs de
courants, en réduisant simultanément les inductances et I’amplitude des forces
¢électromotrices en charge, atténuent leur impact sur la force de poussée. Ces phénoménes ne
sont prépondérants qu’en régime impulsionnel, lors de phases de forte accélération et
décélération du moteur linéaire. La saturation introduit un comportement comparable au cas
machine électrique a pole saillants qui se traduit sous la forme d’harmonique de force de
rang 2, 4, etc.

— Les forces de détente, qui sont composées de forces d’extrémités et de forces de cogging
d’amplitude maximale de 5N avec des harmoniques de rang 2, 4 et 12, 24 respectivement
pour ces deux phénomenes. Ces forces parasites sont surtout perceptibles a basse vitesse.

La Figure 112 montre de fagon qualitative, I’influence des divers phénoménes sur la génération des
ondulations de la force de poussée :

Accélératior:T

I-Saturé
PMax
TDétente H Fem
Vitesse

Figure 112 : Zone de prédominance des différents phénomeénes
sur [’amplitude des ondulations de force de poussée

En régime nominal de vitesse : le phénomene le plus prépondérant correspond donc aux
harmoniques de forces électromotrices, qui peuvent induire jusqu’a 8% d’ondulation de la force de
pousseée.
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Finalement, la Figure 113 présente le modéle détaillé de ce moteur linéaire se représente sous la
forme du GIC. L’analyse de ce modele est ici facilitée : en effet, les phénoménes modélisés
interviennent sous la forme de couplage, et sont parfaitement localisés sur ce schéma (processeurs R2,
R4, R6 et R11). Cela va permettre de mieux les prendre en compte dans la commande.
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Figure 113 : Représentation en GIC du modele de PMSLM avec la force de détente

La modélisation avancée du moteur linéaire LMD10-050 qui a été présentée dans ce chapitre montre
bien la complexité dans la génération de la force de poussée, tant il y a de phénomenes perturbateurs qui
viennent introduire des ondulations de force, qui devront par la suite étre compensés par la commande
pour garantir un bon contréle en force. La question qui se pose alors est la suivante : quelles techniques
de commande permettent de parfaitement compenser ces ondulations et de garantir un contréle parfait
de la force de poussée ? Le Graphe Informationnel Causal permettra ici d’apporter des éléments de
réponse importants a cette question.
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Chapitre Ill

Commande optimisée d’'un moteur linéaire synchrone

3.1 Introduction

Pour la commande en force d’un moteur linéaire synchrone a aimants permanents, il existe
aujourd’hui de nombreuses stratégies [GIERAS — 1999]* :

Commandes scalaires basées sur la modification de I’amplitude de la grandeur a controler.
Cette technique est utilisée majoritairement en boucle ouverte, mais aussi en boucle fermée
pour la commande en vitesse en maintenant le rapport V/f constant.

Commandes vectorielles qui régulent I’amplitude et la phase des vecteurs de la grandeur a
contrdler. La structure de commande se place généralement dans un référentiel particulier®®
pour effectuer un découplage du flux et de la force de poussée de la machine.

Ces deux techniques utilisent en fait des structures de commande figées et basées sur des paramétres

constants. Lorsque les performances de ces commandes ne suffisent plus pour commander les modéles

retenus, la structure de commande est alors complexifiée :

Commande auto-adaptative, qui réajuste les paramétres de la commande suite a des
variations de paramétres du moteur.

Commande par mode glissant, qui réalise une commutation entre plusieurs structures de
commande. Le systéme est guidé sur une trajectoire de référence par des commutations
successives. La commande est alors insensible aux variations de parameétres et de charges.

Commande par réseau de neurones ou par logique floue, dans les cas ou I’expression
mathématique du modele n’est pas ou est difficilement abordable par les techniques
classiques d’identification.

En élargissant notre recherche aux structures globales de commande des machines synchrones, il

ressort que les commandes dites & « boucles imbriquées®’» sont industriellement les plus utilisées

[GROB — 2001]. Elles comportent majoritairement des régulateurs de type PI ou PID*®. Ceux-ci sont

faciles a mettre a ceuvre et les techniques de réglage sont aujourd’hui largement diffusées dans la

littérature.

Toutefois, pour répondre a des cahiers des charges de plus en plus contraignants, de nombreuses

applications requiérent des structures de commande plus sophistiquées. Deux visions s’affrontent ainsi :

La commande issue d’un modéle de comportement (modéle de type boite noire), qui se
caractérise souvent par des régulateurs d’ordre tres élevé (par exemple pour la commande
robuste en Hoo).

La commande issue d’un mod¢le de connaissance, qui provient de I’inversion d’un modele
basé sur la représentation des propriétés physiques des différents constituants du systéme.
Cette commande nécessite un modele physique le plus proche possible de la réalité. La
synthése de la structure de commande est alors facilitée par ’utilisation de formalisme
graphique (GIC, REM?*’, Bond-Graph, etc.).

%3 Cet ouvrage regroupe 151 références bibliographiques, non rappelées ici, afin de ne pas alourdir nos propos.

26 Repere de Park, Concordia, etc.,

7 Les commandes imbriquées sont aussi connues sous le nom de commande & boucles en cascade

* PI : Correcteur a action Proportionnelle Intégrale, PID : Correcteur a action P Intégrale Dérivée

» REM : Représentation Energétique Macroscopique
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Quel type de commande choisir ? Dans les précédents chapitres, nous avons présenté un mod¢le de
connaissance d’un moteur lin¢aire synchrone qui tient compte de plusieurs phénomenes électriques et
magnétiques. Notre démarche est donc d’obtenir une architecture de commande adaptée a notre modéle,
en utilisant le formalisme du Graphe Informationnel Causal et son principe d’inversion pour établir les
structures de commandes adaptées.

Quelles applications ? Principalement le domaine des machines de production (machine-outil,
robotique, efc.), ou la précision des asservissements conditionne la qualit¢ et la précision du
positionnement du systéme. Pour ces systémes, il est donc nécessaire de maintenir des erreurs
dynamiques en accélération, vitesse et position qui soient les plus petites possibles. L’environnement
(humidité et température constantes) et les constituants du systéme sont complétement déterminés ;
I’approche déterministe, nécessaire pour obtenir un modéle de connaissance, est alors enti¢rement
justifice.

Quels objectifs ? Pour optimiser la force de poussée d’un moteur linéaire, différentes architectures
de commande sont étudiées a partir des principes d’inversion du GIC. Tout d’abord, a partir du modéle
au premier harmonique d’un moteur linéaire, nous comparons différents types de commandes en
Boucles Fermées. Puis, en se basant sur les modeles obtenus dans la modélisation des précédents
chapitres et plus particuliérement sur les différents phénomeénes électriques et magnétiques qui génerent
des ondulations perturbatrices sur la force de poussée, nous cherchons a affiner la commande en poussée
par différentes techniques de commande. Nous précisons les techniques de réglage et montrons alors les
avantages et les limites de ces différentes commandes.

Enfin, nous présentons la commande en Boucle « Non-Fermée » et plus particuli¢rement les
problémes engendrés par la génération des grandeurs de référence dans le cas d’une commande par la
n'™ dérivée de la grandeur de référence. Plusieurs solutions sont alors proposées.
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3.2 Structure de commande par inversion du Graphe Informationnel
Causal

Le laboratoire L2EP de Lille développe, depuis les années 1990, un formalisme pour la modélisation
et la commande des systetmes basé sur la compréhension des échanges d’énergie, et plus
particulierement sur le respect du principe de causalité. Cette vision se retrouve naturellement en
commande : « Puisque 1’on connait la cause, il suffit donc de créer la bonne cause pour avoir le bon
effet » [HAUTIER — 1999 (1)].

Ainsi, quelle que soit la forme que peut prendre la commande d’un systéme (algorithme continu,
échantillonné, efc.), elle est la recherche implicite d’un mode¢le inverse du processus a conduire.

Le formalisme du Graphe Informationnel Causal repose sur les concepts suivants. L'organisation de
la structure de commande est déduite de fagon systématique a partir d’un concept d'inversion.
Contrairement aux processeurs instantanés, les processeurs causaux sont dépendants du temps
(c'est-a-dire de leur état a I’instant précédent), il est donc naturel que leurs inversions obéissent a des lois
différentes. Il est possible d'inverser directement une relation instantanée (permutation), Figure 114.a

R —>y=R(u), Re > tyeg = C(yref),

' 1 Eq. 128
Si U=t et C=R", alorsy = yrr
Ou C correspond a une fonction atemporelle qui représente I’inverse de la fonction atemporelle
bijective ou surjective R”.

D S

, Rc I < Rc
UREG YREF UREG YREF
(@) (®)

Figure 114 : Principes d'inversion indirecte du Graphe Informationnel Causal (GIC)
(a) relation rigide (b) relation causale

L'inversion d'un processeur causal nécessite une inversion indirecte (asservissement), Figure 114.b.

R —)y:R(u), Rc —)upeg :C(yref _j;), Eq 129
Siu =t et C—> o0, alors y — yrer

Ou C correspond a une fonction de correction dont la structure est choisie a partir du cahier des
charges du systéeme en Boucle Fermée. On démontre que dans le cas d'une inversion indirecte, une
correction a action proportionnelle de gain élevé suffit a assurer la convergence entre la référence et la
mesure’'. Toutefois, la fonction de correction reste du libre choix de I’automaticien, et peut prendre de

% Dans le formalisme 1ié au principe d’inversion du GIC, il n’y a pas, dans la littérature, & notre connaissance,
de définition des propriétés mathématiques du processus d’inversion. Souvent la relation des processeurs rigides
est inversée mathématiquement sans tenir compte des conditions d’unicité de la relation, voir méme de la validité
de cette inversion. La formalisation de ces propriétés permettrait pourtant d’ouvrir un champ nouveau de recherche
en commande sur les degrés de liberté des commandes (par exemple pour justifier graphiquement les cas
d’injection d’harmonique de rang 3)

3! Cette remarque n’est valable que pour les systémes modélisables et stables (LTI 2 non-minimum de phase) :

cela signifie sans zéro instable.
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nombreuses formes telles qu’un correcteur a action Proportionnelle Intégrale, ou bien qu’un correcteur
résonant, etc.

Pour illustrer cette méthode de génération de structure de commande, la Figure 115 montre une
structure de commande du PMLSM déduite de I’inversion du modele par les régles du GIC :

> v
r«x
. T,

VabeREG @ -
5 j¢— X
“ T~
+—> )y
Relations du modele Relations de la commande
R2 > Viap =Vap —ap —Viap Rc2 — Vaprer = Viaprer —€ap — VRaﬁ
d ;. . -
R3— Loy = (iop) = Vip Re3 = Viarer = Ca(iarer — i)
R4 — Viap = Rap -iap R04 =5 Viap = Rup - ip

_EmREF 'Sin(é’)
Rs%ﬂrilsz\/E&f(la%"rlﬂ%j RC5—) ? Af
2 dx dx ) Tonrer -cos(ﬁe)
IBREF = —F——— =
P BI2 N, gy

db__ By gsinf) e P sin(a)
R6—>] * Ro6—{ “*
dgg 3. -~ dgs _ 3, - 5
E_\/;N,,.qﬁf -cos(6.) e ENp-¢/ -cos(@)
dé. b
RT > ey = v- 20 Ro7—>éaﬂ=9-d¢—ﬂ
x dx

Figure 115 : GIC de la structure de la commande en force d 'un moteur linéaire

L’objectif de cette commande est de contrdler la force de poussée T,,, en modifiant les tensions
d’alimentation V,,. du moteur linéaire. Le modéle GIC du processus étudié¢ contient un processeur
causal, ce qui signifie que, d’apres les principes d’inversion du GIC, il faudra un retour de mesure de
cette grandeur pour la contrdler (Figure 114.b). Cela revient a dire que la commande en force de ce
moteur lin¢aire contiendra une Boucle Fermée de courant. Pour asseoir notre propos, nous allons
maintenant détailler le contenu et le role des différents processeurs qui composent cette structure de
commande.

Le processeur Ro4 est défini pour compenser la chute de tension de la résistance. Pour obtenir une
bonne compensation de cette chute de tension, la valeur de la résistance doit étre parfaitement identifiée.
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Si I’on souhaite améliorer le modéle de la résistance, 1’estimateur Ro4 peut étre adapté pour représenter
le comportement thermique de la résistance. Toutefois, le processeur Ro4 conservera la méme place
dans le schéma, comme étant un estimateur de tension de résistance. Ainsi, la lisibilité du schéma restera
intuitive.

Le processeur Rc3 contient un correcteur, qui permet classiquement, dans les systémes asservis, de
réduire I’erreur entre les références en courant et les courants mesurés.

Les processeurs Rc) et Ro7 ne sont pas directement inclus dans la boucle de courant, représentée par
les processeurs R1, R2, R3, Rc3, Rc2 et Rel. Le processeur Re5 correspond alors a un estimateur du
processus rigide non-linéaire RS, et il permet de délivrer les courants de référence. Le processeur Ro7
correspond a I’estimateur de force électromotrice R7, et il est nécessaire pour compenser 1’influence des
tensions induites lors des déplacements. Ce processeur n’est pourtant jamais utilisé dans les commandes
industrielles.

Les valeurs de d®a/dx et de d®f/dx sont préalablement estimées dans le processeur Ro6. Dans le
processeur Rc3, il y a 4 entrées : ia, iff, dDo/dx et dPf/dx. Mais il n’y a qu’une seule sortie : la force de
poussée T,,. Le processeur Re) est alors appelé un bloc de stratégie, car il permet de générer les courants
de référence a partir de critéres divers et variés : dans la Figure 115, nous avons opté pour un critére de
séparation des harmoniques des courants de référence qui permet de réduire les ondulations de force
induites par les harmoniques de force électromotrice [ZENG — 2004]. D’autres techniques, telle que la
minimisation des pertes Joule issues des harmoniques de courants, peuvent aussi étre envisagées
[HANSELMAN — 1994].

Cette application du principe d’inversion du graphe informationnel permet d’obtenir une structure
de commande pour un moteur linéaire. Il est aujourd’hui admis que le principe d’inversion du GIC
permet d’obtenir 1’architecture maximale de commande® [BOUSCAYROL — 2000]. Pour la technique
par inversion indirecte, nous parlons ici de structure d’asservissements en boucle fermée, et de
commande en cascade. L.’analyse de ces structures de commande est présentée au paragraphe 3.3.

Une autre possibilité est la commande basée sur une référence en dérivée n“™ de la grandeur a
controler [BARRE — 2004]. Cette commande est classiquement appelée commande en « boucle
ouverte ». En effet, elle n’oblige plus D’architecture de commande a disposer de retours
d’asservissement pour controler les processus causaux. Par contre, elle oblige a disposer d’un modéle
trés précis du systéme et il faut pouvoir générer la dérivée n'™
(comme le cas d’un moteur linéaire synchrone couplé a une masse rigide), cette commande impose de

: pour un systéme simple du 3™ ordre
générer la dérivée 3™ de la position, c¢’est-a-dire la dérivée de ’accélération de référence en tenant

compte des différents phénomenes électriques et mécaniques du systéme modélisé.

3.3 Architectures de commande en Boucle Fermée (BF)

3.3.1 Architecture de commande maximale

Nous définissons par structure maximale de commande toute structure de commande qui permet le
contrdle de I’ensemble des états linéairement indépendants d’un systéme.

Le principe d’inversion indirect du GIC est appliqué au modele de PMLSM de 1a Figure 113.
La Figure 116 représente le schéma de la structure maximale de commande ainsi obtenue.

32 En appliquant de fagon systématique le principe d’inversion a tous les processeurs du modéle, il est alors

possible de définir une structure maximale de commande.
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Ce type d’architecture de commande est communément appelé commande par boucles en cascade™.
La Figure 116 montre le principe d’inversion indirecte du GIC appliqué aux processeurs causaux du
modele (R3d, R3q, R9, RII). Celui-ci impose de disposer de capteurs de courant, de vitesse et de
position. Trois boucles concentriques sont donc ainsi formées.

Les processeurs Rec3d et Re3g contiennent alors des correcteurs a action proportionnelle relatifs a la
boucle interne de courant. Le processeur Rc9 contient un correcteur a action proportionnelle relatif a la
boucle de vitesse, et enfin le processeur Rc// contient un correcteur a action proportionnelle relatif a la
boucle externe de position. La Figure 116 dénote I’apport de lisibilité qu’offre le Graphe Informationnel
Causal pour identifier les liens énergétiques dans le processus et les processeurs qui composent les
différentes boucles imbriquées de la commande. En effet, la structure maximale de commande s’établit
trés rapidement « bulle a bulle » suivant le principe d’inversion du GIC.

Figure 116 : Architecture de commande maximale représentée a l’aide du GIC

33 Boucles en cascade ou boucles imbriquées
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D’autre part, La Figure 116 montre que les processeurs constituant la chaine énergétique directe
(Rc2d, Rc2q, Re3d, Rec3q, ReSd, Redq, Re8, Re9, Rell) ne sont pas des processeurs d’estimation ou des
observateurs, c'est-a-dire que la présence de ces processeurs est obligatoire pour générer la grandeur de
réglage a partir de la grandeur de référence. On imagine aisément qu’un systéme parfait du point de vue
énergétique (donc sans perte dissipative) se commande par une structure de commande ou il n’y a aucun
processeur de couleur violette.

Tous les autres processeurs violets de la structure de commande contribuent & compenser les
perturbations du processus (par exemple, les chutes de tension des résistances ou encore la présence de
frottement dans le systéme). Les processeurs Ro4d et Ro4g correspondent a des estimateurs de tensions
de résistance, tels que :

Ro4q —Vp, =Ry iq Eq. 130

Les processeurs d’estimation ou d’observation®® sont représentés par des processeurs rigides de
couleur violette des lors que la grandeur d’entrée provient d’une grandeur mesurée. Les autres
processeurs de commande sont de couleur bleue. Ainsi, le formalisme du GIC permet de connaitre
directement, par le jeu des couleurs, le role et I’impact des différentes grandeurs de la commande.

3.3.2 Analyse de la boucle interne de courant

Nous allons étudier systématiquement cette structure maximale de commande de la boucle interne
vers la boucle externe. La premiére étape est donc d’analyser la boucle interne de courant. Pour ce faire,
dans un premier temps, la Figure 116 ne présente que la partie relative a ’axe ¢ (aussi appelée axe de
poussée)™®, en utilisant le principe d’inversion du GIC. Trois cas d’étude sont alors définis :

: -
v, vV,

———iyREF

«——— I REF

Voo
9REG VigrEF

Cas 1

VyrEG T_ Vg REF
o

Cas 3

14
Cas?2

Relations du modéle

d
R2q = Vig =Vy—e,=Viy R3‘I—>Lq'E(iq):VLq R4q —Vrg =Ry iy

Relations du Cas 1

Relations du Cas 2

Relations du Cas 3

Rc2q e Vqreg = VLqre/ + éq + VRqrg/'

RC2q —>Vieg =Viger +&, +Vag

RCZq e I/qreg = I/Lqrg/' +éq

Re3q = Viger = Ci(igrer —lg)

Re3q = Vigry = Ci(igrer _;q)

Re3q = Vigry = G (lgrey — lAq)

RC4q d VRqref = Rq . iqrgf

Ro4q—>l71eq ZRq -ZI

Figure 117 : 3 types d’architectures de commande en courant

** Définition : 1’observateur est un estimateur asservi [HAUTIER — 1999 (D]

3 La structure de ’axe d est identique a celle I’axe ¢, comme le montre la Figure 110.
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Les hypothéses suivantes sont retenues :
— V4= Ve, c'est-a-dire que I’onduleur est supposé idéal, sans retard.
—  €;= €ges, €t plus largement V., — €,e = V; — €4, la compensation des forces électromotrices
est supposée parfaite dans la boucle de vitesse.
—  Igmes = Ig, ’angle de calage nécessaire pour réaliser la transformation de Park est supposé
parfaitement connu, sinon la valeur de i, sera décomposée sur les 2 axes igmes €t igmes. De
plus, la mesure n’a pas de retard et qu’aucun bruit de mesure n’est considéré.

L’architecture de commande présentée a la Figure 117.1 provient directement des régles
d’inversion du GIC ; a chaque processeur du modele correspond un processeur de commande. Tous les
processeurs sont donc naturellement de couleur bleue.

Pour réaliser une compensation de la chute de tension ohmique V%, le processeur R4g est ajouté
dans la structure de commande de la Figure 117.1 et dans celle de la Figure 117.2 :

— Dans le cas 1, la valeur de Vg, est issue de la grandeur de référence i,,.;, son évolution est
ainsi parfaitement connu, d’ou son nom V... Par contre, s’il y a une erreur entre le courant
de référence et le courant réel, cette erreur est amplifiée par la valeur de la résistance.

— Dans le cas 2, une autre solution consiste a utiliser la mesure du courant pour estimer de la
chute de tension. L’objectif est alors d’étre le plus proche possible de la réalité. C’est donc
une estimation de la tension de référence Vg, Le processeur est ainsi de couleur violette, et
s’appelle Ro4q.

Dans le cas du régime établi en courant, qui correspond a i z.r = cst, la chute de tension ohmique est
constante et génére une erreur constante sur le courant i,. Ainsi, en régime permanent de courant, cette
erreur statique peut se compenser par une action intégrale associée au correcteur a action
proportionnelle, Figure 117.3. Cela signifie que si I’estimation de la chute de tension ohmique est
négligée (processeurs Ro4d et Ro4q), il faut adjoindre au correcteur P, une action intégrale.

Pour les 3 cas étudiés, les relations (R2q, R3q, R4q) représentant le processus sont équivalentes :
iy =y —eg) —— jLs Eq. 131

q q
Pour les trois structures de la Figure 117 respectivement, les relations s’écrivent :

cas 1: (iqref —%)Ci +1§q “lgref =g ~(Rq +qu)
cas 2: (igrey =iy | Ci + Ry -ig =1y -(Ry + Lys) Eq. 132
cas 3: (iqref _fq)clf :f,] -(Rq +qu)

Les 3 fonctions de transfert en boucle fermée des 3 boucles de courant s’expriment alors :

i, C;+R 1
cas 1: - 4 -1 9. 7
igreg  CitRy | YqS
Ci+R,
i, 1
cas 2: L =———
igref 1+@ Eq. 133
i
J 1
cas 3 —1—=
lqref 1+Rq +'LqS
C.

1

Les correcteurs C; et C’;, correspondent respectivement a un correcteur P et & un correcteur PI :
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C;,=K; (envig
1+TiSJ=K'i ququs Eq. 134

;8

C =K} [
Le choix du correcteur PI est ici de faire la compensation du pole électrique avec :
iq
7, ==, (en s) Eq. 135
Rq
Hypothése : I’identification de R, et L, est parfaite, et I’expression dans le cas du correcteur PI peut
étre simplifiée sous la forme :

i 1
cas 1: .q = 7
LA T
K;+R,
I 1
cas 2: ——=
igref 1+£ Eq. 136
K;
i, 1
cas 3: 'q =—7
iy 1, L0
i

Ainsi, méme si les identifications des parameétres de résistance et d’inductance sont parfaites, les
trois fonctions de transfert n’ont pas d’erreur statique. Par contre, les trois cas montrent des constantes
de temps différentes, dépendant dans chaque cas des coefficients des correcteurs. Le gain proportionnel
du cas 1 et 2 posséde presque le méme rdle : Cas 1 : C; = K - R, alors que Cas 2, C; = K. Pour assurer
la stabilité, C; est positif (ce qui signifie que K; > R.). L’intérét du correcteur étant d’améliorer les
performances du systéme, et plus particulierement la rapidité de la boucle de courant, il faut donc
réduire sa constante de temps. Cela revient a avoir K; = K’; > R, dans I’Eq.136 pour les cas 2 et 3. En
pratique, cela signifie que si la tension de résistance est anticipée, la valeur du gain nécessaire pour le
correcteur sera inférieure a celle des cas non anticipés. L’avantage de la solution anticipée sur la
réduction de I’impact des bruits de mesure dans la commande est évident.

Dans la pratique, la détermination des gains n’est possible que si les limitations physiques du
systéme sont considérées. Ici, c’est la tension du bus continu alimentant I’onduleur qui limite la tension
d’alimentation du moteur linéaire. En effet, la tension maximale disponible est de U, pour une
commande de type Modulation de Largeur d’Impulsion (pour une commande de type Pleine-Onde, cette
tension est de 4/m * U;. Toutefois cette technique est rarement utilisée dans le domaine de la machine de
production). Cela signifie que la dynamique, et donc la bande passante de la boucle de courant, sont
limitées par 1’onduleur. Quel que soit le type de commande (Cas 1, 2 ou 3), le correcteur ne peut pas
demander plus de tension a I’onduleur que la tension U;. Cela signifie qu’il existe des valeurs
maximums des gains permettant d’atteindre les limites de saturation de 1’onduleur (-Uj. et +U;). La
détermination des gains est établie en calculant I’erreur maximum en courant et en 1’adaptant a la pleine
échelle de I’onduleur. L’erreur maximale en courant correspond donc a la valeur maximale de réaction
en tension sur 1’onduleur.

— Dans le cas 1 de la Figure 117, K; <= U, / errmax i,, I’erreur maximum en courant pour un
échelon de courant correspond a la valeur du courant maximum. Pour le LMD10-050, la
tension de bus continu est ainsi limitée a 300V : Ki =300V / 7.9A =36.97 Q.

105



— Pour le cas 2, K; <= 36.97 + Ry = 41.37 Q: la chute de tension ohmique n’est plus
anticipée.
— Pourlecas3,K;<=41.37Q
La Figure 118 représente les trois cas avec les réglages de gains optimaux pour éviter la saturation
de I’onduleur. Les temps de réponse sont rigoureusement identiques, 1’élément limitant reste le méme
dans les trois cas : c'est-a-dire la tension d’alimentation du bus continu Us,.

Boucle de courant iq

iq (en A)

-3
x 10

Figure 118 : Réponse a un échelon de courant i, (en simulation)
(convention des courbes : Référence en vert, Cas 1 en noir, Cas 2 en rouge, Cas 3 en bleu)

La bande passante en boucle fermée est identique dans les trois cas: pour le LMD10-050, la
constante L, / R, est de 4.9ms. Le temps de réponse en boucle fermée est alors de 0.52ms, soit une bande
passante en courant de 307Hz’°.

Pour une erreur d’estimation (Ro4) sur la résistance R,, tel que Ry =¢ R, :

i, Kj+eR
cas 1: - 7 - 7. IL
igreg  Ki+Ry | TqS
K; +R,
I 1
cas 2: .q =
igref 1+(1—5)Rq+qu Eq. 137
K;
I 1
cas 31 —1—=
lgref |, Ry +Lys ‘qu
(1-&)R, +Lys K;'

Pour le Cas 3, la composante intégrale du correcteur PI permet de compenser 1’erreur d’estimation
de la résistance : I’erreur statique tend vers 0. Par contre, pour les cas 1 et 2 pour le correcteur P, il y a
une erreur statique dépendante de 1’erreur ¢ d’estimation de la résistance :

36 En pratique industriellement, les gains ne sont pas forcément réglés sur la valeur du courant maximum : en
effet, la détermination de la bande passante s’effectue plutdt avec des courants de quelques pA, les gains peuvent

étre alors plus élevés, et la bande passante en courant peut ainsi dépasser le kHz.
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i, Ki+&R
cas 1: lim - 7 - q
s—0 lqref Kl + Rq
i,
cas 2: lim- 7 - !
s0lgrep (1-¢)R, Eq. 138
K;
g
cas 3: lim- =1
S—)Olqref

La Figure 119 montre que les deux premiers cas conduisent a une erreur statique sur la valeur
atteinte du courant 7,, alors que la commande avec un PI converge vers la bonne valeur.

Boucle de courant iq

2 e
c | | | I I
Q I I I I I
o A RS R
4 6 8 10 12 14

t(ens) x10'3

Figure 119 : Réponse a un échelon de courant i, avec 20% d’erreur d’estimation de R, (en simulation)

Boucle de courant iq
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Figure 120 : Réponse a un échelon de courant i, avec 20% d’erreur d’estimation de L, (en simulation)

La Figure 120 montre la réponse a une erreur d’estimation de 1’inductance Lq de 20%. Seule la
réponse du Cas 3 est perturbée par cette erreur d’estimation : dépassement de la référence mais
convergence finale sur la valeur de référence. Par contre, les cas 1 et 2 ne sont pas influencés.

Le correcteur PI utilisé permet donc de faire converger la valeur mesurée vers la grandeur de
référence. Le raisonnement sur I’axe d et sur 1’axe ¢g est le méme, car les 2 axes ont un comportement
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semblable. Cependant, pour les machines a pdles lisses, 1’architecture de commande peut étre simplifiée
en négligeant la composante d’axe d. En effet, pour une machine a pdles lisses, nous avons montré
précédemment que 1’expression de la force de poussée n’était dépendante que du courant d’axe ¢, et que
L, = L,. Cela signifie que théoriquement, le courant i; n’a aucune importance sur la génération des
mouvements du moteur linéaire. L’asservissement sur la composante d’axe d n’est alors utile que pour
réduire les pertes Joule® (sauf si le défluxage est nécessaire). Le courant i, est alors asservi a Igrer= 0.

La Figure 121 montre la réponse a un échelon de courant i, pour les trois cas étudiés :

Boucle de courant iq Boucle de courant erreur de iq

erreur de iq (en A)

Figure 121 : Réponse a un échelon de courant i, (en simulation)

La Figure 122 montre que si les mémes valeurs de gain sont appliquées a une référence en trapéze
de courant, I’erreur en courant i, a un dépassement inférieur a celui constaté pour une référence en
créneau de courant de référence ; par contre, la réponse a une consigne en trapeéze est plus lente.

Boucle de courant iq Boucle de courant erreur de iq

[é]

o

-5

erreur de iq (en A)

| | | |
| | | |
l l l l
1 1 1 1
0.01 0.02 0.03 0.04 0.05
t(ens)

Figure 122 : Réponse a un trapeéze de courant i, (en simulation)

Cette remarque rejoint une plus large étude qui a été menée sur 1’influence de la loi de mouvement
[BEAREE — 2005]. Le respect de la causalité de I’inductance™ ne permet pas d’imposer un créneau de
courant, puisque la tension aux bornes de 1’inductance serait infinie aux instants de commutation. Il est
donc nécessaire d’adoucir ces commutations en courant. D’autre part, le courant et I’accélération étant
reliés par une relation rigide, maitriser la pente du courant revient a maitriser la pente en accélération
(qui est aussi appelée jerk). Finalement, le réglage des gains de la boucle de courant peut s’optimiser
pour chaque type de loi de mouvement qui sera appliqué a la boucle de courant.

37 Cela permet aussi de fagon indirecte de s’assurer que de 1’alignement entre le vecteur de tension induite et le
vecteur de courant (pas de perte de force inutile liée au cosinus)
¥ Pour une inductance, la causalité se traduit par : le courant est la conséquence des évolutions temporelles de

la tension. Le courant est donc la sortie du processeur causale représentant une inductance.
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3.3.3 Analyse des boucles de vitesse et position

En utilisant le principe d’inversion du GIC, trois cas d’étude sont également définis pour les boucles
de vitesse et position, Figure 123 :

Figure 123 : 3 cas d’architectures de commande en boucle fermée de vitesse et de position

Pour la suite des calculs, I’hypothése que la machine est considérée a poles lisses avec Ly = L, est
conservée. Ainsi, le courant i; n’a pas d’influence sur la force de poussée T,,. L’asservissement du
courant d’axe d est considéré comme parfait et i; = 0. Ainsi, 7; = 0 et par suite 7, = 7.

Pour simplifier les calculs, de nouvelles hypothéses sont adoptées :

— Laréponse de la boucle de courant est beaucoup plus rapide que la réponse de la boucle de
vitesse (bande passante de 300Hz en courant et 33Hz en vitesse), ce qui signifie que pour
I’étude de la fonction de transfert de v,.e, / vy 1a boucle de courant est parfaite : iy = ijreg;

— L’identification du coefficient de force k; est parfaite : kyee = &y ;

— La compensation des forces électromotrices est parfaite : g, = €.
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La Figure 123 présente trois cas :

— Dans le cas 1, cette architecture de commande provient directement des régles d’inversion
du GIC, a chaque processeur du modele correspond un processeur de commande. Tous les
processeurs sont donc naturellement de couleur bleue. Par contre, pour la boucle de vitesse,
vrer n’est pas utilisé comme grandeur de référence pour la compensation des frottements
visqueux (processeur Rcl0). En effet, la grandeur vggr est issue d’un correcteur (processeur
Rcll) et donc vggr = C (Xper — Xmes). Or la grandeur physique de la vitesse est
Vorer = d(Xger) / dt. Ainsi, vggr me correspond pas a une grandeur relative a un
comportement physique ; elle représente plutdt une grandeur d’asservissement permettant a
Xmes de converger vers xggr. L appellation vyzer de la vitesse de référence provient du terme
anglo-saxon « Feedforward », ou en francais, « anticipation ».

— Dans le cas 2, s’il y a une erreur entre la vitesse de référence et la vitesse réelle, celle-ci est
amplifiée par le coefficient de frottement visqueux. Une solution consiste a utiliser la
mesure de la vitesse pour estimer les forces de frottements visqueux au plus pres de la
réalité. L’estimation de ces forces est notée T, Le processeur est alors de couleur violette,
et s’appelle Rol0. Méme si la commande est composée d’estimateurs, le chemin causal
entre la grandeur de référence xgzzr et la grandeur de commande v, g reste uniquement
composé de processeurs de couleur bleue.

— Dans le cas 3, pour un régime établi en vitesse, tel que v= cst, les frottements visqueux sont
constants et générent une erreur constante sur la vitesse v. Ainsi, en régime permanent de
vitesse, cette erreur statique peut se compenser par une action intégrale associée au
correcteur proportionnel. Cela signifie que si 1’estimation des frottements visqueux
(processeur Rol0) est négligée, une composante intégrale doit étre ajoutée au correcteur a
action proportionnelle (processeur Rc9). Tous les processeurs d’estimation (Ro4q, Ro7q,
Ro10) étant négligés, la structure de commande est uniquement composée de processeurs de
couleur bleue : c’est le chemin causal. Cette structure peut étre appelée structure minimale
de commande”’.

L’existence de la boucle de position est négligée dans un premier temps, et il ne reste alors que la
boucle de vitesse. Cela se traduit sur la Figure 123 par vjrer = vger. La commande s’apparente ainsi a
une commande en vitesse. L’objectif est de déterminer la fonction de transfert entre la vitesse de
référence v, et la vitesse du moteur linéaire v,,,. Dans chacun des trois cas de la Figure 123, les
fonctions de transfert de boucle de vitesse s’expriment comme :

1 _ -
cas 1t igpeq :lg_[(vref —V)CV +f'vref:|
q

cas 2: iqregzlgL[(Vref—ﬁ)Cv-l-j;'ﬁ] Eq. 139
q
, 1

cas 3: igreq =7 |:(vref —ﬁ)C;,}
q

Dans les trois cas, les équations du modele (processeurs R5¢g, RS, R9, R10) sont identiques et
I’expression de la vitesse s’écrit :

%Si les processeurs Rc5q, Re8 et Rc9 sont concaténés en un seul processeur, la visibilité du GIC est alors

compromise (le contenu des processeurs devient illisible).
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k,-i
y=—-»a 4 Eq. 140
f+Ms
Les équations de la boucle de vitesse se simplifient en :

Cv+f:§‘{&+f+Ms}

cas 1: Vypr - —=
ky k, k,

zﬁ‘{cv~—f+f+Ms}

cas 2: V- Eq. 141

ky ky

13

0. o

ko K

cas 3t Vo -—=\7-{
q

q

Les fonctions de transfert en boucle fermée s’expriment telles que :

_GHf

Ve Cotf 1 Ms
G+ f

<)

cas 1:

v 1
cas 2. —=
Vyef 1+% Eq. 142
v

cas 3: vo_ !
Vref 1+f+,M

v
En développant I’expression du correcteur P (cas 1 et 2) et celle du correcteur PI (cas 3) :
¢ =K,

, 1+ gy Eq. 143
C =k | Lo | g [ LM
TS Ms

Un choix classique pour le correcteur PI est de faire la compensation du p6le mécanique avec :

Ty === Eq. 144

Hypotheése : les identifications de la masse M et du coefficient de frottement visqueux f sont

parfaites. Ainsi, en remplacant les expressions des correcteurs :

cas 1: v = !
Vref 1+ Ms
Kp+f
cas 2: 2 - !
Veef 14 M8 Eq. 145
p
v 1
cas 3. —=
Vref 14 M,S
KP

Les identifications de M et f étant parfaites, les trois fonctions de transfert n’ont pas d’erreur
statique. Par contre, les trois cas montrent des constantes de temps différentes, dépendant dans chaque
cas des coefficients des correcteurs. Les gains proportionnels du cas 1 et 2 ont presque le méme role :
Cas 1 : C, =K, - fex, alors que Cas 2, C, = K,,. Pour assurer la stabilité, C, est positif (ce qui signifie que
K, > fer). L’intérét du correcteur étant d’améliorer les performances du systéme, et plus particulicrement
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la rapidité de la boucle de vitesse, il faut donc réduire sa constante de temps : soit K, = K’, > fo; dans
I’Eq.145 pour les cas 2 et 3. En pratique, cela signifie que si la force de frottement visqueux est
anticipée, la valeur du gain nécessaire pour le correcteur de vitesse est inférieure a celle des cas non
anticipés. L avantage de la solution anticipée sur la réduction de I’impact des bruits de mesure dans la
commande est évident.

Pour effectuer le réglage du gain K,, la consigne est ici un trapéze de vitesse, c'est-a-dire un
« bang-bang » en accélération :

Boucle de courant iq Boucle de vitesse v

<

c

Q

g

t(ens) t(ens)

—_ w
= Y
= €
Q c
= 2
o

Z >
o Q
= 2
g 8
o )

Figure 124 : Réponses en courant et vitesse a un trapeze de vitesse (en simulation)

La Figure 124 montre que I’erreur de la boucle de vitesse est maximale lorsque la vitesse et
I’accélération sont maximales. En effet, I’erreur de trainage est maximale a cet instant, ainsi que la
valeur du courant i,. Cet instant va servir a établir la valeur maximale du gain de la boucle de vitesse.

L’erreur de vitesse s’écrit dans le domaine de Laplace :

s
E(8) =Vyper =V =Vyer &+s Eq. 146

L’erreur maximale de la vitesse pour une consigne en rampe s’obtient a I’instant 7= v, / @y :

K
Emax (1) =E(T)=ap,y -(1—e M ) Eq. 147
La valeur littérale du gain K, maximal, pour ne pas dépasser la limite en courant 7, est donc :
KP
Emax -k—Siqmax, soit K, < /iqmax M -k, Eq. 148
q

Dans les trois cas €tudiés, nous obtenons une bande passante identique a -3dB de 33Hz pour la
fonction de transfert v,/ v,

S’il existe une erreur d’estimation (dans Ro4) sur le coefficient de frottement visqueux, telle que
fest = € f, les équations deviennent alors :
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Eq. 149

(1-&)f + Ms

1+

v
YV, ef

cas 2:

p

K

1

f+Ms

v

Ms
1+ -—
ef+Ms KpS

Vref

cas 3:

Dans le cas du correcteur PI, la composante intégrale permet de compenser ’erreur d’estimation des

ce n’est pas le cas pour le correcteur P,

b

: Perreur statique tend vers 0. Par contre
dont I’erreur statique est dépendante de I’erreur ¢ d’estimation des frottements :

frottements

Eq. 150

La boucle de courant est supposée parfaite et a donc une réponse instantanée, ce qui signifie
qu’énergétiquement parlant, la boucle de vitesse peut disposer d’une bande passante de 33Hz en vitesse.

Or, la boucle de courant a une bande passante de 305Hz, elle ne peut donc pas étre négligée. En
conservant les valeurs de gains précédemment établies, le diagramme de Bode en Boucle Fermée de la

fonction de transfert v,,/v,.s se présente ainsi :

Bode Diagram

(Bap) aseud : (gp) spnuubely

Frequency (Hz)

Figure 125 : Bode de la FTBF v,/v,,r dans les 3 cas avec la boucle de courant (en simulation)
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Dans un deuxiéme temps, la boucle de position est considérée®. Sur la Figure 123, vjrer = vrer. La
commande s’apparente alors a une commande en position. Il faut alors déterminer la fonction de
transfert entre la position de référence x,.set la position du moteur linéaire x,,.;. Dans chacun des trois cas
de la Figure 123, les fonctions de transfert de la partie commande en fonction de la vitesse s’écrivent :

1 . ~
cas 1: iqreg :lg_[(vref _V)CV +f'forefi|
q

cas 2t dgpeq =]€L[(Vref —\7)CV +f-\7} Eq. 151
q

. 1 ~\
cas 3: iy =l€—[(vref —v)Cv]
q
Dans les trois cas, les équations du modele (processeurs R17) sont identiques et I’expression de la

position s’écrit :
v=2 Eq. 152
s

Dans les trois cas précédemment étudiés de la Figure 123, un correcteur a action proportionnelle

suffit a corriger la boucle de position.
(Xrer =%)Cpp =Vyer Eq. 153

Les fonctions de transfert de la partie commande en fonction de la position deviennent :

cas 11 igpq = ! _((xref—f)Cp—s-)?)Cv+f~-S-xref}

q
. 17 = - = -
cas 2: igreg =l€—_((xref —x)Cp —s-x)CV +f-s-x] Eq. 154
q
. 1r = )
cas 3t igreq =l€—_((xref —x)Cp —s-x)CV}
q
L’expression du correcteur P (Rci1) de la boucle de position est :
C,=K, Eq. 155
Les fonctions de transfert en boucle fermée s’expriment alors :
. Ex
cas 1: -2 = ( ; P >
X f+K,)s .
ref 1+ r)” . M-s
K,-K, K, K,
X 1
cas 2 — = : Eq. 156
X .
rof .S M:s
v K, 'Kp
X 1
cas 3: = —
X .
ref .S M-S
K, K, K,

Dans les trois cas, I’erreur statique tend vers O :

0 Pour simplifier les calculs dans un premier temps, 1I’hypothése suivante est retenue : la boucle de courant est
plus rapide que la boucle de position, telle que i; = iz
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lim — =1 Eq. 157
s—0 xref

Il a été démontré dans ce développement que les processus d’estimation Ro4q, Ro6q, Ro7q, Rol0,
sont compensables par le remplacement de correcteurs P par des correcteurs PI. Cette étude montre donc
que la solution avec correcteurs PI donne de bons résultats en régime permanent. Plus précisément, cela
se vérifie lorsque la commande a le temps de faire converger la mesure vers la référence, c'est-a-dire
lorsque les boucles sont dissociées en termes de bande passante, sinon les erreurs d’une boucle se
répercutent sur la boucle suivante, ce qui constitue un risque d’instabilité.

Une autre remarque importante concerne la technique de réglage des gains présentée ici. En effet, les
valeurs des gains sont ici fortement liées a la loi de mouvement donnée en consigne. Pour un courant
maximum, une distance maximale et pour un profil de référence, il est possible de déterminer les valeurs
des gains qui permettront a la commande d’utiliser au maximum les performances du moteur linéaire
sans atteindre ses saturations (courant maximum et tension maximale fournie par 1’onduleur).

3.3.4 Architectures de commande industrielle

Il est intéressant de comparer les architectures théoriques présentées précédemment avec celles
existantes dans l’industrie. En effet, il existe principalement deux grands types d’architecture
industrielle pour la commande des moteurs linéaires synchrones :

— Commande par boucles en cascade, Figure 126 et Figure 133 (Siemens, Num-Schneider) ;
— Commande qui s’apparente a une commande par retour d’état, Figure 135 (ETEL).

L’objectif des paragraphes suivants est de montrer comment ces architectures de commande

découlent de la structure de commande présentée a I’aide du formalisme GIC.

3.3.4.1 Commande par boucles en cascade

La structure industrielle des asservissements en courant, vitesse et position est réalisée par des
boucles en cascade (Figure 126) détaillées notamment dans [GROSB — 2001]. Les boucles de courant et
de vitesse sont régulées par des correcteurs proportionnel-intégral (PI), et la boucle de position est
régulée par un gain proportionnel (P). Chaque boucle est limitée par une constante de temps issue du
processus physique, la dynamique de la boucle de courant sera donc plus rapide que celle de la boucle de
position (environ 300Hz de bande passante en courant, contre environ 10Hz pour la bande passante en
position).

La structure de commande en boucles imbriquées est largement utilisée dans les variateurs pour ces
nombreux avantages. Elle est simple a implanter et les techniques de réglage sont largement connues.

D’autre part, les non-linéarités et les perturbations sont compensées dans les boucles internes : une
force perturbatrice peut étre compensée dans la boucle de courant, et les non-linéarités liées aux
frottements peuvent étre compensées dans la boucle de vitesse. Ainsi, en limitant I’impact de ces
phénomeénes, 1’asservissement en position peut alors travailler sur un systéme linéaire, et permettre
d’obtenir de bons résultats [GROB — 2001].
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Figure 126 : Architecture de commande numérique de Num - Schneider Electric [BLOCH — 2000]

Toutefois, la structure a boucle fermée en cascade (Figure 126) impose une dynamique d’ensemble
moins rapide qu’une structure en boucle non-fermée, mais qui est compensable par des anticipations.

La structure de commande de la Figure 126 reprend les mémes fonctionnalités que la commande
définie a I’aide du formalisme GIC sur la Figure 116.

La Figure 127 présente une boucle de courant contenant des mesures des courants i, et i,, deux
correcteurs PI contenus dans les processeurs Rc3d et Rc3q. Toutefois, il n’y a pas de compensations des
chutes de tension des résistances (processeurs Rc4d et Rc4q).

La Figure 128 montre la boucle de vitesse contenant une mesure de vitesse et le correcteur PI
(processeur Rc9). Il n’y a pas de compensation des forces de frottements Rc/0 ni de compensation des
forces électromotrices Rc7d et Rc7gq.
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Figure 128 : Comparaison de la boucle de vitesse des structures industrielle et GIC
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La Figure 129 montre que la boucle de position contient une mesure de position et un correcteur a
action proportionnelle (processeur Rci7). La grandeur de référence de ces structures de commande est
bien la position de référence.

Fun e oo (ames 37)

Wotor Veionty

Direct poson sensor

Figure 129 : Comparaison de la boucle de position des structures industrielle et GIC

La Figure 130 présente la structure de commande en GIC apres ces simplifications. Cette
représentation en GIC de la structure de commande industrielle ne contient plus que les processeurs de
la chaine directe (en bleu clair avec les processeurs Rc2d, Rc2q, Rc3d, Rc3q, ReSd, Re5q, Re8, Re9 et
Rell). Il n’y a plus de compensation autre que celle apportée par les correcteurs PI, PI et P. Ainsi, le
correcteur PI de la boucle de vitesse doit permettre de compenser les forces de frottement et la force
¢électromotrice et assurer une bonne dynamique de la boucle de vitesse (compensation du pdle
mécanique par son action intégrale).

Figure 130 : Structure de commande simplifiée en GIC équivalant a la structure industrielle
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Dans les architectures de commande industrielles, la notation et ’unité du correcteur de vitesse
différe de celle du systéme MKSA™', et a pour unité : K, en A/m/min (soit en A.min/m) [GROB —2001].
Dans le domaine MKSA, la conversion suivante s’établit :

Kp(A.s/m)=60-Kp(A.min/m) Eq. 158

La notation du correcteur de position a pour unité: K, en m/min/mm (soit en m/(min.mm) )
[GROB —2001]. Cela nous donne la conversion suivante dans le domaine MKSA :
—1, 1000 .
K, (s 1)=—60 - K, (m/min.mm) Eq. 159
Dans les architectures de commande industrielles, il y a fréquemment des entrées supplémentaires
de commande, appelées anticipations, qui agissent directement a 1’intérieur de la boucle de vitesse
[BLOCH - 2000].
La Figure 131 montre la représentation sous forme de Graphe Informationnel Causal de la structure

de commande en boucle en cascade avec une anticipation en vitesse et en accélération :

XREF

VfREF

< A IREF

Figure 131 : Représentation en GIC de la structure en boucle en cascade avec anticipation en vitesse

* Industriellement, le gain en vitesse s’écrit bien K, et celui en position s’écrit bien K.
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L’anticipation en accélération se traduit par 1’ajout d’un processeur Rc85q qui contient la relation
suivante :
La Figure 123 est comparable a la Figure 131, d’ou les équations suivantes :
) 1 ~
i =2 (v —9)C3 )

1 Eq. 161

iqref :]gil:(vref _‘7+foref)cv +A;I-aﬁ,ef]
q

Avec, pour la boucle de vitesse, un correcteur PI :

1+ f M
C,=K,| —=% |-k, S+ Ms Eq. 162
TS Ms

Dans les 2 cas étudiés, pour simplifier les calculs, les boucles de courant sont négligées :

i Eq. 163

tq = lqref
L’expression de la partie mécanique du systeéme est alors :

ky i
v=—f‘]A§ Eq. 164
J +Ms

La boucle de position est contrdlée par un correcteur proportionnel C, = K, :
(Xrer =%)Cpp =Vrer Eq. 165

Ces équations sont utilisées pour obtenir la relation suivante :

X 1

= —
A IJ?KS

v v p

1+ 1+Ms Eq. 166
X K, /

_ -
Xref H[HM)HMS
K, f) KK,

Dans les 2 cas, pour les mémes valeurs de gain, la mesure tend vers sa référence. Par contre, pour le

régime transitoire, les anticipations permettent une convergence plus rapide, et donc une erreur
dynamique plus faible :
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Figure 132 : Asservissement en position sans anticipation et avec anticipation (en simulation)

En effet, dans les architectures actuelles de commande numérique, une anticipation en vitesse et/ou
en accélération agit en tant que consigne additionnelle sur la boucle de vitesse et sur la boucle de courant
respectivement (Figure 133). Cela s’appelle une anticipation totale ou partielle, suivant que ces
anticipations sont modulées ou non en amplitude. L’objectif de I’anticipation en vitesse est de
compenser le retard de la mesure de vitesse dans la structure d’asservissement [BEAREE — 2005]. Le
réglage de I’anticipation en accélération a pour but de compenser le mode rigide li¢ a la masse a déplacer
(Eq.160) [ZHAO — 2004].
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Figure 133 : Architecture de commande numérique de Siemens [GROS — 2001]

L’origine de I’anticipation dans sa forme graphique (Figure 131) n’est pas expliquée ici : seule une
rupture de la symétrie entre le modéle et la commande est constatable.

Toutefois dans I’Eq.160, I’anticipation en accélération est en fait une anticipation en courant
déguisée, puisque les relations Rc5, Rc8 et Re85¢q sont rigides :

iaf mer =Ky Tprer =ky M - a grer Eq. 167

Ainsi, toutes les anticipations présentées interviennent directement sur les processeurs causaux,
donc directement au niveau des différents états indépendants du systéme. Une tentative de réponse serait
alors de considérer 1’ajout d’une entrée d’anticipation dans la structure de commande comme une
tentative d’ouvrir les boucles imbriquées : cette structure de la commande se rapproche alors de celle
d’une commande par retour d’état.

3.3.4.2 Commande par retour d’état

Définition : nous désignons par « commande par retour d’état» une commande qui utilise
I’ensemble des grandeurs d’état qui composent le systéme.

Ce sont les mesures disponibles, mais aussi toutes les variables régissant le comportement
dynamique du systéme (les variables d’état).

Bien évidemment, la commande par boucles imbriquées peut étre considérée comme une forme de
commande par retour d’état.

Le formalisme GIC et celui a retour d’état ont les mémes critéres pour la commandabilité et
I’observabilité de cette structure de commande. En effet, ’inversion des processeurs, respectivement
B et Cen B et C', ne peut se faire que sous certaines conditions [GRANJON — 2001] :

Critére de Kalman de commandabilité : Un systéme est complétement accessible et complétement
commandable si et seulement si les vecteurs (B), [A](B), [A]A(B)...., [A]"'(B) sont linéairement
indépendants.

Critére d’observabilité : Un systéme est complétement observable si et seulement si les vecteurs
lignes (C), (C)[A], (C)[A3,..., (C)[A]™" sont linéairement indépendants.
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Relations du modéle Relations de la commande
X=A4-X+B-U Ureg:B’l-(an—Am-an)
d .. -
—X=X Xr'e/'zK'(quf'_Xmes)
dt
Y=C-X+D Xy =C"-(Y-D)

Figure 134 : Représentation en GIC de la structure de commande par retour d’état

Ainsi, les matrices inverses B” et C' ne peuvent étre définies indépendamment de la matrice A. La
représentation sous la forme d’un Graphe Informationnel Causal permet de scinder les matrices A et B.
Toutefois, c’est bien la paire [A], (B) qui est commandable.

Il n’est pas nécessaire d’aller plus en profondeur dans cette étude, car elle rejoindrait les
enseignements classiques sur les structures de commande par retour d’état [GRANJON — 2001].

La Figure 135 présente la structure de commande par retour d’état choisie par la société ETEL
[ETEL — 2005]. 1l est a noter la présence étonnante de correcteur a action Proportionnelle Intégrale dans
la boucle de courant, alors que les courants sont régulés dans le repére naturel (a,b,¢) et non de Park
(d,q). Cela signifie que les courants sont sinusoidaux et donc qu’il y aura forcément une mauvaise
réjection de la perturbation associée a la fem [BARRE — 2001]. Etel a précisé que ne serait plus le cas
dans la prochaine gamme de variateur.
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Figure 135 : Architecture de commande numérique du DSC2P d’ETEL

A partir de la commande par boucles imbriquées (Figure 116), nous pouvons déduire la commande
utilisant la représentation usuelle dans I’espace d’état (Figure 136). Cette figure présente la structure de
commande en position par retour d’état sous forme de Graphe Informationnel Causal. Plus exactement,
cela se rapproche d’un régulateur d’état pour la boucle de position. La boucle de courant reste inchangée
par rapport a la structure de commande de la Figure 116.

¢
_____________________ | [Processt -~}

XREF

VREF

K204 Rol9
AREF
K21 R020

Figure 136 : GIC de la structure par retour d’état de la partie mécanique
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Des similitudes existent entre ces deux structures de commande :

T
‘mot
& RY

v

2 ~REF

[ Fewators (i and s preter 1o 54 1)

Figure 137 : Comparaison de la commande a retour d’état d’ETEL et en GIC

Le générateur de référence est composé en partie des processeurs Ro/9 et Ro20, qui réalisent une
approximation de la dérivée par la formule d’Euler au 1¥ ordre. Cela donne, en formulation de Laplace,
I’expression de la fonction de transfert de I’Eq.168. Il est important de noter que méme si la dérivée du
signal de position est approchée, son expression mathématique reste causale, et donc 1’orientation de la

fleche du processeur causal est bien dans le sens adéquat.
—T-s
I-e

R019,R020 > —— Eq. 168
s

Le processeur Ro5q est un estimateur de la force de poussée a partir du courant i, mesuré :
Ro5q — T,,, =K, -1, Eq. 169

Cette structure par retour d’état (Figure 137) peut s’assimiler a un régulateur de type PID sur la
boucle de position, et a un correcteur PI sur la boucle de courant. Sous réserve que les gains K2 et K20
soient égaux, il est possible de démontrer mathématiquement que cette structure est équivalente a une
structure a boucles en cascade, avec trois boucles.

K1

Xre I
f K2 s ref

Xmes

K4 1/s
Figure 138 : Commande PID de la boucle de position

L’architecture de commande déduite des boucles imbriquées est la suivante :
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Figure 139 : Commande P de la boucle de position et PI pour la vitesse

1l existe alors une correspondance entre ces deux structures, telle que :

Ki+K2-5+ 5% kp kv Kit Kp-s+ B0 KV Eq. 170
s s
L’équivalence suivante est alors obtenue :
K1=Kp-Kv+Ki
K2=Kp Eq. 171
K4=Ki-Kv
L’équivalence inverse a plusieurs solutions possibles :
Kp=K?2
si K4=0,1Ki=K0 Eq. 172
Kv=K1/K2
si K1>2VK2-K4
Kp=K?2 Kp=K?2
1 LK. LK.
Ki=|1- I-2R2 R4 Ki=t|14+ 12 K2K4
2 K12 o 2 K12 Eq. 173
Ky = 2K4 P 2K4
4.K2-K4 4.-K2-K4
- fl-——a I+ I-——F—
K1 K1

La Figure 140 présente une comparaison graphique entre les structures de commande en boucles

imbriquées et a retour d’état :

Figure 140 : Comparaison des architectures en boucles imbriquées et a retour d’état

XREF
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Pour économiser le cofit d’un capteur de vitesse (Figure 140), une estimation de la vitesse remplace
la mesure de vitesse. La vitesse est alors obtenue par une dérivée approchée avec la formule d’Euler au
1" ordre, dans le processeur Rol 1, sur le méme principe que les processeurs Rol9 et Ro20.

La Figure 141 présente une légere différence entre les deux types de commande : la commande en
boucles imbriquées réalise un bilan de force alors que la version en retour d’état fournit directement une
valeur de courant de référence i, Toutefois, la relation entre le courant et la force de référence étant
rigide, la constante de force k, peut alors simplement se reporter sur le processeur suivant.

RcSq—HqREF =1L omREF /kq Eq. 174
T,
v, u
Iq
v
. e Ta T 7
-
== === mmm— == —[Process} —= T 7y v
7GR0y
J— ‘ R7q “_ — al
[« @3
Y 7
k
l({ )2 q
CLEIN LN 24,
Viq i a 7
v K P e
EBD— | ,
____.___,_vl_f_l " @ ¥
Viy (RO Rosq RK3, RK)
2 TTY o T RK1 Rell
, D LKLy QRelly S
VarEa Vigrer J g
RK 4, Rc9
VREF
K2 Rol9

Figure 141 : Architecture de commande numérique du DSC2P d’ETEL

Les structures de commande par retour d’état et celles par boucles imbriquées sont équivalentes dans
une large proportion™®.

3.3.5 Commande avancée en force en Boucle Fermée

Les travaux présentés dans la suite de ce chapitre sur la commande des moteurs linéaires seront
limités a la commande en force du moteur linéaire avec pour objectif de prendre en compte les
phénomeénes retenus dans le chapitre de modélisation. L’idée est de réduire les ondulations de force
induites par les différents phénomeénes par la commande : harmoniques de forces électromotrices,
variation de la force de poussée liée a la saturation des inductances, et force de détente.

L’architecture du modele retenu sous cette forme de graphe informationnel causal permet d’intégrer
les phénoménes préalablement modélisés, a savoir les harmoniques de forces électromotrices (R6, RY),
les saturations des inductances (R6, R2) et les forces de détente (R11).

2 Equivalentes sous certaines conditions de réglage, toutefois précisées dans I’'Eq. 166
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Modg¢le électrique Mod¢le mécanique
Rl — VLabc = I/abc _VRabc — Cuabe R7 v Tmat = Tabc - nog _(TS + Tf ) - T;
R N a¢abc (iubt"x) . diubc — V R N M ﬂ =
2 al.a[m dt Labe 8 = Lmot
R3_)VRabc:R.iabc R9 —>ﬂ=v
dt
o9, (i,
R, >T,= Y w"i Rio = T+ Ty = fus v+ Teou - sign(v)
k=a,b,c X
R, —e, = M v Rit = Tiog = Toog sin(N,,x) + Trogs sin (6N,,x)
X
R6 N 6¢abc (iabc"x) — d¢abc (iabc’x)| , et a¢abc (iabc"x) — d¢abc (iabc’x)|

oi . di

abe x=cst

ox dx

Iy =CSt

Figure 142 : Graphe Informationnel Causal du moteur linéaire

De nombreuses solutions existent pour compenser les phénomeénes ¢€lectriques et magnétiques
perturbateurs qui ont été présentés dans les précédents chapitres :

Commande opposant aux forces de cogging des forces générées par des harmoniques de
courant [FAVRE — 1991], [FAVRE - 1993], [BASSI — 1999].

Commande par correcteur PI pour limiter I’influence des forces de détente [BODIKA —
1999 (1)].

Commande basée sur la norme Hoo pour minimiser les erreurs de poursuite [ALTER —
1995], [CHOI — 1999]. La commande robuste en Hoo présente 1’inconvénient majeur de la
difficulté de réglage pour un correcteur synthétisé avec un ordre élevé.

Commande utilisant des correcteurs résonants pour compenser la force de cogging sur les
moteurs synchrones tournants. [ZENG — 2004].

Commande par retour accélérométrique pour améliorer le contrdle de la force de poussée
[BRANDEBURG — 2000]. Cette solution impose d’ajouter un capteur supplémentaire au
niveau du point a contrdler”. En terme de performances, notre équipe de recherche a testé
cette solution de fagon concluante [COLAS — 2005]. L’idée est de réinjecter, dans
I’actionneur, les forces oscillantes mesurées, avec un déphasage de 180°.

4 . . N . . . . .
? Suivant I’environnement du systéme, il n’est pas toujours possible d’implanter un capteur au niveau du

point a controler
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— Commande pour la compensation du poids de la charge, ce qui permet de linéariser le
comportement de la charge dans la commande [YOSHIDA - 1999], [YOSHIDA - 2001].

Toutefois, la modélisation du moteur linéaire a montré que le phénomene prépondérant en régime
permanent était les harmoniques de forces électromotrices, qui pouvaient induire jusqu’a 8%
d’ondulations de force, Figure 112. Nous allons donc chercher a compenser prioritairement I’impact de
ces harmoniques de forces électromotrices par la commande.

Pour piloter en force un moteur linéaire en boucle fermée, il semblerait logique de mesurer la force
du moteur et de I’asservir a une référence de force. Cependant, cette force n’étant pas directement
mesurable sur les moteurs linéaires en mouvement, 1’architecture classique de commande se construit
sous la forme d’une boucle de courant. C’est ce que montre intuitivement le GIC (Figure 142), puisque
la sortie du processeur causal correspond au courant et non pas a la force. C’est donc bien le courant qui
sera asservi.

3.3.5.1 Probléeme des représentations fréquentielles pour la commande

Dans les hypothéses du premier harmonique, pour une machine synchrone est a poles, non saturée,
la force de poussée T, peut s’exprimer comme :
Ty =ky iy =s N3/2:N i, Eq. 175
L’Eq.175 montre que la commande en force est directement équivalente & une commande en courant
dans le repére de Park. Le mode¢le retenu tient compte des harmoniques de force électromotrice. Or ces
harmoniques ne sont plus représentables simplement dans le repére de Park [LOUIS — 2004 (2)], qui est
un référentiel uniquement prévu pour s’adapter au fondamental du courant et de la force électromotrice.
En d’autres termes, 1’Eq.175 n’est plus valable, et il faut revenir a une expression plus générale de la
force de poussée :

;L0 0 04

= I+ I+ -1 Eq. 176
) S
Pour bien préciser le probléme et les solutions possibles, rappelons que la force de poussée est issue
du produit des harmoniques des forces électromotrices et des harmoniques de courants, Eq. 176. Ainsi,

le contréle des harmoniques de courant nécessite de connaitre les harmoniques de fem, et revient a

alimenter le moteur linéaire par des harmoniques de tension adaptés. La difficulté pour la mise en place
de la commande revient donc au choix du correcteur pour un cahier des charges donné : les correcteurs
PI classiquement utilisés pour les commandes & boucles en cascade sont inefficaces dans le cas d’erreurs
harmoniques a compenser [GUILLAUD — 1999]. 1l est donc nécessaire de trouver d’autres solutions
pour réaliser le controle de ces erreurs harmoniques.

La compensation des harmoniques de forces électromotrices peut €tre effectuée en utilisant diverses
méthodes :

— La commande dans un multiple référentiel de Park, dans laquelle chaque harmonique est
compensée par un correcteur Proportionnel Intégral, Figure 143 [CHAPMAN - 1999 (2)].
L’inconvénient majeur réside dans I’important temps de calcul requis par les multiples
transformations de Park. En pratique, cela réduit le nombre possible d’harmoniques a
compenser ;

— La commande par correcteur résonant dans le repére naturel (a,b,c) ou le repére diphasé
(0, /) IWULVERYCK - 2000].

129



Ces deux solutions constituent deux visions complétement différentes du contréle des harmoniques
de courant. En effet, dans le premier cas, 1’algorithme proposé permet de séparer chaque harmonique et
donc d’établir un référentiel avec un correcteur spécifique dans chacun de ces référentiels. Dans le
deuxiéme cas, un correcteur est appliqué a I’ensemble des harmoniques de courant, et comme celui-ci
est trés sélectif, tous les harmoniques peuvent alors étre contrélés indépendamment dans le méme

référentiel.
AC Line
. *
Lo rer Reference Multiple Reference | |7, | oo,
- Currents Frame Regulator
Inverter
Generator (MRFR)
A X
Y
Multiple Reference | 7.
Frame Estimator PMLSM
(MRFE)

Figure 143 : Structure de commande avec des référentiels multiples

Les analyses et validations expérimentales sont effectuées sur le LDM10-050 d’ETEL a partir des
résultats obtenus pour le mod¢le avancé du moteur linéaire.

3.3.5.2 Référentiels multiples de Park

Lors du déplacement d’un moteur linéaire a vitesse constante, sans perturbation extérieure, les
courants dans les trois phases sont alors sinusoidaux avec des fréquences et des amplitudes constantes.
La transformée de Park** est alors appliquée aux trois courants. Ce qui donne deux courants dans le
référentiel de Park, i, et i, continus et constants en amplitude. L’avantage de cette transformée de Park
devient alors évident dans un objectif de commande. En effet, pour maintenir la vitesse constante, il
suffit donc d’asservir les deux courants ig, iy, et la régulation de ces grandeurs continues se fait par des
correcteurs PI.

Le principe des référentiels multiples de Park est de réaliser un changement de référentiel pour
chacun des harmoniques de courants. Puis, un correcteur PI est utilisé dans chacun des référentiels ainsi
obtenus.

Depuis la fin des années 1990, [CHAPMAN — 1999(1)] a étudiée et analysée la technique de
commande par les référentiels multiples de Par. Elle est ensuite été appliquée a de nombreux domaines :

— Controle de la lévitation magnétique d’un moteur linéaire [LIU — 1998]
La détection de défauts dans les moteurs a induction [CRUZ — 2005]
La correction du facteur de puissance dans les filtres actifs [PARK — 2000]
La correction du facteur de puissance des convertisseurs de puissance [WANG — 2004].

L’architecture de commande en force est définie sur la figure suivante :

* Le principe du référentiel de Park est de transformer les grandeurs sinusoidales en grandeurs constantes
suivant certaines conditions [LOUIS — 2004 (2)].
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Figure 144 : Structure de commande avec des référentiels multiples de Park

La structure de I’estimateur de référentiel multiple est définie sur le schéma de la Figure 145. Le
schéma utilisant le formalisme GIC est aussi présentée dans le cas d’un estimateur de deux référentiels

basés sur le fondamental et le 5™ harmonique du courant.

|
idg

ul’F!
L 3

Figure 145 : Estimateur de référentiels multiples MRFE
a) original présenté dans [CHAPMAN — 1999 (2)] b) sa représentation en GIC

Cette structure a pour but de faire converger chacun des référentiels pour les rendre indépendants.

é di;dq - K" [z’abc+(1<>c)’1 fj‘q - Z(Km)’1 ﬂff,} Eq. 177
t

meN

e

L'estimateur (MFRE) doit étre plus rapide que le régulateur (MRFR), pour que celui-ci puisse

fonctionner correctement.

d X d Tx o Tx <X
Eldq =0, so E(ldq —ldq) =-nG. (ldq —qu), Vxe N Eq. 178
Les équations des transformations de Park et Park Inverse sont définies par I’Eq. 179 et I’Eq. 180

(Annexe A4). La variable n correspond au rang de I’harmonique du signal a transformer.
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2 cos(n-N, -x) COS[”(Np'x—zT”)] cos(n(N,,~x+2T”)j
K”jﬁ j Eq. 179

3 —sin(n-N, - x) —sin[n(Np -x—%[) —sin(n(Np -x+27ﬂ)j

cos(n-N, -x) —sin(n-N, -x)
Knl:\g COS[H(NP')C_%”D e ”(N”'x‘zT”D Eq. 180
2] ol 2]

La convergence de cet estimateur s’effectue uniquement a 1’aide du coefficient G, suivant une
exponentielle décroissante. A notre connaissance, [CHAPMAN — 1999(1)] n’a pas établi, a ce jour,
d’étude théorique sur le réglage du gain G,. Dans le cas du LMD10-050, pour rester a la limite de
stabilité de cet algorithme de convergence, le gain G, doit rester inférieur a une valeur maximale de 150.

0 0,02 0,04 time(s) 0,06
Figure 146 : Simulation du courant reconstruit a la sortie du MRFE

La Figure 146 montre que la convergence de la mesure par rapport a sa référence s’effectue en
20ms. Cette valeur dépend de la fréquence du signal de consigne. Une analyse complémentaire pourrait
étre intéressante. Toutefois, cette valeur est supérieure au 10ms que les boucles de courant requiérent
dans le domaine de la machine de production [GROB — 2001]. Cela limite donc I’intérét de cette
solution. Toutefois, ces valeurs pourraient suffire pour des applications a moteur linéaire nécessitant
moins de dynamique [FAIZ — 2002].

La Figure 147 présente 1’architecture du régulateur du MRFR :
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Figure 147 : Régulateur de référentiels multiples MRFR
a) original présenté dans [CHAPMAN — 1999 (2)] b) sa représentation en GIC
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La valeur du gain du régulateur G. du MRFR a été choisie pour obtenir un comportement en boucle
fermée le plus rapide possible, tout en restant a la limite de la stabilité : G, = 50.

De méme que pour le cas du MRFE, a notre connaissance, il n’existe pas d’étude sur I’intérét de la
dissociation du réglage du gain G, pour chaque référentiel.

La génération des courants de référence s’effectue a 1’aide d’une répartition des courants suivant les
coefficients des harmoniques de force électromotrice préalablement identifiés [CHAPMAN - 1999(1)] :

. . ere/ l
ld1 = , lql =
\f N, [i- Zzz
Eq. 181
eref (
ian =0; i =
\/7 Np ¢/ 1 Zﬁvx

Une commande en trapéze de force de référence est utilisée avec un temps de montée de Sms, un
temps de maintien de 600ms et un temps de descente de 2ms. La Figure 148 montre que le systéme est
stable, mais avec un dépassement important (environ 25%) ; le temps de réponse est de 150ms, ce qui
est trop ¢éleveé, pour envisager de faire du suivi rapide de profil avec cette structure de commande.

2000

1500

1 000

Teref / TeeSt (N)

500

Figure 148 : Réponse en force Te a un trapeéze de force de référence en MRF (en simulation)

Toutefois, dans le cas de la commande en boucle fermée d’un moteur lin€aire synchrone, la
dynamique nécessaire au contrdle de la boucle de courant n’est pas obtenue avec cette technique
[REMY —2006]. Une autre technique est alors envisagée : le multiple correcteur résonant.

3.3.5.3 Multiples correcteurs résonants dans un repére diphasé

Le principe du correcteur résonant provient simplement de la nécessité d’éliminer 1’erreur
harmonique induite par les grandeurs alternatives [HAUTIER — 1999 (2)].
L’équation du correcteur résonant dans le cas d’une sinusoide C;, [SATO — 1998] et 1’équation pour
la correction d’une cosinusoide C,,; [FUKUDA — 2001] sont définies par :
Con(5) = Ky 4 —2 | Conls) =K + 25 Eq. 182
s*+wj s*+ oy
Pour contréler un signal sinusoidal en maitrisant simultanément son amplitude et sa phase, une
solution est alors déduite naturellement des deux précédentes équations [WULVERYCK —2000] :
h-s+a a-s*+a-s+a

C(s)=Kp + = Eq. 183
s*+ w3 s*+ oy

Le correcteur résonant est aujourd’hui utilisé¢ dans de nombreux domaines :
— Commande de filtre actif pour limiter la pollution dans les réseaux électriques [GUILLAUD
—2000] ;
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Commande de convertisseurs de puissance avec de grande fluctuation de fréquence du
réseau [GUILLAUD - 2007] ;
— Optimisation de la commande en couple d’une machine synchrone [ZENG — 2004].

Dans le cas de la commande des moteurs linéaires, ou plus exactement de la variation de vitesse, la
fréquence des courants de référence évoluent dans le temps. Ainsi, le correcteur résonant est dit
auto-adaptatif, car la pulsation w, de référence du correcteur doit étre adaptée a chaque instant a la
pulsation w désirée ou mesurée, tel que w, - . Les coefficients du numérateur sont eux aussi déterminés
a chaque instant pour garantir la stabilité et le niveau important des gains du correcteur.

La Figure 149 présente la structure de commande de la force de poussée dans le repére stationnaire
diphasé (a, f) en utilisant des correcteurs résonants.
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Figure 149 : Structure de commande avec des correcteurs résonants dans le repére (a, )

La Figure 150 présente les diagrammes de Bode en Boucle Non-Fermée a gauche et en Boucle

Fermée a droite, en amplitude et en phase pour deux correcteurs résonants en série. Le premier est réglé

pour fonctionner a la pulsation w, et le deuxiéme est réglé pour fonctionner a la pulsation 5 w,,.

Magnitude (dB)

Magnitude (dB)

w
g &
oS

T

H 5(1),,| ;

10°

Phase (deg)

ikl
10°
Frequency (rad/sec)

Lododdidid
10?

10°*

10°

Phase (deg)

-180

225
1

10° 10°

Frequency (rad/sec)

017 aade

Rappelons quelque unes des propriétés de ce correcteur résonant :
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Figure 150 : Diagrammes de Bode en BNF et BF en amplitude et en phase d’un correcteur résonant”

A la pulsation w,, cette fonction de transfert présente un module tendant vers une valeur

infiniment grande (300dB environ, Figure 150). Le gain n’est élevé qu’a la pulsation

désirée et non sur toute une bande de fréquence. Ainsi, pour un critére de stabilité donné, la

# Ces résultats sont précisés en détail dans la thése de Jia ZENG [ZENG — 2005]
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valeur du gain peut donc étre plus élevée que ne peut I’étre la valeur d’un gain pour un
correcteur classique de type PI. La convergence entre la grandeur de sortie et la référence est
donc plus rapide qu’une solution classique.

— La valeur du gain étant élevée a la pulsation w,, si les conditions de stabilité sont garanties,
I’erreur harmonique restera petite, méme en cas d’erreurs d’estimation paramétrique. Cela
permet au correcteur résonant d’étre performant en termes de poursuite.

— La réduction de I’erreur harmonique a la pulsation induit que la grandeur de sortie est en
phase avec la grandeur de consigne (visible sur la phase en BF, Figure 150).

Le repére diphasé est établi a I’aide des transformations de Concordia et Concordia Inverse, dont les
équations sont définies par [LOUIS — 2004 (1)] (Annexe A4):

o 10
S 13
A O R N = B { Eq. 184
3 V3B 3
© 7T L]

2 2

L’intérét principal de cette transformation provient du fait que le moteur linéaire étudié posséde un
couplage en étoile et est équilibré. Cela signifie que sur les trois phases a alimenter, il n’y a que deux
grandeurs indépendantes, d’ou la recherche d’une représentation mathématique, ou plus exactement
d’un référentiel, qui permettrait de controler de fagon indépendante ces deux grandeurs appelées i, et ig.

Les courants de référence sont générés pour compenser 1’influence de la force électromotrice sur la
force de poussée :
Tors -[—sin(6) + s -sin(50)]

lares = 3 -
\/%.Np ¥y .(1_152)
Tover +[c08(8) + As - cos(56)]
Sovd(-a)

Un correcteur résonant est alors appliqué a deux fréquences*®
—  Sur le fondamental de la force électromotrice pour controler la force de poussée ;
— Sur ’harmonique de rang 5 de la force électromotrice de coefficient /5 pour éliminer les
ondulations de la force de poussée”’
11 existe de nombreuses techniques pour la génération des ces grandeurs de référence, puisqu’a partir
d’une grandeur de force de référence, il faut générer deux courants de référence par rang d’harmonique.
11 existe donc plusieurs degrés de liberté dans la génération des courants de référence.

Eq. 185

iprer =

Le correcteur résonant n’est donc pas appliqué a une erreur de force électromotrice qui serait issue
de la différence entre une grandeur de référence et une grandeur mesurée de la force électromotrice. En
effet, il est impossible de mesurer directement la force électromotrice en charge. Ainsi, le correcteur
résonant est utilis¢é sur D’erreur en courant. La prise en compte des harmoniques de forces
¢électromotrices s’effectuent a 1’aide du générateur de courants de référence (Eq. 185).

Les travaux de [ZENG — 2005] précise la théorie sur le réglage du multiple correcteur résonant, et
plus particulierement la technique de réglage d’un multiple correcteur résonant auto-adaptatif.

%6 Rappel : avec un couplage en étoile les harmoniques de rang 3 n’ont pas d’influence sur la force de poussée,
il n’y a donc pas lieu de les contrdler.
7 Nous avons vu dans la modélisation que ces coefficients étaient dépendants du niveau de courant. Toutefois,

ce phénomeéne de saturation a été négligé dans un premier temps, a la vue des faibles valeurs de courants utilisées.
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La démarche de réglage est la suivante pour chaque pas de calcul :
— «Récupérer » I’information de la pulsation de référence du fondamentale w,, a partir de la
vitesse mesurée : w, =7 V/1,;
— Pour contréler les harmoniques de rang 1 et 5, les coefficients du dénominateur sont alors
connus (s> + w, )(s* + ws, ?) ;
—  Le polyndme caractéristique de la boucle fermée de courant est ensuite exprimé*® :

R B 1 2 "
P(s):(s—z}n(sz+a),-2)+z-;bas Eq. 186

i=l
— Les coefficients du numérateur sont calculés suivant une technique de placement de pole
appelé « Optimum Symétrique » qui permet de garantir un temps de réponse identique pour
chaque harmonique [SHINNERS — 1978] :

—r+jQy

—r+j,

—r+jO

—r—j&,

_V_j()rz

=<y
Figure 151 : Technique de placement de péles

A y o . . . . 49
— Le polyndme caractéristique se simplifie alors sous la forme suivante ™ :

PGSM(S)=(S+r)l£[[(s+r+j§2,-)(s+r—jﬂ,-)] {I",Q,-GR; ieN} Eq 187

i=1
— Des limites pour le correcteur résonant sont fixées en termes de bande passante et de phase
maximale’.
— Enfin, le polyndme caractéristique est résolu par un pivot de Gauss sur la matrice des
coefficients pour obtenir les coefficients b, [ZENG — 2005].

Pour le cas du LMD10-050 d’ETEL, il faut compenser les 1.6% de I’harmonique de rang 5°'.

Des essais expérimentaux ont été réalisés avec 1’aide J. Zeng pour appliquer cette commande par
correcteur résonant au cas du moteur linéaire LSP120C d’Indramat’ dans le repére diphasé (/).

La Figure 152 montre que les résultats obtenus sont satisfaisants et que la force estimée suit bien la
force de référence [ZENG — 2004]. Le zoom de la Figure 152 permet de constater le temps de réponse

* Rq : la non-linéarité des inductances a été négligée (pour la méme raison que la note précédente).

* Cette simplification n’est possible que parce que le systéme est totalement commande : les n coefficients de
réglage du correcteur permettent de régler une fonction d’ordre n [ZENG — 2005].

%0 Cela permet maximiser la résolution sur la plage de fonctionnement, et d’autre part, de connaitre les limites
en cas de décrochage du correcteur. Cela permet aussi d’engager une procédure de sécurité si nécessaire.

*' 1.6% de I’harmonique de rang 5, en considérant comme 100% de I’amplitude du signal efficace.

32 Les mémes essais ont été réalisés sur le moteur LMD10-050 d’Etel, mais les résultats sont trop bruités pour
étre présentés ici, bien que les performances obtenues soient similaires a celles obtenues sur LSP120C.
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du correcteur est d’environ Sms dans la zoom d’accélération brutale. L’implantation dans un systéme
temps réel de plusieurs correcteurs résonants a fréquence variable est réalisable en conservant un temps
de calcul inférieur au pas de temps des asservissements : 26us de temps moyen de calcul sur les 50us
admissibles de la boucle de courant. Ces résultats sont obtenus en tenant compte des possibilités de la
technologie actuelle : carte DS1005 de dSPACE ® a 400MHz, [ZENG — 2005].
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Figure 152 : Résultats de la commande en force avec un multiple correcteur résonant
pour un trapeze de référence et zoom sur la pente montante du trapeze de force.

Les résultats de la Figure 153 montrent que le correcteur résonant permet au courant moteur de
suivre parfaitement les courants de référence :
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Figure 153 : Résultats des courants avec un multiple correcteur résonant

Nous venons de montrer 1’intérét notable du correcteur résonant pour la commande.

Finalement, le correcteur résonant auto-adaptatif n’est rien d’autre qu’un filtre trés sélectif, avec des
propriétés auto-adaptatives pour une fréquence imposée (Figure 150).

L’Eq.183 montre que I’expression du correcteur résonant est trés proche de celle des correcteurs a
avance de phase. Toutefois, ¢’est bien la largeur du pic de la Figure 150 qui garantit I’immunité de cette
commande par rapport aux autres fréquences parasites. Dans le méme temps, si la valeur de référence de
la fréquence a suivre n’est pas parfaitement connue, cette finesse du pic induira un plus grand risque de
décrochage du correcteur résonant en suivi de fréquence.

Ainsi, le correcteur résonant ne sera une solution « miraculeuse » que si la résolution du capteur de
vitesse est suffisante. De méme, pour contrdler des harmoniques de rang élevé, ’erreur de vitesse sera
alors proportionnelle au rang de I’harmonique et le risque de décrochage augmentera lui aussi
proportionnellement. A notre connaissance, il n’y a pas encore d’étude montrant les limites du
correcteur résonant, et cela sortirait du cadre de cette étude.
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3.3.6 Conclusion sur lacommande en Boucle Fermée

Plusieurs techniques de commandes en Boucles Fermées ont été présentées a partir du principe
d’inversion indirecte du Graphe Informationnel Causal. Quelques structures de commande industrielle
ont été détaillées et enrichies pour faciliter le réglage des gains. La procédure de réglage des gains
présentée différe des techniques classiques de réglage [GROP —2001]. En effet, elle est particuliérement
adaptée aux systémes sous contraintes, telles que les limitations en courant, la tension de bus maximale,
etc. L’erreur entre la consigne et la mesure est ainsi exprimée littéralement pour une loi de mouvement
donnée. L’erreur maximale obtenue permet donc de déduire la valeur maximale du gain a I’aide des
limites des constituants de la boucle suivante. La stabilité du systéme est garantie par le fait que I’erreur
est bornée a chaque entrée de Boucle Fermée. Cette technique pourrait permettre de développer, dans de
futurs travaux, des commandes a gains auto-adaptatifs.

Dans une deuxiéme partie, une analyse de la commande en force de poussée a été présentée. La
commande en BF de courant a été réalisée a 1’aide de deux techniques de décomposition des
harmoniques, et donc de deux types de correcteur associés. La commande par un correcteur résonant
multiple est d’un réel intérét pour la commande des moteurs linéaires, car elle est rapide (temps de
réponse de I’ordre de Sms pour le cas étudié), insensible aux bruits et difficile a faire « décrocher ».
Cette commande permet ici de réduire de 8% les ondulations du moteur linéaire. Toutefois, quelques
inconnues demeurent sur le correcteur résonant : quel est son comportement lorsqu’il atteint sa
saturation ? Il n’existe pas a ce jour de systtme « Anti-Windup » pour ce type de correcteur,
contrairement au correcteur PI.

Des structures de commandes ont été présentées en utilisant le principe d’inversion indirecte du
Graphe Informationnel Causal. Le formalisme GIC dispose d’un autre principe d’inversion, dit principe
d’inversion directe, qui conduit a des structures de commande en Boucle Non-Fermée.

3.4 Architecture de commande en Boucle Non-Fermée (BNF)

La commande en Boucle Non-Fermée, connue dans la littérature anglophone sous le nom de
Non-Feedback Control, est également connue en France sous le nom de commande en Boucle Ouverte
(Open-Loop Control). Nous préférerons toutefois le terme de commande en Boucle Non-Fermée, qui
dénote mieux I’absence de retour de mesure et donc de capteurs dans la structure de commande.

Un avantage indéniable d’une telle structure de commande réside dans I’absence de retard des
mesures dans la structure de commande, puisqu’il n’y a pas de capteurs. Ainsi, pour les applications ou
le temps de réponse est primordial, la solution de commande en BNF deviendra plus avantageuse que la
solution en BF, souvent limitée par les bruits de mesure des capteurs ayant une faible résolution.

D’autre part, les techniques de commande sans capteur représentent aujourd’hui un domaine de
recherche trés important [RAJASHEKARA — 1996]. Elles sont fortement appréciées par I’industrie, car
moins colteuses que les techniques avec capteurs. Toutefois, 1’absence de prise en compte des
contraintes extérieures, et plus précisément des phénomeénes parasites qui n’auraient pas été envisagés
dans la structure de commande, induit des problémes de robustesse. Finalement, ces techniques
s’utilisent essentiellement dans des applications ou I’environnement est parfaitement contr6lé et ou la
connaissance parfaite de I’actionneur revét alors une importance capitale™.

>3 Nous avons choisi de ne pas tenir compte des problémes supplémentaires liés 4 la présence de charge, qui
exigeraient des lors la mise en place de techniques complémentaires de reconstruction, d’estimation ou

d’observation.
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Il est important de préciser que la commande sans capteur dite « sensorless » est un abus de langage,
puisque ces techniques de commande utilisent en fait des capteurs de courant pour la commande des
boucles fermées de courant et utilisent ensuite diverses techniques pour pallier 1’absence des autres
capteurs, principalement ceux de position et de vitesse. Ce travail présente donc une originalité
particuliére puisque la commande sans capteur de courant est ici abordée.

La question suivante se pose alors : comment définir la structure de commande en Boucle
Non-Fermée d’un systéme ? Nous utiliserons a nouveau le formalisme du Graphe Informationnel
Causal pour définir ces structures de commande.

1l existe aujourd’hui dans la littérature plusieurs techniques de commande en Boucle Non-Fermée :

— La commande par la dérivée n°™, dont I’idée principale est de générer, a partir de la ™
dérivée de la grandeur a contrdler, une structure de commande par une succession

d’intégrations de la dérivée n“™ [BARRE — 2004], [BEAREE — 2005].

— La commande plate, qui permet de commander des systémes non linéaires, appelés
« différentiellement » plats [FLIESS — 1992], [FLIESS — 1995]. Cette commande se base
sur la résolution des propriétés mathématiques qu’offrent les systémes plats. Sa
représentation est fondée sur une extension de la représentation de la commande par retour
d’état aux systémes non linéaires. Les travaux de [DELALEAU — 2004] ont montré I’ intérét
de cette commande pour des applications utilisant des machines synchrones.

ieme

3.4.1 Commande par la dérivée n

Le principe d’inversion de la structure de commande par la dérivée n“"™ est défini dans le
formalisme GIC comme étant une inversion directe [BARRE — 2004]. La Figure 154 présente
I’inversion directe d’un processeur causal et d’un processeur rigide :

- @D
% YREF UREG . YREF

HREG (a) ®)
Figure 154 : Principe d’inversion directe

iéme

La Figure 154 montre que I’inversion des processeurs causaux ne nécessite pas la mesure de la
grandeur a contréler, et donc qu’aucun capteur n’est ici nécessaire. La Figure 155 montre une
commande en Boucle Non-Fermée d’un circuit RL en série. La tension d’alimentation correspond a la
grandeur de réglage ; la grandeur de référence est ici la tension d’inductance V.

Modéle Commande

R —->Ve=V-Tr Ret = Vrec = Virer + Verer
di ~di

Rz_)LE:VL R:Z_)szVLREF

Ry > Vy=R-i Ry = Viger = R “lper

VLREF
Figure 155 : Commande en Boucle Non-Fermée d’un circuit RL en série
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La commande par la dérivée n'“™ se base sur le principe suivant : si un systéme (LTI **a minimum
de phase) est d’ordre n entre une entrée u de commande et une sortie y a contrdler, I’évolution de ce
systéme peut alors s’établir a partir de la dérivée n“™ de la grandeur y de sortie :

Z de Zb d'u(t Eq. 188

Avec a; et b; des coefficients constants. Dans tous les cas m < n, ce qui assure le respect de la
causalité naturelle. Cette relation exprimée dans le domaine de Laplace prend alors la forme de la
fonction de transfert suivante :

Y(s) b0 +b15 +...+bmsm

P(s)= ; m<n Eq. 189
Uls) a +als+...+ansn
La commande par la dérivée n“™ en Boucle Non-Fermée s’écrit :
! dlu n | d t b' =0,
Z bz R—EC() aj ?JR;E}?() s avec 'Z v Eq 190
7 —

L’hypothése utilisée dans ’Eq. 190 reprend une notion importante de la commande par la dérivée
n“™: en effet, les performances de cette commande reposent uniquement sur la qualité des
identifications des paramétres du systéme.

La Figure 156 présente le modéle et la commande associée en Boucle Non-Fermée sous la forme

d’un Graphe Informationnel Causal :

(m-2) < i (n-2)
UREF(0) () 5 7 Rer 2 (1) rer(0)

Figure 156 : Structure de commande en Boucle Non-Fermée par la dérivée n'"™
Cette structure de commande est aussi connue sous le nom de précommande [BEAREE — 2004].
Il est important de noter que trois grandeurs sont indispensables pour la structure de commande par
Boucle Non-Fermée :
— Les grandeurs de réglage (ici les tensions d’alimentation) ;
— La grandeur a contrdler (ici la position du moteur linéaire) ;
— La n®™ dérivée de la grandeur a contrdler, c'est-a-dire la grandeur qui permet de définir
toutes les grandeurs du systéme & partir d’un état initial défini>> (ici la 3°™ dérivée de la
position, soit le jerk).

>* Systéme LTI : Linear Time Invariant sont les systémes linéaires dont les paramétres sont constants dans le

temps.
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Cette technique est appliquée au cas du moteur linéaire synchrone, avec comme grandeur de sortie la
position x du moteur et comme grandeur d’entrée la tension V, d’alimentation de I’axe ¢g. Dans un

premier temps, la représentation canonique du modele au premier harmonique d’un moteur linéaire est
définie dans le repére de Park™® :

X(s) , 1

=-— : Eq. 191
V() k’+R - L+M ) L-M

Zi.s_i_zi
k*+R -f. k*+R -
q q vis q q

Vvis

vis 3

Les coefficients du polyndome de la fonction de transfert de I’Eq. 189 sont alors définis comme :

aon
. alzl
b0:2—‘1 Lq+M
k R-f a=|\—"F"""" Eq. 192
’ I : fm ’ kq2+Rq'fvis d

k=N \2/3-4, Ly
q

aS_k2+Rf

q q Vis

La Figure 157 présente une représentation GIC de la commande sous forme canonique :

Figure 157 : GIC du modele et de la commande d’un PMLSM sous forme canonique

La Figure 157 montre que ce modéle n’offre plus une représentation des grandeurs physiques du
moteur linéaire. Ainsi, les états du systéme sont masqués dans la formulation mathématique. L’intérét
principal de la représentation en GIC d’un systéme a énergie localisée est alors perdu.

Pour revenir a une représentation plus naturelle du mode¢le, avec des grandeurs physiques, il faut
alors utiliser les propriétés des systémes lin€aires, a savoir la commutativité et I’associativité. Ainsi, la
relation qui lie la tension d’inductance V', a la dérivée 3™ de la position x peut s’écrire :

% Ce point est délicat : il faut en effet disposer a I’instant initial des valeurs de toutes les dérivées de la
grandeur de référence pour pouvoir reconstruire I’ensemble des états du systéme.

6 Pour obtenir I’Eq. 184, on utilise les équations du chapitre I sur la modélisation du moteur linéaire au
premier harmonique : Eq. 8-Eq. 12.
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M
st +—- s Eq. 193
ﬁ/is

Cela permet donc de valider cette technique de commande tout en conservant la représentation en

GIC du moteur linéaire :

RS _,
Tq
A ~
Iy

- VREF XREF

l4REF

%4 (ReTqDy & REF

A ——
Figure 158 : GIC du modéle et de la commande d’'un PMLSM sous forme énergétique

La Figure 158 montre que toutes les grandeurs représentées correspondent a des grandeurs
physiques dont la plupart sont directement mesurables sur le systéme.

Pour contréler le moteur linéaire, il est nécessaire, pour un déplacement donné, de définir la tension
d’inductance V. Elle est obtenue en adaptant I’Eq. 193 sous une forme qui relie I’accélération et le
jerk :

b e o B M
VL‘I(S)_ k )(m+ k X(.v) Eq. 194

Pour contrdler la position x du systéme, il faut donc avoir défini dans un premier temps la dérivée
de la position, c'est-a-dire le jerk”’. Puis, a partir de cette valeur, I’ensemble des états du systéme est
reconstruit, c'est-a-dire I’accélération, la vitesse et la position. Enfin, a partir de la tension d’inductance,

3 éme

I’ensemble des grandeurs de la commande est reconstruit :

D SN e N .

A ~

Ty E E VREF XREF
7 =
Vg s ontro

I4REF I4REF

VREF XREF
Figure 159 : Commande en boucle non-fermée avec la génération des références

AREF

Sur la Figure 157 et la Figure 159, les deux commandes ont la méme grandeur de référence,
c'est-a-dire la dérivée 3™ de la position. Bien que la commande de la Figure 159 comporte un plus

>7 Dans le domaine de la machine-outil, le terme de jerk est plus usité que le terme de dérivée d’accélération.
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grand nombre de processeurs, sa lecture est beaucoup plus intuitive, car elle permet de recréer

I’ensemble des états du systéme.

Cette architecture de commande est simulée dans le cas du LDM10-050, pour un déplacement de

0.2m, a 2m/s et 20m/s?, en bang-bang de Jerk. Les résultats suivants sont obtenus :
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Figure 160 : Résultats des forces, accélérations, vitesses et positions de la BNF du LMD10-050

b) modeéle complet

a) modele au premier harmonique
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La Figure 160.a présente 1’application de cette technique dans le cas d’un modéle idéal au premier
harmonique. Les résultats montrent que cette technique est parfaitement adaptée. La Figure 160.b
présente 1’application de cette méme technique sur un modele plus proche de la réalité car il inclue les
harmoniques de fem, les inductances qui saturent et la force de détente : la Figure 160.b montre que les
résultats s’écartent rapidement de ceux de la Figure 160.a. Les résultats obtenus montrent un écart de
4mm en position a la fin du mouvement sur les 260mm demandés ; soit 1,5 % d’erreur en position. La
vitesse présente aussi un écart maximale de 0.05m/s, sur les 2m/s demandé ; soit 2.5% d’erreur en
vitesse. Enfin en force de poussée, 1’écart maximal est de 4N pour 20N, soit 20% d’erreur. Bien qu’iln’y
ait pas de perturbation extérieure, cette commande n’est pas suffisamment précise pour la commande en
force.

Ainsi, il est nécessaire d’étendre la commande en force de 1’axe g a la commande généralisée au
mod¢le complet au 1¥ harmonique du moteur linéaire. Cela revient a ne plus négliger I’influence de
I’axe d , et notamment de la force électromotrice e,.

Bien que la théorie présentée précédemment sur la commande par la dérivée n™ ne soit validée que
pour des systémes SISO, dans le cas des systémes linéaires, il est possible d’étendre ces propriétés au
cas des systémes MIMO™ a couplage faible [GOODWIN — 2001].

La Figure 161 présente la structure de commande en Boucle Non-Fermée d’un moteur linéaire au
premier harmonique, dans le repére de Park, dans sa représentation compléte.

Entre la grandeur désirée et la grandeur de commande, la chaine directe comporte trois processeurs
causaux (Rcl1, Rc9 et Re3q), la n“™ dérivée de ce systéme est donc d’ordre (ou de rang) trois. Sur le
schéma de la Figure 161, les grandeurs correspondant a cet ordre de dérivée sont les tensions
d’inductance V4 et V;, de I’axe d et de I’axe g respectivement. Cela signifie que les grandeurs de
référence devront étre au moins de continuité de classe C* pour qu’il n’y ait pas de probléme de
discontinuité dans les différentes grandeurs du processus.

Ainsi, avec un modéle précis du systéme et en étant capable de générer la n®™ dérivée de la position
x (qui est la grandeur y de sortie), il est possible d’obtenir un contrdle parfait de I’actionneur. La Figure
161 montre que cette commande n’utilise donc aucun capteur de courant.

¥ SISO : Single Input Single Output sont des systémes a une seule entrée et une seule sortie.

¥ MIMO : Multiple Input Multiple Output sont des systémes a plusieurs entrées et plusieurs sorties.

144



Flux axis

Figure 161 : Structure de commande maximale en boucle non-fermée

Du point de vue de I’utilisation de cette structure de commande, il est important de préciser le mode
opératoire :

Si les forces de frottements secs et les forces de détente ne sont pas négligées, la génération de la
grandeur de référence se complique : en effet, il est alors nécessaire de connaitre la dérivée des
frottements secs et celle de la force de détente pour pouvoir générer la dérivée de I’accélération de

référence :
L 4 2 L -M ;3 d
_ g 4|, dx _g "oz d
Vigrer = v Mdt2 + Ty, + T, | = T (The + T, Eq. 195

Ainsi, méme si la 3°™ dérivée de la position de référence est connue, il n’est pas possible de définir
directement la tension d’inductance de référence. Cette référence n’est pas causale et génére donc des
discontinuités importantes sur la force de référence (a chaque changement de signe de la vitesse pour la
force de frottement sec).
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La Figure 162 monte la comparaison entre les références, les mesures et les résultats de simulation
pour un profil en bang-bang de Jerk®, avec 20m/s2, 2m/s et 20cm déplacement.
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Figure 162 : Résultats des forces, jerks, accélérations, vitesses et positions de la BNF du LMD10-050
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La commande en Boucle Non-Fermée permet de représenter I’exacte inversion du modéele, soit la
structure idéale de commande, puisqu’elle permet d’anticiper parfaitement le comportement du
systéme. Par contre, la génération de la grandeur de référence de la commande en Boucle Non-Fermée
(dérivée n"*™) est le probléme majeur de ce type de commande, a I’instar du réglage des correcteurs de
I’asservissement des Boucles Fermées. D’autre part, les limites physiques du moteur linéaire doivent
étre prises en compte des la génération des grandeurs de référence, puisqu’il n’y a pas de capteurs pour
protéger le moteur.

La génération de la grandeur de référence est donc le probléme majeur dans le cas de notre modele

non-linéaire de moteur linéaire. La commande plate apparait alors comme une autre solution possible
pour piloter le moteur linéaire en Boucle Non-Fermée.

601 e Jerk étant la dérivée de I’accélération.
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3.4.2 Commande plate d’un moteur linéaire

Le principe de la commande plate pour les machines synchrones est développé dans [DELALEAU —
2004]. Ce paragraphe n’a donc pas I’ambition de redémontrer la théorie de la commande plate, mais
plutdt de vérifier si elle est applicable au cas du moteur linéaire synchrone.

Un type de systéme pour lequel la génération de trajectoire est particulicrement aisée est celle des
systémes désignés comme (différentiellement) plats. Un systéme est différentiellement plat si il est
possible de trouver un ensemble de sorties (égal au nombre d'entrées) tel que tous les états et toutes les
entrées du systéme peuvent étre déterminés a partir de cet ensemble de sorties sans aucune intégration®'.

Plus formellement, le systéme défini :

x:f(u,x),xE]R" et ueR" Eq. 196

k+1 k
est plat s’il existe ur]}elapplication une application 4 : R" x (R”) —R", ¢: (R’”) — R" et
+
une application V¥ : (R”’) — R™, telles que les sorties y soient liées aux entrées x et aux grandeurs de
commande u par :

yZh(x,u(l),...,u(k)), avec h:R" x(R”)kH — R”
x=¢(y,y(1),...,y<k71)), avec ¢:(Rm)k — R” Eq. 197
u= ‘1’(% y(l),...,y“*l)vy(“), avec VU (IR”’)k+1 — R”

Ainsi, toutes les grandeurs de commande et tous les états peuvent s’exprimer en fonction de la
grandeur de sortie y que 1’on désire contrdler. 11 est alors possible de générer les trajectoires des sorties
plates y et d’en déduire la précommande correspondante [FLIESS — 1992], [FLIESS — 1995].

Toutefois, il est important de préciser qu’il n’y a pas de méthode générale de construction des
systémes plats. Par conséquent, il n’existe pas de méthode systématique pour définir les sorties plates
[RUELLE — 2004].

Pour notre étude, cela revient a dire que si les tensions d’alimentations V; et V,, ainsi que les états x,
v, iy et i, peuvent s’exprimer en fonction des sorties x et v, alors la génération des grandeurs de
commande V; et V, s’établira directement a partir de la trajectoire de consigne de la position x et de ses
dérivées.

Le modéle au premier harmonique du moteur linéaire, défini a la Figure 161, est utilisé dans un
premier temps pour simplifier les calculs. Le systeme a résoudre se représentera sous la forme suivante :

%xzf(x)+g(x)-u+p Eq. 198

La variable d’état x correspond (Figure 161) aux sorties des processeurs causaux, c'est-a-dire aux
grandeurs « accumulatrices d’énergie » :

Iy X
i X
2
x=| 7 |= Eq. 199
Vm x}
X, X,

Le vecteur x est le vecteur d’état du systéme, p représente les perturbations du systéme, par exemple
la force de charge 7, et le frottement sec Ty, u est la grandeur de commande du systéme (soit V; et V,
pour le PMLSM). Toutefois, le vecteur de perturbation p est considéré comme nul. Ce choix des
grandeurs de commande, d’état et de sortie est issu des travaux de [DELALEAU — 2004].

8! Par exemple pour le moteur linéaire, cela signifie qu’a partir de la mesure du courant, de la vitesse et de la
position, il est possible de reconstituer toutes les grandeurs du systéme sans aucune intégration par de simple

combinaison linéaire.
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R
——L.x + N, —x)x,
Ld Ld

R N .
——+.x,-N &-x])@ —L—”¢f\/3/2 - X,

J=| L, 'L, g Eq. 200
N N, - £ K ,
ﬁp(Ld—Lq)-x1x2+ﬁp¢f\/3/2-x2—ﬁ-)@—ﬁcos(kNp-x4)

LY i
/1, 0
1, 0 v,
g=| ' p=|_L T, e u= Eq. 201
M M !
0 0

L’Eq.200 montre que la fonction f{x) est non-linéaire a cause de la présence d’un couplage x; x; qui
empéche la séparation des variables de ce vecteur.

Pour simplifier la résolution, I’hypothése d’un systéme avec courant i; = 0, et a poles lisses Ly = L,,
est retenue. Ce systéme devient alors :

R N .
. ——-x, __p¢f\/m'x3
L X, Lq7 Lq
x=|v, |=|x e f(x)=|N . f K Eq. 202
_r . _Jis | o ' .
X X, M¢f\/3/2 X, v, X, Mcos(kNp x4)
L3 i
0
l/Lq
T 7—;CC .
g(x)= 8 N vy u:[VJ et V,=N,L i v, Eq. 203
0
L’expression de la commande peut s’écrire sous forme canonique :
© R -1, w R 1. |L M @ L M (3)
V sy +—|tt—|y +4— Eq. 204
10 kq © kq Rq fw‘s Xm kq X(S) |

L’inversion du mode¢le simplifié ne pose plus de probléme, il est ainsi possible de générer une
tension d’inductance de référence Vg, pour la commande en Boucle Non-Fermée. L’Eq. 205 montre le
lien qui lie V7, et aux dérivées successives de la position :

V. =V +k -X<1>+£M.X<2>+ﬁf X0 Eq. 205
gREG Lq q k kv :
q q

Dans le cas non linéaire, la mise sous forme plate de ce systéme impose de tenir compte de
phénomeénes tels que les frottements secs et les forces de détente. Des méthodes mathématiques ont été
développées pour la linéarisation de ces systeémes [ISIDORI — 1989]. La solution proposée est de
résoudre le systéme non-linéaire par une technique de linéarisation par bouclage statique. Toutefois, la
linéarisation ou la mise sous forme plate de systéme non-linéaire complexe peut engendrer un choix de
sortie plate non physique. Cela pose alors le probléme majeur de la génération de la référence de cette
grandeur non physique. Une étude mathématique plus poussée nous ferait certainement rencontrer ce
type de probléme sur le moteur linéaire synchrone. D’autre part, la modélisation graphique de ce type de
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systéme, avec une technique de représentation énergétique telle que le GIC, n’est pas possible a ce jour,
et s’¢loignerait donc du cadre de cette thése. C’est pourquoi, cette analyse ne sera pas développée plus
avant.

La commande en Boucle Non-Fermée ne présente pas de retard ou de perturbation liés aux mesures
des capteurs et n’offre pas de problémes de réglage, car 1’élaboration de la commande a partir du modele
permet d’anticiper les phénomeénes perturbateurs pris en compte. D’autre part, la commande en Boucle
Fermée permet une grande robustesse face aux contraintes extérieures. Une question évidente se pose
alors : est-il possible de combiner ces deux avantages ? Il se dégagerait ainsi une nouvelle forme
d’architecture de commande dite commande mixte.

3.4.3 Commande mixte : BNF et BF

3.4.3.1 Commande a modeéle de reférence

Dans notre démarche de construction de structures de commande, les principes d’inversion directe et
indirecte du GIC ont été utilisés. Il est alors intéressant de se demander dans quelle mesure ces deux
principes d’inversion peuvent cohabiter (et sur quels fondements mathématiques ?).

La démarche par inversion directe, Figure 163, ne peut étre intéressante que si le modéle est
suffisamment proche du systéme réel et si les paramétres obtenus n’autorisent pas de variations.

m () & ()
X =) a.
,;b'u“) ;} Y )

Vi
> > l/aZ
7y
y(”) ( ) ©)
REF() 1) (-2 0
rEF(0) [ () yRI:‘F(O) (n-2) yREF(ﬂ) (0)
Y rer()
<a_"> ch:i ch—

Figure 163 : Structure de commande en Boucle Non-Fermée par la dérivée n™

La formulation mathématique de I’Eq. 206 représente ici I’ensemble des systémes linéaires causaux.
Ainsi, il vient naturellement qu’en cas d’erreur d’identification des paramétres ay,..., a, et by, ..., b,,
I’erreur d’identification peut se représenter mathématiquement sous la forme :

n j m i
ZajdL@:ZbidL@ Eq. 206
20 dt’ o dt’
En cas d’erreur sur les coefficients :
Vke‘[l,m]l, a, =b',—b et Vkeul,n}]ﬂk =a',—a Eq. 207

En remplacgant ces coefficients dans 1’Eq. 206 :
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I duppe ) N Ayppp()
REG REF _
E b, = o, A

0 dt’
- = i ; Eq. 208
duppa(t) ypprp(t)
YrREG _ REF
Z(bﬁ“z') =D o+ 8) r
i=0 dt j=0 dt
La commande se décompose alors :
m duprn(t) <N du . dly
REG REG REG
S, Leazal) 5 Pns)_ g5, Cne®
1=0 dt 1=0 1=0 Eq. 209
" d) ¢ = d’ ) < 4’ ¢
ot Za' yRE-F():Za" yRE.F()— 8. yRE.F()
=’ — —
J=0 J=0
L’hypothése selon laquelle la cornpensation est idéale induit :
m n
“REG d'u(t dly(t) A yppr(t)
N N
1=0

La Figure 164 montre la représentation en GIC de cette structure de commande mixte. Les
processeurs R, et Ry sont définis par :

k k L
R. —a ,d uREG(t):b. _d uREG(t)_b 'd u(t)
L LU dt Eq. 211
k
~ g Lmer®) o Compr®) )
dtk dtk J dtk

Cette commande est également connue sous le nom de « Commande a Mod¢le de Référence des
Etats » (CMRE) [BARRE —2004].

La Figure 164 facilite la compréhension de cette commande : par une lecture verticale de ce GIC, il
apparait évident que 1’estimation de I’erreur entre les coefficients b, et b’y sera compensée dans R, et
ainsi de suite, pour toutes les grandeurs d’état.

L (OIS (/)
bu =Na. (n-1)
; i () /Z:"O Jy(/) y(") y(o) y("f
) > o) ") ©
<> <> <+«
T 7y 7y T
a,_|
Y
(
| N
R 'y
1 3 4 Yy ;@
R
(M?_"(&) 4&» 4&»
<20,
b =3 -3
b & n}
A 4 v
=) = (m-1) <o Jﬂ» - - - _— (n-1) — ( ,)“ Lo ©
REF(r) (0) U rer (1) (m-2) UREF(r) e . "
U rer(0) U rer(0) u(]e[;p()g) (m) o (i) n () (n) y ) yREF(‘) (n-2) yREF(') © yREF(/)
U reG(r) ZbiuREF(/) = Za/.yw( ) ykml) REF(0) REF(0) REF(0)
i=0 J=0 FE(

Figure 164 : Structure de commande en CMRE
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La Figure 164 montre que cette commande requiert n + m capteurs pour recomposer les erreurs
d’estimation des coefficients de la commande. La partie inférieure de la Figure 164 correspond a la
précommande ou commande en BNF du systéme. La partie centrale correspond a 1’estimation des
erreurs des coefficients de la commande. Toutes les variables d’état sont alors mesurées et comparées a
M 1a grandeur de référence est la n

celles de la commande pour ajuster la grandeur de commande u iéme
dérivée de la grandeur y.

Il existe une différence majeure entre la commande de type CMRE et la commande a boucle en
cascade. En effet, les gains des relations R, et R; sont directement issus des erreurs entre les parameétres
du systéme et ceux de la commande. Ce ne sont pas des gains issus de I’automatique, mais bien des
gains issu de la physique du systéme.

Toutefois, cette méthodologie ne permet pas de résoudre les problémes non linéaires, liés au
frottement sec et aux forces de détente. Le grand nombre de capteurs oblige I’automaticien a quantifier
I’importance de I’erreur de chaque paramétre pour ensuite simplifier la commande en éliminant les
capteurs jugés moins importants. Cette commande se rapproche alors de la commande a modéle de
référence global (CMRG).

Cette commande contient donc en fait une structure simplifiée de la CMRE (Figure 165). L’objectif
est donc simplement d’économiser un grand nombre de capteurs tout en conservant des performances
attractives.

m (i) & ()
X =>da.
,:anl”m % g

=
NS¢
>/ \e¢

— ey
U reG(r)
\A4 \ 4
= oy (e Z s <A> <y Loy )— (Lo )—-
i Tuil bty Y s () Yool o]

REF (1)

Figure 165 : Structure de commande en CMRG

La Figure 165 montre que presque tous les processeurs R,; et Ry de la Figure 164 sont négligés. La
relation R, peut s’€crire sous la forme suivante :

m
d
R, =Y a- Puppe) = by uppe(t) = by - ul®), Vke[Lm] b =b,
k=0 d* Eq. 212
"y (®)
R —>Zﬂk Rl}iF —a'k-yREF(t)—aj-y(t), Vke[[l,n]l a'y, =aq,

L’Eq. 212 montre que si l’identification des coefficients du systéme est parfaite, sauf pour les
coefficients by et ay, alors la commande peut aisément étre simplifiée (Figure 165). Il ne faut alors, pour
cet exemple, que deux capteurs pour corriger, de facon globale, le fonctionnement du systéme. Par
contre, si les identifications des paramétres a; et b, ne sont plus parfaites, et que la structure de
commande reste inchangée, les coefficients des processeurs R, et R perdent alors tous sens physique.
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11 est alors possible de faire des déplacements de processeurs, Figure 165, de la méme fagon que
1I’on déplacerait des composants d’un schéma bloc [CHAUVEAU — 1994]. Dans ce cas, les processeurs
R, et Ry deviennent des correcteurs « fourre-tout », pour lesquels la solution la plus courante est
d’utiliser un correcteur PID pour chercher a résoudre tous les problémes.

Ainsi, les criteres de réglage de R, et Rz qui correspondaient simplement a un critére purement
physique, issu de I’erreur d’estimation des parameétres, sont écartés.

3.4.3.2 Commande a modele de comportement (CMC)

Rappelons que la commande en Boucle Non-Fermée d’un moteur linéaire est a 1’évidence peu
robuste face a des variations paramétriques. Une idée simple consiste donc a coupler une commande de
type Boucle Non-Fermée avec une commande de type Boucle Fermée pour augmenter la robustesse de
I’ensemble :

— Lapremicre méthode, qui consiste a tenter de rapprocher les coefficients de BNF de ceux du
modele du processus, a conduit au développement de la commande a modéle de référence
des états (CMRE). L’objectif était bien de retrouver les mémes paramétres entre la
commande et le modéle du systéme.

— La deuxiéme méthode est plutdt de considérer que les coefficients du mode¢le et ceux la
commande ne doivent pas étre identiques. En ce sens, la compensation qui avait été ajoutée
dans la CMRE (Figure 164), n’aura plus le méme role ici. La commande va donc imposer un
nouveau comportement au systéme.

La compensation par Boucle Fermée peut apporter ici une contrainte sur le processus qui va
I’obliger a suivre le comportement du modéle retenu dans la commande en Boucle Non-Fermée. Cette
approche est connue sous le nom de commande a modéle de comportement (CMC) [VULTURESCU —
2004]. La structure de commande correspond a un modele différent de celui du systéme. Les processeurs
R, et Rg ont alors pour role de d’amener le systeéme a se « comporter » comme le modéle défini dans la
commande.

Lo &)
X =)>da.
2,247,

Yy
(
N\
4
<20,
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b > ) 1 /aI Reny Ren— -] RCO.
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U reG(1) ;biuREF(r) ;ajymp(/) le:'F(O) yREF(lJ) ylzﬁr(o)

Figure 166 : Structure de commande mixte BNF et BF appelée CMC

La Figure 167 présente 1’architecture simplifiée de la commande & modéle de comportement.
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Figure 167 : Architecture de la Commande a Modéle de Comportement (CMC)

Cette commande peut s’appliquer au phénoméne de non-linéarité des inductances. Pour le cas du
moteur linéaire LMD10-050, le modéle du moteur linéaire (Figure 75), la non-linéarité des inductances
entraine une diminution de la valeur des inductances.
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Figure 75 : Représentation en GIC du modeéle de PMSLM en saturé

Cette fluctuation paramétrique des inductances peut étre per¢gue comme un comportement non
désiré, car c’est un comportement non linéaire du moteur linéaire. Ainsi, il pourrait étre avantageux
d’introduire une commande a mode¢le de comportement pour éliminer les effets non linéaires de ces
inductances. La Figure 168 présente la structure de commande ainsi obtenue :

153



. cog T.+T x
v, @ labcREF = @ ] REF
RabcREF
abe T, REF Y ToiREF VREF
o S G @D T
VabcREG 4 iabcREF 1
T
I Reo o REE A
abcREF )€
€abcREF
I OPuncrEF | OX Control
CabcREF 27 Re5 o\ VREF -

Figure 168 : Commande a Modeéle de Comportement (CMC) pour les inductances

La Figure 168 montre que la grandeur de commande est toujours la tension d’inductance.
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Figure 169 : Commande a Modeéle de Comportement CMC pour les inductances (en simulation)

Pour établir une comparaison entre la commande a modéle de comportement et la commande en
BNF par la dérivée n*™, la Figure 170 présente des simulations de ces commandes en utilisant le
modele complet du moteur linéaire, mais sans les forces de frottements, qui ne peuvent pas €tre prises en
compte dans la génération de la référence. La référence est identique pour les deux commandes.
Toutefois, I’écart sur la vitesse induit sur le moteur une erreur en courant, qui est alors compensé dans la
commande CMC par le bouclage du courant, et qui n’est pas compensé dans le cas de la BNF.

Cela signifie qu’il est difficile de dissocier I’apport de la CMC dans la réduction du comportement
non linéaire des inductances sur la force du moteur. En effet, les autres phénomeénes se « superposent »
sur le courant du moteur et interviennent donc dans la boucle en courant de la CMC.
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Figure 170 : Comparaison de la Commande en BNF par la dérivée n™ et de la CMC (en simulation

La difficulté reste ici de définir la grandeur de référence de cette commande en intégrant les forces
de frottement et les forces de détente.
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3.4.3.3 Commande en BNF et génération des références par simulation en BF

Une autre solution proposée ici est d’établir la grandeur de référence par un calcul de simulation en
Boucle Fermée de la commande du moteur linéaire, en intégrant un maximum de phénomeénes identifiés
, calculée par la simulation, est mémorisée et appliquée au

au préalable. Puis, la grandeur de dérivée n'™
controle temps réel, Figure 171.

Bien que la Figure 171 soit composée d’un grand nombre de processeurs, le respect des régles de
construction du GIC permet une lecture et une compréhension instantanées du schéma.
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Figure 171 : Commande en BNF avec la référence en dérivée n'" issue
de la Simulation de la commande du modéle en BF

Les avantages de cette méthode :

— FElle permet de générer de fagon automatique une grandeur de référence dont 1’approche
mathématique est trop complexe pour étre réalisée de facon systématique pour certains
systemes multi-variables. Elle n’est donc nécessaire que pour les systémes dont la
complexité ne permet pas la génération de grandeurs de référence.

— Lacommande du moteur linéaire s’effectue sans capteur. Cela diminue donc le prix de cette
solution.

Les inconvénients de cette méthode :

— La grandeur de référence est forcément approchée puisqu’elle résulte d’un calcul en Boucle
Fermée, et inclut donc les retards classiquement présents dans les systémes bouclés.
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Cette méthode requiert d’avoir un mod¢le suffisamment complexe pour justifier de son
intérét. Cela impose donc une étape de modélisation poussée qui est souvent trés coliteuse
en temps.

La commande appliquée au systéme étant en Boucle Non-Fermée, elle ne permet pas de
faire face a des perturbations extérieures non modélisées.

La simulation en Boucle Fermée de la commande du moteur linéaire n’est valable que si le

réglage des correcteurs permet d’obtenir les performances requises dans le cahier des
charges.

La Figure 172 montre les résultats de simulation pour un déplacement de 20cm en bang-bang de
jerk de 20m/s?, a 2m/s de vitesse maximale.
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Figure 172 : Position de référence et estimée en BF (en simulation)

Les paramétres de la simulation pour le réglage de la Boucle Fermée, et plus particuliérement les
valeurs des correcteurs utilisées pour les asservissements, sont les suivants :
— Boucle de courant : Ki=10A/V; Ti=L/R=4,9ms;
Boucle de vitesse : Kp=3A/m/min; gain d’anticipation en vitesse = 1;
— Boucle de position : Kv=10m/min/mm ;
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La Figure 172 montre sur le relevé de la force de poussée un bruit numérique dont 1’origine n’est
pas clairement identifiée a ce jour. Néanmoins, 1’origine la plus probable est un probléme de
convergence numérique lié au changement brutal de 1’accélération de référence lors de la phase de
décélération, et au pas d’échantillonnage trop faible (ici 100us de pas de calcul).

La Figure 172 montre alors la grandeur de réglage de la commande en fonction du temps (en s). 1l
s’agit ici de la tension d’alimentation de réglage V7, ., suivante.

Cette tension d’alimentation comporte, dans les phases d’accélération et de décélération, des
oscillations supplémentaires a haute fréquence (5 fois la fréquence de la grandeur fondamentale). Elles
correspondent a la compensation des harmoniques de force électromotrice.

La Figure 172 montre aussi dans la partie centrale un surplus d’harmoniques par rapport a la phase
d’accélération et de décélération. Ils correspondent a la compensation des harmoniques induits par la
force de détente a compenser.

L’erreur de position résiduelle est mesurée entre la référence de position et la position mesurée de la
simulation en Boucle Fermée de la commande du LMD10-050 (Figure 173). La précision obtenue en
simulation est de I’ordre de 300um sur I’erreur dynamique et moins de 1um sur I’erreur statique en fin
de mouvement.
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Figure 173 : Position de référence et estimée en BF (en simulation)

3.5 Conclusion

A T’aide du formalisme du Graphe Informationnel Causal et de ses principes d’inversion directe et
indirecte, différentes structures de commande en Boucles Fermées et en Boucles Non-Fermées ont été
analysées. Finalement, dans un contexte de machine de production a dynamique élevée, la commande en
Boucles Fermées de type boucles en cascade avec anticipation reste la plus performante. L’ intégration
dans la BF de courant d’un multiple correcteur résonant permet d’améliorer les performances de la
commande en force en réduisant les ondulations de la force de poussée.

Les structures de commande de type Boucles Non-Fermées permettent de réduire les colits en
capteurs, mais n’offrent pas la robustesse des commandes en BF. D’autre part, les problémes liés au
réglage des gains d’asservissement dans le cas des commandes en BF sont reportés dans la commande
en BNF sur la génération des grandeurs de référence, qu’elles soient issues de la dérivée n“™ ou de
I’expression de la sortie plate du systéme. Dans le cas du LMD 10-050, une commande en BNF donne
toutefois de bons résultats, si la génération de la dérivée n*™ est réalisée par une simulation en BF du
modele le plus détaillé possible.
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Conclusion générale

Bilan des travaux présentés

L’objectif de cette thése porte sur I’amélioration de la commande en force de poussée d’un moteur
linéaire synchrone a aimants permanents. Un état de ’art de ces actionneurs a été présenté dans un
premier temps: il montre que les commandes industrielles pour ces systémes s’établissent
classiquement a ’aide d’un modéle au premier harmonique du moteur linéaire. L’amélioration de ces
structures de commande passe donc, tout d’abord, par une étape de modélisation pour mieux
comprendre ’origine et I’influence des différents phénomeénes électriques et magnétiques présents dans
ces actionneurs :

— L’analyse des harmoniques de forces électromotrices (a vide et en charge) a été réalisée a
I’aide d’une modélisation analytique et par la méthode des éléments finis, puis a été validée
expérimentalement. Il apparait que ce phénomene génere des ondulations de force de pres
de 8% de la valeur de référence dans le cas du moteur LMD10-050.

— La saturation des inductances a ensuite été abordée, en considérant I’influence des courants
du primaire, mais aussi la présence des aimants dans le processus de saturation. Une
approche analytique, la méthode des éléments-finis et une validation expérimentale ont
montré que ce phénomene tend a augmenter la valeur des courants des trois phases sans
pour autant changer le niveau de force : du fait de la forte non-linéarité de ce phénomeéne et
de son couplage avec celui des forces électromotrices en charge, il reste difficile d’évaluer
précisément I’impact de la saturation des inductances sur la génération de la force de
poussée.

— Le dernier phénomene pris en compte est la force de détente. Il est possible de scinder
I’analyse des phénomeénes propres a la denture (force de cogging) et ceux des deux
extrémités du primaire (force d’extrémités). Les résultats d’expérimentations vérifient bien
que I’amplitude de la force de détente reste constante et égale a 4N au maximum. Cela limite
donc les nuisances de ce phénomeéne au fonctionnement a basse vitesse.

Les résultats de la modélisation sont représentés a 1’aide d’un formalisme dit & énergies localisées :
le Graphe Informationnel Causal (GIC). En effet, il facilite la compréhension du mode¢le et, grace a ces
propriétés d’inversion, il favorise la détermination systématique des structures de commande adaptées
au modele retenu.

Ainsi, pour améliorer la commande en force du moteur linéaire, nous avons cherché a comprendre la
structure des commandes classiques, en appliquant les méthodologies d'inversion du GIC. La définition
de structures de commande en Boucles Fermées et Non-Fermées a ainsi été analysée :

— La commande en Boucle Fermée s’obtient a partir du principe d’inversion indirecte. Elle
permet d’obtenir des commandes du type boucles en cascades ou commande par retour
d’état. Il a été montré que les commandes industrielles utilisent spontanément une structure
de commande simplifiée, avec peu de compensation des phénoménes dissipateurs®®. Deux
techniques de compensation des harmoniques de forces électromotrices ont été présentées :
la méthode des multi-référentiels de Park avec des correcteur PI, et le multiple correcteur
résonant auto-adaptatif dans le repére diphasé. Au niveau expérimental, le correcteur
résonant donne de bons résultats pour le contréle en force du moteur linéaire.

52 Tels que les chutes de tension ohmique, les forces de frottements visqueux, les forces électromotrices, etc.

159



— La commande en Boucle Non-Fermée est ensuite abordée a 1’aide du principe d’inversion
directe du GIC. Elle permet de définir les structures de commandes sans capteurs. La
commande par la n"™ dérivée de la grandeur a contrdler montre des résultats de I’ordre de
2% d’erreur par rapport a la référence en position demandée. Toutefois, ces commandes
souffrent de la difficulté a générer la grandeur de référence dans le cas des systémes
non-linéaires.

— Enfin, la commande mixte, incluant la commande en BNF et celle en BF, est présentée. Ces
structures se basent sur des commandes a modele de référence. L’origine mathématique et
graphique est présentée pour le cas général de la commande a modéle de référence des états
(CMRE) et pour sa version simplifiée, appelée commande a modele de référence global
(CMRG). 1l est ensuite rappelé que ces structures de commandes cherchent a se rapprocher
d’un comportement de référence du systéme. Un autre point de vue est de considérer que
c’est le systéme qui doit s’adapter au modéle de la commande. C’est la commande a modele
de comportement (CMC). Une validation expérimentale confirme 1’intérét de cette méthode
pour le contrdle en force d’un moteur linéaire.

Des structures classiques de commande industrielles ont ét¢ analysées et de nouvelles structures de
commande ont ensuite été proposées pour améliorer la commande en force d'un moteur linéaire
LMD10-050 de la société ETEL. La structure de commande de type boucles en cascade avec des
anticipations reste la plus performante. Nous avons montré qu’il était possible d’améliorer ces structures
de commande en intégrant un multiple correcteur résonant dans la BF de courant. Cela permet de réduire
de prés de 8% 1’ondulation de force engendrée dans le moteur linéaire par les différents phénomenes
électriques et magnétiques. La commande a modele de comportement permet également d’obtenir des
résultats satisfaisants sur la commande en force de poussée. Toutefois, la difficulté de générer des
grandeurs de référence réduit considérablement I’intérét d’une telle méthode.

Perspectives

La modélisation d’un moteur linéaire synchrone a été réalisée (de maniére détaillée) en vue
d’améliorer sa commande en force de poussée. Toutefois, il reste quelques points qui n’ont pas été
traités ici. En effet, la modélisation a tenu compte de divers phénomenes tels que les harmoniques de
forces électromotrices a vide et en charge, les saturations des inductances, et les forces de détente.

— D’autres phénomenes, tels que les courants de Foucault dans les aimants, induisent des
pertes qui augmentent localement la température des aimants.

— Des phénomenes d’hystérésis dans les toles ferromagnétiques sont visibles sur les relevés
des inductances dynamiques, et modifient Iégérement la symétrie des courants.

— Les forces de détente sont soumises aux champs magnétiques issus des courants, qui
saturent les dents du primaire.

Bien que ces phénomenes aient été négligés dans le cas du LMD10-050, ces axes de recherche
pourraient s’avérer importants pour d’autres types de moteurs linéaires.

Pour les structures de commande présentées, dans les cas des structures de commande en Boucles
Fermées, la structure de commande par boucles en cascades avec anticipation se rapproche de la
commande par retour d’état. Il pourrait étre intéressant de mieux formaliser ce rapprochement. De
méme, la structure commande par Boucles Fermées avec une pré-commande (anticipation) se rapproche
de la structure de commande a modele de comportement (CMC). Une analyse plus fine permettrait de
mieux comprendre les différences entre ces deux structures. Enfin, la commande sans capteur donne de
bons résultats sur le moteur linéaire. Il serait intéressant d’analyser la robustesse de cette structure de
commande en fonction de variations paramétriques.
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L’objectif de cette thése s'inscrit également dans une démarche plus générale d'optimisation de la
commande d'un actionneur linéaire synchrone pour un axe de positionnement rapide. Les systémes de
positionnement ultra précis tels que les robots d’assemblage (Figure 174) sont aujourd'hui équipés de
moteurs linéaires dits « en Gantry » : cette technologie utilise, pour un méme axe, deux moteurs
linéaires commandés par deux variateurs de vitesse. Aujourd’hui, nos partenaires industriels doivent
faire des compromis entre la précision de positionnement et les performances dynamiques de leurs
systeémes. Or, les performances de ces systémes en Gantry dépendent fortement de la structure
mécanique et des commandes utilisées.

Ainsi, dans ce contexte de commande de moteurs linéaires en Gantry, et si 1'on veut réaliser des
commandes optimales pour ces systémes, il est nécessaire de disposer de bons modeles de moteurs
linéaires : « On ne commande bien que ce que l'on connait bien ». Les modeles actuels considerent la
structure mécanique comme « rigide », c'est-a-dire que les déformations de structure ne sont pas
considérées comme perceptibles au niveau de la pointe outil. Cependant, dans le domaine de la machine
outil, I’évolution des systémes actuels tend a augmenter la dynamique des systémes : la solution
mécanique retenue est la réduction des masses embarquées, ce qui signifie I'utilisation de matériaux
plus légers tels que I’aluminium, mais qui sont plus sensibles aux déformations structurelles. Ainsi, le
comportement « souple » de ces structures mécaniques ne peut donc plus étre négligé.

Cette thése ouvre donc sur de multiples perspectives :

— prendre en compte un modéle « souple » de la structure de liaison mécanique, et établir de
nouvelles lois de commande adaptées.
— développer le formalisme du GIC pour la représentation des systémes MIMO ;

Figure 174 : Robots d'assemblage dits « en Gantry » de trés grande précision )

161



Al — Liste des Fabricants de PMLSMs

Le tableau ci-dessous présente une liste non exhaustive des principaux fabricants de moteurs
linéaires synchrones a aimants permanents monolatéraux :

Constructeurs Liens URL Pays
Aerotech www.aerotechninc.com USA
Airex Corporation WWwWw.airex.com USA
Amacoil www.amacoil.com USA
Anorad Corp (Rockwell Automation) www.anorad.com USA
Applied Engineering www.appliedengineering.com USA
Baldor (NorMag) WWwWw.normag.com USA
Bosch Rexroth (Indramat) www.boschrexroth.com USA
California Linear Devices www.calinear.com USA
Cleveland (Danaher) www.cleveland.de Allemagne
Compumotor (Parker Hannifin) WWww.compumotor.com USA
Dover (Danaher) www.doverinstrument.com USA
ETEL www.etel.ch Suisse
Fanuc Ltd www.fanuc.jp Japon
H2W Technologies www.h2wtech.com USA
Industrial Devices Corporation (Danaher) www.idcmotion.com USA
IntelLiDrives www.intellidrives.com USA
GE Fanuc Automation www.gefanuc.com USA
Jmar WWW.jmar-psi.com USA
Krauss Maffei www.krauss-maffei.de Allemagne
MagneMotion www.magnemotion.com USA
MTS Systems www.mts.com USA
NEAT (Danaher) www.neat.com USA
Nutec Components www.nutecl.com USA
Phase Motion Control www.phase.it Italie
Power Superconductor WWW.powersuper.com USA
Siemens www.ad.siemens.de/sinumerik | Allemagne
Skf www.linearmotion.skf.com USA
Trilogy Systems www.trilogysystems.com USA

162



A2 — Parameétres du LMD10-050 d’ETEL

Le tableau ci-dessous présente une liste des principales grandeurs géométriques du LMD10-050

d’ETEL :

Composants Liste des parametres Symbole | Valeur
Longueur du primaire L, 173mm
Largeur du primaire l, mm
Nombre de phases q 3
Nombre de paires de poles p 1
Nombre de spires par phase n, -
Nombre d’encoches n, 12
Primaire Pas d’encoche T, 13.3 mm
Largueur d’une dent 1 6.8 mm
Largeur d’une encoche [ 6.5 mm
Profondeur d’encoche d -
Epaisseur plaque o -
Epaisseur culasse h, -
Nombre de brins n, -
Pas polaire 7, 16 mm
Longueur des aimants L, 14 mm
Largeur des aimants L, 50 mm
Secondaire Hauteur des aimants h, 4 mm
Epaisseur plaque hps mm
Epaisseur culasse h, mm
Entrefer Epaisseur de l'entrefer e 0,8 mm

- Photographie du LMD10-050 d’ETEL.

F(g:lcseséi: F(;:lcseséi: Entrefer Courant Courant Paires Pas Coefficient
Ifominale nlzaximale (mm) nominal maximal de pbles | polaire | de poussée
(N) (N) (A) (A) p (mm) (N/A)
130 553 0,8 1.5 7.9 1 16 88.8

Tableau des caractéristiques du LMD10-050
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A3 — Parametres du LIMES 400/120 P12 de Siemens

Le tableau ci-dessous présente une liste des principales grandeurs géométriques du LIMES 400/120

TS P12 1 0 MQI1 de Siemens :

Composants Liste des parametres Symbole | Valeur
Longueur du primaire L, 493mm
Largeur du primaire l, 120mm
Nombre de phases q 3
Nombre de paires de poles p 6
Nombre de spires par phase n, 2*30
Nombre d’encoches n, 39
Pas d’encoche 7, 12 mm
Largueur d'encoche s 3 mm
Largeur pleine encoche [ 6 mm
Profondeur d’encoche d 30 mm
Epaisseur plaque hpp 0,4 mm
Epaisseur culasse ) 20 mm
Nombre de brins n, 3
Pas polaire z, 36 mm
Longueur des aimants , 30 mm
Largeur des aimants L, 126 mm
Hauteur des aimants h, 4,5 mm
Epaisseur plaque hps 0,7 mm
Epaisseur culasse h, 20 mm
Entrefer Epaisseur de l'entrefer e 1.1 mm

F((),ﬁ::séi: F(()):fsesg: Entrefer Courant Courant Paires Pas Coefficient
npominale rII: aximale (mm) nominal maximal de pbles | polaire | de poussée
(N) (N) (A) (A) (mm) (N/A)
2200 4850 1,1 15 37.5 36 147

Tableau des caractéristiques du LIMES 400/120C 12P
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A4 — Transformeée usuelle

11 existe différentes relations pour appliquer les transformées de Park et de Concordia, suivant les
grandeurs d’entrée et de sortie de la transformation :

Source Cible Expression littérale

Transformée de Park

TX:\/E cos(x&e) cos[x(&/—z?ﬂ)j cos(x(&e—i-%r)j

[Xa,Xb,XC] [Yd,Y ]
q 3 _Sin(.xge) —sin[x(&/ —%T)j —sin(x(&e +2Tﬂ)j

cos(x0) —sin(x6.)
P 2z . P o
[Xa,Xq] [Ya, Yo, Y] ! :\/2 cos{x( e—TD —sm[x( e_T)\]
3
cos[x(a, +2?”n —sin[x(ﬁg +277[D

Transformée de Concordia

2 2
2 1 cos x~T cos X.T
o ff
3 . 2 . 27
0 sin|x-— | —-sin| x-—
3 3

[Xa,Xb,Xc] [YG’YB]

1 0
- 2 cos(x~2—ﬂJ sin(mz—ﬂJ
[XU’XB] [YaaszYc] C = g 3 3

( ZHJ [ Zﬂj
cos| x-— | —sin| x-—
3 3
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A5 — Documentation technique du LMD10-050

[ | | — |

L IRONCORE LINEAR MOTOR

MOTION TECHNOLOGY/

Direct Drives & Systems

Code

LMD 10-050-XXX-

Reference Winding

UNIT
Fp Peak force N 534
Fu Ultimate force N 643
Fe130 Continuous force (coil @ 130°C) N 172
Fc80 Continuous force (coil @ 80°C) N 130
Fs Stall force (coil @ 130°C) N 122
Pp Peak Power dissipation (@ 20°C) W 822
Pc130  Continuous power dissipation (coil @ 130°C) w 77.3
Pc80 Continuous power dissipation (coil @ 80°C) w 364
Km Motor constant (@ 20°C) N/ ]fW 24.6
Ko Damping coefficient zero impedance N/ (m/s) 603
Te Electrical time constant ms 3.29
Rth130  Thermal resistance (coil @ 130°C) KIW 1.42
Rth80  Thermal resistance (coil @ 80°C) KIW 1.65
Mm Motor weight (magnetic way exclude) kg 16
Mw Magnetic way mass kg/m 6.2
Fa Aftraction force 1770
Fh Hysteresis force 2
Fd Detent force 5
Td Maximum continuous recommended speed m/s 10

WINDING CONSTANT UNIT — 2phases ] 3phases —]

Winding Code 30A

Kt Force constant Nm / Arms 88.8
Ku Back EMF Constant [peak value](*) V/(mis) 725
R130 Electrical resistance at 130°(%) Q 125
R80 Electrical resistance at 80°(%) Q 10.8
R20 Electrical resistance at 20°(*) Q 8.8
L1 Electrical inductance (%) mH 288
Ip Peak current Arms 79
lu Ultimate current Arms 0.9
Ic 130 Continuous current @ 130°¢ Arms 2
Ic 80 Continuous current @ 80°c Arms 13

Note : )

All data £ 10%  (*) - Terminal to terminal Version : 1.0 Date : 16.09.99

® ETEL SA - SUBJECT TO MODIFICATION WITHOUT PREVIOUS NOTICE

ETEL SA 2112 Métiers (NE) - Switzerland
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A6 — Méthodes d'identification expérimentale des
inductances

Pour les machines a aimants permanents déposés, nous considérons classiquement que les
phénomenes de réluctance variable du rotor sont inexistants. Cette habitude se justifie parfaitement si
I'hypothése de non saturation des circuits magnétiques est adoptée. Dans le cadre de notre étude, nous
souhaitons observer plus finement les éventuels phénoménes de saturation des toles ferromagnétiques
au niveau des dents de la partie primaire de 'actionneur. Par conséquent, nous sommes amenés a étudier
des phénoménes de variation de réluctance, et donc d'inductance, sur une machine a poles lisses. Cette
démarche n'étant pas habituelle, les références bibliographiques de ce chapitre ne correspondent pas au
type de I'actionneur étudié, mais a des machines, souvent tournantes, pour lesquelles les phénomenes de
réluctance variable sont importants, voire prépondérants. En effet, dans la littérature, il existe de
nombreux travaux qui présentent des méthodes de positionnement des aimants pour I'l.P.P. (Initial Pole
Position) [REMY —2003], ou encore des méthodes de contrdle de position sans capteur pour machines a
réluctance variable [HUOLIVA — 1995], basées sur la mesure des variations d'inductance des
enroulements liées a la saillance de la partie mobile (rotor) [AIME — 1998].

Nous présentons ici les différentes méthodes classiques d'identification d'une inductance de machine
a partie mobile bloquée, ainsi que le principe de deux méthodes d'identification en temps réel de
I’actionneur en mouvement.

Méthodes d'identification expérimentale classiques

[SE-YUEN — 2002] présente six méthodes classiques pour la mesure d'inductance. Nous les
classons ici en deux groupes principaux : l'analyse harmonique et I'analyse temporelle.

Nous cherchons a identifier les inductances d'une machine, en fonction de la position, a partir des
grandeurs ¢€lectriques mesurables : le courant et la tension. L'évolution de ces grandeurs est régie par
I'équation différentielle suivante :

[u(t)]:[r]-[i(t)]+%([L(x,i)]-[i(t)])+%[¢m(x)] Eq. 213

Nous pouvons I’écrire en faisant apparaitre le terme de vitesse v :

[l ) =[] i) J+[ 2 i) -2 i) )+
(020 1O 225 L) v- [ 0)]

La simplification de cette expression repose sur une idée tres simple [STUMBERGER - 2000] :
travailler a primaire bloqué, de maniére a éliminer tous les termes faisant intervenir la vitesse. Ainsi,

Eq. 214

nous ne travaillons que sur I'équation différentielle reliant le courant a la tension :

: : 0 . : dr.
(o)) =0 L0+ L) ]+ 22} [0)] | L100)] s
Toutes ces méthodes sont donc a utiliser avec la partie mobile mécaniquement bloquée.

Analyse harmonique

Mesure de la fréquence de résonance en oscillation forcée
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Cette méthode nécessite l'utilisation d'un condensateur de capacité connue, en série avec
I'enroulement a identifier, pour la réalisation d'un circuit oscillant. Une résistance de faible valeur est
également placée en série avec le circuit, afin de limiter le courant a la fréquence de résonance.

Le dispositif expérimental est décrit par la figure suivante [SE-YUEN —2002] :

C, | | 0.33 pF ‘\J 1 m long wire loop
L |l A R
e L v Signal / to CRO
Source of Y, £ ! i b ©
al = Suencrator | ! 0.33 pF \

adjustable C | uF i ic
? frequency v | | I | l 2| (10% tolerance)
¥, | =10kHz R, PU(UVV”
30 |V, T o0

J—— Part A Pari B "— PantC

Figure 175 : Mesure de la fréquence de résonance par oscillation forcée et par oscillation libre

A la résonance, nous avons la relation de 1’équation suivante qui permet, connaissant C, de déduire
la valeur de 1l'inductance.

o=l Eq. 216
JL-¢
Notons que, pour cette méthode, la précision de la connaissance de la capacité du condensateur
influence la précision du résultat.
Pour une alimentation allant jusqu'a 100 kHz et un condensateur plastique de 10 uF, la plus petite
inductance mesurable avec cette méthode est de 10 uH. Les inductances de la machine étudiée sont de
'ordre de 10 mH. Cette méthode est donc applicable dans notre cas.

Mesure de la fréquence de résonance en oscillation libre

Lorsque l'inductance a mesurer est inférieure a 10 uH [SE-YUEN — 2002], I'erreur introduite par les
inductances parasites des connexions devient trop importante. En soudant le condensateur directement
aux bornes du dipole a identifier, cette méthode permet de s'affranchir de ce probléme.

L'excitation du dipdle ainsi constitué se fait par impulsions de tension, selon le montage ci-dessus.
Le principe de mesure de l'inductance est le méme que pour la méthode précédente, appliqué aux
oscillations libres.

Cette méthode pourrait étre appliquée pour l'identification des mutuelles inductances & condition
d'avoir acces au neutre de la machine.

Nous disposons également de méthodes d'identification d'inductances basées sur l'observation de
signaux dans le domaine temporel.

Analyse temporelle

Essai en sinusoidal

Tout d'abord, nous pouvons simplement déduire la valeur de l'inductance a partir du calcul de
lI'impédance :
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|Z|=ﬂ= rL2+(L-a))2 Eq. 217
1 off
D'autres méthodes, sans intérét particulier pour notre objectif, sont basées sur l'analyse du courant et
des tensions d'un circuit RL série [SE-YUEN —2002], en prenant R et w tels que R >> L. >> ry; elles ne
seront pas développées ici.

Essai indiciel
Pour une bonne précision, cette méthode n'est applicable [SE-YUEN — 2002] que pour des valeurs
d'inductances supérieures a 10 uH. Elle consiste en l'observation de I'évolution temporelle du courant
dans le bobinage a identifier, soumis a un échelon de tension. Une réalisation possible de 1'essai utilisant
une résistance pour visualiser le courant de décharge de l'inductance est présentée ci-dessous :

Choke with inductance L
and resistance r

N

Fero level

M Lsone

>l Hus

—‘ Signal generator }— T

Figure 176 : Dispositif expérimental et réponse indicielle associée

Apres avoir mesuré la résistance totale de la boucle de décharge (r + Ry), la valeur de I'inductance est
déduite de l'identification de I'évolution de la tension Vg aux bornes de la résistance de mesure R, avec
la résolution de 1'équation différentielle. Ainsi, I'auteur propose :
r+ R

L= . Eq. 218
n ( 2) 1/2 q
Plus classiquement, nous pouvons nous limiter a la constante de temps
L
T= = T3 Eq. 219
r+R, % q

Au premier abord, ces méthodes semblent fiables et simples a appliquer. Cependant, nous n'avons
traité ni le probléme du blocage du primaire de l'actionneur, ni le probléme a 'origine de notre étude : la
saturation du matériau ferromagnétique.

Exploitation des signaux M.L.I.

Pour faire du contréle de position sans capteur pour machines a réluctance variable, nous pouvons
utiliser les effets liés a la saillance du rotor [HUOLIVA — 1995]. Pour cela, les auteurs proposent une
méthode de mesure de l'inductance des enroulements a partir des signaux d'alimentation. En faisant
I'hypothése d'un fonctionnement de la caractéristique linéaire du matériau magnétique, 1'équation
électrique d'un enroulement est la suivante :

u(t)= r.i(t)+d(L(fl—zl(t)): () eL(0) ) O ) g 220

D'ou I'expression de l'inductance en fonction du temps :
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. (t) Eq. 221
dt

En supposant que le courant croit linéairement durant les deux phases de la MLI, les signaux
disponibles pour la mesure sont les suivants :

" Perindl ' 2
1

Figure 177 : Signaux MLI

Les auteurs utilisent ensuite 1'hypothése d'invariance du courant moyen, de la résistance et de
l'inductance sur une période MLI de maniére a écrire :
(Ul—r.i—dL-i)—(Uz—r.i—dL-i)

L(0)= dt i _ U=l Eq. 222

) )

Avec les indices 1 et 2 respectivement pour les phases 1 et 2 (Period 1 & 2) de la MLL

Le principe est d'utiliser le mode d'alimentation de I'actionneur a étudier : en échantillonnant les
grandeurs mesurables (courants, tensions) a une fréquence 3 a 5 fois supérieure a la fréquence de
modulation de largeur d'impulsion (M.L.I.) nous devrions théoriquement pouvoir obtenir 2.fyy;
informations par seconde sur la matrice inductance. Classiquement, nous prenons fy; = 8 kHz, ce qui
implique une acquisition a une fréquence minimum f. = 24 kHz.

Dans notre cas, l'équation électrique est matricielle et fait intervenir un terme de force
électromotrice :

d

o (010 0]+, ) i 0]
o ST} [0 2 [ [T - [y 0]

Nous avons acceés aux courants, aux tensions, a la position et nous pouvons reconstruire les forces
électromotrices en fonction de la position. En faisant I'hypothése que les inductances ne varient pas sur
une période MLI, nous sommes donc capables de calculer les inductances au cours d'un déplacement du
primaire.

Eq. 223
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Injection d'un signal haute fréquence

Contrairement a la précédente, cette méthode se focalise sur un autre aspect des équations
électriques de la machine pour remonter jusqu'a la matrice inductance. Il s'agit d'utiliser une commande
dans le repére de Park de I'actionneur et d'injecter un signal sinusoidal haute fréquence aux références de
tension vy et v, [BRIZ - 2001]. Il suffit ensuite d'isoler les signaux haute fréquence sur les courants
mesurés et de calculer I'impédance, comme l'illustre la figure suivante :

kT high frequency
Yqds_c carrier
A, /

I motor

5% 5% "
iqds_f JE— - Vads Three_lz‘ahase
regulator| s= dn‘r. ©
- . - T'-'ng_f (PWDMI)
lgds f
iads_cn Digital | | AD Analog
filtermg CONVersion filtering

AR AATIMAMATL

Figure 178 : Schéma de principe de la méthode par injection d'un signal HF [AIME — 1998]

Ainsi, par exemple, pour l'axe d, nous avons :
U, 2
|Zd|=M=JrL2+(Ld-w) Eq. 224
— Ly mr g

Toute la difficulté de la méthode réside dans le choix de la fréquence des signaux a injecter et dans la

récupération par filtrage des signaux sur les courants i, et i,. En effet, les signaux haute fréquence
doivent passer a travers I'onduleur et donc avoir une fréquence trés inférieure a celle de la MLI, tout en
ayant une fréquence suffisamment élevée pour ne pas perturber le bon fonctionnement du systéme. Dans
notre cas, une fréquence de l'ordre du kilohertz permettrait de passer a travers l'onduleur dont la MLI
fonctionne a 8 kHz.
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COMMANDE OPTIMISEE D'UN ACTIONNEUR LINEAIRE
SYNCHRONE POUR UN AXE DE POSITIONNEMENT RAPIDE

RESUME: Les moteurs linéaires sont devenus des composants incontournables dans le domaine
de la conception des machines de production. L'actionneur synchrone a aimants permanents
(PMLSM) constitue le principal composant et permet aujourd'’hui d'obtenir des performances
nettement supérieures a celles de son homologue rotatif accouplé a un systeme de transformation
de mouvement. Cependant, pour utiliser ces constituants de facon optimale, il est nécessaire de
prendre en compte dans la commande les spécificités de ce type d’actionneur. En effet, des
phénoménes électriques et magnétiques, tels que les forces électromotrices non-sinusoidales, la
saturation des inductances et les forces de détente, génerent des forces ondulantes perturbatrices
pour la partie mécanique. L'objectif de cette étude est donc, dans un premier temps, d'améliorer la
modélisation de ces moteurs linéaires en vue de leur commande. Des méthodes analytiques et
éléments-finis sont utilisées pour quantifier l'importance de ces phénomeénes sur la force de
poussée. Puis, dans une deuxiéme partie, nous définissons les structures de commande optimales
permettant de prendre en compte les phénoménes retenus. Le formalisme du Graphe
Informationnel Causal (GIC), développé par le laboratoire L2EP, est utilisé pour représenter et
définir de facon systématique les structures de commande retenues. Les méthodologies
d'inversion du GIC sont détaillées pour permettre la définition des structures de commande en
Boucles Fermées et Non-Fermées. Les structures classiques de commande industrielles sont
analysées et de nouvelles structures de commande sont proposées pour la commande en force
d'un moteur linéaire LMD10-050 de la société ETEL.

Mots-clés: moteur linéaire, PMLSM, modélisation, structure de commande, graphe
informationnel causal.

OPTIMAL CONTROL OF A LINEAR SYNCHRONOUS MOTOR
FOR A HIGH SPEED POSITIONNING ACTUATOR

ABSTRACT: Linear Motors have become leading component in the field of the high-speed
machine tools. Nowadays, the Permanent Magnet Linear Synchronous Motor (PMLSM) is the main
component permitting to obtain higher performances than its rotary counterpart. However, to use
these components in an optimal manner, it is necessary to take into account the specificities of
these linear motors. Indeed, electric and magnetic phenomena, such as the non-sinusoidal
electromotive forces, saturated inductances and detent forces, generate in the linear motor, the
ripple forces that are disturbing for the mechanical part. Indeed, the goal of this study is to improve,
in a first part, the modelling of these linear motors. Analytical methods and the finite-element
method are used to show the impact of these phenomena on the electromagnetic force. Then, in a
second part, we define the optimal control structures by taking into account the previously obtained
models. The formalism of the Causal Ordering Graph (COG), developed at the L2EP laboratory,
help to represent and to define in a systematic way the control design. Thus, the inversion
principles of the COG are detailed to design the structure of feedback control and of non-feedback
control. The industrial control structure is analyzed and new control structures are proposed in
order to optimize the thrust of a LMD10-050 linear motor of ETEL company.

Keywords: linear motor, PMLSM, modelling, control design, causal ordering graph.
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