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INTRODUCTION 

Place du volume XVI dans le Traité d'Electricité 
Le volume XVI traite de l'électronique de réglage et de commande. Il fait suite 

au volume XV qui est consacré à l'électronique de puissance. Dans le domaine de 
l'électronique de réglage et de commande, le problème consiste à construire et appli
quer des dispositifs permettant le traitement de signaux analogiques et logiques. Les 
puissances en jeu sont en général faibles. Ces dispositifs sont destinés, dans la plupart 
des cas d'application, à commander des convertisseurs statiques, décrits dans le volu
me XV. 

Pour la réalisation des dispositifs de réglage et de commande, on utilise des mo
dules analogiques, décrits dans le volume VII, et des modules logiques, décrits dans le 
volume V. L'assemblage de ces éléments en des montages concrets est le résultat de 
longs développements et recherches dans l'industrie. Ces dispositifs doivent s'intégrer 
dans des systèmes complets. Le but de ce volume du Traité d'Electricité est la présen
tation, la description et l'analyse des dispositifs les plus importants utilisés dans le 
domaine des réglages industriels, ainsi que la description de quelques cas d'application. 
On peut distinguer trois parties: 

• la première partie (chapitres 1 à 5) est consacrée à la présentation des disposi
tifs; on y travaille au niveau 2 (théorie des circuits) et au niveau 3 (schémas 
fonctionnels) 

• la deuxième partie (chapitres 6 à 8) traite de l'intégration de ces dispositifs 
dans des systèmes; on y travaille au niveau 3 (schémas fonctionnels) et 4 (systè
mes, où l'on fait aussi appel à des notions de la théorie du réglage automatique 

• la troisième partie (chapitres 9 à 13) est destinée au traitement plus approfondi 
d'un domaine d'application, celui des entraînements réglés, où l'on travaille au 
niveau 3 (schémas fonctionnels) et au niveau 4 (systèmes). 

L'électronique de réglage et de commande ne s'occupe donc pas seulement des dis
positifs électroniques, mais s'intègre dans un contexte plus large, où l'aspect du système 
est prédominant. On doit résoudre des problèmes pratiques et théoriques, des problè
mes appartenant au domaine de l'électronique de faible puissance, de l'électronique de 
puissance, des machines électriques et des installations industrielles. 

Organisation générale du volume XVI 
Le chapitre 1 donne une introduction à l'électronique de réglage et de commande. 

On présente les modules standard et on donne une classification des équipements selon 
leur mode de fonctionnement. 
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Le chapitre 2 traite des considérations générales sur les équipements de réglage et 
de commande. Il s'agit de la description des organes d'alimentation et d'une indication 
sur l'influence et la protection contre des perturbations. Enfin, on fait quelques remar
ques concernant la disposition mécanique. 

Les organes de consigne et de mesure sont présentés au chapitre 3. Ces organes 
sont indispensables pour imposer une valeur de consigne et pour capter la valeur réelle 
dans des circuits de réglage. Le domaine très vaste des organes de mesure ne permet pas 
une description détaillée de chacun d'entre-eux. On doit se limiter à la présentation du 
principe de base et des caractéristiques essentielles. 

Le chapitre 4 est consacré aux régulateurs. On y présente les propriétés des régu
lateurs électroniques en commençant par les régulateurs standard du type P (proportio-
nel), PI (proportionnel-intégrateur) et PID (proportionnel-intégrateur-dérivateur). Une 
grande importance est donnée à la détermination des coefficients (constantes de temps) 
en fonction des valeurs des composants (résistances et condensateurs) et vice versa. Des 
régulateurs adaptatifs sont aussi mentionnés parce que leur application est souvent in
dispensable pour obtenir des performances élevées. On présente en plus les circuits de 
lissage et les dispositifs non linéaires qui sont souvent utilisés en relation avec les régu
lateurs. Enfin, les régulateurs à action à deux ou trois positions sont présentés. Ces ré
gulateurs possèdent un fonctionnement discontinu. 

Les organes de commande sont décrits au chapitre 5. Ces organes font office 
d'interfaces entre les régulateurs et le système à régler et permettent dans la plupart 
des cas d'intervenir sur des convertisseurs de courant ou des convertisseurs de fréquen
ce, c'est-à-dire d'intervenir sur des dispositifs appartenant à l'électronique de puissance. 

Le chapitre 6 présente quelques principes généraux de la technique des systèmes 
de réglage. On y indique d'une manière générale les bases pour le réglage de grandeurs 
principales, la limitation de grandeurs auxiliaires et l'imposition du point de fonction
nement. On traite ensuite des méthodes très importantes utilisées pour le réglage et le 
contrôle des convertisseurs de courant, des variateurs de courant et des convertisseurs 
de fréquence. Dans ce chapitre, on travaille uniquement au niveau des schémas fonc
tionnels qui permettent de faire une abstraction et de mettre en évidence l'essentiel 
des circuits de réglage. 

Dans le chapitre 7 sont résumées quelques méthodes particulières concernant 
l'étude théorique des circuits de réglage, méthodes qui sont utilisées spécialement dans 
le domaine de l'électronique industrielle. On y présente plusieurs critères permettant 
de déterminer d'une manière relativement simple les coefficients optimaux d'un régula
teur afin qu'un circuit de réglage ne soit pas seulement stable, mais aussi bien amorti. 
On montre aussi l'importance des petites constantes de temps sur la stabilité et la rapi
dité d'un circuit de réglage. 

Le chapitre 8 est consacré à l'étude de quelques cas particuliers de réglages dans 
le domaine de l'électronique industrielle. On y traite des problèmes se posant lors de 
l'utilisation des convertisseurs de courant dans des circuits de réglage. On montre d'abord 
le schéma équivalent d'un convertisseur de courant où l'on distingue la conduction con
tinue et la conduction intermittente. Une étude plus approfondie est réservée aux cir
cuits de réglage de courant, mentionnant le besoin d'utiliser dans certains cas des régu
lateurs adaptatifs. L'influence de l'ondulation ne peut pas être négligée et nécessite 
souvent l'emploi et le dimensionnement des circuits de lissage. 

Les chapitres 9 à 13 sont destinés à présenter d'une manière plus approfondie un 
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domaine d'application très important de l'électronique industrielle, à savoir le domaine 
des entraînements réglés. Les entraînements électriques à vitesse variable les plus im
portants sont décrits dans leurs aspects pratiques et théoriques. Le chapitre 9 donne un 
bref aperçu des exigences posées aux entraînements réglés et présente les différentes 
possibilités pour faire varier la vitesse d'un moteur à courant continu, d'un moteur asy-
chrone et d'un moteur synchrone. Dans le chapitre 10 sont résumées les bases concer
nant le comportement statique et dynamique des moteurs électriques, particulièrement 
en vue de leur application dans des circuits de réglage. 

Dans les chapitres 11,12 et 13 sont alors traités des exemples concrets d'entraî
nements réglés respectivement avec moteur à courant continu, moteur asynchrone et 
moteur synchrone. On y présente le schéma de principe des circuits de réglage concer
nés et on détermine ensuite les fonctions de transfert du système à régler. Enfin, on 
analyse le comportement des circuits de réglage de courant et de vitesse. On détermine 
entre autres les coefficients optimaux des régulateurs. Dans chaque cas, des réponses 
indicielles sont présentées pour illustrer le comportement dynamique des circuits de 
réglage. 

A la fin du volume, on trouve des indications bibliographiques. On s'est limité à 
ne mentionner que des livres permettant un approfondissement général de l'électroni
que de réglage et de commande. Pour cette raison, on n'a pas introduit de numéros de 
rappel dans le texte. 

Conventions 
Le Traité d'Electricité est composé de volumes (vol.) repérés par un chiffre ro

main (vol. XV). Chaque volume est partagé en chapitres (chap.) repérés par un nombre 
arabe (chap. 2). Chaque chapitre est divisé en sections (sect.) repérées par deux nom
bres arabes séparés par un point (sect. 2.3). Chaque section est divisée en paragraphes (§) 
repérés par trois nombres arabes séparés par deux points (§ 2.3.11). Les références 
internes stipulent le volume, le chapitre, la section ou le paragraphe du Traité auquel 
on renvoie. Dans le cas de la référence à une partie du même volume, on omet le nu
méro de celui-ci. 

Un terme apparaît en italique maigre la première fois qu'il est défini dans le texte. 
Les équations hors texte sont numérotées continûment par chapitre et repérées 

par deux nombres arabes placés entre parenthèses et séparés par un point (3.14). Les 
figures et les tableaux sont numérotés continûment par chapitre et repérés par deux 
nombres arabes précédés de Fig. (Fig. 4.12). 
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CHAPITRE 1 

INTRODUCTION 
À L'ÉLECTRONIQUE DE RÉGLAGE 

ET DE COMMANDE 

1.1 MODULES STANDARD 

1.1.1 Généralités 
L'électronique de réglage et de commande dispose de modules standard ana

logiques et logiques (voir sect. XV. 1.2). Il est possible de composer des organes et des 
équipements de réglage et de commande à l'aide de ces modules. 

Selon le mode de fonctionnement, on peut distinguer des 

• modules analogiques 
• modules logiques. 

Les premiers interviennent de manière continue entre certaines limites de fonc
tionnement, tandis que les deuxièmes interviennent de manière discontinue entre deux 
niveaux distincts. 

On définit ici les modules standard de base des blocs fonctionnels présentant 
une fonction simple, comme les amplificateurs opérationnels, les portes logiques, etc. 
A l'aide de ces modules de base, il est possible de réaliser des organes avec des fonctions 
plus complexes. 

Depuis l'apparition des circuits intégrés, on trouve aussi des modules standard 
avec des fonctions plus complexes, comme les compteurs, les registres, etc., parmi les 
modules logiques. Il existe des convertisseurs analogique s-digitaux et des convertisseurs 
digitaux-analogiques qui sont à considérer comme modules hybrides. 

Les modules standard étaient autrefois fabriqués au moyen d'éléments discrets. 
Les semiconducteurs (transistors, diodes), les résistances et les condensateurs étaient 
montés sur des circuits imprimés, puis surmoulés pour former des modules sous forme 
de blocs enfichables. 

Aujourd'hui, l'électronique de réglage et de commande fait presque exclusive
ment appel aux circuits intégrés. Les avantages en sont évidents : 

• dimensions réduites 
• faible puissance dissipée 
• tolérances plus strictes 
• meilleure qualité. 

On dispose d'une gamme très vaste de modules pour de multiples applications. 
Ainsi, il est indispensable d'étudier très attentivement les catalogues, les feuilles de 
caractéristiques et les notices d'application fournis par les divers fabricants. 
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Pour les applications relevant du domaine de l'électronique industrielle, il existe 
des séries de modules spéciaux dont les caractéristiques répondent aux spécifications 
industrielles (tolérances, fiabilité, insensibilité aux perturbations parasites). Le choix 
d'un module doit se faire dans l'une ou l'autre de ces séries, selon les conditions spé
ciales d'utilisation requises. Toutefois, il est inutile d'employer des modules aux spé
cifications élevées lorsque cela n'est pas absolument indispensable. En effet, le prix 
d'un tel module est plus élevé et il peut être plus sensible aux perturbations parasites. 

Les modules de base seront décrits brièvement dans les paragraphes suivants. 

1.1.2 Modules analogiques 
Les modules analogiques les plus importants sont représentés schématiquement 

à la figure 1.1. Ce sont l'amplificateur opérationnel et le multiplicateur (voir vol. VIII). 

No Désignation 

1 Amplificateur 
opérationnel 

2 Multiplicateur 

Symbole 

C > 
+/* 

\ïUe2 

•·] ι ί υ 

X 

b 

4 

4 

Fonction 

\ 

] 

\ 

US = K 

u,i-ut2 

{ ' 

\%>Uh>0 

E/b<0 

Fig. 1.1 Modules analogiques. 

L'amplificateur opérationnel est utilisé pour effectuer toutes les opérations liné
aires, principalement comme amplificateur de réglage. Il permet également de réaliser 
quelques fonctions non linéaires. Les applications les plus importantes seront traitées 
au chapitre 4. 

Le multiplicateur permet de former le produit de deux tensions. Son application 
s'étend surtout aux régulateurs adaptatifs. C'est en effet pour de tels dispositifs qu'il 
est nécessaire de faire varier certains paramètres en fonction d'une tension continue. Le 
multiplicateur permet également de réaliser des fonctions quadratiques et, à l'aide 
d'amplificateurs opérationnels supplémentaires, il rend possible les divisions et les raci
nes carrées. 

1.1.3 Modules logiques 
Les modules logiques sont très variés (voir vol. V). Il y a des modules simples 

(portes OU, portes ET) et des modules complexes (registres, compteurs, etc.). Par la 
suite, on se limitera à citer les modules simples qui seront utilisés dans les chapitres 
suivants pour la description du fonctionnement des différents dispositifs. 
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La figure 1.2 regroupe les principaux modules logiques simples avec leurs sym
boles, selon les normes CEI. On donnera ici une simple énumération des modules et 
quelques remarques concernant leurs applications dans le domaine de l'électronique 
industrielle. 

No 

1 

2 

3 

4 

5 

6 

7 

8 

Désignation 
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Porte ET 

Porte OU 
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η -
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> I 

î m\ i 
I 

V////////L 

e 

s -

m 

\\ Y///M \ 

h 

e -

s -

W//M. 
W///////A 

Ί 

0 ^ 1 
Commutant au 
changement du signal 
1 - 0 

Fig. 1.2 Modules logiques simples. 

La bascule de Schmitt (No 1) est en toute rigueur un module hybride : elle fournit 
un signal de sortie logique s en fonction d'une tension analogique Ue à l'entrée, selon la 
caractéristique indiquée à la figure 1.2. La bascule de Schmitt sert aussi à régénérer les 
niveaux de tension des signaux logiques, et à augmenter la vitesse de commutation. 
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L'inverseur (No 2) fournit un signal logique de sortie, inverse à celui à l'entrée. 
Il permet de régénérer les niveaux de tension, mais n'influence pas la vitesse de com
mutation. 

Les portes ET et OU (Nos 3 et 4) peuvent être des modules avec amplificateurs 
incorporés ou des portes passives contenant uniquement des diodes. Elles remplissent 
la fonction logique ET ou bien OU. 

Le fonctionnement des bascules bistable et monostable (Nos 5 et 6) est expli
cité à la figure 1.2 à l'aide de diagrammes séquentiels. 

Les temporisateurs à enclenchement ou déclenchement retardés (No 7) permet
tent de retarder l'apparition ou la disparition d'un signal logique à la sortie, par rapport 
au signal logique d'entrée. 

Les bascules et les temporisateurs peuvent être équipés d'entrées dynamiques 
(No 8). Le basculement a lieu au changement de niveau des signaux d'entrée. Ces bas
cules sont sensibles, soit au flanc montant (le signal d'entrée passe de O à 1), soit au 
flanc descendant (le signal d'entrée passe de 1 à O), selon les propriétés de l'entrée dy
namique. 

1.2 CLASSIFICATION SELON LE MODE DE FONCTIONNEMENT 

1.2.1 Généralités 
A la section XV. 1.2, on a donné une classification possible des organes et des 

équipements de réglage et de commande, en distinguant les équipements analogiques, 
digitaux et hybrides. 

Indépendamment de la nature des signaux traités, les principaux organes cons
tituant les équipements de réglage et de commande peuvent être subdivisés selon leur 
fonction en : 

• organes d'entrée 
• organes de traitement de signaux 
• organes de sortie. 

Par la suite, on décrira le principe fondamental de différents équipements. Le 
fonctionnement des organes avec des signaux analogiques est indiqué dans les blocs 
par un petit demi-cercle n , tandis que le fonctionnement avec des signaux digitaux 
est indiqué par le symbole #. Malgré la représentation simplifiée, les schémas des fi
gures 1.3 à 1.7 sont valables même dans le cas de réglages ou de commandes multiva-
riables. 

1.2.2 Equipement de réglage analogique 
Un équipement de réglage analogique, selon la figure 1.3, comprend des organes 

d'entrée 1, composés $ organes de consigne la et d'organes de mesure Ib. Les signaux 
analogiques fournis par ces éléments sont appliqués aux organes de traitement de si
gnaux 2. Ces derniers sont subdivisés en organes servant à former l'écart de réglage 2a 
{comparateurs de valeurs de consigne et réelle), en amplificateurs de réglage 2b et en 
organes non linéaires 2c. Ces organes sont aussi désignés de manière abrégée par régu
lateurs. Les interconnexions entre les différents organes peuvent être plus complexes 
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ΓΛ 

3 4 

1 

Fig. 1.3 Equipement de réglage analogique. 

que celles représentées à la figure 1.3, qui n'est qu'une représentation schématique. De 
même, il se peut qu'un équipement de réglage comporte plusieurs réglages. En dernier 
lieu, les organes de sortie 3, qui ont essentiellement la tâche d'amplification en puis
sance, agissent sur le système à régler 4. Ces organes de sortie sont aussi appelés orga
nes de commande. 

On rappelle brièvement qu'un équipement de réglage est caractérisé par la 
contre-réaction du signal de sortie du système à régler (valeur réelle) et la comparaison 
continuelle entre la valeur de consigne et la valeur réelle. 

Dans ce volume, on traitera essentiellement les équipements de réglages analogi
ques. Les divers organes (organes d'entrée, régulateurs et organes de commande) seront 
décrits de manière détaillée aux chapitres 3, 4 et 5. 

1.2.3 Equipement de commande digital 
La figure 1.4 représente un équipement de commande digital. On y distingue 

les organes d'entrée pour des ordres de commande extérieurs la (boutons-poussoir, 
commutateurs, tableaux de programmation, etc.) et pour des ordres de commande 
dépendant du système à commander Ib (interrupteur de fin de course, détecteur de 
proximité, bascules de Schmitt, etc.). 
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I I 1 1 
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Fig. 1.4 Equipement de commande digital. 
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Les organes de traitement de signaux 2 comportent des organes de commutation 
2a (logique combinatoire), des mémoires 2b et des registres ou compteurs 2c. Les in
terconnexions entre ces divers organes sont généralement assez complexes. 

Les organes de sortie 3 servent d'intermédiaires entre les organes de traitement 
de signaux et le système à commander 4. 

La différence entre un réglage et une commande apparaît clairement sur les figu
res 1.3 et 1.4. Un réglage est caractérisé, comme on l'a déjà mentionné, par une boucle 
de contre-réaction restant toujours en fonction et une comparaison entre les valeurs de 
consigne et réelle. Une commande ne possède pas ces caractéristiques. Les signaux dé
pendant du système à commander 4, et agissant sur les organes d'entrée Ib, ne produi
sent une intervention que pour des états particuliers du système à commander. 

1.2.4 Equipement hybride 
La configuration d'un équipement hybride varie de manière assez sensible en 

fonction de l'application particulière. Les figures 1.5 à 1.7 représentent les trois confi
gurations les plus caractéristiques de ce genre d'équipements. Dans les paragraphes 
suivants, on décrira brièvement les caractéristiques essentielles de chaque configuration 
fondamentale. 

Il est évidemment possible de réaliser d'autres configurations à partir des équipe
ments indiqués schématiquement dans les figures 1.5 à 1.7. 

1.2.5 Equipement de réglage hybride avec régulateur analogique-digital 
La figure 1.5 montre un équipement de réglage hybride avec régulateur analogique-

digital. Les organes d'entrée 1, le comparateur des valeurs de consigne et réelle 2a, 
et éventuellement un filtre correcteur 2b fonctionnent avec des signaux analogiques. 

~i 

I 3 4 

J 

1 

Fig. 1.5 Equipement de réglage hybride avec régulateur analogique-digital. 

Des régulateurs à action à deux ou trois positions 2c sont connectés à la sortie 
du filtre correcteur. Ces organes sont caractérisés par un signal analogique à l'entrée 
et des signaux digitaux à la sortie. 

Le fonctionnement des organes de sortie 3 est de type digital. Ces organes inter
viennent sur le système à régler 4. 

b£-3s 
2a 

2b 2c 

I b 
I I 

L . 
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Ce mode de réglage doit être appliqué lorsque le système à régler exige, à son 
entrée, une action tout-ou-rien, comme c'est le cas par exemple pour des chaudières, 
des variateurs de courant continu, etc. Une structure similaire est généralement adop
tée pour des réglages en temps optimal. 

1.2.6 Equipement de réglage hybride avec régulateur digital 
La figure 1.6 représente schématiquement un équipement de réglage hybride 

avec régulateur digital. Les organes de mesure Ib font office de convertisseurs 
analogiques-digitaux. 
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Fig. 1.6 Equipement de réglage hybride avec régulateur digital. 

Les organes de consigne la, ainsi que tous les organes de traitement de signaux 
2, fonctionnent de manière digitale. 

Si le système à régler 4 exige une action continue (signal analogique), les organes 
de sortie 3 effectuent la conversion digital-analogique requise, en plus de l'amplifica
tion en puissance. 

En principe, la configuration de la figure 1.6 s'applique également aux systèmes 
de réglage par calculateurs de processus. Dans ce cas, les fonctions des organes de trai
tement de signaux, ainsi que celles des organes de consigne sont programmées dans le 
calculateur numérique. Dans ce but, on fait de plus en plus appel à des microproces
seurs. 

De tels réglages entièrement digitaux s'imposent lorsqu'il s'agit de satisfaire des 
exigences de grande précision, comme par exemple pour des commandes numériques 
de machines-outils, ou lorsqu'on doit résoudre des problèmes très complexes. 

1.2.7 Equipement hybride avec réglage et commande mixte 
La figure 1.7 représente enfin la configuration d'un équipement hybride avec 

réglage et commande mixte. Ce dernier résulte, en principe, de la combinaison des 
figures 1.3 et 1.4. On peut remarquer cette configuration dans la majorité des instal
lations industrielles. 

On obtient un comportement particulier s'il existe des interconnexions entre la 
partie analogique et la partie digitale des organes de traitement de signaux 2, comme 
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Fig. 1.7 Equipement hybride avec réglage et commande mixte. 

indiqué à la figure 1.7. Selon l'état de fonctionnement, la partie digitale peut interve
nir pour modifier l'ajustage ou la structure de la partie analogique et vice versa. Cette 
configuration permet de réaliser des réglages adaptatifs, propres à satisfaire des exigen
ces et des spécifications élevées. 



CHAPITRE 2 

CONSIDÉRATIONS GÉNÉRALES 
SUR LES ÉQUIPEMENTS DE RÉGLAGE 

ET DE COMMANDE 

2.1 INTRODUCTION 

Quelques considérations générales peuvent être faites au sujet des équipements 
de réglage et de commande, indépendamment du fait qu'il s'agit d'équipements ana
logiques, digitaux ou hybrides. Elles ont trait aux problèmes d'alimentation, de dispo
sition mécanique et d'installation, en liaison avec la protection contre les perturbations. 
Ces problèmes seront traités dans les sections suivantes. 

La figure 2.1 montre une représentation schématique d'une installation basée 
sur la fonction remplie par les différentes parties constituant l'installation. On y dis
tingue des organes de consigne, des organes de mesure, ainsi que des régulateurs et 
des organes de commande. Les organes de consigne, les régulateurs, les organes de 
commande et, parfois même, les organes de mesure nécessitent une alimentation qui, 
dans la plupart des cas, doit être stabilisée. La figure 2.1 présente également la relation 

réseau triphasé 
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Fig. 2.1 Représentation schématique d'une installation. 
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existant entre l'équipement de réglage, celui de puissance (par exemple un convertis
seur de courant) et la machine asservie (par exemple une machine électrique). 

Ualimentation principale reliée au réseau triphasé ou monophasé comprend 
l'interrupteur principal, les protections contre les surcharges et les court-circuits, ainsi 
qu'un éventuel transformateur permettant l'adaptation de l'équipement de puissance 
à la tension du réseau, ou son isolation galvanique par rapport à ce dernier. 

Si une partie de l'installation doit être en mesure de fonctionner même en cas 
de panne du réseau alternatif, l'alimentation est assurée par un réseau à courant con
tinu, constitué par des accumulateurs qui normalement sont chargés par le réseau al
ternatif à l'aide de redresseurs. 

Les problèmes concernant les organes d'alimentation (alimentation stabilisée), 
soit par réseau alternatif, soit par réseau continu, seront traités brièvement à la section 2.2. 
Pour plus de détails, voir chapitre VIII.8. 

Les organes de l'électronique de réglage et de commande devront être conçus 
de façon à être le moins sensible aux perturbations provoquées par les équipements 
de puissance. Les causes de ces perturbations et les mesures de protection seront dé
crites aux sections 2.3 et 2.4. 

Enfin, la section 2.5 donnera quelques indications concernant la disposition 
mécanique des organes de réglage et de commande. 

2.2 ORGANES D'ALIMENTATION 

2.2.1 Généralités 
La valeur des tensions auxiliaires 4- £/a et - f/a, servant à alimenter les modules 

analogiques et logiques et d'autres montages annexes, est généralement comprise entre 
± 5 V et ± 25 V, suivant le type d'éléments et le fabricant. La tension auxiliaire la plus 
utilisée pour alimenter des modules analogiques sous forme de circuits intégrés est de 
± 15 V, tandis que pour l'alimentation des modules logiques une tension unique suffit 
normalement (+ 5 V pour les modules TTL, + 15 V pour les modules CMOS). 

Les modules analogiques admettent des variations de cette tension auxiliaire d'en
viron ±0,5 ... ± 2%, selon les exigences de qualité, en particulier en ce qui concerne la 
constance de la dérive du point zéro. Par contre, dans le cas de certains modules logi
ques, ces variations peuvent être de ± 5 ... ± 10 ... ± 20%, sans que le bon fonction
nement de l'équipement logique soit compromis. L'alimentation des modules logiques 
exige moins de précautions que l'alimentation des modules analogiques, qui nécessite 
habituellement une stabilisation. 

Pour l'alimentation de ces modules et montages, on fait appel à des organes d'ali
mentation. Les puissances enjeu vont de 10 W à 1 kW environ. Si dans une installation 
se trouvent des dispositifs analogiques et logiques, on doit prévoir deux organes d'ali
mentation séparés, à cause des niveaux de tensions auxiliaires différents. 

2.2.2 Alimentation par réseau alternatif 
Nous considérons en premier lieu l'alimentation à partir d'un réseau alternatif 

de 220 V ou 380 V. 
Si les variations de la tension alternative sont inférieures aux variations admissi-
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bles par les modules utilisés, on peut adopter l'organe d'alimentation simple représen
té à la figure 2.2. Ce montage comprend un transformateur TR, deux ponts redresseurs 
RE, ainsi que deux cellules de lissage composées d'une bobine d'induction L et d'un 
condensateur C. Les deux tensions auxiliaires + t/a et -£/a ont le point zéro 0 en com
mun. 

Λ, FU 
ο EZ3 

TR 

o+i/ f l 

ο 0 

ο -Un 

Fig. 2.2 Organe d'alimentation simple pour alimentation par réseau alternatif. 

Comme protection contre des surcharges, un fusible lent FU est inserré au pri
maire du transformateur. Ce fusible, choisi selon le courant de charge nominal, doit 
supporter le courant d'enclenchement du transformateur et des cellules de lissage. 

2.2.3 Stabilisation simple 
Si les variations de la tension du réseau alternatif dépassent les valeurs admissi

bles, il est nécessaire de prévoir une stabilisation. Un montage de stabilisation simple 
est représenté à la figure 2.3. Ce montage consiste en un transistor T, une diode Zener 
Z et une résistance R. Il permet de stabiliser la tension auxiliaire positive. Pour la sta
bilisation de la tension auxiliaire négative, on doit remplacer le transistor npn par un 
transistor complémentaire pnp et l'on doit inverser la polarité de la diode Zener. 

La tension, non stabilisée c7al doit être plus grande que la tension auxiliaire sta
bilisée Ua, et ceci en tenant compte de la valeur minimale la plus défavorable que 
peut prendre la tension du réseau alternatif. 

Le transistor T est monté en émetteur-suiveur. Les modules alimentés et bran
chés entre +£/a et le point zéro 0 (ils ne sont pas indiqués sur la figure 2.3) font office 

+ c/a lo-

0 o-

1 
—1L 

- ο O 

Fig. 2.3 Montage de stabilisation simple. 
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de résistance d'émetteur. La tension d'entrée de Γ émetteur-suiveur est égale à la ten
sion £/z, maintenue pratiquement constante par la diode Zener Z. Entre la base et 
l'émetteur du transistor apparaît une petite chute de tension, fonction de la caracté
ristique du transistor et du courant consommé par la charge alimentée par la tension 
£/a. Cette chute de tension est nettement plus petite que la tension Uz. Ses variations 
n'influencent que peu la tension t/a, qui reste ainsi pratiquement constante. 

2.2.4 Organe d'alimentation à stabilisation élevée 
Si la stabilisation obtenue par le montage de la figure 2.3 n'est pas suffisante, 

ou si le transistor T est parcouru par un courant élevé, on doit avoir recours à des éta
ges amplificateurs intermédiaires. Les stabilisations très poussées, telles qu'on les trouve 
dans des équipements de réglage de haute qualité, effectuent la comparaison de la ten
sion auxiliaire Ua avec la tension Uz de la diode Zener. La différence ainsi obtenue est 
amplifiée par un amplificateur opérationnel et appliquée aux étages amplificateurs in
termédiaires à transistors. 

La figure 2.4 présente schématiquement un montage complet d'un organe d'ali
mentation stabilisé. Les tensions non stabilisées sont obtenues selon le montage de la 
figure 2.2. La diode Zener Zc donne une tension constante de consigne pour la tension 
auxiliaire + t/a. Cette dernière est divisée par le diviseur de tension Rχ, R2, et compa
rée avec la tension Zener à l'aide de l'amplificateur opérationnel A; on utilise dans ce 
but les entrées (+) et (-). La sortie de l'amplificateur opérationnel influence la base du 
transistor auxiliaire Ta par l'intermédiaire de la résistance de base Rha. Le transistor 
auxiliaire Ta, à son tour, agit sur la base du transistor T. Ces deux transistors T et Ta 

forment un montage Darlington. Lors d'une variation de la tension auxiliaire c7a, l'am
plificateur opérationnel intervient, par l'intermédiaire du transistor auxiliaire Ta, sur 
le courant de base du transistor T, afin de maintenir la tension Ua constante. 

Le montage pour la tension auxiliaire -JJΆ est symétrique par rapport au point 
zéro 0. Les transistors T'et Ta sont du type complémentaire, c'est-à-dire des transistors 
pnp. 

Pour l'alimentation des deux amplificateurs opérationnels A, on a besoin des 
tensions auxiliaires +t / a et -U'a, avec +£/a > + Ua. Dans ce but, on utilise des diodes 
Zener Za permettant une stabilisation convenable de ces tensions auxiliaires internes. 

Il existe des circuits intégrés contenant, dans un seul boîtier, l'amplificateur A, 
la stabilisation de la tension de comparaison, ainsi que la stabilisation de la tension 
auxiliaire interne. La réalisation d'organes d'alimentation stabilisés est ainsi facilitée. 

Les organes d'alimentation sont habituellement protégés contre les surcharges 
et les court-circuits par un fusible FU au côté alternatif (voir fig. 2.4). Parfois, on pré
voit aussi une limitation de courant agissant sur l'amplificateur opérationnel, afin de 
limiter le courant de sortie à une valeur maximale admissible. 

2.2.5 Organe d'alimentation à commutation 
La différence entre la tension non stabilisée (aux bornes du redresseur RE) et la 

tension stabilisée (tension auxiliaire Ua) se trouve entre le collecteur et l'émetteur du 
transistor T. Ce dernier, chargé par le courant de sortie, présente une dissipation assez 
importante, avec des pertes Joule qui diminuent sensiblement le rendement de l'organe 
d'alimentation. 
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Fig. 2.4 Organe d'alimentation stabilisé, alimentation par réseau alternatif. 
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Pour réduire la dissipation et par conséquent aussi la chaleur produite, spéciale
ment dans des organes d'alimentation à puissance de sortie élevée, on fait fonctionner 
le transistor T comme un commutateur, c'est-à-dire complètement enclenché ou dé
clenché. L'enclenchement et le déclenchement se fait par une modulation à une fré
quence de quelques 10 kHz (fonctionnement en hâcheur). La valeur moyenne de la 
tension auxiliaire Ua est une fonction du rapport entre les temps d'enclenchement et 
de déclenchement. Il est nécessaire de prévoir à la sortie un deuxième circuit de lissage 
LC9 afin de lisser la tension auxiliaire t/a. 

Le montage de la figure 2.4 doit être modifié. Après l'amplificateur opération
nel A, on doit insérer un dispositif de modulation similaire au montage qui sera décrit 
à la section 5.5. 

2.2.6 Alimentation par réseau continu 
Dans certains cas, il est nécessaire d'alimenter les équipements de réglage et de 

commande par un réseau continu, constitué par un accumulateur. Cette mesure doit 
être prise si l'équipement doit rester en fonctionnement même en cas de défaillance 
du réseau alternatif. 

L'adaptation de la tension continue U& aux niveaux des tensions auxiliaires + c7a 

et -Ua est réalisée au moyen d'un convertisseur de tension continue, fonctionnant 
comme un hâcheur. Un montage simple de ce type, utilisant deux transistors npn et 
un transformateur, est représenté à la figure 2.5. 

L'ensemble formé des deux transistors T1 et T2, et du transformateur TR cons
titue un oscillateur qui fournit une tension pratiquement rectangulaire. Le transforma
teur possède une saturation bien prononcée (voir caractéristique de magnétisation 
Φ(/μ) représentée à la figure 2.5). Les deux moitiés de l'enroulement primaire, avec le 
nombre de spires Np, sont reliées en série avec les collecteurs des transistors T1 et T2. 

Fig. 2.5 Organe d'alimentation pour alimentation par réseau continu. 
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Les deux moitiés de l'enroulement auxiliaire, avec le nombre de spires TV3, sont reliées 
aux bases de ces mêmes transistors, dans le sens d'une réaction positive. Ce montage 
produit une oscillation de forme rectangulaire, comme on le décrira ci-dessous. 

Le diviseur de tension ^ 1 , R2 fournit une tension de polarisation commune aux 
bases des transistors et fixe ainsi leur point de fonctionnement. Celui-ci doit être choi
si de manière telle que les transistors travaillent en commutation, c'est-à-dire qu'ils 
sont alternativement saturés et bloqués. 

"CEI l l 
2Ud 

"CE2 2Ud 

Fig. 2.6 Fonctionnement du montage de la figure 2.5. 

Le fonctionnement découle de la figure 2.6. Lorsque le transistor T1 est conduc
teur (saturé), on a la tension wCE1 « 0. La tension £/d, qui est constante, apparaît à la 
moitié supérieure de l'enroulement primaire. Le flux Φ augmente linéairement en fonc
tion du temps. Dans la moitié inférieure de l'enroulement primaire, la même tension 
Ud est induite; la tension aux bornes du transistor T2 bloqué vaut ainsi uCE2

 = 2 Ud. 
Les tensions induites dans les deux moitiés de l'enroulement auxiliaire Na garantissent 
que le transistor T1 reste saturé et le transistor T2 bloqué. Lorsque le flux Φ atteint 
la valeur de saturation Φ ^ , le courant d'aimantation ι'μ augmente rapidement en pro
voquant des pointes de courant sur le courant de collecteur z c l et sur le courant glo
bal i. A cause de la saturation, on a, pendant un court instant Φ = constant, et aucune 
tension n'est alors induite dans les enroulements. Le transistor T2 commence mainte
nant à conduire, parce que la tension induite dans l'enroulement auxiliaire Na est nulle. 
Avec T2 partiellement conducteur, on obtient une certaine tension négative aux bor-
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nés de la moitié inférieure de l'enroulement primaire. Le flux Φ diminue et les tensions 
induites aux deux moitiés de l'enroulement auxiliaire Na provoquent finalement un 
blocage complet du transistor T1, tandis que le transistor T2 devient complètement 
conducteur. Le flux Φ diminue maintenant linéairement en fonction du temps, jusqu'à 
ce que Φ = — Φ δ 3 ΐ . Ensuite, T1 devient de nouveau conducteur, T2 se bloque, et ainsi 
de suite. 

La fréquence de l'oscillation est déterminée par la tension U^, par le nombre de 
spires TVp, ainsi que par l'induction de saturation du circuit magnétique. Plus le rapport 
Ufx/Np est grand, plus la fréquence est élevée. De tels oscillateurs travaillent normale
ment à des fréquences comprises entre 1 et 10 kHz environ. 

Le condensateur C0 n'a aucune influence sur la fréquence. Il sert à lisser les im
pulsions de courant produites par l'oscillateur au moment de la commutation, et évite 
ainsi une réaction sur le réseau continu. 

La tension continue hachée peut être transformée et adaptée à l'aide de deux 
enroulements secondaires, avec le nombre de spires TV8. En redressant les tensions se
condaires au moyen des redresseurs RE, on obtient les tensions continues auxiliaires 
+ Ua et ~Ua, avec Ua = Ua Ns/Np. Comme la tension hachée est d'allure pratique
ment rectangulaire à une fréquence relativement élevée, le lissage est assuré par les 
condensateurs C; des bobines d'induction (selfs de lissage) ne sont normalement pas 
nécessaires. 

Le cas échéant, on prévoit une stabilisation, si la tension du réseau continu est 
susceptible de varier sensiblement. On peut utiliser à cet effet les montages stabilisa
teurs décrits aux paragraphes précédents (voir fig. 2.3 et 2.4). 

2.3 PERTURBATIONS SUR LES ÉQUIPEMENTS 
DE RÉGLAGE ET DE COMMANDE 

2.3.1 Causes des perturbations 
Les circuits des équipements de réglage et de commande travaillent avec des si

gnaux de faible amplitude en tension et courant. Ces équipements sont toujours liés 
aux installations à courant fort (convertisseurs de courant, machines électriques, etc.). 
Par une génération de tensions perturbatrices, les installations à courant fort peuvent 
empêcher le bon fonctionnement des dispositifs analogiques et logiques. Ces tensions 
perturbatrices sont transmises par des voies capacitives, inductives ou éventuellement 
galvaniques. 

Les perturbations provoquées peuvent être aléatoires ou périodiques. Ces derniè
res apparaissent généralement à la fréquence de 50 Hz ou à des harmoniques supérieu
res. Les convertisseurs de courant ou de fréquence produisent, à des harmoniques éle
vées, de très fortes perturbations qui ont des répercussions défavorables sur les circuits 
des équipements de réglage et de commande. 

Les perturbations aléatoires sont dues aux enclenchements et déclenchements de 
consommateurs; elles ont une allure impulsionnelle. 

Lors de l'enclenchement d'un consommateur sur un réseau alternatif, dans le cas 
le plus défavorable, la tension fait un saut brusque de 0 à la valeur de crête. Lors du 
déclenchement, la tension peut faire un saut brusque de la valeur de crête à 0. Ces va
riations brutales provoquent des impulsions parasites par couplage capacitif. L'enclen-
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chement de consommateurs inductifs, sur un réseau alternatif provoque de fortes 
pointes transitoires de courant induisant des tensions perturbatrices. Ce phénomène 
est prononcé lors de l'enclenchement de circuits magnétiques saturables (par exemple 
des transformateurs à vide). 

Lors du déclenchement d'un consommateur (en particulier à courant continu), 
les fortes variations du courant induisent des tensions perturbatrices, tandis que les 
pointes de tension apparaissant aux bornes du consommateur perturbent les circuits 
des équipements de réglage et de commande par couplage capacitif. 

Les divers modes de couplage seront décrits brièvement dans les paragraphes 
suivants. 

2.3.2 Couplage capacitif 
La figure 2.7 montre schématiquement le couplage capacitif existant entre une 

ligne de signalisation s et une ligne à courant fort f. La ligne de signalisation relie un 
émetteur E (organe de mesure par exemple) à un récepteur R (amplificateur de réglage 
par exemple). Pour simplifier les calculs, on admet que la capacité Cf8 entre les deux 
lignes, et les capacités contre la masse Cfmet Csm sont concentrées en un point de la ligne. 

O * iE r - - L -
Qm - y — 

Qm = - 1 

I 

υΛ 
ο T 

WW//////////////////^ 

^iR 

Fig. 2.7 Perturbation par couplage capacitif. 

La tension U (plus précisément sa variation) entre la ligne à courant fort f et la 
masse m provoque une tension perturbatrice Up à l'entrée du récepteur R qui se super
pose à la tension utile fournie par l'émetteur E. Cette tension perturbatrice peut être 
déterminée à l'aide du schéma équivalent de la figure 2.8. Les deux résistances internes 
^iE e t ^iR s o n t réunies pour former la résistance i?i? où 

- L - - L + JL (2.1) 

En général, la résistance interne RiR du récepteur est très élevée par rapport à la résis
tance interne /?jE de l'émetteur, de sorte que 

(2.2) R1 ^ R iE 

Le rapport entre la tension perturbatrice Up et la tension U de la ligne à courant 
fort est donné par le diviseur de tension formé par R{ et Csm en parallèle (impédance 
résultante Z), et la capacité Qs. La capacité Qm n'a aucune influence sur la tension 
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Fig. 2.8 Schéma équivalent pour déterminer la tension perturbatrice dans le cas du couplage 
capacitif. 

perturbatrice Up. Selon le principe d'un diviseur de tension, on peut écrire 

£/p 

U 
1 

Z + -
1 1 

s Cf8 

avec 

Z 
1 

* S ^ s m 

s Cfs Z 

1 4- s R[ Csm 

On déduit Up de ces deux équations 

1 

υ = i/p = 
S ^ i C f 5 

1 + 
1 +sRiCs, 1+5/¾ ( Q , + C81n) 

i/ 

(2.3) 

(2.4) 

(2.5) 

s RiQs 

Pour des variations de tension rapides (impulsions périodiques ou phénomènes d'en
clenchement), on trouve avec s -> °° 

t/n = 
^fs "· ^sm υ (2.6) 

Dans ces cas, la tension perturbatrice est déterminée par le rapport des capacités 
Cf8 et Cf8 4- Csm. 

La constante de temps R{ (Cf8 + Csm) [voir équation (2.5)] détermine la fré
quence de coupure. Plus la résistance interne R[ est petite, plus la constante de temps 
est petite et plus la fréquence de coupure est élevée. Dans ce cas, seules les perturba
tions à haute fréquence ont une influence défavorable. 

2.3.3 Couplage inductif 
La figure 2.9 représente schématiquement le couplage inductif. La ligne à cou

rant fort f, parcourue par un courant/, produit un champ magnétique. La boucle for
mée par la ligne de signalisation s et son retour 0 embrasse le flux totalisé Ψ. La 
tension induite par la variation du flux totalisé est 

Ui = 
d* 

àt 
Lu 

d/ 
àt 

(2.7) 

où Lf8 est l'inductance mutuelle entre la ligne à courant fort f et la boucle formée par 
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la ligne de signalisation s et son retour 0. Des variations rapides du courant / produi
sent une tension induite élevée. 

Pour la tension perturbatrice Up à l'entrée du récepteur, on obtient 

Un U1 

Dans le cas normal, jRiR >RÎE, la tension perturbatrice devient 

c7p ~ U1 

Ψ 

s 

(2.8) 

(2.9) 

x x x x x x x x x x x x x x x x 
X X X X X X X X X X X X X X X X 
X X X X X X X X X X X X X X X X 
x x x x x x x x x x x x x x x x "

1 

7ZÏ77Z 
Fig. 2.9 Perturbation par couplage inductif. 

2.3.4 Couplage galvanique 
A la figure 2.10 est représenté un cas de couplage galvanique où la ligne à courant 

fort f sert de retour à la ligne de signalisation s. La chute de tension le long de la ligne f 
est 

d/ 
U1 = RI + L — 

àt 
(2.10) 

où R est la résistance et L l'inductance de la ligne f sur la longueur qui sert de retour à 
la ligne de signalisation. 

R,L 

W ^ 
Fig. 2.10 Perturbation par couplage galvanique. 

Pour la tension perturbatrice Up, les équations (2.8) et (2.9) restent valables. 
Cette tension peut atteindre sans autre une valeur de plusieurs volts. Comme l'équa
tion (2.10) le montre, il faut également tenir compte de l'inductance L de la ligne f. 
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2.3.5 Couplage par masse 
Un cas spécial de couplage galvanique est le couplage par masse qui se produit 

lorsque la masse sert de retour à la ligne de signalisation s, comme indiqué à la figure 
2.11. Différents courants circulent dans la masse. Celle-ci n'étant pas un conducteur 
parfait, elle ne se trouve pas partout au même potentiel. Entre deux points éloignés, 
il existe des différences de potentiel Um (tension de masse) de plusieurs volts. Il n'est 
pas possible de définir plus précisément la tension Um. Cette tension s'introduit dans 
le circuit de signalisation et, pour le cas normal où R{R > R^, on obtient 

up = um (2.11) 

Le même effet apparaît si la ligne de retour 0 est maintenue (indiquée en poin
tillé à la figure 2.11), et si l'émetteur E et le récepteur R sont mis à la masse à des 
points différents. 

On mentionne déjà ici que les couplages galvaniques et par masse sont à bannir 
(exécution correcte du câblage, voir paragraphe 2.4.2). 

ο Rih 

(0) 
UO ^iR 

Fig. 2.11 Perturbation par couplage par masse. 

2.3.6 Couplage combiné 
En règle générale, plusieurs de ces couplages sont superposés. Les couplages gal

vaniques ou par masse peuvent produire des tensions perturbatrices continues, alors 
que les couplages capacitifs et inductifs ne produisent que des tensions perturbatrices 
alternatives ou transitoires. 

2.3.7 Perturbations sur les tensions auxiliaires 
Il est aussi possible que des perturbations apparaissent sur les tensions auxiliaires 

et dérangent ainsi le bon fonctionnement des dispositifs de réglage et de commande. 
Ces perturbations sont transmises du réseau d'alimentation aux tensions auxiliaires par 
l'intermédiaire de l'organe d'alimentation. 

La figure 2.12 présente un cas spécial de couplage capacitif. Entre les enroule
ments primaire et secondaire d'un transformateur, il existe une capacité Cps. Par l'in
termédiaire de cette capacité, des tensions perturbatrices apparaissant sur le réseau 
d'alimentation par rapport à la masse peuvent être transmises au secondaire du trans
formateur et, après le redressement (voir fig. 2.2), sur les tensions auxiliaires. 
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Fig. 2.12 Perturbation par couplage capacitif sur le transformateur d'alimentation. 

De même, des tensions perturbatrices apparaissant entre les deux lignes d'ali
mentation peuvent être transmises au secondaire du transformateur par le chemin 
du couplage inductif. 

2.4 PROTECTION CONTRE LES PERTURBATIONS 

2.4.1 Sensibilité des dispositifs électroniques aux perturbations 
Les dispositifs analogiques et digitaux ont une sensibilité différente aux pertur

bations. 
Les perturbations diminuent la précision des dispositifs analogiques (par exem

ple : amplificateur opérationnel avec réseaux de contre-réaction), car les perturbations 
se superposent au signal utile. La sensibilité aux perturbations dépend de l'amplifica
tion et de la largeur de bande du dispositif. Plus grandes sont ces deux grandeurs, plus 
grande est la sensibilité aux perturbations. Il existe, en fonction de ces grandeurs, une 
limite pour la tension perturbatrice au-dessus de laquelle le dispositif analogique est 
complètement surmodulé; dans ce cas, la fonction produite par les dispositifs est erro
née. En tout cas, on constate que les perturbations, même petites ont une influence 
sur la sortie du dispositif analogique. L'erreur augmente avec l'importance de la per
turbation. 

Les dispositifs digitaux, par contre, présentent un seuil au-dessous duquel ils 
sont insensibles aux perturbations; seules les perturbations supérieures à ce seuil 
entraînent un fonctionnement erroné. Les bascules ayant des entrées dynamiques 
sont particulièrement sensibles aux impulsions perturbatrices. Une perturbation petite, 
mais présentant une variation rapide, suffit souvent à provoquer un basculement in
tempestif. Le même effet est constaté si des perturbations, transmises par l'organe 
d'alimentation, apparaissent sur la tension auxiliaire. 

Les dispositifs analogiques et digitaux doivent être conçus de façon à ce qu'ils 
soient aussi insensibles que possible aux perturbations extérieures. Dans ce but, on 
doit observer les points suivants : 

• la tension continue auxiliaire et la gamme de fonctionnement (excursion de 
tension) doivent être aussi grandes que possible 

• la puissance de commande des divers dispositifs ne doit pas être trop faible 
• la rapidité des dispositifs électroniques, liée à leur fréquence de coupure, ne 

doit pas être plus grande que nécessaire pour le fonctionnement normal. 

Pour les deux premières conditions, une limite supérieure est surtout imposée 
par la puissance dissipée. Seule une valeur relativement faible est compatible avec la 
dissipation maximum tolérée par les circuits intégrés. Le cas échéant, la fréquence de 
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coupure (troisième condition) peut être réduite par des circuits RC supplémentaires, 
si ceci est compatible avec la rapidité exigée en fonctionnement normal. 

Les points précédents sont à prendre en considération dès le moment où l'on 
procède au choix des modules analogiques et logiques. 

2.4.2 Mesures de protection contre les perturbations 
Un choix approprié des modules analogiques et logiques, comme mentionné au 

paragraphe précédent, n'est en règle générale pas suffisant pour éliminer toutes les 
influences perturbatrices. On doit faire appel à d'autres mesures qui sont discutées ci-
dessous. 

On peut supprimer l'influence des perturbations, soit au niveau de la source des 
perturbations, soit au niveau de l'équipement de réglage et de commande. 

Une intervention au niveau de la source des perturbations n'est possible que si 
cette dernière présente une puissance limitée, sans que les dépenses relatives aux dis
positifs de déparasitage soient beaucoup trop élevées. Une mesure simple, mais très 
efficace, consiste à monter une diode en antiparallèle avec la bobine des aimants, des 
contacteurs ou des relais alimentés en courant continu. On supprime de cette manière 
les pointes de tension qui apparaissent à l'instant du déclenchement de ces éléments. 
Il en résulte une forte diminution des perturbations transmises par couplage capacitif. 

Généralement, les mesures de protection sont prises sur les équipements de ré
glage et de commande. Elles consistent surtout à réduire les couplages indésirables 
décrits à la section précédente. 

La méthode de protection la plus simple consiste à poser les lignes de signalisa
tion aussi loin que possible des câbles à courant fort, et de n'effectuer des croisements 
que perpendiculairement. Cependant, pour des raisons de place, cette mesure n'est pas 
toujours applicable; elle est aussi souvent insuffisamment efficace. Il est donc indis
pensable de prévoir d'autres dispositions. 

Dans les deux paragraphes suivants, on décrira les mesures permettant l'élimina
tion ou, tout au moins, une forte réduction des couplages capacitifs et inductifs. Les 
couplages galvaniques ou par masse peuvent être évités par une exécution de tout le 
câblage des circuits de signalisation avec des câbles bifilaires. Le retour n'est à connec
ter à la masse qu'en un seul point, à savoir au côté récepteur. 

Dans des cas critiques, on doit même faire appel à une transmission symétrique 
(par rapport à la masse) et reconstituer le signal original par un récepteur à entrées 
différentielles. 

2.4.3 Blindage 
En appliquant un blindage b autour de la ligne de signalisation s et de son retour 

0, on peut éliminer le couplage capacitif (voir fig. 2.13). Le blindage est constitué d'une 
gaine métallique (composée par exemple de brins de cuivre fins) isolée à l'intérieur con
tre les deux conducteurs s et 0 et à l'extérieur contre le contact vers la masse. Une ex
trémité du blindage est mise à la terre. Grâce au blindage, il n'existe plus de capacité 
directe entre la ligne à courant fort f et la ligne de signalisation s. Il y a maintenant 
deux capacités, l'une, Cfb, entre la ligne à courant fort f et le blindage b, et l'autre, 
Cb8, entre le blindage et la ligne de signalisation s. Le blindage étant mis à la terre, la 
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Fig. 2.13 Blindage évitant le couplage capacitif. 

tension £/ charge la capacité Cf̂ , mais n'a aucune influence sur la ligne de signalisa
tion. La tension perturbatrice à l'entrée du récepteur R est donc nulle. 

Il est important que le blindage ne soit mis à la terre qu'en un seul point. On 
doit absolument éviter de mettre le blindage à la terre à ses deux extrémités. En effet, 
soit à cause de la tension de masse Um, soit par couplage inductif dans la boucle for
mée par le blindage et la terre, on aurait une chute de tension le long du blindage. 
Cette dernière serait transmise à la ligne de signalisation s par la capacité C\>s (qui, en 
réalité, est distribuée uniformément le long du blindage) et amènerait une tension de 
perturbation dans le circuit de signalisation. 

La mise à la terre du retour 0 du circuit de signalisation et du blindage b doit se 
faire par deux conducteurs séparés. Si la ligne de signalisation est relativement courte, 
on peut mettre le blindage à la masse au côté récepteur (comme indiqué à la figure 
2.13). Si, par contre, la ligne de signalisation est longue (quelques 100 m), il est plus 
judicieux de mettre le blindage à la masse au côté émetteur. 

2.4.4 Torsade 
Pour éviter ou, au moins, fortement réduire le couplage inductif, il faut que la 

ligne de signalisation s soit torsadée avec le retour 0 (voir fig. 2.14). Par conséquent, 
le flux est embrassé alternativement dans le sens positif, puis dans le sens négatif, de 
telle manière que le flux totalisé est nul. Ainsi, aucune tension ne peut être induite 
dans le circuit de signalisation. 

x x x x x x x x x x x x x x x x 
x x x x x x x x x x x x x x x x 
x x x x x x x x x x x x x x x x 
x x x x x x x x x x x x x x x x 

wJ}///, 

Fig. 2.14 Torsade évitant le couplage inductif. 
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Dans la pratique, on utilise des câbles bifilaires torsadés et blindés qui permet
tent d'éviter les couplages capacitifs et inductif s. 

2.4.5 Mesures de protection sur l'alimentation 
Afin d'éviter que des perturbations puissent passer du réseau alternatif aux ten

sions auxiliaires, par l'intermédiaire des organes d'alimentation, on peut prévoir un 
montage selon la figure 2.15. 

o + Ua 

ο 0 

ο-U9 

Fig. 2.15 Mesures de protection sur ralimentation. 

Un filtre LC réduit considérablement les perturbations de fréquences élevées, 
superposées au réseau alternatif. Ce filtre doit être symétrique. Les condensateurs Cx 

permettent de filtrer (avec les bobines d'induction L) les perturbations qui apparais
sent sur les lignes d'alimentation par rapport à la masse. Cependant, pour le dimen-
sionnement des condensateurs Q, on doit respecter les conditions de sécurité qui li
mitent le courant admissible dans le conducteur de masse. 

En outre, il est recommandé de torsader les fils d'alimentation du primaire; on 
évite ainsi une diffusion du champ magnétique provoqué par le courant au primaire 
du transformateur d'alimentation, et on diminue en même temps le couplage inductif 
de ce circuit avec des lignes à courant fort. 

Entre les enroulements primaire et secondaire du transformateur d'alimentation, 
il faut prévoir deux écrans métalliques isolés l'un de l'autre. L'écran voisin de l'enrou
lement primaire est à connecter à une borne de l'enroulement primaire, l'autre écran 
est à mettre à la terre. Ces deux écrans diminuent notablement le couplage capacitif 
entre le primaire et le secondaire (voir fig. 2.12). 

Des écrans doivent être également prévus pour les autres transformateurs, par 
exemple pour le transformateur alimentant les dispositifs de commande de gâchettes 
(voir sect. 5.4) ou pour celui qui transmet les impulsions d'allumage aux gâchettes des 
thyristors. 

2.4.6 Mesures de protection sur l'installation 
La figure 2.16 représente schématiquement l'exécution correcte des connexions 

dans une installation. On y indique deux amplificateurs avec l'organe d'alimentation 
( - £/a, 0, + CT3) et le châssis qui contient ces dispositifs. 
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Fig. 2.16 Mise à la terre d'une installation. 

Comme déjà mentionné, on utilise des câbles blindés et torsadés pour les lignes 
de signalisation. Le retour est à connecter directement à la borne de zéro de l'ampli
ficateur correspondant. Pour plusieurs lignes de signalisation, posées dans le même 
tracé, on ne doit jamais utiliser un retour commun, afin d'éviter le couplage galvanique 
entre les circuits de signalisation. 

Les connexions entre deux dispositifs très voisins ne sont généralement pas cri
tiques. Il n'est pas nécessaire de blinder ou de torsader la connexion véhiculant le si
gnal. La ligne de zéro entre les amplificateurs voisins peut être utilisée comme retour. 
Afin d'éviter un couplage galvanique trop important par cette dernière connexion, il 
est nécessaire que la ligne de zéro soit aussi courte que possible et qu'elle présente une 
section suffisante pour que sa résistance soit extrêmement faible. La même observa
tion est à faire pour les connexions des tensions auxiliaires +£/a et -Ua. 

Les connexions plus longues entre divers étages, châssis ou armoires, sont plus 
délicates. Il est souvent nécessaire d'utiliser du câble blindé et torsadé pour réaliser les 
connexions critiques. 

Les lignes de zéro des différents organes d'alimentation, pour les équipements 
analogiques et les équipements logiques, sont à relier en un seul point qui doit être 
choisi soigneusement, afin d'éviter des couplages galvaniques entre les deux systèmes, 
ou des boucles dans lesquelles peuvent être induites des tensions perturbatrices. 

Les mises à la masse et à la terre doivent être effectuées avec soin. Il est 
favorable d'utiliser une grosse plaque de cuivre reliée elle-même à la terre. Sur cette pla
que, on visse séparément trois systèmes de mise à la terre par des câbles isolés et ayant 
une section suffisante. Ces trois systèmes sont : 

• le système de référence, c'est-à-dire le zéro commun à tous les dispositifs 
• le système de blindage (les connexions de tous les blindages) 
• le système de protection au toucher, c'est-à-dire les connexions contre terre 
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des divers tiroirs, châssis et armoires. On connecte également les écrans des 
transformateurs à ce système. Ces derniers sont habituellement parcourus par 
des courants relativement élevés qui pourraient perturber le système de blin
dage s'ils étaient reliés à celui-ci. 

Dans le domaine de l'électronique industrielle, l'exécution d'une installation peu 
sensible aux perturbations est assez difficile. La pose des câbles, le blindage, la mise à 
la terre, etc. exigent une grande expérience. Il est indispensable de tenir compte de ces 
problèmes et de les résoudre soigneusement. En effet, une installation mal disposée 
peut rendre inutilisables les meilleurs dispositifs de réglage et de commande. 

2.5 DISPOSITION MÉCANIQUE 

2.5.1 Généralités 
Pour la disposition de leurs équipements de réglage et de commande, tous les 

fabricants adoptent pratiquement le même système. Très souvent, les équipements de 
réglage et de commande sont combinés avec des équipements de puissance. La dispo
sition mécanique est réalisée au moyen de : 

• cartes enfichables 
• tiroirs 
• bacs à cartes 
• racks 
• cadres pivotants 
• armoires. 

Tous ces éléments sont standardisés afin de permettre une fabrication économique. 

2.5.2 Cartes enfichables 
Les modules analogiques et logiques, qui se présentent presque exclusivement 

sous la forme de circuits intégrés de dimensions extrêmement réduites, sont montés 
sur des cartes enfichables avec les composants annexes. Les connexions sur une carte 
sont réalisées selon la méthode des circuits imprimés. Les dimensions des cartes enfi
chables sont normalisées. Selon les normes européennes, les dimensions standard sont 
100 X 160 mm. Dans des cas particuliers, on peut utiliser des cartes européennes dou
bles dont les dimensions sont 233,4 X 160 mm. Cependant, selon les normes particu
lières utilisées par les fabricants, on trouve aussi des cartes avec des dimensions diffé
rentes. Les connexions vers l'extérieur sont réalisées en prévoyant, le long d'un bord 
de la carte, une série de contacts compatibles avec un connecteur. Les cartes de maté
riel isolant sont souvent renforcées par un cadre métallique servant également de barre 
de guidage. Le bord opposé aux contacts est doté d'un panneau frontal de dimensions 
réduites, pouvant contenir les bornes de contrôle et les potentiomètres d'ajustage dont 
l'accessibilité en service normal doit être possible. Si l'installation est soumise à des vi
brations mécaniques (c'est notamment le cas, par exemple, sur les engins de traction), 
le cadre métallique est renforcé et les modules, ainsi que les autres éléments se trou
vant sur la carte, sont surmoulés de façon à être protégés contre les effets de ces vibra
tions. 
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2.5.3 Tiroirs et bacs à cartes 
Les cartes enfichables sont logées dans des tiroirs ou des bacs à cartes ayant la 

forme d'un châssis et possédant une largeur normalisée de 19 pouces. Le connecteur 
correspondant aux contacts de la carte est vissé à l'arrière du châssis. 

Les connexions électriques entre les divers connecteurs sont réalisées à l'aide de 
fils soudés ou amarrés par wire-wrapping aux chevilles des connecteurs. Le wire-
wrapping est un procédé consistant à enrouler le fil autour de la cheville à l'aide d'un 
outil spécial en forme de pistolet. La connexion ainsi réalisée est plus solide et exige 
moins de temps qu'une soudure. Ce procédé n'est à employer que dans la fabrication 
en série. Un changement des connexions, souvent nécessaire dans des montages expé
rimentaux et dans des prototypes, est dangereux et peut provoquer des faux contacts. 

Si l'équipement possède différents types de cartes, il est nécessaire de prévoir 
un dispositif détrompeur, pour éviter d'enficher une carte à la mauvaise place. A cet 
effet, on fraise une encoche dans le bord de la carte comportant les contacts et l'on 
introduit une came dans le connecteur correspondant. Il est ainsi impossible d'enfi
cher une carte ailleurs que sur le connecteur dont la came est placée au même endroit 
que l'encoche. 

Les organes de sortie d'une certaine puissance ne peuvent pas être logés sur des 
cartes enfichables. On prévoit alors de petits châssis ayant la hauteur d'une carte et 
une largeur supérieure à celle d'une carte. Ils sont dotés de connecteurs spéciaux pou
vant conduire des courants assez importants. Il est ainsi possible de loger l'ensemble 
de petits équipements de réglage et de commande avec les organes de sortie dans un 
tiroir ou dans un bac à cartes. Cette disposition est possible pour des puissances de 1 
à 5 kW environ pour les organes de sortie. 

Si ces derniers présentent une puissance plus élevée, on doit les loger dans des 
tiroirs ou des bacs à cartes séparés. 

2.5.4 Racks et armoires 
Les tiroirs ou les bacs à cartes sont placés dans des racks, sorte de grands châssis, 

normalement dotés d'un coffrage latéral et d'une porte à l'arrière. Des glissières per
mettent d'extraire les tiroirs pendant le service normal, afin d'effectuer des contrôles 
d'entretien ou des dépannages. Les bacs à cartes, par contre, sont vissés de façon 
fixe, ce qui rend plus difficile l'accès direct. Les connexions entre les différents 
tiroirs ou bacs à cartes et le rack sont réalisées à l'aide de câbles et connecteurs 
multipolaires. 

Une autre solution consiste à visser les bacs à cartes, de manière permanente, à 
des cadres pivotants. Ces derniers sont montes dans des racks ou armoires standardisés. 
Pour le contrôle et la recherche de pannes, il est possible de faire pivoter ces cadres 
afin d'effectuer des mesures sur la partie arrière, là où se trouvent les connexions entre 
les divers étages. 

Si la puissance des organes de sortie (convertisseurs de courant ou de fréquence) 
dépasse 50 à 100 kW environ, cette partie de l'équipement doit être placée dans des 
armoires séparées. Les connexions entre les éléments des circuits à courant fort (diodes, 
thyristors, interrupteur, etc.) sont alors réalisées à l'aide de vis (voir aussi sect. XV.3.7). 

Les connexions entre les bornes de courant fort et celles de l'électronique de ré
glage et de commande sont souvent exécutées à l'aide de fiches serties. 
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2.5.5 Ventilation 
Certains organes, tels que les organes de sortie (équipements d'électronique de 

puissance) et les organes d'alimentation, peuvent dissiper une puissance assez impor
tante, entraînant réchauffement de l'air ambiant Les organes présentant cet échauf-
fement doivent être placés dans la partie supérieure du rack ou du cadre pivotant, de 
manière à éviter que l'air chaud n'augmente la température d'autres organes. Ceci 
pourrait, en effet, provoquer une dérive excessive du point de fonctionnement des 
amplificateurs opérationnels et compromettre de façon sensible la précision des équi
pements de réglage. 

Il est souvent nécessaire d'installer des ventilateurs au-dessus des racks ou des 
armoires, afin d'en extraire l'air chaud. Cette mesure est en tout cas indispensable pour 
la partie comprenant l'électronique de puissance, où un refroidissement forcé doit tou
jours être prévu. 

Il est évident que les divers radiateurs de dissipation devront être disposés de 
manière à permettre une libre circulation de l'air autour des surfaces de refroidissement. 

Lors de l'installation de ventilateurs, on veillera à ce que la poussière ne soit pas 
aspirée, car ceci pourrait compromettre le bon fonctionnement des circuits électroni
ques. On doit alors aspirer, de l'extérieur, de l'air propre et non corrosif ou prévoir des 
filtres. 

Les racks ou les armoires doivent être installés de préférence dans des locaux 
adéquats et dépoussiérés. Cette exigence doit en particulier être respectée dans le cas 
d'installations volumineuses, où l'on prévoit souvent des locaux séparés pour accueillir 
les équipements électroniques. 



CHAPITRE 3 

ORGANES DE CONSIGNE 
ET DE MESURE 

3.1 INTRODUCTION 

Parmi les organes d'entrée se trouvent les organes de consigne et les organes de 
mesure. Ils sont utilisés en particulier dans des équipements de réglage analogiques 
(voir § 1.2.2). Par la suite, on se limitera à la description d'organes d'entrée fonction
nant de manière analogique. 

La section 3.2 sera consacrée aux organes de consigne. Leur tâche consiste à four
nir une grandeur de consigne ajustable. Cette grandeur de consigne est normalement ex
primée au moyen d'une tension continue, dont la valeur maximale est en général 10 à 
15 V. 

Les sections 3.3 à 3.5 traiteront des organes de mesure. Après quelques indica
tions générales à la section 3.3, on présentera brièvement les organes de mesure les plus 
importants, tels qu'ils sont utilisés dans des circuits de réglage (sect. 3.4). Ces organes 
de mesure sont aussi dénommés capteurs. A la section 3.5, on décrira encore un con
vertisseur de mesure. Ce dernier est employé dans des grandes installations pour norma
liser les instruments de mesure. 

3.2 ORGANES DE CONSIGNE 

3.2.1 Potentiomètre 
L'élément le plus simple en mesure de délivrer une tension continue ajustable est 

le potentiomètre où le curseur est déplacé à la main. La figure 3.1 indique une variante 
possible : la tension de consigne Uc peut être variée entre 0 et £/a, où Ua est la ten
sion continue d'alimentation. Cette dernière provient normalement d'un organe d'alimen
tation stabilisé, qui fournit aussi les tensions auxiliaires pour les modules analogiques. 

Fig. 3.1 Potentiomètre comme organe de consigne (tension de consigne d'une seule polarité). 
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Fig. 3.2 Potentiomètre comme organe de consigne (tension de consigne positive et négative). 

Le montage de la figure 3.2 permet de faire varier la tension de consigne Uc de 
façon continue entre la limite positive 4- Ua et la limite négative - Ua. Toutes les ten
sions sont mesurées par rapport au point zéro commun de l'équipement de réglage et 
de commande. Ce point zéro (masse) est indiqué comme d'habitude par un petit trait. 

En désignant par ρ la position relative du curseur du potentiomètre, la tension 
de consigne Uc est donnée par 

Uc = pUa (3.1) 

Pour la disposition de la figure 3 . 1 , o n a 0 < p < l , tandis que pour celle de la 
figure 3.2, la position relative est comprise entre les limites - 1 < ρ < + 1. Dans ce der
nier cas, ρ est mesurée à partir du milieu du potentiomètre et peut prendre des valeurs 
positives et négatives. 

Cette relation linéaire n'est valable que pour le potentiomètre non chargé. Nor
malement, ce dernier est chargé par une résistance Rc, comme l'indique la figure 3.3 
dans le cas d'une tension de consigne variant uniquement entre 0 et Ua. On peut écrire 

Uc = — ρ Ua (3.2) 

où R{ est la résistance interne du potentiomètre par rapport à la position du curseur. 
Dans cette expression, le premier terme tient compte de la charge du potentiomètre 
qui provoque une réduction de la tension par rapport à la valeur idéale ρ Ua. La résis-

CaO-

1 - P 

* c 

Fig. 3.3 Influence d'une charge sur le potentiomètre comme organe de consigne. 
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tance interne R{ est donnée par la mise en parallèle de pR et (1 - p) R, c'est-à-dire 

PR(I-P)R 
R1 = 

Ainsi on tire 

pR + (l-p)R 
P(I-P)R 

U, U„ 
R 

l + p ( l - p ) — 
Rr 

(3.3) 

(3.4) 

Les caractéristiques résultantes, pour diverses valeurs de R/Rc, sont également 
indiquées à la figure 3.3. En général, on souhaite une caractéristique aussi linéaire que 
possible entre Uc et p. Dans ce cas, il faut que R/Rc < 1. Dans des cas spéciaux, on 
désire un ajustage plus fin pour de petites tensions de consigne par une caractéristique 
non linéaire. Il faut alors choisir R/Rc > 1. 

3.2.2 Potentiomètre avec servomoteur 
Parfois, il est nécessaire que la grandeur de consigne varie lentement avec une 

vitesse de variation constante. Dans ce but, le curseur du potentiomètre est entraîné 
par un petit servomoteur de type à courant continu ou asynchrone monophasé. Le 
servomoteur à courant continu possède deux enroulements d'excitation en série. 
Chaque enroulement peut être enclenché simultanément avec l'induit par un bouton-
poussoir (voir représentation schématique à la figure 3.4). Selon l'enroulement d'exci
tation enclenché, le servomoteur tourne en avant ou en arrière en augmentant ou en 
diminuant la position du curseur et par conséquent aussi la tension de consigne. La 
variation subsiste tant que le bouton-poussoir est pressé. 

hL 

±L 

υΆ o-

Fig. 3.4 Potentiomètre avec servomoteur. 

3.2.3 Intégrateur de montée 
Dans quelques cas d'application, on exige que la tension de consigne Uc aug

mente ou diminue avec une pente bien définie jusqu'à la nouvelle valeur Uc ajustée préa
lablement à la main sur un potentiomètre. Dans ce but, on utilise un intégrateur de 
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Fig. 3.5 Schéma bloc d'un intégrateur de montée. 

montée, dont le schéma bloc est indiqué à la figure 3.5. Son fonctionnement découle 
de la figure 3.6. La différence entre Uc et Uc est appliquée à l'entrée d'un limiteur 1 
possédant une amplification très élevée. A l'entrée de l'intégrateur 2, qui se trouve en 
série avec le limiteur, apparaît pendant des phénomènes transitoires, une tension cons
tante positive ou négative. La sortie de l'intégrateur, c'est-à-dire la tension UC9 varie 
linéairement en fonction du temps avec une pente constante jusqu'à ce que Uc = Uc . 
A ce moment, une tension nulle apparaît à l'entrée de l'intégrateur et Uc reste constan
te. L'intégrateur de montée ayant la forme d'un circuit de réglage, chaque déviation de 
Uc par rapport à Uc sera réglée immédiatement et Uc restera égale à U* jusqu'au pro
chain ajustement de Uc . Avec une caractéristique asymétrique du limiteur 1, on peut 
obtenir une pente de montée différente de celle de descente. 

Des montages, permettant la réalisation de la comparaison entre Uc et U09 du 
limiteur et de l'intégrateur, seront décrits au chapitre 4. 

Fig. 3.6 Fonctionnement d'un intégrateur de montée. 

3.2.4 Filtre pour la valeur de consigne 
Dans certains cas, l'ajustement optimal des organes de réglage est différent pour 

une variation de la grandeur de consigne ou pour une variation de la grandeur pertur
batrice. Si le circuit de réglage fonctionne de manière optimale pour une variation de 
la grandeur perturbatrice, on constate un amortissement trop faible pour des variations 
de la grandeur de consigne. Pour avoir dans les deux cas un comportement optimal, 
avec un seul ajustement des organes de réglage, on doit faire appel à un filtre pour la 
valeur de consigne (voir sect. 7.5). 

La figure 3.7 montre le montage, qui est composé d'un circuit RC et d'un am
plificateur opérationnel en montage suiveur. Celui-ci est nécessaire afin d'éviter une 
charge sur le circuit RC par les organes alimentés par la tension Uc. 

Après une variation brusque de Uc , la tension de consigne Uc ne varie que len
tement selon la constante de temps RC. 
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Fig. 3.7 Filtre pour la valeur de consigne. 

On peut aussi réaliser le filtre de la valeur de consigne à l'entrée de l'amplifica
teur de réglage (voir § 4.5.7). 

3.2.5 Source de tension de consigne stabilisée 
Comme on l'a déjà mentionné, la tension auxiliaire Ua alimentant le potentio

mètre est identique à la tension d'alimentation des modules analogiques. Si, pour des 
exigences très élevées, la stabilité (constance) de cette tension est insuffisante, on pré
voit une source séparée avec une double stabilisation qui peut être réalisée, par exem
ple, à l'aide de deux diodes Zener (voir fïg. 3.8, position 1). Ce montage est alimenté 
par la tension préstabilisée Ua. 

Les variations de la tension du réseau d'alimentation n'ont alors pratiquement 
plus d'influence sur la tension de consigne Uc. Les variations de celle-ci sont unique
ment dues à la dérive thermique de la tension Zener. Cet effet résiduel peut être élimi
né en plaçant le montage stabilisateur dans une enceinte thermostatée 2 (voir fïg. 3.8), 
où la température est maintenue très constante (± 0,1°C par exemple) à l'aide d'un dis
positif de réglage incorporé et composé d'un capteur de température 3, d'une résistance 
de chauffage 4 et d'un régulateur 5. La température à l'intérieur de l'enceinte doit 
être plus élevée que la température ambiante maximale dans laquelle l'équipement peut 
être amené à fonctionner. 

Il existe aujourd'hui des stabilisateurs à circuits intégrés qui possèdent une com
pensation interne pour éliminer les effets de la température. Ces dispositifs permettent 
de réaliser des stabilisateurs efficaces et moins encombrants. 
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Fig. 3.8 Source de tension de consigne stabilisée. 
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Pour obtenir une stabilité (constance) élevée de la tension de consigne U09 il est 
indispensable d'employer, pour le potentiomètre de consigne, un potentiomètre de 
précision. 

3.2.6 Transducteur inductif 
Lorsqu'il est nécessaire de varier très fréquemment la tension de consigne, l'utili

sation de potentiomètres n'est pas opportune à cause de leur usure trop rapide. Un 
environnement corrosif, dégradant le bon contact du curseur, peut aussi empêcher 
l'utilisation de potentiomètres. Dans ces cas spéciaux, on fait appel à des transducteurs 
inductifs, permettant de fournir une tension variable sans présenter de contacts mo
biles. 

Fig. 3.9 Transducteur inductif comme organe de consigne. 

Le principe de fonctionnement de ces transducteurs inductifs est indiqué à la 
figure 3.9. Ils sont constitués d'un petit stator portant une bobine fixe et d'un rotor 
dont la bobine peut être tournée de 90°. A la bobine fixe, on applique une tension 
alternative auxiliaire U^ d'une amplitude constante. Aux bornes de la bobine rotori-
que apparaît une tension alternative UT, qui est fonction de l'angle β, à savoir 

U1 = U1 sin/3 (3.5) 

Cette tension est redressée par un pont redresseur (tension U'T), puis lissée par un cir
cuit RC. On obtient ainsi une tension continue de consigne Uc, qui varie en fonction 
de l'angle de position β selon une loi sinusoïdale (voir caractéristique de la figure 3.10). 

Avec une répartition spéciale des deux bobines le long de l'entrefer, il est possi
ble d'obtenir une caractéristique très linéaire sur une large gamme de variation de l'an
gle β (voir caractéristique de la figure 3.11). 

Ces transducteurs inductifs fonctionnent normalement avec une fréquence de la 
tension d'alimentation U^ de 400 ou 500 Hz. Ceci permet de réduire remarquable-
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Fig. 3.10 Caractéristique d'un transducteur 
inductif normal. 

Fig. 3.11 Caractéristique d'un transducteur 
inductif spécial avec linéarité dans une large 
gamme. 

ment les dimensions du transducteur inductif par rapport à une alimentation à 50 Hz. 
Pour obtenir une tension de consigne constante, il est indispensable que l'amplitude 
de la tension d'alimentation U^ soit très constante. On atteint facilement une bonne 
constance avec une tension rectangulaire, parce qu'il suffit d'imposer ses limites positi
ves et négatives. Cette tension rectangulaire possède, en plus, l'avantage de fournir une 
tension déjà bien lissée après le redressement. Ainsi, les dispositifs de lissage sont plus 
simples à réaliser. 

3.2.7 Transducteur capacitif 
Une variante au transducteur inductif, décrit au paragraphe précédent, est le 

transducteur capacitif. Il est aussi peu sensible à l'usure et à un environnement corrosif. 
Un condensateur variable, composé de lames fixes et de lames mobiles (par rota

tion) permet de faire varier une tension alternative. Cette tension, à fréquence élevée, 
est captée par les lames mobiles. Selon la configuration géométrique, il est possible de 
réaliser différentes caractéristiques entre la tension captée et l'angle de rotation. Le 
transducteur capacitif doit, en général, être suivi d'un amplificateur, afin d'éviter de 
charger le condensateur variable. 

3.3 INDICATIONS GENERALES SUR LES ORGANES DE MESURE 

3.3.1 Généralités 
Les organes de mesure servent à la conversion d'une grandeur physique en une 

tension continue représentant normalement la valeur réelle à l'entrée d'un régulateur. 
Ces organes de mesure sont donc en principe des convertisseurs analogiques-analogi
ques (voir représentation schématique de la figure 3.12). A une grandeur d'entrée X 
(grandeur physique) correspond une grandeur de sortie, ou grandeur mesurée, sous 
forme d'une tension continue Ux^. 

Dans la plupart des cas, les organes de mesure se trouvent dans des circuits de 
réglage. Leur comportement statique et dynamique a une influence sur la stabilité du 
circuit de réglage fermé. On doit donc connaître leur fonction de transfert G(s). Une 
méthode équivalente consiste à déterminer leur facteur de transfert K pour le compor
tement statique et leur réponse indicielle pour le comportement dynamique. 

Soit Xn, la valeur de référence de X, et Ux Mn celle de UxM. Il faut que Xn et 
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(a) (b) 
Fig. 3.12 Représentation schématique d'un organe de mesure : (a) en grandeurs absolues; (b) en 
grandeurs relatives. 

C/XMn correspondent au même point de fonctionnement. On obtient ainsi, pour la 
grandeur physique exprimée en grandeurs relatives : 

X 
(3.6) x = 

Xn 
La grandeur mesurée relative est donnée par 

XM -
UxUn 

Pour plus de détails concernant les grandeurs relatives, voir paragraphe 7.1.5. 

(3.7) 

3.3.2 Caractéristique statique 
Normalement, la caractéristique statique xM = f(x), reliant la grandeur mesurée 

à la grandeur physique, est linéaire. Si, de plus, il y a proportionnalité selon la caracté
ristique de la figure 3.13, on a 

xM - χ 

et le facteur de transfert est 

K = 1 

(3.8) 

(3.9) 

Cependant, les organes de mesure présentent parfois une caractéristique non 
linéaire (voir fig. 3.14). On a alors 

*M = /(*) (3.10) 

Le facteur de transfert varie suivant le point de fonctionnement. Sa valeur peut être 

1 χ 
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Fig. 3.13 Caractéristique linéaire et propor- Fig. 3.14 Caractéristique non linéaire d'un 
tionnelle d'un organe de mesure. organe de mesure. 
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déterminée par linéarisation locale de la catactéristique (fig. 3.14). On obtient 

AxM 
K = (3.11) 

Ax 

A l'intérieur de la gamme de mesure, la caractéristique non linéaire doit être bien 
définie. Le point de fonctionnement ne peut pas se déplacer sur les portions en pointillé 
de la caractéristique de la figure 3.14. Le facteur de transfert y change en effet de 
signe, ce qui entraîne l'instabilité du circuit de réglage fermé, mis à part le fait que la 
grandeur mesurée xM n'est plus une mesure unique pour la grandeur physique x. 

Il va sans dire que les organes de mesure doivent fonctionner de manière irrépro
chable jusqu'aux limites prévues du fonctionnement normal. De plus, l'effet d'une sur
charge éventuelle doit être étudié en détail, ainsi que les dépassements transitoires lors 
de phénomènes de réglage. 

3.3.3 Décalage du point zéro (offset) 
Si dans les organes de mesure sont incorporés des amplificateurs, il est possible 

qu'un décalage de la caractéristique statique puisse se produire. Ceci se manifeste en 
particulier par un décalage du point zéro XMo(offset), de sorte que la caractéristique 
ne passe plus par l'origine. Ce décalage est représenté à la figure 3.14. 

Afin d'éviter des erreurs de mesure excessives, il est indispensable d'ajuster pé
riodiquement le point zéro à l'aide de potentiomètres adéquats qui se trouvent à l'in
térieur de l'organe de mesure. En général, ces organes de mesure possèdent un commu
tateur avec des positions "fonctionnement normal" et "ajustage du point zéro", afin de 
faciliter cette opération. 

3.3.4 Comportement dynamique 
Comme déjà mentionné, le comportement dynamique des organes de mesure 

influence de manière prononcée la stabilité des circuits de réglage. Il est donc impor
tant de connaître la fonction de transfert ou la réponse indicielle de ces organes. Le 
cas idéal est celui d'un comportement proportionnel sans retard (courbe 1 de la 
figure 3.15). Certains organes de mesure approchent ce comportement de manière sa
tisfaisante. D'autres, par contre, présentent un retard non négligeable (courbe 2 de la 
figure 3.15). Dans la plupart des cas, ce retard peut être exprimé par une ou deux 
constantes de temps. 

Fig. 3.15 Réponse indicielle d'un organe de mesure. 
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Ces retards sont souvent introduits par des circuits de lissage placés à la sortie 
d'un redresseur, afin de réduire l'ondulation provoquée par ce dernier. En effet, pour le 
réglage, seule la valeur moyenne du signal est intéressante. Le circuit de lissage doit pré
senter une atténuation assez forte à la pulsation de l'harmonique la plus importante. 
Ceci entraîne un déphasage important, pouvant compromettre sérieusement la stabili
té du circuit de réglage fermé. L'importance de ces questions exige que l'on étudie en 
détail les circuits de lissage. C'est ce que nous ferons à la section 4.5 en ce qui concerne 
leur réalisation et à la section 8.4 en ce qui concerne leur dimensionnement. 

Si le facteur de transfert est A'= 1 et si les retards de l'organe de mesure sont 
négligeables par rapport aux autres petites constantes de temps dans le circuit de réglage, 
l'organe de mesure n'intervient pas explicitement dans l'étude de stabilité du circuit 
de réglage. Dans les autres cas, on doit introduire un bloc de transfert dans la boucle de 
contre-réaction du circuit de réglage et en tenir compte lors de l'étude de stabilité. 

3.4 ORGANES DE MESURE LES PLUS IMPORTANTS 

3.4.1 Généralités 
Les figures 3.16 à 3.19 donnent un résumé des organes de mesure d'usage le plus 

courant. On y représente également leurs symboles, leurs caractéristiques et leurs ré
ponses indicielles. Il s'agit d'organes de mesure pour courant et tension (fig. 3.16), puis
sance, flux magnétique et fréquence (fig. 3.17), vitesse et déplacement (fig. 3.18) ainsi 
que température, pression, débit et force mécanique (fig. 3.19). Par la suite, on décrira 
brièvement le principe de fonctionnement de ces organes de mesure. Cette énumération 
n'est pas exhaustive. Elle a pour but de présenter quelques principes de mesure les plus 
importants, en se limitant à des organes de mesure analogiques. 

3.4.2 Mesure de courant continu 
La mesure de courant continu est effectuée à l'aide de transformateurs de courant 

continu, basés sur le principe des amplificateurs magnétiques ou de l'effet de Hall (voir 
No 1 de la figure 3.16). 

Une méthode de mesure très efficace fait appel au principe de compensation. Un 
circuit magnétique possède deux enroulements. Le premier est parcouru par le courant 
à mesurer, tandis que le deuxième (en général d'un nombre de spires plus élevé) conduit 
un courant de compensation fourni par un amplificateur. Ce courant de compensation 
est ajusté automatiquement par l'amplificateur, de sorte que le flux magnétique, mesu
ré par une sonde de Hall, soit nul. Le courant de compensation circule aussi au travers 
d'une résistance de précision. La tension entre les bornes de la résistance est ainsi une 
mesure pour le courant. 

Selon le principe de fonctionnement et la construction, la caractéristique est uni
directionnelle (ne mesurant que la valeur absolue) ou bidirectionnelle (en tenant compte 
de la polarité du courant continu/d). 

Pour le transformateur de courant continu se basant sur le principe de l'amplifi
cateur magnétique, la réponse indicielle présente une petite constante de temps à cause 
du lissage nécessaire sur la tension de sortie. Par contre, ce retard est négligeable pour 
les transformateurs de courant continu se basant sur l'effet de Hall. 
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No Mesure de Organe Symbole Caractéristique Réponse 
indicielle 
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Fig. 3.16 Organes de mesure pour courant et tension. 

Le transformateur de courant continu rend possible une séparation galvanique 
entre le circuit de mesure et le circuit à courant fort. 

Dans le cas d'installations avec convertisseurs de courant, il est possible de mesu
rer le courant continu directement sur le réseau alternatif, à l'aide d'un transformateur 
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No Mesure de Organe Symbole Caractéristique Réponse 
indicielle 

1 puissance transfor
mateurs 
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Fig. 3.17 Organes de mesure pour puissance, flux magnétique et fréquence. 

No Mesure de Organe Symbole Caractéristique Réponse 
indicielle 

1 vitesse dynamo 
tachy-
métrique -Λ 
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Fig. 3.18 Organes de mesure pour vitesse et déplacement. 
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de courant (alternatif) normal, suivi d'un redresseur (No 2 de la figure 3.16). Il est ju
dicieux d'effectuer la mesure sur les trois courants du réseau triphasé. Ainsi, les dépen
ses pour les circuits de lissage sont faibles, de plus, la constante de temps due au lissage 
reste très petite. 

Dans ce cas aussi, on obtient une séparation galvanique entre le circuit de mesure 
et le circuit à courant fort. 

No Mesure de Organe Symbole 

D> 
UdU 

Caractéristique 

^ M < 
I 

ύ 

Réponse 
indicielle 

I 1 7(0 

t 

1 température thermocouple 

thermomètre 
à résistance 

Uôi 

^ M " 

"7(0 

3 pression manomètre 
élastique JpM 

JpM 
"7(0 

4 débit débitmètre 
inductif 

1 
( W | 

O 
JQM 

JQM 

-17(0 

force dynamomètre 
mécanique avec 

extensomètres 
à résistance 

Γ 

Â 
M 

ι + UFM 

^ 7(0 

Fig. 3.19 Organes de mesure pour température, pression, débit et force mécanique. 
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Les shunts ne sont utilisés que pour des cas très simples ou pour des mesures de 
précision de courants continus (No 3 de la figure 3.16). La liaison galvanique entre cir
cuit à courant fort et circuit de mesure résultant de leur utilisation peut constituer un 
inconvénient, car une mise à la masse correcte est très difficile. 

La réponse indicielle présente une impulsion superposée due à l'inductance du 
shunt. On doit minimiser cette inductance par une construction adéquate, afin d'éviter 
des perturbations (bruit) sur la grandeur mesurée. 

3.4.3 Mesure de tension continue 
Pour la mesure de tension continue, on fait appel à des transformateurs de ten

sion continue basés sur le principe des amplificateurs magnétiques ou sur l'effet de 
Hall (No 4 de la figure 3.16). Le cas échéant, ces dispositifs peuvent aussi posséder une 
caractéristique bidirectionnelle. 

Concernant la séparation galvanique et le retard sur la réponse indicielle, les ob
servations faites pour le transformateur de courant continu restent valables. 

3.4.4 Mesure de courant et tension alternatifs 
Les courants et tensions alternatifs sont mesurés à l'aide de transformateurs de 

courant ou de tension normaux, suivis de redresseurs (No 5 et 6 de la figure 3.16). Il 
est avantageux d'effectuer la mesure sur les trois phases et d'utiliser, pour le redresse
ment, un pont triphasé. Ceci permet de diminuer sensiblement l'amplitude des harmo
niques et par conséquent de réduire la constante de temps due au lissage. 

On obtient, comme grandeur mesurée, une tension continue qui est proportion
nelle à la valeur efficace /eff °u C/eff? respectivement du courant et de la tension alter
natifs, à condition que ces grandeurs ne s'écartent pas trop de la forme sinusoïdale. 

3.4.5 Mesure de puissance 
La mesure de puissance dans un réseau alternatif s'effectue à l'aide de transfor

mateurs de mesure et de multiplicateurs analogiques (voir No 1 de la figure 3.17). La 
grandeur ainsi obtenue est une tension continue proportionnelle à la puissance active P. 

Dans le cas d'une mesure monophasée, la grandeur mesurée présente une forte 
composante alternative à 1OO Hz, qui demande un lissage assez important. En appli
quant la mesure sur les trois phases et en sommant les tensions de sortie des trois mul
tiplicateurs, les composantes alternatives se compensent et, théoriquement, la grandeur 
mesurée est complètement lisse. En réalité, à cause des asymétries, il reste un certain 
taux d'harmoniques, nécessitant un lissage faible. 

Si l'on ne prend pas la tension simple (tension de phase), mais une tension dé
phasée de 90° par rapport à celle-ci (ce qui est facile à réaliser dans un système triphasé 
symétrique en utilisant des tensions composées adéquates), la grandeur mesurée est pro
portionnelle à la puissance réactive Q. 

On peut aussi mesurer la puissance à l'aide d'un équipage de mesure électrodyna
mique qui contient en plus un enroulement de compensation. Le courant qui le traverse 
est fourni par un amplificateur et ajusté automatiquement, de sorte que la position 
de l'équipage de mesure reste constante (application du principe de compensation). 
L'équipage de mesure produit un couple qui est compensé par le couple opposé produit 
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par l'enroulement de compensation. Le courant de compensation circule aussi au tra
vers d'une résistance de précision. La tension entre les bornes de cette résistance est 
une mesure pour la puissance. Il est évident que ce procédé de mesure est moins rapide 
que la solution électronique. 

3.4.6 Mesure de flux magnétique 
Pour la mesure de flux magnétique, on fait appel à des sondes de Hall (No 2 de la 

figure 3.17). Il s'agit d'une petite plaque rectangulaire de matériel semiconducteur. 
Entre deux bornes, on applique une tension continue qui provoque la circulation d'un 
courant constant dans la direction longitudinale. Dans la direction transversale, on peut 
alors capter une petite tension qui est proportionnelle au flux magnétique Φ traversant 
la sonde de Hall. Cette tension doit être amplifiée par un amplificateur. 

3.4.7 Mesure de fréquence 
La mesure de fréquence peut être effectuée à l'aide d'un circuit oscillant et d'un 

discriminateur (No 3 de la figure 3.17). Ce dernier fournit une tension continue dont 
la valeur dépend du déphasage des deux tensions alternatives appliquées aux diagonales 
du discriminateur. Ce dispositif de mesure permet une mesure très sensible de la fré
quence / , mais seulement à l'intérieur d'une gamme de fréquence relativement étroite, 
à cause de sa caractéristique non linéaire. 

La tension de sortie du discriminateur présente des harmoniques très prononcées 
qui rendent indispensable un lissage important entraînant un retard sur la réponse 
indicielle. 

3.4.8 Mesure de vitesse 
Pour la mesure de vitesse (de rotation), on utilise d'habitude une dynamo tachy-

métrique (voir No 1 de la figure 3.18). Celle-ci est une petite génératrice à courant con
tinu avec une excitation par aimants permanents. Entre les deux balais du rotor, on 
obtient une tension continue proportionnelle à la vitesse n, dont la polarité est une 
indication pour le sens de rotation. 

Dans certains cas, les balais peuvent présenter un inconvénient à cause de l'usure 
ou de mauvais contacts dans un environnement corrosif. On fait alors appel à un alter
nateur tachymétrique (No 2 de la figure 3.18). C'est un petit alternateur synchrone 
avec un rotor à pôles permanents. La tension de l'enroulement triphasé est redressée. 
Elle est proportionnelle à la vitesse de rotation n. Une détection du sens de rotation 
n'est cependant pas possible. L'ondulation de la tension redressée présente à de faibles 
vitesses un certain inconvénient, car, dans ce domaine de fonctionnement, un lissage 
parfait de la tension ondulée introduirait des retards inadmissibles. A noter que la fré
quence de la tension fournie par le générateur tachymétrique est elle aussi proportion
nelle à la vitesse et que, par conséquent, la fréquence d'ondulation varie aussi. 

3.4.9 Mesure de déplacement 
La mesure d'un déplacement (chemin parcouru) est réalisée à l'aide d'un capteur 

inductif ou d'un potentiomètre (No 3 et 4 de la figure 3.18). 
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La gamme de mesure d'un capteur inductif est limitée à quelques millimètres. 
Son principe de fonctionnement est basé sur la variation de la réactance d'une bobine 
par suite de l'introduction d'un noyau ferromagnétique. La tension redressée aux bor
nes d'une résistance en série avec le capteur inductif est une mesure (non linéaire) pour 
le déplacement s. 

Lé plus souvent, on utilise des capteurs inductifs beaucoup plus efficaces se basant 
sur le principe d'un pont. On obtient ainsi une caractéristique linéaire (entre certaines 
limites) et bidirectionnelle, par rapport au point milieu. 

L'utilisation d'un potentiomètre bobiné entraîne une précision assez limitée, à 
cause des gradins existant entre deux spires et à cause du jeu entre la crémaillère et la 
roue dentée. 

3.4.10 Mesure de température 
La mesure de température est effectuée à l'aide de thermocouples ou de thermo

mètres à résistance (No 1 et 2 de la figure 3.19). 
Les thermocouples fournissent une tension continue de quelques mV, variant en 

fonction non linéaire de la température &. Il est nécessaire d'amplifier cette petite 
tension. 

Les thermomètres à résistance exploitent le phénomène de la forte variation de 
la résistivité de certains métaux (par exemple platine) en fonction de la température. 
Avec un diviseur de tension, composé d'une résistance variable avec la température et 
d'une résistance normale, on obtient une tension pour la grandeur mesurée qui est fonc
tion non linéaire de la température &. 

Les réponses indicielles des organes de mesure de température présentent norma
lement des retards considérables, qui souvent se composent de deux ou plusieurs cons
tantes de temps. 

3.4.11 Mesure de pression 
Pour la mesure de la pression de gaz ou de liquides, on peut utiliser des mano

mètres élastiques (No 3 de la figure 3.19). La pression est transformée d'abord en un 
déplacement. Ce dernier est ensuite mesuré par un potentiomètre ou un capteur induc
tif. La tension ainsi obtenue est pratiquement proportionnelle à la pression p. 

La réponse indicielle présente une allure oscillatoire amortie, à cause du système 
oscillant mécanique formé par le manomètre élastique. 

3.4.12 Mesure de débit 
Le passage de liquides dans une conduite (mesure de débit) peut être mesuré par 

un débitmètre inductif (No 4 de la figure 3.19). Il est constitué d'un court tube en maté
riel isolant, qui est inséré dans la conduite. On applique un champ magnétique constant 
par deux pôles excités à l'aide d'un courant continu. Il se produit alors dans le liquide 
circulant, une tension induite, qui est proportionnelle à la vitesse et, par conséquent, au 
débit Q du liquide. Dans ce but, il est nécessaire que ce dernier possède une certaine 
conductivité. La petite tension induite peut être captée à l'aide de deux électrodes de 
mesure et amplifiée par un amplificateur. 
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3.4.13 Mesure de force mécanique 
Pour la mesure d'une force mécanique (traction ou pression), on fait appel à un 

dynamomètre avec des extensomètres à résistance, jauge de contrainte (expression 
anglaise : strain gauge), que l'on trouve au No 5 de la figure 3.19. Leur résistance élec
trique varie d'une manière non linéaire avec l'allongement. Ce dernier est proportion
nel à la force mécanique F exercée sur un support de jauge métallique. Avec une résis
tance constante mise en série avec la jauge de contrainte, on obtient une tension Up^, 
qui est une mesure non linéaire de la force F. Pour augmenter la sensibilité, on utilise 
souvent quatre extensomètres formant un pont de mesure. 

D'autres organes de mesure de force mécanique font appel à la propriété de cer
tains matériaux magnétiques, dont la perméabilité μ varie considérablement si ce 
matériel est soumis à une force mécanique. L'effet piézo-électrique est également 
utilisé pour construire des organes de mesure de force mécanique. 

3.5 CONVERTISSEUR DE MESURE 

3.5.1 Disposition 
Dans des grandes installations, il est indispensable d'indiquer les valeurs mesurées 

à l'aide d'instruments indicateurs, d'enregistreurs, de compteurs, etc. dans le poste de 
commande. Parfois, la puissance des organes de mesure n'est pas suffisante pour alimen
ter plusieurs instruments. En plus, les distances entre le lieu de la mesure et le poste de 
commande sont souvent assez élevées (plusieurs centaines de mètres), ainsi, la résistance 
des lignes de transmission (lignes de signalisation) joue un rôle non négligeable. Finale
ment, des perturbations peuvent fausser des signaux ayant une puissance trop faible 
(voir sect. 2.4). 

Dans ce but, on utilise souvent des convertisseurs de mesure, comme indiqué 
schématiquement à la figure 3.20. La grandeur mesurée UxM SOUS la forme d'une ten
sion continue, et obtenue par un organe de mesure 1 quelconque (voir sect. 3.4), est 
transformée dans le convertisseur de mesure 2 en courant continu imposé Zx-M. Ce 
courant est fonction de UxM et reste indépendant de la charge. Cette dernière est for
mée, par exemple, par une longue ligne de transmission 3, par un instrument indicateur 

X Ux M — / ΙχΜ 

* 

Fig. 3.20 Représentation schématique de la disposition d'un convertisseur de mesure. 



46 ÉLECTRONIQUE DE RÉGLAGE ET DE COMMANDE 

4, par un enregistreur 5 et par une résistance de précision 6 montés en série. Aux bornes 
de la résistance 6, on obtient la tension UT, qui peut être utilisée comme valeur réelle à 
l'entrée d'un régulateur. C'est à ce point que le circuit est mis au point zéro commun 
de l'équipement de réglage et de commande. 

Parfois, l'organe de mesure 1 et le convertisseur de mesure 2 forment un seul dis
positif, fournissant le courant imposé IxM sans l'intermédiaire d'une tension continue. 
Ces dispositifs de mesure fournissant un courant continu imposé font appel au principe 
de compensation. Ils sont surtout construits pour la mesure de grandeurs pneumatiques 
et utilisés dans des processus chimiques ou métallurgiques. 

3.5.2 Caractéristique 
Normalement, toute la gamme de mesure, comprenant éventuellement des valeurs 

positives et négatives de la grandeur X à mesurer, tenant compte des valeurs maximales 
qui peuvent apparaître en cas de surcharge ou de dépassements transitoires, est repro
duite par un courant imposé, variant entre 0 et 20 mA, ou entre 4 et 20 mA (voir carac
téristiques aux figures 3.21 et 3.22). Ainsi, il est facile de normaliser les instruments 
pour les postes de commande. L'équipage de mesure est toujours le même. Ainsi, seuls 
le cadran et son échelle doivent être adaptés de cas en cas. 

mA i» /. 

Fig. 3.21 Caractéristique d'un convertisseur de mesure, courant imposé variant entre 0 et 20 m A. 

Fig. 3.22 Caractéristique d'un convertisseur de mesure, courant imposé variant entre 4 et 20 mA. 

La gamme de fonctionnement entre 4 et 20 mA possède l'avantage qu'une inter
ruption ou un court-circuit dans la ligne de transmission ou dans les instruments 
annexes est très facile à détecter, parce que le courant ^ M = 0 n'apparaît en aucun 
point de fonctionnement normal. 



CHAPITRE 4 

RÉGULATEURS 

4.1 INTRODUCTION 

4.1.1 Généralités 
Les régulateurs d'une part ont la tâche de comparer la valeur réelle avec la 

valeur de consigne et d'autre part doivent stabiliser le circuit de réglage. Dans ce 
but, on utilise, dans le domaine des réglages industriels, des régulateurs standard 
du type PI (proportionnel-intégrateur) ou PID (proportionnel-intégrateur-
dérivateur). Leurs montages et leur fonctionnement seront décrits aux sections 4.2 et 
4.3. On donnera, dans les paragraphes suivants, quelques indications générales sur 
les régulateurs et en particulier sur les amplificateurs opérationnels qui sont em
ployés pour la réalisation de ces régulateurs. Par conséquent, ces derniers sont sou
vent appelés amplificateurs de réglage. Ils traitent les signaux sous forme de tension 
continue. 

Les coefficients des régulateurs standard sont ajustables. Une fois ajustés, 
les coefficients restent fixes. L'ajustage optimal n'est donc possible que pour un 
seul point de fonctionnement du système à régler. Si les caractéristiques statiques et 
dynamiques de ce dernier varient dans de larges domaines, il y a des points de 
fonctionnement où l'amortissement dans le circuit de réglage n'est plus satisfai
sant, et où il peut même apparaître un risque d'instabilité. Dans ces cas critiques, 
on doit faire appel à des régulateurs adaptatifs. Leurs coefficients sont variables en 
fonction d'une tension de contrôle qui doit dépendre du point de fonctionnement, 
de sorte que le circuit de réglage est toujours stabilisé d'une manière optimale. 
Quelques possibilités de réalisation des régulateurs adaptatifs seront présentés à la 
section 4.4. 

Dans les réglages industriels il est souvent nécessaire d'introduire des circuits 
de lissage, soit pour réduire l'ondulation sur la tension de sortie de l'organe de me
sure (voir § 3.3.4), soit que la grandeur à régler présente déjà de fortes ondulations. 
Ceci est notamment le cas si le système à régler contient des convertisseurs de 
courant, des variateurs à courant continu ou des convertisseurs de fréquence 
(voir sect. XV.7.2 et XV. 12.6). On montrera à la section 4.5 que l'on peut com
biner avantageusement les circuits de lissage avec les amplificateurs de réglage. 

Parfois, les régulateurs doivent aussi présenter des caractéristiques non liné
aires. Il est assez souvent nécessaire de limiter la tension de sortie d'un régulateur, 
par exemple pour éviter une intervention trop brutale du régulateur lors de l'appa
rition de phénomènes transitoires importants. Les montages de limitation seront 
décrits à la section 4.6. Dans la même section, on présentera aussi des générateurs 
de fonctions non linéaires, comme on en a besoin, par exemple, pour linéariser la 
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caractéristique non linéaire d'un organe de mesure. Dans les réglages à temps 
optimal, on fait aussi appel à des caractéristiques non linéaires. Toujours dans la 
section 4.6, on décrira des dispositifs de formation de valeur maximale ou mini
male qui permettent, par exemple, de rendre opérante la tension la plus grande 
(ou la plus petite) de deux ou plusieurs tensions. 

Enfin, la section 4.7 sera consacrée aux régulateurs à action à deux ou trois 
positions. Ces dispositifs hybrides sont à employer si le système à régler exige à 
son entrée une intervention par tout ou rien. 

4.1.2 Amplificateur opérationnel 
Le symbole d'un amplificateur opérationnel est représenté par la figure 4.1. Il 

possède une entrée "moins" (-) et une entrée "plus" (H-). Une tension appliquée 
entre l'entrée (-) et le point zéro, avec l'entrée (H-) reliée à ce point zéro, provoque, 
en plus de l'amplification, une inversion de signe sur la tension de sortie Us. Par 
contre, une tension appliquée entre l'entrée (H-) et le point zéro, auquel est reliée 
l'entrée (-), est amplifiée sans inversion de signe. Pour plus de détails, voir chapitre 
VIII.3. 

Fig. 4.1 Symbole d'un amplificateur opérationnel. 

La flèche de la tension d'entrée est donc orientée de l'entrée (-) vers l'entrée 
(H-), parce que dans les montages suivants, l'entrée (+) est en général liée au point 
zéro (éventuellement par l'intermédiaire d'une résistance). Selon cette convention, 
la tension d'entrée Ue provoque une inversion de signe sur la tension de sortie Us. 

Dans les schémas de principe, les tensions auxiliaires H-£/a et -£/a nécessaires 
pour le fonctionnement des amplificateurs opérationnels ne sont pas représentées. 
Ces tensions auxiliaires sont très souvent désignées par +Vcc et -Vcc. 

Pour l'analyse de montages contenant des amplificateurs opérationnels, on fait 
habituellement les suppositions suivantes en correspondance avec un amplificateur 
opérationnel idéal : 

• amplification (en tension) infinie 
• résistance d'entrée infinie 
• résistance de sortie nulle 
• courants d'entrée nuls. 

La première supposition implique que la tension d'entrée Ue entre les entrées 
(-) et (H-) est nulle pour une tension de sortie finie. 

En réalité, ces suppositions sont assez bien vérifiées. Parfois, il s'avère nécessaire 
de tenir compte de l'amplification finie et en particulier de sa réponse harmonique 
(voir par exemple § 4.3.7). Souvent les courants d'entrée (courants de polarisation) ne 
sont pas négligeables. Pour éviter que ces derniers ne provoquent un décalage en ten-
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sion, on doit veiller à ce que les résistances des circuits externes, vues des entrées 
(-) et (+), soient égales. Cette précaution est superflue si l'amplificateur opération
nel possède des entrées à FET dont le courant de polarisation est extrêmement faible. 

4.1.3 Comparaison des valeurs de consigne et réelle 
La différence entre la valeur de consigne xc et la valeur réelle xT est appelée 

écart de réglage 

Xp Xn Xr (4.1) 

Pour former l'écart de réglage, on utilise presque exclusivement la comparaison à 
l'aide de résistances de comparaison Rc etRT. Elles sont reliées à l'entrée (-) d'un am
plificateur opérationnel (voir fïg. 4.2). 

Fig. 4.2 Comparaison des valeurs de consigne et réelle. 

La tension de consigne Uc de polarité positive est fournie par un potentiomètre 
(voir § 3.2.1). La tension réelle Ux est égale à la grandeur mesurée UxM d'un organe 
de mesure (voir § 3.3.1). Cette tension est appliquée avec la polarité négative par rap
port au point zéro commun. 

Afin d'obtenir une comparaison précise et constante entre les valeurs de con
signe et réelle, on doit, en général, utiliser des résistances de précision pour les résis
tances Rc et RT. 

Admettons que l'amplificateur opérationnel ait une amplification (en tension) 
infinie et un courant d'entrée négligeable. La deuxième supposition exige que la 
somme des courants incidents sur le noeud commun aux trois résistances RcR1QtR1 

doit être nulle. En plus, on peut admettre que l'entrée (-) de l'amplificateur opéra
tionnel possède le même potentiel que le point zéro commun, puisque la tension Ue 

entre les entrées (-) et (+) est nulle car l'amplification est supposée infinie. On a 
donc 

Uc U1 Us 

Rr 
+ 

* r Rl 

= 0 

De cette relation, on obtient pour la tension de sortie Us 

R^ 
us = \uc-—ur Rr 

Rc 

Rr 

(4.2) 

(4.3) 
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La tension de sortie U8 présente un changement de signe par rapport à la tension de 
consigne U0. 

Dans le domaine de l'électronique industrielle, il n'est pas usuel d'utiliser les 
entrées (+) et (-) de l'amplificateur opérationnel pour former la différence entre les 
valeurs de consigne et réelle, parce que cela comporterait, dans le cas général d'un 
amplificateur de réglage, des difficultés pour l'élaboration des réseaux de contre-
réaction. Si l'on n'utilise que l'entrée (-), il est indispensable que les deux tensions U0 

et UT possèdent des polarités différentes. 

4.1.4 Compensation du courant de polarisation 
L'influence du courant de polarisation (courant d'entrée de l'amplificateur 

opérationnel) s'annule lorsque la valeur équivalente des résistances connectées aux 
entrées (-) et (+) est la même pour chaque entrée. Il est donc nécessaire de relier 
l'entrée (+) de l'amplificateur opérationnel au point zéro commun par une résistance 
R0 (voir fig. 4.2). Dans ce cas particulier, la valeur de cette résistance doit être égale 
à la mise en parallèle des résistances RT, R0 et Ri, donc 

1 1 1 1 
— = — + — + — (4.4) 
RQ RC RT RI 

La résistance R0 peut être supprimée si le courant de polarisation de l'amplifi
cateur opérationnel est extrêmement faible. Dans ce cas, on peut relier l'entrée (+) 
directement avec le point zéro commun. 

4.1.5 Introduction de grandeurs relatives 
A l'aide des tensions de référence U0n, Um et U8119 qui doivent correspondre à un 

seul point de fonctionnement, on peut introduire des grandeurs relatives (voir § 7.1.5). 
Dans le cas particulier de la comparaison des valeurs de consigne et réelle, on désigne 
par xc la valeur de consigne (relative), par xT la valeur réelle (relative) et par xs le signal 
de sortie (relatif). Entre les tensions et les grandeurs relatives existent les relations 

U0 = X0 U0n (4.5) 

UT = XT Um (4.6) 

U8 = - * . U8n (4.7) 

Il est judicieux de référer la tension de sortie U8 à une valeur de référence néga
tive -U8n. Ainsi, le changement de signe dû à l'amplificateur opérationnel n'apparaît 
plus dans les relations exprimées en grandeurs relatives. 

Normalement, dans les schémas blocs des circuits de réglage, on ne tient pas 
compte d'éventuels changements de signe des régulateurs et d'autres dispositifs, 
parce que ces changements de signe dépendent fortement de la réalisation particu
lière de ces dispositifs. C'est seulement dans la réalisation pratique qu'il faut tenir 
compte des changements de signe, afin d'obtenir l'intervention correcte des régu
lateurs. Le cas échéant, on peut compenser un changement de signe en appliquant 
pour U0 une tension négative et pour U1 une tension positive. 
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En introduisant les relations (4.5) à (4.7) dans (4.3), on tire 

RiU0nI R0Urn \ 
X0 xT (4.8) 

^ c Usn \ ^ r ^cn 

Le signal de sortie xs doit être proportionnel à l'écart de réglage xe selon la rela
tion (4.1) : on constate que le facteur de x r dans (4.8) doit être égal à 1. 

Par conséquent, entre les tensions de référence U0n et Um, et les résistances de 
comparaison R0 et RT, la relation suivante doit être respectée 

^ - = ^ - (4.9) 
R0 RT 

C'est la relation fondamentale pour la comparaison des valeurs de consigne et 
réelle dans tous les régulateurs. Les résistances R0 etRT permettent une pondéra
tion des tensions U0n et Um. 

4.1.6 Régulateur P 

En tenant compte de (4.9), l'équation (4.8) se réduit à 

xs = K(x0-xT) = Kx6 (4.10) 

avec le facteur de transfert 
^i Ucn R\ UTn 

K = - ί - ^ = — — ^ (4.11) 
R0 Usn RT Usn 

La deuxième expression découle de la relation fondamentale (4.9). 
Le signal de sortie xs est donc proportionnel à l'écart de réglage xe. Le montage 

de la figure 4.2 réalise non seulement la comparaison des valeurs de consigne et réelle, 
mais aussi la fonction d'un régulateur proportionnel, le régulateur P. 

On remarque que le facteur de transfert K ne dépend pas seulement des résis
tances montées sur l'amplificateur opérationnel, mais aussi des tensions de référence 
U3n & UonoxxUsnet Um. 

4.1.7 Configuration générale d'un amplificateur de réglage 
Les amplificateurs de réglage sont composés d'un amplificateur opérationnel et 

d'un réseau de contre-réaction adéquat. Cette contre-réaction a pour but de donner à 
l'amplificateur de réglage une fonction de transfert déterminée, apte à stabiliser le cir
cuit de réglage. En plus, on réalise, sur les amplificateurs de réglage, la comparaison 
entre valeur de consigne et valeur réelle (voir § 4.1.3). 

Généralement, on utilise des régulateurs standard tels que les régulateurs P 
(proportionnel), PI (proportionnel-intégrateur) et PID (proportionnel-intégrateur-
dérivateur). 

Dans le cas le plus général, le montage extérieur de l'amplificateur de réglage 
consiste en trois quadripôles, dont deux bornes de chacun d'eux sont reliées au point 
zéro commun (voir fîg. 4.3). Les admittances Y0 (s), YT (s) et Yf (s) donnent les rela
tions entre les courants de sortie (pour le quadripôle court-circuité à la sortie) et les 
tensions d'entrée. Selon la théorie générale des quadripôles (voir chap. IV.6), ces ad-
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Fig. 4.3 Configuration générale d'un amplificateur de réglage. 

mittances correspondent aux admittances de transfert en court-circuit Y21. Afin de 
simplifier l'écriture, on omet ici l'indice 21. 

Ainsi, on peut établir les relations suivantes 

(4.12) 

(4.13) 

(4.14) 

(4.15) 

/ c = Yc (s) Uc 

It=-Yt (s) Ur 

If = Yf(s)Us 

Ces trois courants doivent respecter l'équation 

Ic+I1+If = 0 

Pour la tension de sortie, on obtient 

Yc (s) 

I f ( O 

Yr(S) 1 

Yc(S) . 
(4.16) 

En introduisant les grandeurs relatives selon les relations (4.5) à (4.7), on obtient le 
signal de sortie 

Yc(S) Uçn 

Yf(S) usn 

Yr(S) Urn 

Yc(S) U0n 

La comparaison entre valeur de consigne et réelle n'est respectée que pour 

Yt(S) U1n 

(4.17) 

Yc(s) Ucn 

= 1 (4-18) 

Dans ce cas, la comparaison est correcte, même pour des phénomènes transitoires. Si 
la relation (4.18) n'est vérifiée que pour s = O, la comparaison entre valeurs de con
signe et réelle est correcte seulement en régime établi. Dans ce cas particulier, il faut 
distinguer le comportement transitoire de la valeur de consigne de celui de la valeur 
réelle lors de l'étude de stabilité. 
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4.1.8 Fonction de transfert 
A l'aide de la fonction de transfert GR(s) d'un régulateur, on peut transformer 

l'équation (4.17). En tenant compte de (4.18), on obtient la forme générale 

* s = GR(s)(xc-xT) = GR(s)x€ 

qui correspond au schéma bloc représenté à la figure 4.4. 

(4.19) 

Xn O • < GR(s) 

Fig. 4.4 Schéma bloc d'un régulateur. 

4.2 REGULATEUR PI 

4.2.1 Généralités 
La figure 4.5 représente le schéma de principe d'un régulateur PI (proportionnel-

intégrateur). Il possède un circuit de contre-réaction formé d'un condensateur Cx mis 
en série avec la résistance R1. 

-CZI-

1« 

Fig. 4.5 Schéma de principe d'un régulateur PI. 

Dans le cas présent, les trois quadripôles se réduisent à de simples bipôles. En 
comparant avec la configuration générale de la figure 4.3, on tire 

Yc(s) = — 
Rc 

Yr(S) = — 

Yf(S) 

R1 + 

s C1 

1 + SRiC1 

(4.20) 

(4.21) 

(4.22) 

s C, 
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Si l'on introduit ces expressions dans la relation générale (4.17), en tenant 
compte de la relation fondamentale (4.9), on tire 

1 + SZi1C1 Ucn 

s Rc C1 U, 
(Xc-xr) (4.23) 

sn 

4.2.2 Compensation du courant de polarisation 
Pour le calcul de la résistance R0 située à l'entrée (+) de l'amplificateur opéra

tionnel, on peut considérer les courants de polarisation comme constants. La compen
sation doit se faire en considérant le régime établi, c'est-à-dire pour s = 0. Ainsi, l'impé
dance du circuit Ri, Ci dans la contre-réaction devient infinie. Par conséquent, seules 
les résistances Rc et RT, qui apparaissent en parallèle par rapport à l'entrée (-), sont à 
prendre en considération. On obtient donc 

1 1 1 
= — + — (4.24) 

^O ^ c ^ r 

4.2.3 Fonction de transfert 
Dans le cas présent (régulateur PI), la fonction de transfert résulte de la comparai

son entre les équations (4.19) et (4.23). On en tire 

1 + sTn 
GR(s) = î- (4.25) 

où la constante de temps 

Tn=RiC1 (4.26) 

est appelée dosage de la corrélation d'intégrale. Par contre, la constante de temps 

T1 = Rc C1 — = Rr C1 - ^ - (4.27) 

est la constante de temps d'intégration. L'équivalence des deux expressions de T1 

découle de la relation fondamentale (4.9). La constante de temps d'intégration T{ est 
proportionnelle au produit Rc Cx et au rapport des tensions de référence Usn/Ucn, ou 
proportionnelle à RTCi et UsnjUm. 

4.2.4 Réponse harmonique 
L'allure du module de la réponse harmonique, tracée à l'aide de l'approximation 

par droites, est donnée à la figure 4.6. 
Pour des pulsations ω élevées, la réponse harmonique est constante et égale à la 

composante proportionnelle. Ce résultat est obtenu d'une manière simple en transfor
mant l'équation (4.25), à savoir 

1 T 1 
GR(S) = + — = +K (4.28) 

s T1 Tx s Tx 

où la composante proportionnelle est 
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log|GR(jcj)| 

Fig. 4.6 Réponse harmonique d'un régulateur PI. 

Tn R\ ^cn ^ l ^ rn 
K — — 

Ά ^ c ^ s η tfri/sn 

logco 

(4.29) 

Elle est égale au facteur de transfert du régulateur P. Ce résultat est évident puisque le 
régulateur PI se réduit à un régulateur P en court-circuitant le condensateur C1. 

La réponse harmonique présente une pulsation de coupure à ω= IjTn. 
La prolongation de la droite de pente - 1 , inhérente à la composante intégrale selon le 
premier terme de (4.28), coupe l'axe log lGR(j co)l = 0 ou I GR(J ω)I = 1 à ω = 1/7V 

4.2.5 Réponse indicielle 
L'expression de la fonction de transfert selon (4.28) se prête particulièrement 

bien à la détermination de la réponse indicielle TR(O- A partir de la relation générale, 
on obtient 

L [ T R ( O ] = -GR(S) = — " + 
K 

s2T{ 

(4.30) 

d'où l'on tire par la transformation de Laplace inverse 

T R ( O = — + K (4.31) 

Ά 
Cette réponse indicielle est représentée à la figure 4.7. A l'instant initial (t = 0), 

on observe un saut égal à K, correspondant à la composante proportionnelle. Ensuite 
7R(r) augmente linéairement en fonction du temps t en correspondance avec la com
posante intégrale. 

La constante de temps Tn, en tenant compte de (4.29), peut aussi être exprimée 
par 

Tn=KTi (4.32) 

On peut donc déterminer T[ et Tn expérimentalement à partir de la réponse indicielle, 
comme indiqué à la figure 4.7. 

La valeur de la réponse indicielle augmente pour t -> «> théoriquement jusqu'à 
7 R ( 0 -* °°- En réalité, la tension de sortie d'un amplificateur opérationnel est limitée 
par sa tension de saturation. Pour enregistrer expérimentalement la réponse indicielle, 
il est nécessaire d'appliquer à l'entrée de l'amplificateur de réglage une petite variation 
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TR(O-I 

I 

1 

I 

1 
1 

Tn -^ ^ 

t 

Fig. 4.7 Réponse indicielle d'un régulateur PI. 

de la tension Uc (ou U1), de sorte que la tension de sortie reste, pour une grande partie 
du phénomène transitoire, dans les limites données par la saturation, afin de relever 
correctement la composante intégrale. 

4.2.6 Détermination des éléments 
Pour l'emploi d'un régulateur PI dans un circuit de réglage, on donne normale

ment les constantes de temps T1 et Tn. Ces valeurs sont déterminées à partir d'une 
étude de stabilité assurant que le circuit de réglage est stable et bien amorti (voir 
chap. 7). Il s'agit ensuite de choisir les éléments de l'amplificateur de réglage, c'est-à-
dire les résistances Rc, RT et Ri et la capacité C1. 

En premier lieu, on choisit Rc et R1, en tenant compte de la charge admissible 
par les organes de consigne et de mesure, tout en se conformant à la relation fonda
mentale (4.9). Le choix devrait être fait, en général, entre les limites de 10 et 100 k£2. 
De l'équation (4.27), on tire ensuite la capacité C1, à savoir 

Tx Ucn 
C1 = — — (4.33) 

^ c ^ s η 

Enfin, la résistance Ri découle de (4.26) 

Ri = — (4.34) 
Ci 

Cependant, un inconvénient résulte du fait que la constante de temps d'intégra
tion ne peut pas être ajustée à l'aide d'un potentiomètre (résistance variable). On modi
fie donc souvent le montage représenté à la figure 4.5 comme on le décrira au para
graphe suivant. 

4.2.7 Ajustage de la constante de temps d'intégration par un potentiomètre 
Le montage de la figure 4.8 permet l'ajustage de la constante de temps d'inté

gration Ji par la position du curseur du potentiomètre R. Ce dernier est branché entre 
la sortie de l'amplificateur opérationnel et le point zéro commun. 

Le circuit de contre-réaction se présente alors sous forme d'un quadripôle. Pour 
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l'admittance Yf (s), on obtient 

Y((s) = — = 
U, 1 

Rx + Ri + 

(4.35) 

s C1 

avec 0 < ρ < 1, où ρ est la position relative du curseur; R; est la résistance interne du 
potentiomètre. Cette dernière dépend de la position ρ du curseur, à savoir 

Ri = - ; = P(I-P)R (4.36) 
1 1 

PR (I-P)R 

Fig. 4.8 Schéma de principe d'un régulateur PI avec potentiomètre pour l'ajustage de la constante 
de temps d'intégration. 

De la relation générale (4.17) découle le signal de sortie 

14- S(R1 + R1) C1 Ucn 

x* = 
s ρ Rc C1 U1, 

(X0-X1) (437) 

En comparant cette relation avec les expressions (4.19) et (4.25), on obtient, pour les 
constantes de temps, 

Tx = P Rc C1 

U1 

U, 
,KC-

et 

Tn = (R1+R1) C1 ^R1C1 

(4.38) 

(4.39) 

La deuxième relation pour Tn est valable pouri^ <Rlf condition qui est normalement 
satisfaite. R{ devient maximale pour ρ = 0,5 et l'on a R{ = R/4. La constante de temps 
d'intégration T1 est proportionnelle à ρ et peut être ajustée facilement. 

A la figure 4.9, on a indiqué schématiquement l'influence d'une variation de ρ et 
de JR1 sur l'allure de la réponse harmonique. En augmentant p, on décale la réponse 
harmonique vers le bas, tout en maintenant inchangée la pulsation de coupure ω = 1/Jn. 
Si, par contre, R1 est augmentée, la pulsation de coupure ω = IjTn se déplace vers la 
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log|GR (JG))I 

Fig. 4.9 Indication schématique de l'influence d'une augmentation de ρ et de R1 sur la réponse 
harmonique d'un régulateur PL 

gauche en augmentant la composante proportionnelle et en laissant inchangée la com
posante intégrale (droite de pente -1). 

4.3 REGULATEURPID 

4.3.1 Généralités 
Le régulateur PID (proportionnel-intégrateur-dérivateur) possède un quadripôle 

comme circuit de contre-réaction. Le schéma de principe correspondant est représenté 
par la figure 4.10. Par rapport au régulateur PI, on a ajouté un circuit RC composé de 
R2 et C2. 

C1 

Fig. 4.10 Schéma de principe d'un régulateur PID. 

Les admittances Yc(s) et YT(s) sont identiques à celles d'un régulateur PI [voir 
équations (4.20) et (4.21)]. Pour déterminer Yf (s), on fait appel à la figure 4.11, qui 
représente le schéma équivalent du circuit de contre-réaction, en supposant que l'en
trée (-) de l'amplificateur opérationnel se trouve au niveau du point zéro commun. 
A l'aide de l'impédance intermédiaire Z, on obtient selon le principe du diviseur de 
tension 

U1 = Us = —z Us (4.40) 
R7 + Z l + # 2 / Z 
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R2 Γ ' 

^ = > 
" Iv 

I 

1 

Fig. 4.11 Schéma équivalent du circuit de contre-réaction de la figure 4.10. 

avec 
1 1 

— = s C2 + 
Z R1 + 1/SC1 

s C2 + 
s C1 

1 + 5 ^ 1 C1 

Le courant If nous intéresse particulièrement. Il est donné par 
U1 SC1 

/ f = - — - J7i 
^ 1 + 1/5 C1 1 + SZi1C1 

d'où 

rf(s) = — = 
£4 

s C1 

( 1 + s R1 C1 ) ( 1 + s R2 C2 ) + s R2 C1 

(4.41) 

(4.42) 

(4.43) 

Si l'on introduit ce résultat, en tenant compte des expressions (4.20) et (4.21), 
dans la relation générale (4.17), on obtient, en respectant la relation fondamentale 
(4.9) pour la comparaison des valeurs de consigne et réelle 

(l + sRlCl)(l + sR2C2) + sR2Cl U0n 
X* = ( * c - * r ) ( 4 · 4 4 ) 

SR0C1 U, 

4.3.2 Compensation du courant de polarisation 
Dans le cas d'un régulateur PID, l'impédance du circuit de contre-réaction 

devient, elle aussi, infinie en régime établi. La résistance ^ 0 P o u r la compensation du 
courant de polarisation dépend donc uniquement de R0 et de RT, à savoir 

1 

Cette expression correspond à celle d'un régulateur PL 

1 1 

R0 Rr 

(4.45) 

4.3.3 Fonction de transfert 
Une comparaison entre (4.44) et (4.19) montre que, pour le régulateur PID, la 

fonction de transfert est donnée par 

(1+STn)(I +s Ty) 
GR(s) = 

ST1 

avec 
(1 +S^ n ) ( I +sTv) = (1 +S^ 1 C 1 ) ( I +SR2C2) + SR2C1 

(4.46) 

(4.47) 
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et 
^sn ^ _ ^sn 

T1 = Rc C1 — = Rt C1 — (4.48) 

Dans le deuxième terme de (4.48), on a tenu compte de la relation fondamentale (4.9). 
La constante de temps d'intégration T1 est identique à celle d'un régulateur PI. 

On remarque toutefois au numérateur deux constantes de temps distinctes Tn et Ty. 
La constante de temps Tn est (comme dans le cas du régulateur PI) dénommée dosage 
de la corrélation d'intégrale, tandis que Ty est appelée dosage de la corrélation de 
dérivée. 

4.3.4 Détermination des constantes de temps Tn et Ty 

Les constantes de temps Tn et Ty du régulateur PID sont définies par l'équation 
(4.47). Leurs valeurs dépendent des éléments Ri, Ci, R2 et C2 du circuit de contre-
réaction. Pour trouver une relation entre ces grandeurs, on écrit l'équation (4.47) sous 
la forme 

1 + s(Tn+Ty)+s*TnTy = 1 + S(R1C^R2C2 + R2C1) + S^R1C1R2C2 

(4.49) 
En égalant terme à terme les deux membres en s et s2, on obtient les deux équations 
suivantes 

Tn +Ty = RiC1 +R2C2 +R2C1 (4.50) 

TnTy = R1C1R2C2 (4.51) 

De la deuxième relation, on tire 

/vi C1 R2 C2 

Ty = -L-L^-JL (452) 

Tn 

Introduite dans (4.50), il en résulte, après une multiplication par Tn, l'équation de 
deuxième ordre en Tn 

T^-(RiC1, +R2C2 +R2C1) Tn+R1C1R2C2 = 0 (4.53) 

On obtient la même équation en Ty, en éliminant d'abord Tn. Les racines de ces équa
tions quadratiques respectivement en Tn et Ty sont 

R1 C1 +R2 C2 +R2 C1 Λ I'(R1C1 + R2 C2+R2C1)
2

 n „ n „ 
l n y ± / K1 C1 K2 C2 

2 |/ 4 
(4.54) 

Lorsque Tn > Ty, le signe positif est valable pour Tn, tandis que le signe négatif donne 
la valeur de Ty. 

4.3.5 Réponse harmonique 
L'allure du module de la réponse harmonique (approximation par droites) est 

indiquée à la figure 4.12. On distingue trois parties différentes : une droite de pente 
-1 pour de petites valeurs de ω (composante intégrale), une droite horizontale pour 
des valeurs moyennes de ω (composante proportionnelle) et une droite de pente +1 
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Fig. 4.12 Réponse harmonique d'un régulateur PID. 

pour des valeurs élevées de ω (composante dérivée). Ces trois parties découlent de la 
fonction de transfert (4.46). 

La prolongation de la droite de pente - 1 correspondant à la composante intégrale 
coupe l'axe log ω (correspondant à log lGR (jco)l = 0 ou lGR(jco)l=l) 2ίω=1/Τ{. 
Les deux pulsations de coupure à ω = 1/ Tn et 1/Γν délimitent respectivement la com
posante proportionnelle et la composante dérivée. La position de la droite horizontale 
correspond à une valeur de la réponse harmonique égale à Tn/ T1 (voir fig. 4.12) comme 
dans le cas d'un régulateur PI. 

4.3.6 Réponse indicielle 
Comme point de départ pour déterminer la réponse indicielle, on transforme la 

fonction de transfert selon (4.46) sous la forme 

(4.55) GR(S) = 

On en tire 

1 

s T1 

+ Tn + T 

Ά 
+ s 

Tn τν 

T1 

1 1 Tn + Ty Tn Ty 
L [ 7 R ( 0 ] = - GR(s) = - 1 — + - 2 v- + - = - ^ 

s s T1 s Τ{ T1 

(4.56) 

^R 

I 

1 

Tn + rv ' 
Ά , 

(/>' 

I 

I 

! 

Γι 

t 

Fig. 4.13 Réponse indicielle d'un régulateur PID. 
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et par la transformation de Laplace inverse 

t T1 
T R ( O = - + - „ 

T1 T1 

+ Tv Tn Tv 

— + - 2 - 1 δ(ο Ά 
(4.57) 

Le troisième terme TnTyJT1 dans (4.56), indépendant de s, donne, après la transforma
tion de Laplace inverse, une impulsion de Dirac 8(t) multipliée par le facteur ΤηΤν/Τ{. 

La réponse indicielle est représentée à la figure 4.13. En t = 0 apparaît une impul
sion de Dirac, tandis que pour t > 0, on a, en principe, le comportement d'un régulateur 
PI dont la composante proportionnelle est égale à (Tn + Tv)/T{. On remarque que la 
composante proportionnelle ainsi définie ne correspond pas à la valeur définie par la 
réponse harmonique (fig. 4.12). Cette différence provient du fait que la représentation 
par droites de la réponse harmonique n'est qu'une approximation. La différence est 
d'autant plus élevée que Tn et Ty sont voisins. 

4.3.7 Influence d'une amplification finie 
En réalité, l'impulsion de Dirac apparaissant sur la réponse indicielle n'est pas 

observable. La fonction de transfert donnée par l'équation (4.46) est idéalisée par le 
fait qu'on suppose infinie l'amplification (en tension) de l'amplificateur opérationnel. 
Le calcul de la fonction de transfert avec une amplification finie est relativement com
plexe. On se limitera par la suite à une déduction qualitative, qui donne des résultats 
satisfaisants, à l'aide de la réponse harmonique (voir fig. 4.14). 

log ω 

Fig. 4.14 Réponse harmonique d'un régulateur PID en tenant compte d'une amplification finie 
de l'amplificateur opérationnel. 

Pour de très petites valeurs de ω, c'est-à-dire pour ω -> 0, les condensateurs Cx et 
C2, dans le circuit de contre-réaction, présentent une impédance 1/coC très élevée : 
on peut considérer la boucle de contre-réaction comme étant ouverte. La tension de 
sortie est donc 

Us = -AnUe (4.58) 

A0 est l'amplification statique et Ue est la tension entre l'entrée (-) de l'amplificateur 
opérationnel et le point zéro commun. Cette tension dépend de U0 et U1 où les résis-
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tances Rc et RT forment un diviseur de tension (voir figure 4.10). Pour Ue, on obtient 

R R 
Ue = — Ue — U1 (4.59) 

Rc + R1 Rc+ RT 

Si l'on introduit des valeurs relatives, on trouve pour le signal de sortie xs - -UjUsn 

R1 Ucn I Rc U1n \ 
xs = A0 xc x r = K0 (xc - xt ) (4.60) 

Rc+R, C/sn \ RtUcn J 
OÙ 

r A R f UCTI A UTTI U c î l ΪΛΪΛΛ 

K0 = A0 = A0 (4.61) 

est le facteur de transfert de l'amplificateur de réglage pour ω -> 0. Ce facteur de trans
fert est K0 > 1. Pour de très petites valeurs de ω, la réponse harmonique est limitée à 
K0 (voir fig. 4.14). 

Pour des valeurs moyennes de ω, la réponse harmonique est déterminée par le 
réseau de contre-réaction et l'amplification finie n'a pratiquement aucune influence. 
Dans ce domaine de ω, l'allure de la réponse harmonique correspond pratiquement au 
cas d'un amplificateur de réglage idéal. L'asymptote de la composante intégrale XJsT1 

coupe l'horizontale donnée par K0 à la pulsation de coupure ω = l/Ta. La composante 
intégrale devient opérante pour ω > l/r a . 

Pour des valeurs très élevées de ω, les condensateurs C\ et C2 du réseau de contre-
réaction présentent pratiquement un court-circuit. C'est particulièrement le condensa
teur C2 qui provoque un court-circuit du réseau de contre-réaction vers le point zéro 
commun, en éliminant l'efficacité de la contre-réaction. Le facteur de transfert dépend 
de nouveau de l'amplification finie de l'amplificateur opérationnel. Dans ce domaine 
de ω, on doit tenir compte de sa réponse harmonique (droites en traits mixtes de la fi
gure 4.14) qui dépend de la pulsation de coupure co0. 

La droite de la composante dérivée (pente +1) et celle de l'amplificateur opéra
tionnel (pente -1) se coupent à cod. Pour ω > ω^, la réponse harmonique de l'amplifi
cateur de réglage est égale à celle de l'amplificateur opérationnel. La composante dérivée 
n'est opérante qu'entre ω = l/Tv et ω^. 

En réalité, on constate l'apparition d'oscillations mal amorties à une pulsation ω 
très élevée (proche de ωd). Ceci provient du fait que la boucle formée par le réseau de 
contre-réaction et l'amplificateur opérationnel se trouve très proche de la limite de sta
bilité. Effectivement pour ω très élevée, le réseau de contre-réaction provoque un 
déphasage proche de -90°, comme on le voit en (4.43) avec s -> °°. De même, l'ampli
ficateur opérationnel présente un déphasage proche de -90°, de sorte que le déphasage 
total vaut presque 180°. 

Pour pallier cet inconvénient, on doit monter en série avec le condensateur C2 de 
la figure 4.10 une résistance de faible valeur. Celle-ci amène le déphasage du réseau de 
contre-réaction vers 0° pour ω -> °°. Ceci permet de rendre la boucle de contre-réaction 
bien amortie. Comme on le démontrera au paragraphe 4.5.5, cette résistance introduit 
une constante de temps de filtrage dans l'amplificateur de réglage. Il en résulte une pul
sation de coupure à ω = 1/Tb (voir fig. 4.14). A cause de l'amplificateur opérationnel, 
on obtient une autre pulsation de coupure à ω = 1/ Tc. 

A l'allure de la réponse harmonique représentée à la figure 4.14 correspond la 
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fonction de transfert 

GR(s) = K0 

(l+sTn)(l + sTy) 
(4.62) 

( l T S r a ) ( l r S r b ) ( l + s r c ) 

où la constante de temps T2, est très élevée, alors que les constantes de temps T0 et Tc 

sont très petites. 
Pour des applications pratiques, on peut considérer que 1 <sTa et Ty>T0> Tc. 

Ainsi, l'équation (4.62) se réduit à 

(1+STn)(I+ s Ty) (\+sTn)(l +s Ty) 
GK(S) = K0 

sTa s T1 

comme dans le cas idéal. La constante de temps Ta est donc 

Ta = K0T1 

(4.63) 

(4.64) 

Le cas échéant, les petites constantes de temps Ty5 et Tc sont à prendre en consi
dération lors de l'étude de stabilité du circuit de réglage. 

4.3.8 Détermination des éléments 
L'analyse de la stabilité d'un circuit de réglage fournit les constantes de temps 

T1, Tn et Ty et il faut en déduire les valeurs des éléments Rif Ci, R2 et C2. On com
mence par fixer les valeurs des résistances de comparaison Rc et RT, comme dans le cas 
d'un régulateur PI (voir § 4.2.6). Ce choix étant fait, Ci découle de l'équation (4.48), 
à savoir 

TU TU 
(4.65) 

Les constantes de temps Tn et Tv sont fonction des valeurs des éléments Rx, R2 

et C2. On peut choisir de façon plus ou moins arbitraire un de ces éléments, par exem
ple, C2. Les relations 

R1C^R2(C1 +C 2 ) = Tn+Ty 

RiCiR2C2 = Tn Ty 

[voir aussi les équations (4.50) et (4.51)] donnent, pour .R1 et R2 

R, = 

R7 = 

1 

2 C1 

1 / 2 Cx+C2 

(Tn +Ty) +V(Tn +Ty) -4T„Ty— 

(4.66) 

(4.67) 

(4.68) 

1 

2 ( C 1 + C 2 ) 
(Tn +Ty)' (Tn +Ty) - ATnTy 

C1 + C 2 

C, 
(4.6 

Pour que le réseau de contre-réaction soit réalisable, il faut que 

C1 +C2 < (Tn + Ty)2 

C7 ATnTy 
(4.70) 

Cette condition est en général satisfaite, si l'on fixe C2 > Cx. Il est à noter que le cas 
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Tn = Ty ne peut pas être réalisé : on aurait 
^2 

(Γη+ 7V) C1 + C2 C1 

ι < — - = 1+ — 
4 Γ η Γ ν 

(4.71) 
C2 C2 

en contradiction avec l'inégalité (4.70). 
La figure 4.15 présente un abaque permettant de déterminer Ri et R2 en fonc

tion de Τν/Τη avec Cx /C2 comme paramètre. 

I RiCiZTn 

11 R2C2ZTy 

VRiCiZTn 

TyZTn 

1 
0 0,2 0,4 0,6 0,8 1,0 

Fig. 4.15 Abaque pour déterminer les résistances .R1 et R2 d'un régulateur PID. 

Le montage d'un régulateur PID selon la figure 4.10 présente deux désavantages. 
D'une part, il n'est pas possible d'ajuster la constante de temps d'intégration T1 à l'aide 
d'un potentiomètre. D'autre part, il y a une dépendance entre les deux circuits Rx Cx et 
R2C2 ne permettant pas d'ajuster les constantes de temps Tn et Tv d'une manière indé
pendante. 

4.3.9 Ajustage indépendant des constantes de temps 
Le montage représenté par le schéma de principe de la figure 4.16 permet d'évi

ter les inconvénients mentionnés à la fin du paragraphe précédent. En connectant le 
réseau de contre-réaction au curseur d'un potentiomètre R situé à la sortie de l'ampli-
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Fig. 4.16 Schéma de principe d'un régulateur PID avec ajustage indépendant des constantes de 
temps. 

ficateur opérationnel, il est possible de faire varier la constante de temps d'intégration 
T1 d'une manière simple. Ce montage correspond à celui déjà étudié pour le régulateur 
PI (voir fig. 4.8). 

On obtient une séparation entre les deux circuits RC en utilisant un deuxième 
amplificateur opérationnel en montage suiveur, inséré dans le réseau de contre-réaction. 

On trouve pour l'admittance du réseau de contre-réaction avec la supposition que 
R/4 < R2 

s C1 1 
Yf(s) = ρ - — (4.72) 

1 + s R1 C1 14- SR2C2 

d'où l'on tire à l'aide de la relation générale (4.17) 

(1 + SR1C1)(I-^sR2C2) Ucn 

SPR0C1 
— ( * c - * r ) (4.73) 

Une comparaison avec l'expression (4.46) de la fonction de transfert du régulateur PID 

log ω 

Fig. 4.17 Indication schématique de l'influence d'une augmentation de p, ̂ 1 et ^ 2 sur la réponse 
harmonique d'un régulateur PID. 
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montre que les constantes de temps sont maintenant données par 

(4.74) T1 = PR0C1-^-

Tn = R\Ci 

Ty = R2C2 

us„ 
= ρ RT C1 — 

utn (4.75) 

(4.76) 

d'où il découle que Tx dépend de p, Tn de R1 et Ty de R2. La réalisation du cas parti
culier avec Tn = Τν ne pose aucune difficulté. 

L'influence d'une augmentation de p, R1 et R2 sur l'allure de la réponse harmo
nique est indiquée schématiquement à la figure 4.17. 

4.4 REGULATEURS ADAPTATIFS 

4.4.1 Généralités 
Les caractéristiques des amplificateurs de réglage traités aux paragraphes précé

dents sont déterminées par les résistances R et les capacités C. Dans un cas d'applica
tion spécifique, les valeurs de ces éléments sont choisies une fois pour toutes et restent 
ensuite fixes. Pour satisfaire des exigences élevées, il est parfois nécessaire de faire appel 
à des régulateurs adaptatifs en fonction des caractéristiques statiques et dynamiques 
variables d'un système à régler. 

Dans ce but, il existe selon le cas particulier deux possibilités : d'une part, la 
variation continue des coefficients d'un régulateur en maintenant sa structure (par 
exemple régulateur PI), d'autre part, le changement de structure du régulateur (par 
exemple passage d'un régulateur PI à un régulateur I et vice-versa). Dans le premier cas, 
l'adaptation se fait à l'aide de signaux analogiques sous forme de tension continue, Ils 
agissent sur un multiplicateur analogique, combiné avec l'amplificateur de réglage. Dans 
le deuxième cas, la commutation d'une structure à l'autre est réalisée à l'aide de com
mutateurs électroniques, commandés par des signaux logiques. 

Quelques possibilités pour la réalisation de régulateurs adaptatifs seront présen
tées dans les paragraphes suivants. Comme introduction, on présente d'abord l'adapta
tion d'une constante de temps et ensuite deux variantes pour un régulateur PI. Par la 
suite, on présentera un montage qui permet le changement de structure d'un régulateur 
PI à un régulateur I. Enfin, on traitera brièvement le problème de l'imposition d'une 
valeur initiale à la composante intégrale d'un régulateur PI ou PID. 

4.4.2 Adaptation proportionnelle d'une constante de temps 
Nous allons d'abord étudier les possibilités existantes pour adapter la constante 

de temps d'un dispositif de retard du premier ordre. La figure 4.18 présente une pre
mière possibilité. 

De la condition selon laquelle la somme des courants à l'entrée (-) de l'amplifica
teur opérationnel doit être nulle, on peut établir pour le montage indiqué à la figure 4.18 

— + — 2 ! - + - i = 0 (4.77) 
R 1/sC R 
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Fig. 4.18 Schéma de principe d'une adaptation proportionnelle d'une constante de temps pour un 
dispositif de retard du premier ordre. 

La tension de sortie du multiplicateur M est donnée par 

Um =KmUyUs (4.78) 

Km est un facteur constant, inhérant au multiplicateur. Le plus souvent celui-ci est 
égal à Km = 0,1 V"1. Uv est la tension de contrôle variable, permettant l'adaptation de 
la constante de temps. Avec la relation (4.78), on peut éliminer la tension Um. De 
l'équation (4.77), on tire après quelques modifications 

1 
Us = U. 

1 + s RC KmUv 

La constante de temps 

T = RCKmUv 

est donc proportionnelle à la tension de contrôle Uv. 

(4.79) 

(4.80) 

R 

o C = > 
V, 

R 

-CZD-

M 

^ 1 j _ X 

ï 
Fig. 4.19 Schéma de principe d'une adaptation inversement proportionnelle d'une constante de 
temps pour un dispositif de retard du premier ordre. 
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4.4.3 Adaptation inversement proportionnelle d'une constante de temps 
Pour le montage représenté à la figure 4.19, on peut établir la relation 

U1 

R 

U, U, 
+ — = 0 

\/sC R 
(4.81) 

La tension de sortie du multiplicateur M est maintenant égale à la tension de sortie Us, 
d'où 

Us = KmUvU{ 

Cette relation permet d'éliminer la tension intermédiaire U{ et l'on tire 

Un U, 
1 + sR C/KmUv 

La constante de temps 

T = RC/KmUy 

(4.82) 

(4.83) 

(4.84) 

est maintenant inversement proportionnelle à la tension de contrôle Uv. Elle varie donc 
hyperboliquement avec Uv. 

Dans ce cas, il faut veiller à ce que l'amplificateur opérationnel ne soit pas saturé 
en régime normal. Ceci peut apparaître, lorsque la tension Uv est très faible. 

L'utilisation de l'un ou l'autre des deux montages dépend de l'adaptation la plus 
favorable de la constante de temps, proportionnelle ou inversement proportionnelle à 
la tension de contrôle. 

4.4.4 Régulateur PI avec adaptation proportionnelle de la constante de temps 
d'intégration 

La figure 4.20 montre un régulateur PI où l'on a introduit un multiplicateur dans 
le circuit de contre-réaction. 

Fig. 4.20 Schéma de principe d'un régulateur PI avec adaptation proportionnelle de la constante 
de temps d'intégration. 

La tension de sortie du multiplicateur M est donnée par la relation (4.78). L'ad-
mittance Y{ (s) du circuit de contre-réaction est donc donnée par 

s C1 Km Uv U 
Yf(s) = — I + SR1Ci 

(4.85) 
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Par conséquent, le signal de sortie xs du régulateur PI découle de la relation géné
rale (4.17) en respectant la relation fondamentale (4.9) pour la comparaison des valeurs 
de consigne et réelle. On tire 

1 + SR1C1 Ucn 

xs = (xc - xT) (4.86) 
s R0 C1 Km Uw Usn 

Par rapport à l'équation (4.23) d'un régulateur PI normal, on constate que le dénomi
nateur présente maintenant le facteur supplémentaire Km Uv. La constante de temps 
d'intégration est donc 

sn sn 
T1 = Rc C1 Km Uy = RT C1 Km Uy (4.87) 

^cn U1n 

et le dosage de la corrélation d'intégrale 

Tn = R1C1 (4.88) 

La constante de temps d'intégration du régulateur PI peut donc être adaptée par 
la tension Uy et, plus précisément, T1 varie proportionnellement avec Uv. 

Lorsqu'il s'agit de faire varier la constante de temps d'intégration T1 de manière 
inversement proportionnelle à c7v, on ne doit pas disposer le multiplicateur dans le cir
cuit de contre-réaction, mais à la sortie de l'amplificateur opérationnel, comme dans le 
montage représenté par la figure 4.19. 

Cependant, la constante de temps Tn reste invariable. S'il est aussi nécessaire de 
faire varier cette dernière, il faut modifier le montage de la figure 4.20 comme on le 
décrira dans le paragraphe suivant. 

4.4.5 Régulateur PI avec adaptation proportionnelle des deux constantes de temps 
La figure 4.21 représente un montage d'un régulateur PI permettant l'adaptation 

des deux constantes de temps. Le circuit de contre-réaction est composé : d'un disposi
tif de retard du premier ordre, contenant un premier multiplicateur Mi pour l'adapta
tion selon la figure 4.18, d'un deuxième multiplicateur M2 et du condensateur C. 
Comme le système de retard du premier ordre change le signe entre les tensions Us et U1, 
il est nécessaire d'appliquer au deuxième multiplicateur la tension de contrôle Uy{ 
avec la polarité négative. 

L'admittance Yf (s) du circuit de contre-réaction est donnée par 

If S C Km{ Uy\ 
Yf(s) = — = ^^1 (4.89) 

Us 1 +SR1C1KnnUyn 

où Kmi est le facteur du multiplicateur M2 commandé par la tension Uy\ et Kmn celui 
du multiplicateur Mi commandé par la tension Uvn. 

De l'équation générale (4.17), on tire le signal de sortie xs du régulateur 

1+sRt C1KnnUvn U0n 

s Rc CKmï Uyj Usn 

La constante de temps d'intégration est 

— (Xc - * r ) (4-9°) 

^sn r, ~ „ TT ^sn 
T1 = RCCKmi Uvi — = R1CKmi Uvi — (4.91) 
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Fig. 4.21 Schéma de principe d'un régulateur PI avec adaptation proportionnelle des deux cons
tantes de temps. 

et le dosage de la corrélation d'intégrale 

Tn = ^ i Ci^mn^vn (4.92) 

Il est maintenant possible d'adapter les deux constantes de temps indépendam
ment l'une de l'autre grâce aux tensions de contrôle c7vi et Uyn. 

On peut aussi construire un régulateur PID adaptatif de la même manière. Dans 
ce cas, il est nécessaire de prévoir, dans le circuit de contre-réaction, un deuxième dis
positif de retard du premier ordre adaptatif, monté en série avec celui qui est indiqué à 
la figure 4.21. 

4.4.6 Commutation à l'aide de FET 
La commutation à Vaide de FET (Field Effect Transistor) est particulièrement 

favorable pour la réalisation de régulateurs adaptatifs à structure variable. Dans ces cas, 
on utilise le FET pour enclencher et déclencher des résistances à l'entrée d'un ampli
ficateur opérationnel. 

Le comportement d'un FET à canal ρ comme commutateur peut être déduit de 
sa caractéristique représentée à la figure 4.22 (voir chap. VII. 7). Lorsque la tension £/GS, 

7DS 

D o—»—» -oS 

GS 
"UGS>0 

Fig. 4.22 Symbole et caractéristique d'un FET. 
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entre la base (gâte) G et la source S, est nulle, le FET conduit et présente une résistance 
interne Ri de quelques 10 à 100Ω. Si, par contre, cette tension est suffisamment posi
tive (t/G S > 0), soit comprise environ entre 5 et 10 V, le FET est bloqué et sa résistance 
interne est pratiquement infinie et cela dans une gamme de £/Ds comprenant toutes les 
tensions négatives, jusqu'à UOS = + 1V. La tension £/Ds est mesurée entre le drain D 
et la source S. 

Si le FET est connecté par sa source S à l'entrée (-) d'un amplificateur opéra
tionnel (voir fig. 4.23), la tension UGS est sensiblement égale à la tension de commande 
Ucm, car la tension à l'entrée de l'amplificateur opérationnel est pratiquement nulle. 
Afin d'éviter que la tension aux bornes D et S du FET bloqué puisse devenir plus grande 
que + 1V environ, afin de rendre ce FET conducteur, on monte une diode vers le point 
zéro commun. Cette diode limite la tension aux bornes du FET (entre D et S) à quel
ques dixièmes de Volt. Si le FET est conducteur ( Ucm = 0), la diode ne dérange pas, 
parce que la tension £/DS reste très petite. 

Fig. 4.23 FET connecté à l'entrée d'un amplificateur opérationnel. 

La tension de commande Ucm peut être dérivée d'un signal logique. Le signal de 
commande c = 1 (Ucm = 5 V par exemple) provoque l'état de blocage du FET. Par con
tre, le signal de commande c = 0 (UCm=0 V) entraîne la conduction du FET, comme 
indiqué dans la caractéristique de la figure 4.22. 

Le signal logique de commande c déclenche le commutateur électronique pour 
c = 1 et l'enclenche pour c = 0. 

Il existe des circuits intégrés comprenant plusieurs FET et diodes dans le même 
boîtier. 

4.4.7 Régulateur adaptatif à structure variable 
La figure 4.24 représente le schéma de principe d'un régulateur adaptatif permet

tant le passage de la structure PI à la structure I et vice-versa. Ce régulateur possède 
deux étages. Un premier étage avec l'amplificateur opérationnel A1 présente une struc
ture variable. Comme on le démontrera par la suite, on obtient un comportement PD 
(proportionnel-dérivateur) ou P (proportionnel), selon l'état de conduction des FET F1 

et F2. Le deuxième étage avec l'amplificateur opérationnel A2 présente un comporte
ment I (intégrateur). Par conséquent, le régulateur global possède un comportement PI 
(proportionnel-intégrateur) ou I (intégrateur). Il faut remarquer qu'entre la tension de 
sortie Us et la tension de consigne Uc il n'y a pas de changement de signe (mise en série 
de deux amplificateurs opérationnels). 

Supposons que les signaux de commande digitaux soient 

= 0 C2 = 1 (4.93) 
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Fig. 4.24 Schéma de principe d'un régulateur adaptatif à structure variable (structure PI et I). 

Le FET Fi est donc conducteur et le FET F2 est bloqué. Le circuit de contre-réaction 
composé des résistances R1 et R2 et du condensateur C2 est actif. On obtient l'admit-
tance Yf (s) à partir de l'équation (4.43) en faisant le passage à la limite Ci -> °°. On en 
tire 

Yf(s) = 
1 

(4.94) 
R1 (1 + SR2C2) + R2 

La tension intermédiaire U{ découle de (4.16), avec Yc(s) - l/Rc et YT(s) = l/RT 

Rc \ K 
Pour le deuxième étage, on trouve facilement que 

1 
Ux = 

sRC 
U 

(4.95) 

(4.96) 

En éliminant C/j, on obtient après introduction de grandeurs relatives (où il faut 
poser Us = +xsUsn) et en tenant compte de la relation fondamentale (4.9) 

R1 +R2 1 + SR1R2C2I(R^R2) Ucn 
( * c ~ * r ) (4.97) 

R sRcC 

Cette expression correspond à celle d'un régulateur PL En particulier, la constante de 
temps d'intégration est 

R Usn R Usn 

T1 = Rc C — = Rr C -^- (4.98) 
R^R2 Uc R1 + R2 UTn 

et le dosage de la corrélation d'intégrale 

Tn = ^ 2 ^ 2 (4.99) 
^ 1 + R2 

On va étudier un deuxième état pour les signaux de commande digitaux, à savoir 

C1 = 1 ; c2 = 0 (4.100) 
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Maintenant le FET Fi est bloqué et le FET F2 est conducteur. Dans la contre-réaction 
de l'amplificateur A1, seule la résistance R3 est opérante. Avec Yf(s) = 1/R3, on obtient 

^ 3 / Rc \ 
Ui = \UC- — UA (4.101) 

Pour le deuxième étage, la relation (4.96) est toujours valable. Ainsi l'on obtient 
pour le signal de sortie en grandeurs relatives 

R3 1 U0n 
xs = ( * c " * r ) (4-102) 

R sRcC Usn 

On a maintenant un comportement intégrateur où la constante de temps d'intégration 
est 

R Usn R i/sn 

T1 = — Rc C — - — RT C — (4.103) 
^ 3 ^cn ^ 3 Um 

Selon la valeur de R3 par rapport à R1 + R2, on peut réaliser les constantes de 
temps d'intégration différentes pour chaque configuration. Lors du choix des éléments, 
on doit veiller à ce que la tension intermédiaire U1 reste toujours dans les limites impo
sées par la saturation de l'amplificateur opérationnel. 

Le montage de la figure 4.24 présentant deux étages possède un avantage impor
tant : aucun saut de tension ne peut apparaître sur le signal xs lors de la commutation 
d'une structure à l'autre. Ces commutations ne provoquent donc pas d'à-coups et de 
discontinuités dans le circuit de réglage. 

4.4.8 Valeur initiale pour la composante intégrale 
Un cas particulier de régulateur adaptatif se présente lorsqu'il est nécessaire d'im

poser une valeur initiale pour la composante intégrale lors de l'enclenchement d'un 
régulateur PI ou PID. Ceci est souvent indispensable non seulement pour réduire la 
durée du phénomène transitoire au moment de l'enclenchement, mais surtout si une 
mauvaise valeur initiale du signal de sortie xs pourrait provoquer une surcharge tempo
raire du système à régler. 

Un montage adéquat est représenté à la figure 4.25 dans le cas d'un régulateur PI. 
Si les signaux de commande logiques sont 

C1 = 0 ; c2 = 1 ; C3 = 1 (4.104) 

le FET Fi est conducteur et les deux autres sont bloqués. Le montage travaille en fonc
tionnement normal comme un régulateur PI. 

Si par contre 

C1 = 1 ; C2 = 0 ; C3=O (4.105) 

le FET Fi est bloqué et les deux autres sont conducteurs. Par conséquent, les résis
tances de comparaison Rc et RT sont déclenchées. Sur l'amplificateur opérationnel 
intervient la tension Ue par l'intermédiaire de la résistance Re. Dans le circuit de contre-
réaction se trouve la résistance Rf en parallèle avec R1 et C1. 

L'admittance Yf (s) de cette contre-réaction est 

1 SC1 l-h S(R1-^Rf)C1 
Yf(s) = — + ! = ^J LLA (4.106) 

Rf 1 + SR1C1 Rf (1+SR1C1) 
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Fig. 4.25 Schéma de principe d'un régulateur PI avec imposition de la valeur initiale pour la com
posante intégrale. 

Par analogie avec la relation (4.16), on obtient 

Rf 1 + s R1 C1 

UP 
(4.107) 

Re 1 + S(Zi1 +Rf)C1 

En régime établi, la tension de sortie atteint la valeur -UeRf/Re, tension à laquelle 
se charge le condensateur C1. Afin que le temps d'adaptation de la tension soit bref, il 
faut que la résistance Rf soit très faible par rapport à R1. Cependant cette valeur ne 
peut pas être choisie librement, car cette résistance charge l'amplificateur opérationnel, 
et ceci même en fonctionnement normal lorsque Us est positive, à cause de la diode 
combinée avec le FET F2. 

Si l'on passe de nouveau à la configuration des signaux de commande indiquée en 
(4.104), la tension de sortie Us part de la valeur initiale imposée selon la relation (4.107). 

Enfin, si les signaux de commande logiques sont 

= 1 C2 = 0 1 (4.108) 

les FET F1 et F3 sont bloqués et F2 est conducteur. Cet état correspond au cas précé
dent, en posant Re = °°. On tire de (4.107) que dans ce cas la tension de sortie tend 
vers la valeur Us = 0. 

4.5 CIRCUITSDELISSAGE 

4.5.1 Généralités 
La tension continue fournie par les organes de mesure est souvent ondulée ou 

présente des perturbations superposées à fréquence élevée. Puisque seule la valeur 
moyenne est intéressante pour le réglage, il est indispensable d'éliminer l'ondulation 
par des circuits de lissage, appelés aussi filtres de lissage. 

Dans ce but, on utilise dans le domaine de l'électronique industrielle des circuits 
RC passifs ou actifs. Dans ce deuxième cas, les circuits RC sont combinés avec des am
plificateurs opérationnels. Ces montages seront présentés dans les trois paragraphes 
suivants. Souvent, les circuits de lissage sont aussi combinés directement avec les cir
cuits RC des amplificateurs de réglage (voir § 4.5.5). 
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Les circuits de lissage influencent la stabilité des circuits de réglage. Les pro
blèmes inhérents au choix optimal des constantes de temps des circuits de lissage 
seront étudiés à la section 8.4. 

4.5.2 Circuit de lissage passif du premier ordre 
Le circuit de lissage le plus simple est indiqué à la figure 4.26. Il présente la rela

tion entre la tension de sortie Us et la tension d'entrée Ue 

U* 
1/sC 

R + 1/sC ue 

1 

1+sRC 
U. (4.109) 

ut 

R 

-LZZh 

Fig. 4.26 Circuit de lissage simple. 

Si la tension de sortie Us et la tension d'entrée Ue se réfèrent à la même tension 
de référence, la fonction de transfert est 

1 
G(s) = 

1 + sT 

avec la constante de temps 

T = RC 

(4.110) 

(4.111) 

Ce circuit de lissage présente donc le comportement d'un dispositif de retard du 
premier ordre. 

4.5.3 Circuit de lissage passif du deuxième ordre 
Pour déterminer la fonction de transfert du double circuit RC de la figure 4.27, 

on fait avantageusement appel à la configuration du diviseur de tension indiqué à la 
figure 4.28. Les éléments Cx, R2 et C2 sont concentrés, dans l'impédance Z, pour 
effectuer un calcul intermédiaire. On en tire successivement 

^i 
Rx + Z 

Ue = 
1 

1+R1/Z 
U. (4.112) 

* i 

-CZJ-
Cx 

-CZl· 
C2; 

Fig. 4.27 Circuit de lissage double. 
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Fig. 4.28 Schéma équivalent du circuit de lissage double de la figure 4.27. 

avec 
1 1 

— = s C1 + = SC1 + 
Z R2+ l/s C2 

d'où l'on tire 

s C2 

1 + s R2 C2 

U1 = 
1 

1 +SR1C1 +SR1C2I (\ + sR2C2) 

1 + SR2C2 

(1 + SR1C1) (1 + SR2C2) + SR1C2 

U» = 

U» 

La tension de sortie Us est liée à la tension intermédaire U1 par 

Us = 
1/5C2 

# 2 + l/sC2 

Ux = 
1 

1+SR2C2 

U1 

En éliminant U1, on obtient pour la tension de sortie 

1 
U Ue 

(1 + SR1C1) (1 + SR2C2) + SR1C2 

La fonction de transfert est donc donnée par 

1 

(4.113) 

(4.114) 

(4.115) 

(4.116) 

G(s) -
( 1 + s T1 ) ( 1 + s T 

Lorsque 

R1C2< R1C1 +R2C2 

ou, ce qui est équivalent, R1 < R2, 

T1 * R1C1 

T2 = R2C2 

Si la relation (4.118) n'est pas 

2 ) 

on a approximativement 

respectée, on doit appliquer 

(4.117) 

(4.118) 

(4.119) 

(4.120) 

le procédé développé 
au paragraphe 4.3.4 afin de déterminer les constantes de temps T1 et T2. 
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Ce circuit de lissage possède le comportement d'un dispositif de retard du deu
xième ordre. 

Afin d'éviter que les circuits de lissage passifs ne soient chargés par les éléments 
alimentés par la tension Us, il est en général nécessaire de monter un amplificateur 
opérationnel en montage suiveur à la sortie du circuit de lissage. A ce moment, on peut 
aussi combiner les circuits RC directement avec un amplificateur opérationnel, comme 
le démontrera un exemple dans le paragraphe suivant. 

4.5.4 Circuit de lissage actif du deuxième ordre 
La figure 4.29 montre la possibilité de réaliser un circuit de lissage actif du deu

xième ordre. A l'entrée se trouve un circuit RC avec les deux résistances R/2 et le con
densateur C1, tandis qu'en contre-réaction avec l'amplificateur opérationnel est situé 
un deuxième circuit RC avec les éléments R et C2. 

Fig. 4.29 Circuit de lissage actif du deuxième ordre. 

L'étude de ce montage peut se baser sur les relations générales démontrées au 
paragraphe 4.1.7. Dans le cas présent, on doit tenir compte du fait que le montage ne 
possède qu'une seule entrée avec la tension Ue. Le réseau compris entre Ue et l'entrée 
(-) de l'amplificateur opérationnel est un quadripôle. 

Le schéma équivalent pour ce circuit d'entrée est représenté à la figure 4.30, 
compte tenu du fait que l'entrée (-) de l'amplificateur opérationnel se trouve pra
tiquement au niveau du point zéro commun. A l'aide de ce schéma équivalent, on 
tire 

1 
L = 

Z Ue 

R/2 +Z R/2 

avec 
— = s C1 + 

1 

1 + R/2 Z 

1+SRCJ2 

Ue 

R/2 

R/2 R/2 

d'où découle 

Ye(S) = 
1 

tt R(l + sRCx/4) 

(4.121) 

(4.122) 

(4.123) 
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Fig. 4.30 Schéma équivalent du circuit d'entrée de la figure 4.29. 

L'admittance de la contre-réaction est égale à 

1 \ + sRC2 

Yf(s) = - + sC2 = -
R R 

Par analogie avec la relation (4.16), la tension de sortie est donnée par 

U. 
Ye(s) 

Yf(s) 
£4 

1 

(\ + SRCJ4) (l + sRC2) 
Ue 

(4.124) 

(4.125) 

A l'aide de grandeurs relatives, avec Ue =xe Uen et Us = - xs Usn, où l'on 
pose Usn = Uen, on obtient la fonction de transfert 

1 
G(s) = (4.126) 

(\ + sTl)(\ + sT2) 
où les constantes de temps sont 

T1 = RC1 / 4 (4.127) 

T2=RC2 (4.128) 

Le montage de la figure 4.29 présente donc la fonction de transfert d'un dispositif de 
retard du deuxième ordre. 

4.5.5 Régulateur PID avec circuits de lissage 
Un exemple de combinaison d'un régulateur PID avec des circuits de lissage est 

représenté à la figure 4.31. Dans ce cas, les deux circuits d'entrée dépendant de U0 et 
U1 sont des quadripôles, contenant chacun un condensateur, respectivement Cc et C1. 
En plus, une résistance R3 est insérée dans le circuit de contre-réaction en série avec 
le condensateur C2. Comme on le démontrera, on obtient ainsi le comportement d'un 
circuit de lissage du deuxième ordre, superposé au comportement d'un régulateur PID. 

Pour le circuit d'entrée de la tension de consigne U09 on obtient par analogie avec 
l'équation (4.123) 

Yc(s) = (4.129) 
Rc(l + sRcCJ4) 

et pour le circuit d'entrée de la tension réelle U1 

1 
Yr(S) = 

RT(l + sRTCT/4) 
(4.130) 
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C1 

Fig. 4.31 Schéma de principe d'un régulateur PID avec circuits de lissage. 

Le circuit de contre-réaction est représenté par le schéma équivalent de la figure 
4.32. Il est similaire à celui de la figure 4.11. L'impédance Z est maintenant donnée par 

1 1 1 s C2 s C1 

Z R3 +1/s C2 R^lIsC1 \ + sR3C2 1 + SR1C1 

Les équations (4.40) et (4.42) sont toujours valables. Ainsi, on tire 

s C1 (I+ s R3C2) 

(4.131) 

Yf(s) = 
(1 + sR1 C1) (1 + sR2C2) + SR2C1 + sR3C2 [1 + S(R1 +R2)C1] 

(4.132) 
Si l'on suppose 

RcCc=RTCr (4.133) 

et si l'on tient compte de la relation fondamentale (4.9) pour la comparaison des 
valeurs de consigne et réelle, on déduit de la relation générale (4.17) 

x* = 
(I+sR1 C1) (I+ sR2C2) + SR2C1 + sR3C2 [I+ s(R1+R2)C1] 

SR0C1 (\ + sRcCJ4)(l + SR3C2) 

(*c - * r ) (4.134) 

Par rapport à l'équation (4.44), on constate la présence des facteurs (1 + sRcCc/4) 
et (1 4- 5^3C2) au dénominateur, et du terme SR3C2 [ 1 +S(R1 + R2)C1 ] au numéra
teur. Cette dernière expression ne change pas le caractère PID du régulateur, tandis que 
les deux facteurs supplémentaires au dénominateur provoquent un comportement ana
logue à celui d'un circuit de lissage du deuxième ordre, avec les constantes de temps 

et 
T1 = R0CJA 

T2
 = R$c2 

(4.135) 

(4.136) 



RÉGULATEURS 81 

Fig. 4.32 Schéma équivalent du circuit de contre-réaction de la figure 4.31. 

4.5.6 Régulateur PID avec filtre pour la valeur de consigne 
Pour terminer cette section, consacrée aux circuits de lissage, on mentionnera 

encore la possibilité de combiner le filtre pour la valeur de consigne avec un régulateur 
PID. Dans ce cas, le filtre ne sert pas au lissage d'une ondulation, mais il doit être intro
duit sur la valeur de consigne pour réduire le dépassement de la grandeur réglée, lors de 
variations de la valeur de consigne, à cause des raisons mentionnées au paragraphe 3.2.4. 

Au lieu d'utiliser le montage séparé selon la figure 3.7, on peut faire appel au 
montage de la figure 4.31. Dans ce cas, on omet le condensateur Cr (c'est-à-dire on a 
C1 = 0). Ainsi le filtrage n'intervient pas sur la valeur réelle, mais uniquement sur la 
valeur de consigne. Une variation de cette dernière est retardée par la constante de temps 
temps^cCc/4. 

Il est évident que cette même disposition peut aussi être prévue sur l'entrée d'un 
régulateur PI. 

4.6 DISPOSITIFS NON LINEAIRES 

4.6.1 Généralités 
Pour la réalisation de dispositifs non linéaires, on fait appel à de petites diodes en 

utilisant leur caractéristique qui est fortement non linéaire entre le domaine de conduc
tion et le domaine de blocage. Dans ce but, des diodes spéciales de type à fil d'or sont 
particulièrement appropriées. Celles-ci possèdent une tension directe faible (0,2 à 0,3 V) 
avec une petite résistance différentielle et une résistance de blocage très élevée. Comme 
on le montrera ci-dessous, ces diodes sont combinées avec des résistances et des amplifi
cateurs opérationnels. Il est ainsi possible de construire des limiteurs, des générateurs 
de fonctions non linéaires, ainsi que des dispositifs de formation de valeur maximale ou 
minimale. 

4.6.2 Limitation avec diodes en contre-réaction 
Une méthode possible pour limiter la tension de sortie d'un amplificateur opéra

tionnel prévoit une contre-réaction par deux diodes, comme l'indique la figure 4.33 
pour le cas d'un amplificateur inverseur avec limitation. La sortie de l'amplificateur 
opérationnel est reliée par les potentiomètres P1 et P2 aux tensions auxiliaires -£/a et 
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Fig. 4.33 Limitation avec diodes en contre-réaction sur un amplificateur inverseur. 

+U3 constantes, qui correspondent aux tensions d'alimentation des amplificateurs 
opérationnels. 

Lorsque les tensions au curseur des potentiomètres par rapport au point zéro 
commun sont Ui < 0 et U2 > 0, les diodes Dt et D2 sont bloquées et n'ont aucune 
influence sur le fonctionnement de l'inverseur. On a donc 

K 
Rt 

R, 
ue 

Dans le cas des diodes bloquées, les tensions CZ1 et CZ2 sont données par 

U1=(I-U1)U9-C11Ut 

U2=(l-a2)Us+a2Ua 

(4.137) 

(4.138) 

(4.139) 

Fig. 4.34 Tensions U1 et U1 du montage limiteur selon la figure 4.33. 
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avec les positions relatives des curseurs 0 < (K1 < 1 et 0 < a2 < 1. L'allure de ces ten
sions en fonction de la tension de sortie Us est représentée à la figure 4.34. 

En supposant des diodes idéales, lorsque la tension U1 atteint la valeur zéro, la 
diode D1 conduit. Le curseur du potentiomètre P1 est alors relié directement à l'entrée 
de l'amplificateur opérationnel. La tension U1 est donc maintenue à la valeur zéro. La 
résistance CK1R du potentiomètre P1 se trouve en parallèle avec la résistance de contre-
réaction Rf. 

Pour R < Rf, la variation de la tension de sortie est donnée par 

(X1R 
AUS = Δ £/e (4.140) 

Si, de plus, R <Re, on voit que la tension de sortie ne varie que très peu en fonction 
de la tension d'entrée Ue. La tension de sortie reste pratiquement limitée à la valeur 

Us = - ^ - UB (4.141) 
1 - C K 1 

Cette relation est déduite de l'équation (4.138), où l'on a posé Ux - 0. 
De (4.141), on tire la position OL1 du curseur pour limiter la tension de sortie à la 

valeur Us, à savoir 

(4.142) 
tfa + % 

Le même phénomène se produit lorsque la tension U2 devient égale à zéro, c'est-
à-dire lorsque la diode D2 conduit. La variation de la tension de sortie est 

a2R 
AUS = --?— AUe (4.143) 

La tension de sortie reste alors limitée à la valeur 

CZs = - - ^ - υΛ (4.144) 
1 -OL2 

d'où l'on tire la position a2 du curseur afin de limiter la tension de sortie à Us < 0 

OL2 = — (4.145) 

ua-us 
La caractéristique résultante est représentée à la figure 4.35. Pour que la limita

tion soit aussi parfaite que possible, il faut que R < Re. La valeur minimale de R est 
déterminée par le courant maximal de sortie que peut fournir l'amplificateur opération
nel et par la charge admissible sur les tensions auxiliaires -c7a et +£/a. Ces conditions 
sont à examiner attentivement de cas en cas. 

4.6.3 Limitation sur un amplificateur de réglage 
Ce montage limiteur peut être utilisé également pour la limitation de la grandeur 

de sortie d'un amplificateur de réglage. En combinant des limiteurs avec des régulateurs 
PI, PID, ou, dans le cas général, avec des amplificateurs opérationnels présentant des 
condensateurs en contre-réaction, il faut veiller à ce que le réseau de limitation à diodes 
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Fig. 4.35 Caractéristique de limitation du montage de la figure 4.33. 

et le réseau RC de contre-réaction soient reliés à la sortie du même amplificateur opéra
tionnel, comme l'indique la figure 4.36 pour le cas d'un régulateur PI. 

Les limiteurs n'entrent en fonction que lors d'une surcharge ou, ce qui est le plus 
fréquent, pendant des phénomènes de réglage transitoires, lors de grandes et brusques 
variations, par exemple, pendant le démarrage et le freinage d'un entraînement réglé. 
En fonctionnement normal, les limiteurs sont inopérants et n'ont aucune influence sur 
le fonctionnement du régulateur PI ou PID. En limitation, la tension de sortie Us pré
sente une légère dépendance par rapport à Uc et U1, similaire à la caractéristique de la 
figure 4.35. La tension de sortie est limitée aux valeurs données par les équations (4.141) 
et (4.144). 

Comme déjà mentionné, il est indispensable de monter les éléments de limitation 
sur l'amplificateur de réglage lui-même. Un montage en cascade d'un amplificateur de 
réglage et d'un limiteur séparé n'est pas admissible. Nous allons en donner les raisons à 
l'aide des figures 4.37 et 4.38, pour le cas d'un régulateur PI. Les mêmes phénomènes 
se présentent pour un régulateur PID. 

Fig. 4.36 Limitation avec diodes en contre-réaction sur un amplificateur de réglage PI. 
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Fig. 4.37 Fonctionnement d'un montage en cascade d'un amplificateur de réglage avec un limiteur. 

*sli 

Fig. 4.38 Fonctionnement d'un amplificateur de réglage avec limitation en contre-réaction. 
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On examine d'abord le cas d'un montage en cascade (fîg. 4.37). Lors d'une varia
tion brusque de l'écart de réglage x€ = xc -X1, le signal de sortie xs = UjUsn évolue 
conformément au comportement d'un régulateur PI. Pendant le temps où xs reste 
limité à JCS Um , le signal de sortie xs'= Us'/(-Usn) de l'amplificateur de réglage augmente 
jusqu'à la saturation x^t normale de l'amplificateur opérationnel. La tension relative 
u\ = Uil(-Usn) aux bornes du condensateur C1 augmente d'abord linéairement en 
fonction du temps et ensuite, l'amplificateur de réglage étant en saturation, exponen-
tiellement jusqu'à U1 =xsa t. Si l'on modifie maintenant brusquement l'écart de réglage 
dans l'autre sens, le signal xs

rdiminue (comportement PI). Cependant, le signal de sortie 
globalxs reste d'abord constant et égal à la valeur de limitation χs^1n et c'est seulement 
plus tard, lorsque x's < xs^m que le signal de sortie xs commence à varier avec un 
retard non négligeable par rapport à la variation de l'écart de réglage. 

Si, par contre, les circuits de limitation sont combinés directement avec l'amplifi
cateur de réglage (voir fig. 4.38), la tension relative U1 aux bornes du condensateur C1 

reste limitée à xs = ^ 1 ^ . Le signal de sortie en grandeurs relatives est maintenant donné par 
*s = £4/(-£4n)· Au moment de la variation de l'écart de réglage xe dans le sens opposé, 
le signal de sortie xs diminue immédiatement à la valeur xs0 déterminée par la compo
sante proportionnelle et ensuite linéairement en fonction du temps en relation avec la 
composante intégrale. 

Dans le cas d'un montage en cascade, on observe le temps de retard tT jusqu'à ce 
que xs ait atteint la valeur xs0 (voir fîg. 4.37). Ce temps de retard peut être néfaste 
pour la stabilité du circuit de réglage lors de grandes variations. On aura, dans tous les 
cas, un prolongement trop élevé du phénomène transitoire lors du retour au fonction
nement normal, après un fonctionnement en limitation. 

4.6.4 Limitation par un pont à diodes 
Un autre montage limiteur est représenté à la figure 4.39. Il s'agit d'un pont à 

diodes, qui est alimenté au travers des résistances R1QtR2, par les tensions auxiliaires 
+Ua et -U2,. Les tensions de limitation sont ajustables à l'aide des potentiomètres P1 et 
P2. Un amplificateur opérationnel en montage suiveur empêche le pont à diodes d'être 
chargé, d'une manière indéfinie, par les éléments alimentés par la tension de sortie Us. 

Lorsque la tension d'entrée Ue se trouve entre les limites U1 >Ue>U2, les 
diodes D1 à D4 conduisent et la tension Us = £/s' est égale à la tension d'entrée UQ, et 
ceci à condition que les quatre diodes présentent la même tension directe. Les diodes 
D5 et D6 sont alors bloquées. 

Si Ue>Uly la diode D3 se bloque et la diode D5 devient conductrice. La diode 
D4 reste conductrice. Elle impose à la borne supérieure de la résistance R2 la tension 
UQ, plus élevée que la tension U1. Par conséquent, la diode D2 se bloque. La diode D1 

conduit, grâce au courant, circulant au travers de la résistance ^ 0 . Aux bornes de cette 
résistance apparaît la tension £/s' = U1. La tension de sortie Us = U$ est maintenant 
égale à la tension U1 et indépendante de la tension d'entrée Ue. Si, par contre, 
UQ < U2 < 0, la diode D4 se bloque et la diode D6 devient conductrice. Les diodes D2 

et D3 conduisent également, tandis que la diode D1 se bloque. La tension de sortie est 
alors Us=Us = U2. 

La tension de sortie Us reste donc limitée entre les limites données par les ten-
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Fig. 4.39 Limitation par un pont à diodes. 

sions Ui et U2-IA caractéristique de limitation est représentée à la figure 4.40. Dans le 
domaine de limitation, la tension de sortie Us reste absolument constante. Dans les cas 
nécessitant une limitation parfaite, on doit faire appel au montage limiteur avec pont 
à diodes. 

Ce même montage peut aussi être utilisé pour limiter le signal de sortie d'un régu
lateur. Dans ce cas, la sortie de l'amplificateur opérationnel du régulateur doit être reliée 
avec l'entrée du montage limiteur de la figure 4.39. Il faut ensuite brancher le réseau de 
contre-réaction inhérent au régulateur PI ou PID à la sortie de l'amplificateur suiveur 
du limiteur, de sorte que la limitation soit opérante à l'intérieur de la boucle de contre-
réaction, pour les raisons évoquées dans le paragraphe précédent. 

Fig. 4.40 Caractéristique de limitation du montage de la figure 4.39. 
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4.6.5 Générateurs de fonctions non linéaires : montage de base 
Les limiteurs décrits aux paragraphes précédents présentent une caractéristique 

non linéaire assez simple. Pour certaines applications, il est nécessaire de réaliser une 
caractéristique non linéaire d'allure plus générale. 

On décrira ci-dessous le principe de réalisation de telles caractéristiques. La 
méthode la plus utilisée consiste à combiner un amplificateur opérationnel avec des 
réseaux diodes résistances. 

Le montage de la figure 4.41 est une extension du principe du limiteur présenté 
au paragraphe 4.6.2. Des résistances sont branchées en série avec les diodes. Afin de 
permettre un ajustage aisé de la caractéristique non linéaire, il est parfois utile de rem
placer les résistances Ria et Rlh,R2a et /?2b> e t c · Pa r des potentiomètres. 

Ce montage permet de réaliser la caractéristique représentée à la figure 4.42. Il en 
résulte qu'on peut ainsi faire une approximation d'une fonction non linéaire par l'utili
sation de diodes. Il est évident qu'il est possible de prévoir un nombre de diodes infé-

+ £/.? 

Fig. 4.41 Générateur de fonctions non linéaires avec réseau diodes résistances en contre-réaction. 
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rieur ou supérieur à celui de l'exemple de la figure 4.41. Le nombre de diodes dépend en 
fait de la précision avec laquelle on veut réaliser l'approximation d'une courbe par des 
droites. L'approximation nécessaire dépend aussi de la non-linéarité de la courbe. 

4.6.6 Générateurs de fonctions non linéaires : fonctionnement 
La tension de sortie Us à laquelle chacune des diodes D1 à D6 commence à con

duire est donnée selon les équations (4.141) et (4.144) par 

Usk = ± — Ua (4.146) 

Le signe est déterminé par l'inverse de la polarité de la tension auxiliaire qui alimente 
le réseau diodes résistances. Π est donc positif pour la partie alimentée par ~Ua et néga
tif pour la partie alimentée par +£/a. 

Fig. 4.42 Caractéristique non linéaire du montage de la figure 4.41. 
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AUS = - AUe (4.147) 

Lorsque, pour de faibles valeurs de la tension de sortie, toutes les diodes sont blo
quées, la relation entre la variation de la tension de sortie et la variation de la tension 
d'entrée est donnée par 

R 

Re 
Si seule la diode D1 conduit, le schéma équivalent du montage est celui de la 

figure 4.43. Ce schéma équivalent n'étant valable qu'à partir de la tension de sortie qui, 
selon la relation (4.146), fait conduire la diode D1, on doit désormais considérer de 
petites variations. Supposons une petite variation de la tension de sortie AUS. La tension 
U1 varie en conséquence. Soit AU10 la variation à vide (c'est-à-dire pour AI1 = 0) et 
Rϋ la résistance interne du diviseur de tension RiSL) Rlb. La variation de U1 est alors 
donnée par 

AU1 = AU10-AI1Ru 
Ru 

R\a + ^Ib 
AU5-AI1 

Ri» R Ib 

^Ia + ^Ib 
(4.148) 

Fig. 4.43 Schéma équivalent du montage de la figure 4.41 avec la diode D1 seule conductrice. 

De plus, pour Δ U1, on a la relation 

AU1 = AI1 Rlc 
(4.149) 

car on peut considérer l'entrée (—) de l'amplificateur opérationnel comme étant au 
potentiel du point zéro commun. En combinant ces deux relations, on obtient 

AL = 
AU1 

R* 
avec 

^ l ~" ^ I a "*" ^ I c •* 
^Ia ^ I c 

R 

(4.150) 

(4.151) 
Ib 

Cette résistance équivalente R1 est montée en parallèle avec R. La résistance de contre-
réaction est donc donnée par 

RR1 
R' = 

R+Ri 
(4.152) 
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On a alors 

AU 
R^ 

Re 
AUe (4.153) 

Pour chaque diode en régime de conduction, une résistance équivalente supplé
mentaire R2, R3, etc. vient se placer en parallèle avec les résistances R et Rt. La valeur 
de la résistance R', déterminante pour la contre-réaction, diminue donc lorsque le nombre 
de diodes conductrices augmente. Pour l'inverse de ̂ ' on a 

1 1 1 1 1 
— - — + — + — + — + ... (4.154) 
R R R\ R2 R- 3 

L'allure de la résistance de contre-réaction R', qui dépend de la tension de sortie, est 
indiquée schématiquement à la figure 4.42. Par conséquent, le facteur de transfert 
entre la variation de la tension de sortie et la variation de la tension d'entrée diminue 
avec la diminution de la résistance R'. 

En tenant compte de la résistance non linéaire R', le fonctionnement du disposi
tif de la figure 4.41 peut être représenté schématiquement par un simple montage 
inverseur avec une résistance non linéaire R' en contre-réaction (voir fig. 4.44). La non-
linéarité de R' est une fonction de la tension de sortie Uc. 

Fig. 4.44 Représentation schématique d'un générateur de fonctions non linéaires avec une résistance 
non linéaire dans la contre-réaction. 

Pour le dimensionnement des résistances R^a, R^ et R^0, la caractéristique non 
linéaire, dont l'approximation se réalise par des droites, donne pour chaque tronçon le 
point de coupure (tension U8^) et la pente (relation R'/R). Avec ces deux indications, 
les trois résistances ne sont pas définies d'une manière unique. Il existe un degré de 
liberté dans le choix de ces valeurs. On peut poser, par exemple, R^0 = 0. 

4.6.7 Générateurs de fonctions non linéaires : autres montages 
La pente de la courbe non linéaire du montage considéré diminue lorsque la 

valeur absolue de la tension d'entrée augmente (voir fig. 4.42). Cette caractéristique 
présente donc un effet de saturation. Afin de réaliser une caractéristique non linéaire 
dont la pente augmente en fonction de la valeur absolue de la tension d'entrée, on 
place le réseau diodes résistances en parallèle avec la résistance d'entrée Re. Ceci corres
pond à une résistance non linéaire R'e à l'entrée d'un amplificateur inverseur, comme le 
montre schématiquement la figure 4.45. Cette résistance non linéaire R'e (c'est-à-dire 



92 ÉLECTRONIQUE DE RÉGLAGE ET DE COMMANDE 

Fig. 4.45 Représentation schématique d'un générateur de fonctions non linéaires avec une résistance 
non linéaire à l'entrée. 

les points de coupure) dépend maintenant de la tension d'entrée UQ. On obtient 

R 
Δϋ7β (4.155) 

RL 
AUS = 

Pour réaliser une caractéristique non linéaire quelconque, on doit combiner les 
montages des figures 4.44 et 4.45. La figure 4.46, représente de manière simplifiée, à 
l'aide de résistances non linéaires, une possibilité de réaliser une caractéristique non 
linéaire, dont la pente augmente et diminue en fonction de la valeur absolue de la 
tension d'entrée. 

UA 

Fig. 4.46 Représentation schématique d'un générateur de fonctions non linéaires avec des résis
tances non linéaires à l'entrée et dans la contre-réaction. 

Lorsque la courbe non linéaire présente des extrêmes, il est indispensable de 
décomposer la courbe donnée en deux courbes distinctes, d'allure semblable à celle de 
la courbe de la figure 4.46. Le principe de cette méthode est représenté à la figure 4.47, 
à l'aide d'un exemple concret. Les deux tensions £/sl et Us2, représentant chacune une 
relation non linéaire par rapport à la tension d'entrée c7e, sont soustraites à l'aide d'un 
troisième amplificateur opérationnel dont on utilise les entrées (-) et (+). Pour réaliser 
la caractéristique Us2 =f(Ue) où la tension Us2 reste à zéro pour une gamme assez 
large de la tension d'entrée Ue, il faut que la résistance d'entrée fixe (donc non connec
tée à une diode) soit Re = °°. 

4.6.8 Dispositif de formation de la valeur absolue 
Dans certains cas, on doit générer une fonction non linéaire qui ne dépend que 

de la valeur absolue de la tension d'entrée. C'est un cas particulier où la fonction non 
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^ s2 

Fig. 4.47 Représentation schématique d'un générateur de fonctions non linéaires pour la réalisation 
de fonctions présentants des extrêmes. 

linéaire présente un extrême (minimum ou maximum) à Ue = 0. Dans ces cas, il est 
judicieux de former d'abord la valeur absolue de la tension d'entrée et de générer 
ensuite la fonction non linéaire pour une seule polarité de la tension. 

La figure 4.48 montre un montage qui permet d'obtenir à la sortie une tension 
Us, égale à la valeur absolue de la tension d'entrée Ue. L'amplificateur opérationnel Ai 
possède deux diodes Di et D2 dans la contre-réaction. L'amplificateur opérationnel A2 

présente un montage sommateur avec une pondération différente des tensions UQ et 
UL On a 

Us=-(Ue+2UÏ) (4.156) 

Lorsque la tension d'entrée Ue est positive, la tension de sortie de l'amplificateur 
opérationnel Ax est négative et en valeur absolue égale à la tension d'entrée UQ aug
mentée par la tension directe de la diode Dx qui conduit dans ce domaine de fonction-
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Fig. 4.48 Dispositif de formation de la valeur absolue. 

nement. La tension UQ est donc égale à -Ue et, par conséquent, on obtient pour la 
tension de sortie, selon l'équation (4.156), U5= Ue. 

Si, par contre, la tension d'entrée Ue est négative, la diode D2 conduit et main
tient la tension de sortie de l'amplificateur opérationnel à une valeur légèrement posi
tive, correspondant à la tension directe de la diode D2. Par conséquent, la diode D1 est 
bloquée. Etant donné que l'entrée (-) de l'amplificateur opérationnel A1 se trouve au 
potentiel du point zéro commun, la tension Ue est nulle. Selon (4.156), on tire Us = - Ue. 
La tension d'entrée étant négative, dans ce domaine de fonctionnement, on obtient une 
valeur positive pour la tension de sortie Us. 

Ce montage fournit donc bien une tension de sortie Us égale à la valeur absolue 
de la tension d'entrée Ue. 

4.6.9 Dispositifs de formation de valeur maximale ou minimale 
Un genre spécial de dispositifs non linéaires est constitué par les dispositifs de 

formation de valeur maximale ou minimale. Ils sont caractérisés par deux ou plusieurs 
entrées et une sortie, et permettent la sélection de la tension la plus grande (ou la ten
sion la plus petite) apparaissant aux entrées. 

La figure 4.49 donne le montage d'un dispositif de formation de valeur maximale 
avec deux entrées. Ce dispositif présente aux entrées deux diodes D1 et D2, qui sont 
reliées par leur cathode à une résistance branchée à son tour à la tension auxiliaire 
négative -Ua. La diode Dc, reliée par une autre résistance à la tension auxiliaire posi
tive +c7a, sert à compenser la tension directe des diodes placées aux entrées. 

Pour UQ\ > i/e2, la diode D1 est conductrice, tandis que la diode D2 est bloquée. 
Un courant circule de Ueï, à travers la diode D1 et la résistance, vers la source de ten
sion auxiliaire -c7a, en imposant la tension Uel moins la tension directe de la diode D1 

au point commun de connexion des cathodes. A l'anode de la diode Dc, qui est tou
jours conductrice, on obtient une tension U5' égale à la tension £/el. La tension de sor
tie est donc U5 = Ueï. Si, par contre, Ue2 > c7el, c'est la diode D2 qui est conductrice 
et l'on a Us = t/e2. A la sortie apparaît donc la tension d'entrée la plus grande. 

Ces relations peuvent être généralisées pour plusieurs tensions d'entrée. Chacune 
d'elles doit être reliée à une diode, dont les cathodes doivent être reliées ensemble. 

Le montage d'un dispositif de formation de valeur minimale se différencie du 
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Fig. 4.49 Dispositif de formation de valeur maximale. 

montage précédent par le fait que le sens de conduction des diodes est inversé (voir 
fig. 4.50). 

Si UQI < Ue2, on remarque un courant circulant de +(7a à travers la résistance 
et la diode D1. La diode D1 est conductrice et la diode D2 bloquée. C'est maintenant 
la tension d'entrée la plus petite qui apparaît à la sortie. 

Ces relations peuvent aussi être généralisées pour plusieurs tensions d'entrée. 
Dans ce cas, il faut prévoir une diode pour chaque entrée et toutes les diodes sont à 
connecter ensemble par leurs anodes. 

Fig. 4.50 Dispositif de formation de valeur minimale. 
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Ces dispositifs sont conçus selon le même principe que les portes à diodes for
mant des portes OU et des portes ET. Cependant, dans le cas présent, ces dispositifs 
ne traitent pas des signaux logiques, mais des signaux analogiques. 

4.7 REGULATEURS A ACTION A DEUX OU TROIS POSITIONS 

4.7.1 Généralités 
Les régulateurs et dispositifs annexes étudiés jusqu'à présent sont caractérisés par 

le fait que les signaux d'entrée et de sortie sont des signaux analogiques, variant de 
manière continue entre les limites données par la saturation ou par la limitation imposée 
par les limiteurs. 

Lorsque le système à régler exige une action tout ou rien à son entrée, on doit 
avoir recours à des régulateurs à action à deux ou trois positions. Ce sont en principe 
des dispositifs hybrides, car à l'entrée est appliqué un signal analogique sous forme de 
tension continue, tandis que le signal de sortie est de type digital. Ce signal est formé 
d'un ou deux signaux binaires, selon que le régulateur est respectivement à deux ou 
trois positions. 

Le régulateur à action à deux positions permet d'enclencher et de déclencher un 
dispositif, comme on en a besoin, par exemple, pour un réglage de chauffage (brûleur 
enclenché ou déclenché) ou pour commander un variateur de courant continu (contac-
teur statique enclenché ou déclenché). 

Le régulateur à action à trois positions permet d'enclencher un dispositif selon 
deux modes différents, par exemple marche avant ou arrière d'un servomoteur à vitesse 
constante. En plus, il existe une position où ce dispositif est déclenché. 

Par la suite, on décrira le principe de réalisation de ces régulateurs hybrides. 

4.7.2 Régulateur à action à deux positions 
Le principe d'un régulateur à action à deux positions est représenté schématique-

ment à la figure 4.51. La différence entre la valeur de consigne xc et la valeur réelle xT, 
c'est-à-dire l'écart de réglage x€, est appliquée à l'entrée d'une bascule de Schmitt qui 
fournit le signal logique de sortie s. En augmentant xe, le signal de sortie est s = 1 pour 
x€ > x e a (voir la caractéristique indiquée à la figure 4.51). En diminuant xe, le signal 
de sortie passe à s = 0 pour x€ <xet>. Les points de basculement xea et xeb doivent être 
symétriques par rapport à l'origine de x€. La différence xea -x€\> est appelé hystérèse 

Dans une boucle de réglage qui contient un régulateur à action à deux positions, 
le fonctionnement ne peut être que quasi stationnaire. Autrement dit, le système à 

U 
-ο s 

Keb
 A e a 

Fig. 4.51 Représentation schématique d'un régulateur à action à deux positions. 
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Fig. 4.52 Réalisation d'un régulateur à action à deux positions à l'aide d'un amplificateur opéra
tionnel. 

régler est enclenché et déclenché à des intervalles réguliers. La fréquence de cette com
mutation dépend, d'une part, du comportement dynamique du système à régler et, 
d'autre part, de l'hystérèse du régulateur à action à deux positions. Il est nécessaire que 
l'hystérèse soit ajustable. 

La figure 4.52 représente une réalisation d'un régulateur à action à deux positions 
à l'aide d'un amplificateur opérationnel. Ce dernier possède une réaction positive 
(résistances Rx et R0) provoquant un basculement rapide de la tension de sortie t/s\ 
Les diodes D1 à D4 constituent un montage en cascade de dispositifs de formation de 
valeur maximale et minimale et limitent Us à Ucn (tension de commutation nominale 
des modules logiques, en général 5 V), par la diode D2, et à 0, par la diode D4, en for
mant ainsi le signal logique s. 

En définissant la tension entre l'entrée (+) de l'amplificateur opérationnel et le 
point zéro commun par U+, et la tension entre l'entrée (-) et le point zéro commun 
par U-, on a les relations 

UJ U+ -U->0 

U+ -c/_<o 
U sat 

ui = -u. 
(4.157) 

sat (4-158) 

où f/sat est la tension de saturation à la sortie de l'amplificateur opérationnel. Pour les 
tensions U+ et £/_, on déduit de la figure 4.52 les relations 

U+ 

U-

R0 

U1 

R0 

+ R1 

-Uc 

u; 

2 

(4.159) 

(4.160) 

Il faut remarquer que la tension de consigne Uc est appliquée avec la polarité négative, 
tandis que la tension réelle UT est positive, contrairement à l'usage en vigueur pour les 
amplificateurs de réglage traités aux sections précédentes. Les deux résistances/? for-
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ment un diviseur de tension pour Uc et UT. Pour cette raison, le facteur 1/2 apparaît 
dans l'équation (4.160). 

On peut déterminer les seuils de basculement en posant U+ - U- = 0. On sup
pose d'abord c7s' = -U8^, correspondant à Us = 0 et s = 0. On tire des équations (4.159) 
et (4.160) 

2 
U+-U^ = i/sat + — = 0 

R0 + R1 

d'où découle le seuil de basculement supérieur 

* 0 

(4.161) 

U€a = 2 U. sat 
^0 + ^1 

Si l'on a, par contre, U$ = U8^, correspondant à Us = Ucn et s = 1, on tire 

(4.162) 

R0 U6 

U+-U. = °— c/sat + ^ = 0 
R0 + R1 2 

d'où résulte le seuil de basculement inférieur 

* 0 
K sat i/£b = - 2 

L'hystérèse est donnée par 

£/,h = « . . - U, ea - ^ e b 
^ 0 

4 t/sat 
^ 0 +Ri 

(4.163) 

(4.164) 

(4.165) 

+ U. 1 
+ "<**-&• 

D4 

Kl * ο 

-J 

Fig. 4.53 Régulateur à action à deux positions avec contre-réaction. 
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L'hystérèse est donc ajustable, dans une large gamme, à l'aide de la résistance ^ 0 qui 
est réalisée par un potentiomètre dont une partie est court-circuitée. Les seuils de bas
culement U€2L et U€b se déplacent symétriquement par rapport à U€ = 0. 

4.7.3 Régulateur à action à deux positions avec contre-réaction 
Comme on l'a déjà indiqué, l'enclenchement et le déclenchement d'un régulateur 

à action à deux positions dépend du comportement dynamique du système à régler, 
ainsi que de l'hystérèse du régulateur. En particulier, dans les cas où le système à régler 
présente des grands retards (constantes de temps élevées), le comportement du circuit 
de réglage peut devenir peu satisfaisant. Dans ces circonstances, il est judicieux de 
munir d'une contre-réaction le régulateur à action à deux positions (circuit RC). Ainsi, 
il est possible d'améliorer notablement le comportement des circuits de réglage. Les 
durées d'enclenchement et de déclenchement dépendent maintenant essentiellement 
des coefficients de la contre-réaction inhérents au régulateur. 

Un montage avec un simple circuit RC de contre-réaction est représenté à la 
figure 4.53 et son fonctionnement découle de la figure 4.54. La contre-réaction est 
constituée par un circuit RC comprenant la résistance Rf, le condensateur Cf, l'ampli
ficateur opérationnel A2 et le potentiomètre Pf. 

Trois résistances R lient l'entrée (-) de l'amplificateur opérationnel principal A1 

aux tensions —Uc, Ux et Uf. La tension U- est maintenant égale à 

U- = 
uT - uc + uf U6-Uf 

(4.166) 

ι 
^sat 

t 

-tf»t 

Ii 'e 'd 

i l M w 
' e ' d 

v/////////////\ wm mm mm 

Fig. 4.54 Fonctionnement du montage de la figure 4.53. 
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La tension de contre-réaction Uf varie exponentiellement en fonction du temps, 
et provoque un basculement continuel du régulateur à actions à deux positions dès que 
U- a atteint la valeur U+ selon la relation (4.159) où il faut poser U$ égale à + U8^ ou 
- ί/sat selon l'état de commutation. Pour Ue = 0, la tension Uf varie entre U6a et £/eb. 
Les durées d'enclenchement et de déclenchement te et ta du signal de sortie s sont 
égaux (voir fig. 4.54). Lorsque U6 passe à une valeur positive, on constate d'abord un 
enclenchement prolongé. Ensuite, Uf varie autour de U€ > 0 selon les seuils de bascu
lement U6a et c7eb. La durée d'enclenchement te est maintenant supérieure à la durée 
de déclenchement td. Le contraire se produit (te < td) lorsque U6 < 0. 

Le régulateur à action à deux positions possède, grâce à la contre-réaction, des 
propriétés similaires à celles d'un régulateur PD (proportionnel-dérivateur). A l'aide 
d'un double circuit RC dans la contre-réaction, il est possible d'obtenir un comporte
ment similaire à celui d'un régulateur PID. Dans ce cas, le double circuit RC de contre-
réaction correspond à celui d'un régulateur PID normal (voir sect. 4.3). 

4.7.4 Régulateur à action à trois positions 
Le schéma de principe d'un régulateur à action à trois positions est représenté à 

la figure 4.55. L'organe à action à trois positions est composé de deux bascules de 
Schmitt, qui réagissent selon l'écart de réglage X6 = xc -xT. Le signal logique de sortie 
S2 est fourni par une sortie inversée. 

S1I I 

m* 
S2 I I 

"̂ xel 

Fig. 4.55 Représentation schématique d'un régulateur à action à trois positions. 

Un circuit de réglage contenant un organe à trois positions possède normalement 
un point de fonctionnement stable, pour lequel on a s ι =s2 =0. Afin de ne pas com
promettre la stabilité du système, il est indispensable que l'hystérèse des bascules de 
Schmitt soit aussi petite que possible. Les points de basculement x6l etxe2 pour les 
signaux S1 et S2 doivent être ajustables et symétriques par rapport à l'origine de X6. 

Une réalisation d'un régulateur à trois positions, à l'aide d'amplificateurs opéra
tionnels, est représentée à la figure 4.56. Un premier amplificateur opérationnel A0 

effectue la comparaison des valeurs de consigne et réelle (voir § 4.1.3). A la sortie 
apparaît la tension K(U0- U1) = KU6. Le facteur K peut être ajusté à l'aide du poten
tiomètre P. 

Les deux autres amplificateurs opérationnels A1 et A2 associés à leur montage 
extérieur forment chacun un organe à action à deux positions, similaire à celui du 
montage de la figure 4.52. Il existe une différence en ce qui concerne le montage 
d'entrée. A l'entrée (—) de l'amplificateur opérationnel A1 (correspondant au signal de 
sortie S1), on applique une tension positive et constante. Sa valeur est déterminée par 

x e I 1 
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Fig. 4.56 Réalisation d'un régulateur à action à trois positions à l'aide d'amplificateurs opéra
tionnels. 

les résistances R2 et R3. A l'entrée (+) est connectée la résistance R1 (réaction posi
tive) et la résistance JR0- L'hystérèse est de nouveau donnée par les résistances R0 et 
R1 [voir équation (4.165)]. Afin de maintenir l'hystérèse la plus petite possible, il 
faut que/?! >R0. Pour une première étude, on peut considérer7?2 -*00. Dans ce cas, 
seule la tension KU6 apparaît à l'entrée (+) de l'amplificateur opérationnel A1. Pour 
que la tension de sortie de cet amplificateur opérationnel soit positive (signal logique 
S1 = 1) il faut que la tension KU6 soit plus élevée que la tension à l'entrée (-). Cette 
dernière est déterminante pour le seuil de basculement. On obtient avec 

KU, 
R, 

R2+R3 
υΆ 

le seuil de basculement 

Uel 
1 R, 

K R2+R3 

U, 

(4.167) 

(4.168) 

A l'entrée (-) de l'amplificateur opérationnel A2, on applique la tension K U6, 
tandis qu'à l'entrée (+) apparaît une tension de valeur négative et constante, détermi
née par le diviseur de tension formé par les résistances R2 et R3. La tension de sortie 
de cet amplificateur opérationnel est positive (signal logique S2 = 1) si la tension à 
l'entrée (+) est plus élevée que celle de l'entrée (-). Les conditions suivantes imposent 
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le seuil de basculement 

KUe = 

d'où l'on tire 

Ue2 = -

R2 
TT U3 

R2+ R3 

1 R2 

K R2+R3 

(4.169) 

% (4.170) 

Etant donné que Ua,R2 et R3 sont constantes, on remarque que les seuils de 
basculement £/el et Ue2 des signaux logiques S1 et S2 peuvent être ajustés par le fac
teur K, c'est-à-dire par le potentiomètre P. Les seuils de basculement sont symétriques 
par rapport à U6 = 0. 

Il est aussi possible de munir l'organe à action à trois positions d'une contre-
réaction similaire à celle de la figure 4.53. Il est ainsi possible de donner à ce régula
teur à action à trois positions un comportement similaire à celui d'un régulateur PD 
ou PID. 



CHAPITRE 5 

ORGANES DE COMMANDE 

5.1 INTRODUCTION 

Les organes de commande, appelés souvent organes de réglage, ont un rôle d'inter
face entre les régulateurs et le système à régler. Comme organes de sortie, ils ont 
essentiellement la tâche d'amplification en puissance, de sorte que les signaux de sortie 
des régulateurs à faible puissance, correspondant à la tension de commande à l'entrée 
des organes de commande, puissent intervenir sur le système à régler. Le plus souvent, 
la sortie des organes de commande est sous forme de tension ou de courant continus. 

Selon la puissance de sortie des organes de commande, il existe différentes solu
tions pour la réalisation de ces organes. Pour des puissances allant jusqu'à quelques 
100 W, on fait appel à des amplificateurs à transistors. Ils réalisent l'amplification de 
manière continue. Leurs montages principaux seront décrits à la section 5.2. 

Pour des puissances de sortie situées entre 100 W et 10 à 20 kW environ, il est 
possible d'utiliser des transistors de commutation dans des variateurs de courant con
tinu fonctionnant en commutation à pulsation. Ces montages, qui seront présentés à 
la section 5.3, donnent une variante très intéressante au variateur de courant continu 
à commutation forcée (voir chap. XV. 12). Ces derniers sont utilisés lorsque la puis
sance demandée est plus élevée et lorsque le réseau d'alimentation est un réseau conti
nu. Les méthodes de contrôle de ces variateurs de courant continu à pulsation seront 
décrites à la section 5.5. 

Cependant, l'organe de commande le plus utilisé dans le domaine de l'électroni
que industrielle est le convertisseur de courant, dont les montages et leurs fonctionne
ments sont présentés aux chapitres XV.5 à XV.7. A la section 5.4, on décrira les dispo
sitifs de commande de gâchettes, qui permettent le contrôle de ces convertisseurs de 
courant. 

Bien que le convertisseur de courant soit l'organe de commande par excellence, 
il est souvent utile, pour l'analyse de son comportement dans des circuits de réglage, 
de décomposer le convertisseur de courant muni de sa commande de gâchettes en deux 
parties. La première partie, correspondant au fonctionnement idéal, forme l'organe de 
commande proprement dit (au sens de la théorie du réglage), tandis que la deuxième 
partie, qui tient compte de la chute de tension inductive, est à combiner avec le système 
à régler. Le schéma équivalent d'un convertisseur de courant sera déduit à la section 8.2. 

En général, les organes de commande font partie intégrante des circuits de réglage. 
Leur comportement statique et dynamique influence considérablement la stabilité du 
circuit de réglage. On déterminera, par conséquent, dans les sections suivantes, la fonc
tion de transfert des différents types d'organes de commande. 
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5.2 AMPLIFICATEURS A TRANSISTORS 

5.2.1 Généralités 
Lorsqu'il s'agit de fournir à la sortie de l'organe de commande une puissance 

allant de 1 W à quelques 100 W, on utilise des amplificateurs à transistors. Une puis
sance de cet ordre de grandeur est nécessaire, par exemple, pour exciter la bobine 
d'une valve électromagnétique placée à l'entrée d'un amplificateur hydraulique ou 
pneumatique (par exemple pour un réglage de turbine). Une autre application peut 
consister à alimenter des petits servomoteurs de faible puissance. 

On décrira différentes possibilités. Si le courant dans la charge ne doit être que 
positif, on peut monter la charge en série avec le collecteur ou avec l'émetteur du 
transistor. Si, par contre, le courant doit changer de signe, il faut alors utiliser des 
montages push-pull. 

Selon la puissance requise à la sortie, il peut être nécessaire de prévoir un ou 
plusieurs étages préamplificateurs, ou d'utiliser des amplificateurs opérationnels de 
puissance, afin d'alimenter le transistor présenté dans les montages suivants. 

5.2.2 Charge en série avec le collecteur 
La figure 5.1 présente un montage simple, qui peut être utilisé lorsque le courant 

de sortie ne change pas de signe. La charge ohmique et inductive R,L est reliée en série 
avec le collecteur d'un transistor de puissance T. Une résistance d'émetteur R E sert à 
la linéarisation de la caractéristique. La résistance RB limite le courant de base en cas 
de saturation du transistor. Dans ce montage, le transistor T fonctionne pratiquement 
comme source de courant. Il est indispensable que la tension d'alimentation Ua soit 
beaucoup plus élevée que la valeur maximale de la tension de commande Ucm. 

+ i/. 

Fig. 5.1 Amplificateur à transistor, charge en 
série avec le collecteur. 

Fig. 5.2 Caractéristique statique du montage 
de la figure 5.1 

La caractéristique statique entre le courant de charge / et la tension de commande 
Ucm présente une certaine non-linéarité. Elle est limitée par la saturation du transistor. 
Cette caractéristique peut être relevée expérimentalement ou calculée à l'aide des carac
téristiques du transistor. Il est judicieux de référer le courant / à sa valeur nominale In 

et la tension de commande Ucm à sa valeur nominale Ucmn (In et Ucmn doivent corres
pondre au même point de fonctionnement). Ainsi, il est possible de représenter la carac
téristique statique de l'organe de commande en grandeurs relatives (voir fig. 5.2). 
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Pour de petites variations, on peut linéariser la caractéristique. Le facteur de 
transfert est donné par 

Δι 
*cm = (5.1) 

AWcm 

Pour le comportement dynamique, il faut tenir compte de l'indutance L de la 
charge et de la résistance résultante dans le circuit parcouru par le courant /. Celle-ci se 
compose de la résistance R de la charge et de la résistance interne R1 de la source de 
courant. Cette résistance est donnée par 

AUC 
R1 = (5.2) 

Δ / C/cm = const 

où AUC est la variation de la tension entre le collecteur et le point zéro (voir fîg. 5.1) 
pour une variation Δ/ du courant dans la charge. Ce dernier est égal au courant de 
collecteur lorsque le transistor conduit. 

La résistance interne Ri ne dépend pas seulement des caractéristiques du transis
tor, mais aussi de la valeur des résistances RB et RE. 

Ainsi, la fonction de transfert de l'organe de commande est donnée par 

Gcm(s) = Kcm (5.3) 

avec la constante de temps 

Tcm = (5.4) 
R + R1 

Etant donné qu'en généralR[>R, on constate que la constante de temps Tcm 

est très inférieure à la constante de temps L/R de la charge. Par conséquent, la cons
tante de temps introduite par l'organe de réglage est faible. 

Lorsque la tension de commande Ucm varie très rapidement, le courant / dans 
la charge est également soumis à des variations rapides. Ce phénomène fait apparaître 
de fortes surtensions aux bornes de l'inductance L. Ces surtensions chargent aussi le 
transistor et peuvent entraîner sa destruction. 

Pour éviter cet inconvénient, il s'avère souvent nécessaire de connecter une diode 
en antiparallèle avec la charge inductive, comme indiqué en pointillé à la figure 5.1. 
Cette diode entraîne un ralentissement du phénomène transitoire lors de grandes varia
tions. 

5.2.3 Charge en série avec l'émetteur 
Un autre montage, utilisable dans le cas d'un courant de sortie uniquement posi

tif, est représenté à la figure 5.3. Ici, la charge est reliée en série avec l'émetteur. Il s'agit 
donc d'un montage émetteur suiveur. Par conséquent, le transistor T fonctionne prati
quement comme source de tension. La tension d'alimentation t/a doit être légèrement 
supérieure à la valeur maximale de la tension de commande Ucm. 

La résistance R0 permet, en relation avec la résistance JRB, de compenser le seuil 
que présente la caractéristique liant le courant de collecteur et la tension base émetteur. 

Ainsi, la caractéristique statique est très linéaire (à part l'effet de la saturation); 
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+ Uao 

Fig. 5.3 Amplificateur à transistor, charge en 
série avec l'émetteur. 

Fig. 5.4 Caractéristique statique du montage 
de la figure 5.3. 

en plus, il existe proportionnalité. Cette caractéristique est représentée, de nouveau 
exprimée en grandeurs relatives, à la figure 5.4. 

Le facteur de transfert est pratiquement égal à 

Κοχη - 1 (5.5) 

A cause du montage émetteur suiveur, la tension aux bornes de la charge ohmi-
que et inductive est toujours très proche de la tension de commande Ucm. Par consé
quent, la résistance interne du transistor n'intervient pas dans les phénomènes transi
toires. La constante de temps à introduire dans la fonction de transfert (5.3) est donc 
donnée par 

L 
^ cm 

R 
(5.6) 

Dans ce cas, la constante de temps Tcm de l'organe de commande est égale à 
celle de la charge, et l'on n'obtient pas de réduction, contrairement au montage de la 
figure 5.1. 

Pour des variations rapides de la tension de commande Ucm, aucune surtension 
ne peut apparaître aux bornes de la charge et par conséquent sur le transistor. Des me
sures de protection pour ce dernier ne sont pas nécessaires. 

5.2.4 Montage push-pull 
Lorsque le courant de sortie doit prendre des valeurs positives et négatives, on 

doit faire appel au montage push-pull représenté par la figure 5.5. Il s'agit d'un mon
tage série d'un transistor T1 avec un transistor complémentaire T2. Les résistances 
d'émetteur RE, de faible valeur, sont des résistances de protection, ayant pour but 
d'éviter un éventuel emballement thermique. La charge est connectée entre le point 
milieu formé par les deux résistances R% et le point zéro commun. Les bases des tran
sistors sont reliées par l'intermédiaire des diodes D1 et D2. Elles sont alimentées par 
la tension de commande Ucm au travers de la résistance RB. Les résistances R0 servent 
à la polarisation des diodes D1 et D2. Ainsi, on obtient un passage pratiquement con
tinu du courant de charge / autour de la valeur zéro. Pour satisfaire de très hautes exi
gences, on est parfois contraint de remplacer les résistances R0 par des sources de 
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Fig. 5.5 Amplificateur à transistor, montage 
push-pull. 

Fig. 5.6 Caractéristique statique du montage 
de la figure 5.5. 

courant. Pour plus de détails concernant le fonctionnement du montage push-pull, 
voir section VIII.2.4. 

La tension aux bornes de la charge peut être variée dans le domaine positif et 
négatif et ceci entre les limites données par les tensions d'alimentation + Ua et - Ua. 
La caractéristique entre courant de charge / et tension de commande Ucm est linéaire. 
Cette caractéristique statique, en grandeurs relatives, est indiquée à la figure 5.6. 

Pour ce montage, le facteur de transfert Kcm et la constante de temps Tcm sont 
aussi donnés respectivement par les relations (5.5) et (5.6). 

5.3 VARIATEURS DE COURANT CONTINU 
À TRANSISTORS DE COMMUTATION 

5.3.1 Généralités 
Les montages étudiés à la section précédente sont caractérisés par une variation 

continue du courant de sortie. Par conséquent, il se produit des pertes importantes 
entre collecteur et émetteur du transistor. Ces pertes peuvent être fortement réduites 
si l'on applique le principe de la commutation à pulsation, où le transistor est soit com
plètement enclenché, soit complètement déclenché. Grâce au développement récent 
des transistors de commutation, il existe des éléments admettant une tension collecteur 
émetteur de 500 V à des courants de collecteurs dépassant 100 A. Ces éléments sont 
encore en constante évolution. 

Le courant de charge est déterminé en premier lieu par les pertes se produisant 
dans le transistor, en particulier pendant l'enclenchement (transistor saturé) et pendant 
les phénomènes transitoires (pertes dues à la commutation). Le choix du transistor 
dépend des conditions de refroidissement et il est indispensable de faire un calcul ther
mique afin de contrôler que la température à l'intérieur du transistor ne dépasse pas la 
valeur maximale admissible. Les bases du calcul thermique sont indiquées à la section 
XV.3.3. 
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A l'aide de ces éléments, il est possible de construire des variateurs de courant 
continu à transistors de commutation. Pour des puissances de sortie nominales allant 
jusqu'à 10 à 20 kW (et dans un avenir proche jusqu'à 50 kW environ), on peut rempla
cer, avec ces dispositifs, les variateurs de courant à commutation forcée et réduire ainsi 
notablement les besoins de matériel. 

Un autre avantage des variateurs de courant continu à transistors de commuta
tion résulte de la possibilité d'augmenter la fréquence de pulsation jusqu'à environ 10 à 
30 kHz, ce qui permet de réduire le retard de ce type d'organe de commande (voir 
sect. 5.5). Ainsi, on peut réaliser des réglages plus rapides, ce qui est très important 
pour l'alimentation de servomoteurs à courant continu de hautes performances dyna
miques. Dans ces cas, il est même très souvent avantageux de remplacer des convertis
seurs de courant par des variateurs de courant continu à transistors de commutation, 
en alimentant ces derniers par le réseau monophasé ou triphasé, par l'intermédiaire de 
redresseurs à diodes. 

Dans les paragraphes suivants, on présentera deux montages différents pour le 
variateur de courant continu. Un premier montage ne permet de faire varier le courant 
continu que pour la polarité positive. Par contre, une deuxième disposition en montage 
en pont permet aussi l'inversion de la polarité du courant continu. 

Les dispositifs pour le contrôle des variateurs de courant continu à transistors de 
commutation seront décrits à la section 5.5, car le même principe est aussi utilisé pour 
le contrôle des variateurs de courant continu à commutation forcée. 

5.3.2 Montage de base 
La figure 5.7 montre le montage de base d'un variateur de courant continu à 

transistor de commutation. Le transistor principal T (transistor npn), monté en série 
avec la charge (supposée dans le cas présent être un moteur à courant continu M) est 
alimenté par la tension d'entrée Ue. Cette dernière est constante et peut atteindre des 
valeurs de quelques 100 V. En antiparallèle à la charge est branchée une diode D. On 
remarque que la charge peut aussi être constituée, par exemple, par une bobine d'exci
tation. L'essentiel, pour assurer un bon fonctionnement, est la présence d'une certaine 
inductivité dans le circuit de la charge. 

+ o-

Fig. 5.7 Variateur de courant continu à transistors de commutation, montage de base. 

La base du transistor principal T est reliée avec un transistor auxiliaire Ta de type 
pnp. Ces deux transistors forment un montage pseudo-Darlington (sect. VIII.2.4). La 
base du transistor auxiliaire Ta est à son tour connectée avec un photocoupleur Tp. 
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Une tension auxiliaire Ua alimente le transistor auxiliaire Ta et le photocoupleur 
Tp au travers de la résistance R, servant à limiter le courant. La tension auxiliaire peut 
être fournie par un organe d'alimentation simple, similaire au montage de la figure 2.2 
(où une seule polarité est suffisante), qui permet une séparation galvanique. La ten
sion Ua est en général située entre 5 et 15 V. Une stabilisation n'est pas nécessaire. 

Le photocoupleur Tp est commandé par le courant Ic. Le circuit de commande 
est donc séparé galvaniquement grâce à ce photocoupleur. Un point du circuit de com
mande peut être connecté avec le point zéro commun des circuits de réglage et de 
commande. Cette séparation galvanique est très avantageuse car les circuits de réglage 
et de commande ne sont pas reliés galvaniquement avec les circuits de puissance. 

5.3.3 Fonctionnement 
Un signal de commande binaire c commute le courant de commande Ic par l'in

termédiaire d'un amplificateur entre zéro et une certaine valeur positive. Cette dernière 
doit être choisie de sorte que, par l'intermédiaire du photocoupleur Tp et du transistor 
auxiliaire Ta, le transistor principal T soit saturé. Pour Ic = 0, par contre, le transistor 
principal T doit être complètement bloqué. Pour maintenir les pertes de commutation 
aussi faibles que possible, il est indispensable que les temps de commutation soient très 
courts. Dans ce but, on doit normalement prévoir des mesures particulières sur lesquel
les on ne peut pas entrer ici en détail. 

Lorsque le transistor principal T est saturé, la tension instantanée U^ (t) aux 
bornes de la charge est C/d (t) = Ue. La diode D est bloquée. Si, par contre, le transistor 
principal T est bloqué, la tension aux bornes de la charge est U& (t) = 0. La diode D 
est maintenant conductrice et permet au courant de continuer à circuler dans la charge. 

Si, par l'intermédiaire du signal de commande binaire c, le transistor principal T 
est enclenché et déclenché périodiquement, on obtient le fonctionnement à pulsation. 
L'allure en fonction du temps de Ic et U^ (t) est représentée à la figure 5.8 pour un 
signal de commande c donné. 

T wzzmzzzzm wzzzzzzzzzm ^7777, [ 
> i l i l 

.A l I i i l 
1c ' l l I I ι 1 

t 

%(0" 1 
J 

! 

i 

te ta 

TP 

m m 

i 

I 
ud t 

Fig. 5.8 Fonctionnement du montage de la figure 5.7. 
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Avec la durée d'enclenchement te et la durée de déclenchement td, on obtient 
pour la valeur moyenne de la tension aux bornes de la charge 

Ud = - ^ - Ue (5.7) 
*e + *d 

où te + td = Tv est la période de pulsation. Cette période de pulsation peut être 
constante ou variable, selon la manière de faire varier la tension continue (voir sect. 
XV. 12.7). 

Le comportement de ce montage correspond au fonctionnement idéalisé d'un 
variateur de courant continu à commutation forcée. Pour plus de détails, on se réfé
rera au chapitre XV. 12. Dans le cas présent, on doit aussi prévoir un condensateur-
tampon si la source de tension Ue possède une inductance interne non négligeable 
(voir sect. XV. 12.5). 

5.3.4 Montage en pont 
Si le courant / dans la charge doit changer de polarité, il faut faire appel à un 

montage en pont. Celui-ci est représenté par la figure 5.9. Il est composé de deux 
branches, constituées chacune de deux transistors principaux T et T' et de deux diodes 
D et D' mises en antiparallèle avec les transistors principaux. La charge (de nouveau 
représentée par un moteur à courant continu M) est reliée entre les deux points milieux 
des branches. Ce montage correspond à celui d'un onduleur monophasé à commutation 
forcée (voir chap. XV. 14). 
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Fig. 5.9 Variateur de courant continu à transistors de commutation, montage en pont. 

Dans la figure 5.9, les éléments de commande des transistors principaux ne sont 
pas représentés. Pour la commande des transistors supérieurs T1 et T2, on a besoin, 
pour chacun d'eux, d'un transistor auxiliaire (du type pnp) et d'un photocoupleur, 
exactement comme dans le cas de la figure 5.7. L'alimentation de ces éléments se fait 
par une tension auxiliaire, commune pour les deux transistors supérieurs. L'organe 
d'alimentation possède un point commun avec la borne positive de la tension Ue. 

Pour la commande des transistors inférieurs T1 et T2 , on doit utiliser des transis
tors auxiliaires du type npn. Le montage correspondant est indiqué à la figure 5.10. 
La tension auxiliaire ϋ'Ά est commune pour les deux transistors inférieurs. L'organe 
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Fig. 5.10 Montage pour la commande des transistors inférieurs dans le montage de la figure 5.9. 

d'alimentation pour la tension U^ possède maintenant un point commun avec la borne 
négative de la tension Ue alimentant le montage en pont. 

5.3.5 Fonctionnement 
Un courant de charge / positif circule dans la première branche au travers du 

transistor T1, si celui-ci est conducteur, ou au travers de la diode Dx, si le transistor 
T1 est bloqué. Dans la deuxième branche, le même courant / positif circule au travers 
du transistor T2 , si celui-ci est conducteur, ou au travers de la diode D2, si le transistor 
T2 est bloqué. Par contre, un courant de charge / négatif passe par le transistor Ti ou 
la diode D1, dans la première branche, et par le transistor T2 ou la diode D2, dans la 
deuxième branche. 

Les transistors doivent être enclenchés et déclenchés périodiquement selon le 
principe du contrôle à pulsation. Dans ce but, les deux branches sont à commander 
en opposition, c'est-à-dire qu'on doit enclencher simultanément les transistors T1 et 
T2, ou les transistors T2 et Ti. 

L'allure des signaux logiques de commande C1, C2, C2 et c\ (commandant les 
transistors T1, T2, T2 et Tj), ainsi que l'allure des tensions t/10 (t), U20 (t) et U^ (t) 
sont représentées à la figure 5.11. 

Le signal logique C1 = I provoque la conduction du transistor T1, à condition 
que la tension entre collecteur et émetteur soit positive, tandis que le signal C1 = 0 le 
bloque. Il en est de même pour les signaux logiques C2, C2 et c\, associés aux transis
tors T2, T2 et Ti. Les signaux logiques C1- et c\ (avec i = 1, 2) ne doivent jamais être en 
même temps égaux à 1, pour ne pas provoquer un court-circuit dans une branche. 
Entre l'état 1 de ces signaux, on doit intercaler un petit laps de temps /f de quelques 
μ$, où C1 = C2 et C2 = c\ doivent être égaux à 0, afin de garantir le blocage sûr des 
transistors qui ont conduit précédemment. 

Pendant la durée d'enclenchement te (définie par l'intervalle où C1 = C2 = 1), la 
tension de branche U10 (t) est égale à Ue, tandis que U20 (t) = 0. Pendant la durée de 
déclenchement (C1 = C2 - 0), on a Uï0 (t) = 0 et U20 (t)= Ue, à condition que le cou
rant de charge / soit positif. Dans ce cas, les transistors T2 et Ti ne conduisent pas 
(bien que C2 = C1 = 1), car les diodes D2 et D1 sont conductrices pendant cet intervalle 
et provoquent une tension légèrement négative entre collecteur et émetteur des tran
sistors T2 et Ti. 
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Fig. 5.11 Fonctionnement du montage de la figure 5.9. 

Pour un courant de charge / négatif, les transistors T2 et Tj sont conducteurs 
pour C2 = C1 = 1, tandis que les transistors T1 et T2 ne conduisent pas. Dans ce cas, la 
tension U10 (t) est égale à Ue pendant la durée ie + 2 if et la tension U20 ( i) est égale 
à Ue pendant la durée id - 2if. Normalement, if est très inférieur à ie et td. L'influence 
de ce laps de temps if sur la valeur moyenne des tensions CZ10 et U20 peut être négligée. 

La commande des transistors à l'aide des signaux logiques selon le procédé indi
qué ci-dessus, et illustré par la figure 5.11, a l'avantage que le passage par zéro et le 
changement de polarité du courant de charge ne posent aucun problème. Si, par exem
ple, le courant passe avant de s'annuler au travers d'une diode, celle-ci se bloque lors 
de l'annulation du courant. Le courant peut continuer à circuler avec la polarité oppo
sée par le transistor, qui se trouve en antiparallèle avec cette diode, grâce au fait que ce 
transistor est commandé par un signal logique égal à 1. 

Pour les valeurs moyennes des tensions de branche, on tire 

et 

U10 = 
Îe + 'd 

U» 

U20 = ue 
fe + 'd 

(5.8) 

(5.9) 
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Enfin, la valeur moyenne de la tension de sortie U& est 

te -ta 
ud = U10 - U 20 U* (5.10) 

te + td 

La valeur moyenne de la tension de sortie est positive pour te > td et négative pour 
te<ta. 

5.3.6 Fonction de transfert 
Le comportement statique et dynamique des variateurs de courant continu com

me organes de commande dépend fortement du dispositif de contrôle qui détermine 
les durées d'enclenchement te et de déclenchement t&. Par conséquent, la fonction de 
transfert du variateur de courant continu avec le dispositif de contrôle sera déterminée 
à la section 5.5. 

5.4 DISPOSITIFS DE COMMANDE DE GACHETTES 

5.4.1 Généralités 
Pour allumer les thyristors des convertisseurs de courant (voir chap. XV. 5 à XV.7), 

il est nécessaire d'appliquer des impulsions à leurs gâchettes. Ces impulsions doivent 
avoir un certain angle de retard d'allumage a par rapport au point d'intersection des 
tensions alternatives alimentant le convertisseur de courant. Il est indispensable de pou
voir faire varier cet angle de retard d'allumage α à l'aide d'une tension de commande Ucm 

continue. 
Dans ce but, on utilise des dispositifs de commande de gâchettes. On indiquera 

leur principe dans le paragraphe suivant. Le paragraphe 5.4.3 présentera quelques détails 
pour le cas le plus important d'un convertisseur de courant en montage en pont triphasé. 
Dans le paragraphe 5.4.4 seront données des indications sur l'étage d'amplification et le 
transformateur d'impulsion. Enfin, la caractéristique statique et le comportement dyna
mique des dispositifs de commande de gâchettes seront évoqués dans les paragraphes 
5.4.5 à 5.4.7. 

5.4.2 Principe 
La figure 5.12 indique schématiquement les parties essentielles d'un dispositif de 

commande de gâchettes. 
La tension de commande Ucm est comparée à une tension de référence sinusoï

dale Ux. La différence Ucm - UT est appliquée à l'entrée d'une bascule de Schmitt 1, 

3 

> W*· 

4 

H »-

JLJL 

Fig. 5.12 Représentation schématique d'un dispositif de commande de gâchettes. 
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qui possède un point de basculement à la tension Ucm - Ux = 0 et une hystérèse faible 
dont l'effet peut être négligé. Cette bascule de Schmitt convertit la tension sinusoïdale 
décalée verticalement en une tension rectangulaire. Le flanc montant de cette tension 
est déphasé par rapport au passage par la valeur de crête de la tension Ux. Une bascule 
monostable 2, agissant sur le flanc montant, fournit des impulsions sous forme d'un 
signal logique c. Par l'intermédiaire d'un amplificateur 3 et d'un transformateur d'im
pulsion 4, on obtient des impulsions aptes à allumer le thyristor T. Le transformateur 
d'impulsion est indispensable pour garantir une séparation galvanique entre les circuits 
de commande et les gâchettes des thyristors. La durée de basculement de la bascule 
monostable détermine la durée des impulsions d'allumage. 

Les impulsions d'allumage ont la même fréquence que la tension de référence Ux 

et son décalées de l'angle a par rapport au passage par la valeur de crête de U1, comme 
l'indique la figure 5.13. On en déduit 

c7rcosa = Ucm (5.11) 

D'où l'on tire 

α = arccos —-— (5.12) 

d 

• — » -

I 
α 

π 
-̂— 

π ωί 

Fig. 5.13 Fonctionnement d'un dispositif de commande de gâchettes. 

Afin que cet angle corresponde à l'angle de retard d'allumage, il est indispensable 
que la tension de référence Ux possède une position de phase bien déterminée par rap
port aux tensions d'alimentation du convertisseur de courant. Ce problème sera étudié 
pour le cas d'un convertisseur de courant en montage en pont triphasé. 

On doit très souvent filtrer la tension de référence Ux lorsque la tension de réseau 
présente des harmoniques superposées. Ces dernières peuvent être provoquées par le 
convertisseur de courant lui-même. 

Parfois, on utilise, au lieu d'une tension de référence sinusoïdale, une tension en 
dents de scie produite à l'aide d'un générateur de dents de scie qui doit être synchronisé 
avec le réseau alternatif alimentant le convertisseur de courant. Dans ce cas, il existe 
une relation linéaire entre l'angle de retard d'allumage a et la tension de commande Ucm 

Il est toujours nécessaire de Hmiter le domaine de variation de la tension de com
mande Ucm en correspondance à une limitation de l'angle a entre les limites am in et 
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a m a x . A cause de la relation (5.12) entre α et Ucm, on constate qu'à am i n correspond 
ί/cmmax et qu'à a m a x correspond Ucmm{n. Des valeurs de limitation typiques sont 
amin = 5° et a m a x = 150°. La première limite doit être introduite pour obtenir une 
intersection bien définie entre la tension de commande Ucm et la tension de référence 
UT (en effet, pour Ucm > UT, aucune impulsion ne serait produite). La deuxième limite 
est imposée par le fonctionnement en onduleur (voir sect. XV.6.5). 

Un montage d'entrée apte à limiter le domaine de variation de la tension de com
mande est montré à la figure 5.14. Ce montage correspond au montage limiteur indiqué 
à la figure 4.39. On peut ajuster Ucmmax (c'est-à-dire am in) avec le potentiomètre P1, 
tandis qu'avec le potentiomètre P2, on ajuste Ucmm[n (c'est-à-dire a m a x ) . Il est très 
important que les tensions auxiliaires +U'a et -£/ a ne soient pas stabilisées. Il faut 
qu'elles puissent varier de la même manière que l'amplitude Ux de la tension de réfé
rence, afin de garantir que les limites soient respectées même lors de variations de la 
tension du réseau alternatif. Dans ce but, on produit les tensions continues + i/a et 
-£/a par redressement des tensions de référence UT, si possible par un redressement 
triphasé, de sorte que les ondulations soient petites et que le filtre de lissage n'intro
duise qu'un faible retard. 

"cm) J 

Fig. 5.14 Montage pour limiter la tension de commande Ucm. 

5.4.3 Dispositif de commande de gâchettes pour un convertisseur de courant en 
montage en pont triphasé 

Pour le cas d'un convertisseur de courant en montage en pont triphasé, on indi
quera le schéma de principe complet d'un dispositif de commande de gâchettes. 
D'abord, on déduira la position de phase des tensions de référence. 

La figure 5.15 montre les tensions d'alimentation U1, U2 et U3 du convertisseur 
de courant en montage en pont triphasé. La tension continue £/d, fournie par le con
vertisseur de courant, varie selon l'angle de retard d'allumage a, comme cela a été dé
crit pour le fonctionnement idéal dans la section XV.5.6. Pour l'allumage des six thyris-
tors avec l'angle de retard d'allumage a, on a besoin d'un système hexaphasé pour les 
tensions de référence (voir fig. 5.15, au bas). La position de phase des tensions de réfé-
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Fig. 5.15 Tensions d'alimentation U1, U2 et U3 pour un convertisseur de courant en montage 
en pont triphasé et tensions de référence U1. 

rence c7rl à c7r3 et U[i à U[^ correspond aux tensions alimentant le convertisseur de 
courant et à leurs inverses en tenant compte de la position de phase correspondante. 
On obtient facilement ces tensions de référence à l'aide d'un transformateur triphasé 
avec un couplage en étoile au primaire et deux enroulements secondaires sur chaque 
noyau. La figure 5.16 montre le schéma de ce transformateur. Le point neutre au 
secondaire doit être relié avec le point zéro commun du dispositif de commande de 
gâchettes et plus précisément avec le point zéro de la tension de commande Ucm. 

Le dispositif de commande de gâchettes doit être conçu de sorte que l'on puisse 
toujours allumer deux thyristors en même temps, afin de garantir l'enclenchement au 

U1 U2 U3 

LJJ 
Vt3 U'n u'r2 

7Ύ 

V13 V1 U11 

Fig. 5.16 Transformateur pour obtenir les tensions de référence. 
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premier instant, ainsi que le fonctionnement en conduction intermittente (voir sect. 
XV.5.6 et XV.7.3). On peut satisfaire cette exigence en combinant les impulsions for
mées par les signaux logiques à l'aide de portes OU. La figure 5.17 présente le schéma 
de principe complet. L'indication des sorties est en correspondance avec celle des thy-
ristors du montage en pont triphasé à allumer (voir sect. XV.5.6). 
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Fig. 5.17 Représentation schématique complet d'un dispositif de commande de gâchettes pour 
un convertisseur de courant en montage en pont triphasé. 

5.4.4 Amplificateur et transformateur d'impulsion 
La figure 5.18 montre le schéma de principe de l'amplificateur avec le transfor

mateur d'impulsion. Ce dernier présente souvent un rapport de transformation ù = 1. 
Le signal logique c est amplifié à l'aide d'un transistor T. Celui-ci est saturé pour 

c = 1 et complètement bloqué pour c = 0. En série avec le collecteur se trouve l'enrou
lement primaire du transformateur d'impulsion TI. En antiparallèle avec cet enroule
ment, on branche une diode D1, avec en série une diode Zener Dz, afin de limiter les 
surtensions aux bornes du transistor lors de son blocage. La diode Zener permet une 
plus rapide désexcitation du transformateur d'impulsion. La résistance Rc limite le 
courant de collecteur lors de la saturation du transformateur d'impulsion. 

Au secondaire du transformateur d'impulsion se trouve une diode D2 et une 
résistance R2 · La diode D2 bloque l'impulsion négative qui peut se produire lors du 
déclenchement du transformateur d'impulsion. La résistance R2 donne une charge 
définie et se trouve en parallèle avec la gâchette et la cathode du thyristor Th. La résis
tance RG limite le courant de gâchette. 

Lorsque c = l , o n a i / C E » 0 e t une tension apparaît aux bornes de la résistance 
R2, apte à allumer le thyristor Th. Si c passe à 0, le transistor T se bloque et le courant 
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+ U. 

Fig. 5.18 Amplificateur avec transformateur d'impulsion. 

magnétisant du transformateur d'impulsion se réduit au travers de la diode Zener Dz 

et la diode D1. La tension c7CE est transitoirement égale à c7a 4- U2, où U2 est la ten
sion Zener. Ensuite, £/CE devient égale à c7a. 

Pour le transformateur d'impulsion, on peut établir le schéma équivalent repré
senté à la figure 5.19, afin d'étudier les phénomènes transitoires. R1 se compose de la 
résistance des enroulements (rapportée au primaire) et de la résistance Rc ; L0 est l'in
ductance de fuite et Z,h l'inductance principale du transformateur d'impulsion, C est 
la capacité de fuite des enroulements et R2 la résistance de charge au secondaire 
(rapportée au primaire). 

π 
Ψ f 

j 
Fig. 5.19 Schéma équivalent du transformateur d'impulsion. 

Lors d'un saut brusque de la tension d'entrée Ux de 0 à c7a, on obtient pour la 
tension de sortie, en négligeant l'effet de L0 et C, la relation 

* 2 
Uo = U, e 

-t/T 

R1 + R2 

avec la constante de temps 

R1R2I(R^R2) 

(5.13) 

(5.14) 
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L'inductance de fuite La et la capacité C empêchent un saut brusque de U2 à 
t = 0. Pour un bon transformateur d'impulsion, le temps de montée ne devrait pas 
dépasser environ 1 MS. 

Un transformateur d'impulsion ne permet pas la transmission d'une impulsion 
d'une durée quelconque, car le circuit magnétique possède une saturation assez pronon
cée. Une fois que ce circuit est saturé, aucune tension n'est induite dans l'enroulement 
secondaire. Dans ce cas, le schéma équivalent de la figure 5.19 n'est plus valable. La 
durée maximale tmax de l'impulsion transmise par le transformateur d'impulsion peut 
être calculée à partir de la loi sur l'induction 

άΒ 
U2 = N S (5.15) 

àt 
où N est le nombre de spires (égal pour l'enroulement primaire et secondaire), S la sec
tion du circuit magnétique et B l'induction. Pour cette dernière, on tire 

B = (J^it ^HlJ^Lt (5.16) 
J NS NS 

L'induction de saturation B3^ est atteinte après le laps de temps rm a x . La durée maxi
male d'une impulsion qui peut être transmise est donc 

NSBsat 
(5.17) 

^2max 

On remarque que la surface tension-temps est 

^2max ^max = N S B^t (5.18) 

Elle est constante pour un transformateur d'impulsion donné. Cette grandeur est sou
vent indiquée en μ Vs par les fabricants dans les feuilles d'application. 

Si l'impulsion c, fournie par la bascule monostable dans la figure 5.12, est plus 
longue que / m a x , la durée de l'impulsion d'allumage sera limitée à fmax par le trans
formateur d'impulsion. Pour un allumage correct, il faut en plus que la constante de 
temps T9 selon (5.14), soit élevée par rapport à i m a x . 

5.4.5 Caractéristique statique 
Pour la présentation de la caractéristique statique du dispositif de commande de 

gâchettes, on introduira des grandeurs relatives. Dans ce but, il est judicieux de référer 
la tension de commande Ucm à U1 et ceci indépendamment du point de fonctionne
ment nominal. 

Avec ucm = Ucm/ UT, on tire de (5.12) 

a = arccoswcm (5.19) 

La caractéristique correspondante est représentée à la figure 5.20. 
Si l'on introduit cos α = ucm dans les relations établies à la section XV.5.9 pour 

la tension continue idéale, on obtient pour un convertisseur de courant normal (c'est-
à-dire entièrement contrôlé) 

"dia = "diO COS OL = Wdio « « η (5 .20) 
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Fig. 5.20 Caractéristique statique du dispositif de commande de gâchettes. 

et pour un convertisseur de courant en montage en pont asymétrique 

1 4- cosa 14- ucm 
ua'\a * w d i O = " d i O (5.21) 

Ici, on a aussi exprimé la tension continue idéale en grandeurs relatives en la référant 
à la tension continue nominale i/dn. En particulier, on a 

^ d i O 
w d i O 

Ut 

(5.22) 
dn 

La caractéristique statique du convertisseur de courant (comportement idéal) 
avec le dispositif de commande de gâchettes est indiquée à la figure 5.21. Cette carac
téristique est linéaire. La droite 1 est valable pour un convertisseur de courant normal, 
tandis que la droite 2 est valable pour un convertisseur de courant en montage en pont 
asymétrique. 

La caractéristique non linéaire du dispositif de commande de gâchettes d'une 
part, et celle du convertisseur de courant d'autre part se compensent mutuellement 
et donnent une caractéristique globale qui est linéaire. 

Fig. 5.21 Caractéristique statique d'un convertisseur de courant avec dispositif de commande 
de gâchettes. 
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Le facteur de transfert est donc indépendant du point de fonctionnement et 
vaut pour un convertisseur de courant normal 

Kr 
Auc 

- w d i O 

et pour un convertisseur de courant en montage en pont asymétrique 

A « d i a w d i 0 
Kc 

Auc 

(5.23) 

(5.24) 

Ces relations sont valables pour le comportement idéal. L'influence du phéno
mène d'empiétement sera étudiée à la section 8.2. 

5.4.6 Comportement dynamique pour des petites variations 
En ce qui concerne le comportement dynamique, il faut remarquer qu'une varia

tion de la tension de commande ucm se répercute sur la tension continue idéale u^ 
seulement après un certain temps de retard. Ce retard est dû au fait qu'une impulsion 
d'allumage se produit seulement au moment de l'intersection de la tension de comman
de wcm avec une des tensions de référence sinusoïdales ur du dispositif de commande 
de gâchettes (voir fig. 5.22). Pour un montage en pont triphasé, cette possibilité d'in
tersection se répète six fois pendant la durée d'une période T de la tension d'alimenta
tion. Dans le cas le plus favorable, le temps de retard est tT = 0 et, dans le cas le plus 
défavorable, on a tT = T/6. En supposant une distribution uniforme, on obtient pour 

Fig. 5.22 Comportement dynamique du dispositif de commande de gâchettes pour des petites 
variations. 
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la valeur moyenne de ce retard 

1 T 
T = — — 

Cm 2 6 
(5.25) 

Dans le cas général d'un montage de convertisseur de courant quelconque, la 
possibilité d'intersection entre ucm et Ux se répète ρ fois pendant la durée d'une 
période T9 où ρ est l'indice de pulsation du convertisseur de courant (voir sect. XV.5.2). 
Le temps de retard maximal est ainsi tT = T/ρ et la valeur moyenne 

(5.26) 
P 2pf 

1 T 
T = 

cm 
2 

où/est la fréquence du réseau d'alimentation. 
On peut tenir compte de ce comportement de manière approximative en considé

rant Tcm comme un temps mort. La fonction de transfert de l'ensemble du convertis
seur de courant avec le dispositif de commande de gâchettes est donc 

^cm( s ) - ^cm e -S Tr (5.27) 

La manière de décrire le comportement dynamique par un temps mort est très 
grossière. Cependant on obtient des résultats satisfaisants en ce qui concerne l'étude de 
stabilité, en particulier avec une simplification qui sera introduite à la section 8.2. 

Ces réflexions sont valables pour des petites variations de la tension de commande, 
autour d'un certain point de fonctionnement (voir fîg. 5.22). Le point de fonctionne
ment n'a pas d'influence sur la valeur moyenne du retard. 

5.4.7 Comportement dynamique pour des grandes variations 
La figure 5.23 représente les relations se produisant lors de grandes variations de 

la tension de commande ucrn. 

Fig. 5.23 Comportement dynamique du dispositif de commande de gâchettes pour des grandes 
variations. 
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Au début, on suppose que la tension de commande est positive et très élevée. 
Le convertisseur de courant travaille en redresseur avec un angle de retard d'allumage 
a d'environ 20°. Juste après l'intersection avec la tension de référence No 2, la ten
sion de commande ucm est commutée à une valeur négative correspondant à la limite 
de fonctionnement en onduleur (a = 150°). Jusqu'à l'intersection avec la tension de 
référence suivante (No 3), il s'écoule un retard tT pratiquement égal à la moitié de la 
période de la tension alternative ( tT = T/2), et ceci indépendant du montage de con
vertisseur de courant (indice de pulsation p). 

Il y a des intersections avec des tensions de référence précédentes où des impul
sions d'allumage sont produites. Cependant, les thyristors correspondants ne peuvent 
pas s'allumer parce que leur tension anode cathode est négative. 

Si, par contre, la tension de commande ucm passe d'une valeur négative à une 
valeur positive, il y a tout de suite une intersection avec la tension de référence sui
vante si la variation de ucm est suffisamment grande. Dans le cas représenté à la figure 
5.23, on obtient même deux intersections avec les tensions de références No 6 et 1. 
On passe donc immédiatement du fonctionnement en onduleur au fonctionnement en 
redresseur, et le temps de retard est nul (tT = O). 

Lors de grandes variations de la tension de commande, les retards qui se manifes
tent dépendent en premier Heu du point de fonctionnement et de la grandeur, ainsi 
que du sens de la variation de la tension de commande ucm. 

Dans ces conditions, on ne peut évidemment pas définir une fonction de trans
fert, car cette dernière n'est valable que pour des petites variations. 

5.5 DISPOSITIFS DE CONTRÔLE POUR VARIATEURS 
DE COURANT CONTINU 

5.5.1 Généralités 
Les variateurs de courant continu peuvent être contrôlés, soit de manière directe 

en agissant sur la durée d'enclenchement et de déclenchement, soit de manière indi
recte à l'aide d'un régulateur à action à deux positions (voir sect. 6.6). Par la suite, on 
décrira un dispositif de contrôle permettant de faire varier les durées d'enclenchement 
et de déclenchement par une tension continue en maintenant constante la fréquence 
de pulsation. 

Le principe de contrôle, décrit au paragraphe suivant, est applicable pour des 
variateurs de courant continu, soit à commutation forcée, soit à transistors de commu
tation. Les variateurs de courant continu à commutation forcée nécessitent des organes 
supplémentaires pour l'allumage des thyristors et des circuits de verrouillage pour garan
tir le déroulement correct de la commutation forcée, comme on l'indiquera au paragra
phe 5.5.3. La caractéristique statique et le comportement dynamique seront décrits aux 
paragraphes 5.5.4 et 5.5.5. 

5.5.2 Principe 
La figure 5.24 représente schématiquement un dispositif de contrôle. La tension 

de commande Ucm est comparée à une tension auxiliaire U^ en forme de dents de scie, 
fournie par un oscillateur 1. La différence entre Ucm et t/h est appliquée à l'entrée 
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Fig. 5.24 Représentation schématique d'un dispositif de contrôle. 

d'une bascule de Schmitt 2 qui possède un point de basculement à Ucm - U^ = 0 et 
une hystérèse négligeable. Le signal logique c indique si le contacteur statique (ou le 
transistor de commutation) doit être enclenché (c = 1) ou déclenché (c = 0). 

Le fonctionnement découle de la figure 5.25. Lorsque Ucm > U^19 on a c = 1, 
dans le cas contraire c = 0. On obtient donc la relation pour la durée d'enclenchement 

* e ~ Λ * ρ 

2ΙΛ. 
(5.28) 

La période de pulsation Γρ est donnée par l'oscillateur en dents de scie. Elle est main
tenue constante. 
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Fig. 5.25 Fonctionnement d'un dispositif de contrôle. 

En variant Ucm entre -U^ et + ¼ , la durée d'enclenchement ie varie entre 0 et 
c m doit être limitée à U^ (ou plus précisément, à une Tp. La tension de commande U1 

tension légèrement inférieure à Ui1), afin de garantir l'intersection entre Ucm et U^1. 
Dans ce but, on peut utiliser le montage de la figure 5.14. 

Le signal logique c peut être utilisé pour commander, par l'intermédiaire d'un 
étage amplificateur, le photocoupleur d'un transistor de commutation selon le mon
tage de la figure 5.7. 

Pour un variateur de courant continu à commutation forcée, on doit déduire 
des impulsions d'allumage pour le thyristor principal et pour le thyristor auxiliaire à 
partir du signal logique c. Le montage correspondant sera indiqué dans le paragraphe 
suivant. 
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5.5.3 Allumage du thyristor principal et du thyristor auxiliaire 
La figure 5.26 présente schématiquement les éléments nécessaires pour l'allumage 

du thyristor principal Tp et du thyristor auxiliaire Ta. 
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Fig. 5.26 Eléments nécessaires pour l'allumage du thyristor principal et du thyristor auxiliaire. 

Le signal logique c du montage de la figure 5.24 intervient, d'une part sur la porte 
ET 1, d'autre part sur la bascule monostable 2. Sur la porte ET agit aussi le signal logi
que dc. Ce signal est égal à 1 si le condensateur d'extinction du variateur de courant 
continu est chargé positivement à une tension qui garantisse l'extinction correcte lors 
du prochain déclenchement. Dans le cas contraire, le signal dc est 0, il empêche l'allu
mage du thyristor principal. Le signal dc est obtenu à l'aide d'une bascule de Schmitt 
qui est influencée par la tension du condensateur d'extinction par l'intermédiaire d'un 
convertisseur continu-continu qui permet une séparation galvanique (voir sect. 6.6). 

Le signal de sortie de la porte ET est appliqué à l'entrée d'une bascule monosta
ble 4, déterminant la durée de l'impulsion d'allumage. Un amplificateur 5 et un trans
formateur d'impulsion 6, selon le montage de la figure 5.18, fournissent l'impulsion 
d'allumage pour le thyristor principal Tp. Cette impulsion apparaît lors du passage de 
0 à 1 du signal c, à condition que le condensateur d'extinction soit chargé correctement. 

La bascule monostable 2 fournit un signal db = 1 durant un laps de temps égal à 
la durée tçde la demi-oscillation nécessaire pour la recharge négative du condensateur 
d'extinction pendant le phénomène d'enclenchement du variateur de courant continu. 
Le signal de sortie d\> de cette bascule monostable est combiné avec le signal c dans la 
porte NOR 3. Son signal de sortie n'est égal à 1 que si c et db sont égaux à 0. Dans ce 
cas, une impulsion d'allumage est produite par la bascule monostable 7, l'amplificateur 

Fig. 5.27 Caractéristique statique du dispositif de contrôle. 



126 ÉLECTRONIQUE DE RÉGLAGE ET DE COMMANDE 

8 et le transformateur d'impulsion 9. Cette impulsion, allumant le thyristor auxiliaire 
Ta, apparaît lorsque le signal c passe de 1 à 0, à condition que le condensateur d'ex
tinction ait eu le temps de se recharger négativement. 

Un variateur de courant continu à commutation forcée doit rester enclenché ou 
déclenché pendant un laps de temps minimal, afin de garantir le changement de pola
rité correct de la charge du condensateur d'extinction. Les signaux de verrouillage dc 

et d\y servent à ce but. 

5.5.4 Caractéristique statique 
Si l'on exprime de nouveau la tension de commande en grandeurs relatives selon 

la définition ucm = Ucm/ Ûh, on tire de (5.28) 

l + wcm 

T 
1P 

(5.29) 

La caractéristique est représentée à la figure 5.27. 
Dans le cas du variateur de courant continu à commutation forcée, il faut aussi 

respecter une durée d'enclenchement te minimale; le temps d'enclenchement maximal 
doit être inférieur à Tp pour les raisons mentionnées à la fin du paragraphe précédent. 
Ceci restreint le domaine de variation utile de ucm à wCmmin et ucmmax. 

La tension continue (valeur moyenne) fournie par le variateur de courant con
tinu est donnée par la relation (5.7) qui est aussi valable pour des variateurs à commu
tation forcée. Si l'on exprime les tensions en grandeurs relatives, référées à la tension 
continue nominale Udn, on obtient avec t& = Tp - te 

& c m 

ud = — ue = ue (5.30) 

avec 

TP 

Ue 
»e = — (5.31) 

La tension en grandeurs relatives à l'entrée du variateur de courant continu est norma
lement UQ > 1. 

Pour le montage en pont, selon la figure 5.9, on doit faire appel à l'équation 
(5.10) qui peut être transformée sous la forme 

2te-Tp 

ud = ue = ucm ue (5.32) 
Tp 

La caractéristique statique du variateur de courant continu avec le dispositif de 
contrôle est représentée à la figure 5.28. La droite 1 est valable pour un variateur de 
courant normal, tandis que la droite 2 est valable pour un variateur de courant en mon
tage en pont. 

La restriction du domaine de variation utile de la tension de commande wcm, 
mentionnée ci-dessus pour le cas de la commutation forcée, comporte aussi une restric
tion du domaine de la variation de la tension continue ud. 
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Fig. 5.28 Caractéristique statique d'un variateur de courant continu avec dispositif de contrôle. 

Le facteur de transfert, pour un variateur de courant continu normal, est égal à 

2 
K 

Auc 

et pour le montage en pont 

Aud 
Kc 

Auc 

(5.33) 

(5.34) 

U< I 

U I ι -
JL 

T 

tr 

/ Uh/ 

T χ 
1 cm \ 

1 

^r 

m 
t 

/ 

\ 1 

TP 

Fig. 5.29 Comportement dynamique du dispositif de contrôle. 
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5.5.5 Comportement dynamique 
Pour déterminer le comportement dynamique d'un variateur de courant continu 

avec le dispositif de contrôle, on peut faire les mêmes réflexions qu'au paragraphe 5.4.6. 
En effet, une variation de la tension de commande ucm ne se répercute sur la tension 
continue u^ qu'aux instants d'intersections de la tension ucm avec la tension Wj1, plus 
précisément avec la pente positive de Uf1 (voir fîg. 5.29). 

Pour des petites variations de la tension de commande, on obtient de nouveau un 
temps de retard qui, dans le cas présent, varie statistiquement entre 0 et Tp. En moyen
ne, le temps de retard est 

Tcm = - Tp = (5.35) 
2 2 /p 

où /p est la fréquence de pulsation. 
Le temps Tcm peut être considéré comme un temps mort, de sorte que la fonc

tion de transfert d'un variateur de courant continu est égale à celle d'un convertisseur 
de courant [voir équation (5.27)]. Cependant, dans le cas présent, le temps mort Tcm 

est en général plus faible que pour un convertisseur de courant, car/p >pf. En parti
culier, pour le variateur de courant continu à transistors de commutation, le retard 
introduit est très faible si la fréquence de pulsation est de quelques kHz. 

Enfin, on mentionnera encore que, dans le cas présent, le retard tT ne dépassera 
jamais la durée de la période de pulsation Γρ, même lors de l'apparition de grandes 
variations de la tension de commande. 



CHAPITRE 6 

PRINCIPES GÉNÉRAUX 
DE LA TECHNIQUE 

DES SYSTÈMES DE RÉGLAGE 

6.1 INTRODUCTION 

6.1.1 Généralités 
Dans ce chapitre, on présente quelques considérations concernant la technique 

des systèmes de réglage. En particulier, on montrera des configurations de base pour 
le réglage et la limitation (sect. 6.2) et pour l'imposition du point de fonctionnement 
(sect. 6.3). Ces indications sont données de manière très générale, de sorte qu'elles 
sont applicables à des réglages quelconques. Plus directement liées à l'électronique de 
puissance, les sections 6.4 à 6.7 traiteront du réglage et du contrôle des convertisseurs 
de courant, des variateurs de courant continu et des convertisseurs de fréquence. 

Un accent particulier sera mis sur une étude en tant que système, de sorte que 
les représentations seront données sous forme de schémas de principe contenant des 
blocs fonctionnels dont les montages internes ont été décrits dans les chapitres précé
dents. On étudiera en particulier les interactions existant entre les différents blocs 
fonctionnels. Dans le paragraphe suivant, on indiquera les symboles les plus importants 
qui seront utilisés dans les schémas de principe. 

6.1.2 Schéma de principe 
Le schéma de principe sous forme de blocs fonctionnels donne une représenta

tion schématique d'une installation. Les machines électriques sont représentées par 
leurs symboles habituels. Les symboles pour les organes de consigne et de mesure sont 
indiqués à la figure 6.1. Les figures 6.2 et 6.3 montrent les symboles pour les différents 
types de régulateurs et de dispositifs non linéaires. La figure 6.4 indique les symboles 
des organes de commande, tandis que la figure 6.5 représente les symboles pour les 
convertisseurs de courant, variateur de courant continu et onduleur à commutation 
forcée. Le schéma de principe est appelé parfois diagramme fonctionnel. 

Il faut remarquer que, dans les schémas de principe, on ne tient pas compte du 
changement de signe inhérent aux amplificateurs opérationnels. On travaille avec des 
signaux exprimés en grandeurs relatives. La polarité des différentes tensions qui repré
sentent les signaux doit être choisie de cas en cas, suivant le fonctionnement particulier 
des blocs fonctionnels. 

Le schéma de principe donne donc une représentation schématique d'une installa
tion qui est très proche de la réalisation pratique, sans entrer dans trop de détails de cir-
cuiterie. On garde ainsi une bonne vue d'ensemble sur la configuration et le fonctionne-
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No Désignation Symbole Observations 

1 Organe 
de consigne 

en général 

potentiomètre 

2 Organe 
de mesure 

4 Régulateur PID 
U^ 

^ : 

en général 
cas particuliers 
voir figures 
3.16 à 3.19 

Fig. 6.1 Symboles pour organes de 

No 

1 

2 

3 

Désignation 

Comparaison des 
des valeurs de 
consigne et réelle 

Régulateur P 

Régulateur PI 

consigne et de mesure. 

Symbole 

• Γ^ι •-

ψ-
bz 

h " 

Observations 

souvent combiné 
avec amplifica
teur de réglage 

avec limitation 

5 Régulateur à 
action à deux 
positions 

— JL — 
sortie : 
signal digital 

6 Régulateur à 
action à trois 
positions f̂ 

sorties : 
signaux digitaux 

Commutateur 
de signal 
analogique 

c = 0, s = e 
c = l , s = 0 
commutation 
par FET 

Fig. 6.2 Symboles pour régulateurs. 
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No 

1 

λ 

3 

4 

Désignation Symbole 

Limiteur 

Générateur 
de fonctions 
non linéaires 

Dispositif 
de formation 
dft valftiir ^ . 
maximale 

Dispositif 
de formation 
de valeur oc 
minimale 

IT 

Δ 

7 

i 

Λ 
r 

/ 

A 
^ 

/ 

1̂ 1 

1^1 

\S\ 
n 

IVJ 

\ . 
/ 

Observations 

en combinaison 
avec amplifica
teur de réglage 

le signal le 
plus grand 
est actif 

le signal le 
plus petit 
est actif 

Fig. 6.3 Symboles pour dispositifs non linéaires. 

No Désignation Symbole 

1 Amplificateur 
de sortie ï> 

Dispositif 
de commande 
de gâchettes JL 

3 Dispositif 
de contrôle Jl 

J^ 

Fig. 6.4 Symboles pour organes de commande. 

Observations 

pour conver
tisseurs 
de courant 

pour variateurs 
de courant 
continu 

ment d'une installation. Un schéma de principe complet est par exemple représenté à la 
figure 11.1. 

Dans les sections suivantes, on n'indiquera que des schémas de principe partiels, 
car ces parties peuvent être incorporées dans des installations complètes selon le cas 
particulier. 
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No 

1 

2 

3 

4 

Désignation 

Convertisseur 
de courant 

Convertisseur 
de courant 
bidirectionnel 

Variateur de 
courant continu 

Onduleur 
à commutation 
forcée 

Symbole 

— 

— 

f 
* 

I 

5Z1 

[2Î 

I 

4 
I 
I 

4 
Jp 

Observations 

à commutation 
forcée 

sortie triphasée 
ou monophasée 

Fig. 6.5 Symboles pour convertisseurs de courant, variateur de courant continu et onduleur. 

6.1.3 Désignation des signaux 
Dans les schémas de principe, les grandeurs d'entrée et de sortie des différents 

blocs fonctionnels sont normalement désignées par des signaux dont le symbole corres
pond à celui de la grandeur physique qui est représentée par le signal correspondant. 

Pour un réglage de courant, par exemple, on désigne la valeur de consigne par ic 

et la valeur réelle par i. Cependant, il faut remarquer que la nature physique avec laquelle 
ces signaux sont représentés n'est pas un courant, mais une tension. Dans ce contexte, il 
est faux de parler de courant de consigne. La dénomination correcte pour ic est valeur 
de consigne pour le courant. La même observation est aussi valable pour d'autres gran
deurs, comme vitesse, température, pression, etc. 

Dans les schémas de principe des sections 6.2 et 6.3, les signaux sont indiqués par 
x, car ces montages sont valables pour des réglages quelconques. Dans un cas concret, 
on remplacera ce symbole général par le symbole correspondant de la grandeur à régler, 
par exemple i, n, etc. 
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6.2 REGLAGE ET LIMITATION 

6.2.1 Généralités 
Pour le réglage d'une grandeur à régler, il faut comparer la valeur de consigne xc 

avec la valeur réelle xt. Un régulateur, par exemple de type PID, fournit la tension de 
commande ucm selon la représentation schématique de la figure 6.6. 

Fig. 6.6 Réglage simple. 

*c O • Q »» [^— O "c 

I 
--xM-

La valeur de consigne xc provient d'un organe de consigne (voir sect. 3.2), tan
dis que la valeur réelle xT est fournie par un organe de mesure (valeur mesurée xM) , 
selon la nature physique (courant, vitesse, température, pression, etc.) de la grandeur 
à régler (voir sect. 3.3 et 3.4). En général, il n'est pas usuel de mettre des organes cor
recteurs (filtres de lissage, par exemple) dans la contre-réaction du circuit de réglage, 
la valeur réelle Xx est ainsi identique à la valeur mesurée xM. Pour simplifier l'écriture, 
on omettra par la suite l'indice M. 

La tension de commande ucm intervient sur l'organe de commande qui dépend 
des exigences posées par l'installation à régler. 

Cependant, cette simple configuration n'est satisfaisante que dans des cas d'appli
cation simples. Il est presque toujours nécessaire de limiter une grandeur auxiliaire xa 

(inhérente au système à régler) à une valeur limite XQ^ , afin d'éviter que la grandeur 
auxiliaire dépasse les limites admissibles en cas de surcharge ou de grandes variations 
lors de phénomènes transitoires. Un cas typique est par exemple la limitation du cou
rant d'induit dans un réglage de vitesse d'un moteur à courant continu. 

Dans les paragraphes suivants, on présentera différentes possibilités pour intro
duire une limitation. 

6.2.2 Limitation par organes en parallèle 
La figure 6.1 montre une limitation par organes en parallèle. La grandeur auxili

aire (mesurée) xa est appliquée à l'entrée d'un dispositif non linéaire 2. Ce dernier ne 
donne un signal que dans le cas où la grandeur auxiliaire a dépassé la valeur limite. Ce 
signal ucm2 est soustrait du signal de sortie wcml du régulateur 1, de sorte que la limita-

U ^ 
"cml 

O 
i l -

* a O -
wcm2 

Fig. 6.7 Réglage et limitation par organes en parallèle. 
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tion abaisse la tension de commande ucm. Le réglage et la limitation se combattent. Si 
la limitation intervient, il existe en général un écart considérable entre la valeur de con
signe xc et la valeur réelle χ de la grandeur à régler, de sorte que le régulateur 1 fournit 
un signal de sortie wcml très élevé qui doit être réduit par le signal de sortie ucm2 du 
dispositif non linéaire 2. Pour des raisons de stabilité lors du fonctionnement de la 
limitation, la partie montante de la caractéristique non linéaire ne peut pas être choisie 
trop raide. Pour ces raisons, la limitation de la grandeur auxiliaire n'est pas parfaite. Ce 
montage simple n'est utilisé que pour des cas posant des exigences modestes. 

6.2.3 Limitation par séparation de deux régulateurs 
Une meilleure variante pour limiter une grandeur auxiliaire est indiquée à la figure 

6.8. La grandeur auxiliaire xa est comparée à la valeur limite ^ΐΐπιφΰ e s t ajustée d'une 
manière fixe par le potentiomètre 3. La différence entre xaiim

 e t xa e s t appliquée à 
l'entrée d'un régulateur 2, par exemple de type PI. Son signal de sortie ucm2, ainsi que 
celui ucmï du régulateur 1 sont amenés à un dispositif de formation de valeur minimale 
4. La tension de commande ucm est égale au signal de sortie le plus petit des deux 
régulateurs. 

k: " c m l 

K-1 
I "cm 2 

-W-
-W-

Fig. 6.8 Réglage et limitation par séparation de deux régulateurs. 

Sixa <x a i im , le signal de sortie ucm2 est très élevé (le régulateur 2 se trouve en 
saturation). Ainsi, le signal de sortie du régulateur 1 est opérant et on a ucm = wcml. Si, 
par contre, la grandeur auxiliaire xa dépasse la limite Xaiim, le signal de sortie ucm2 

diminue et devient opérant dès que ucm2 < wcml. 
On obtient ainsi une limitation parfaite de la grandeur auxiliaire. La stabilité 

durant la limitation peut être maîtrisée par un choix adéquat du régulateur 2. Cepen
dant quelques problèmes peuvent se présenter au moment de la séparation des deux 
signaux wcml et ucm2. En effet, les condensateurs se trouvant dans les circuits de 
contre-réaction des amplificateurs de réglage ne sont pas encore chargés à la tension 
correcte. Ceci provoque des phénomènes transitoires où la grandeur auxiliaire dépasse 
momentanément la limite imposée. 

Pour pallier cet inconvénient, on ne doit pas connecter les circuits de contre-
réaction à la sortie de chaque amplificateur de réglage, mais à la sortie du dispositif de 
formation de valeur minimale 4. Ainsi, les condensateurs se trouvant dans les circuits de 
contre-réaction sont toujours chargés selon la tension de commande ucm et le passage 
d'un régulateur à l'autre ne présente plus de phénomènes transitoires supplémentaires. 
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6.2.4 Circuits de réglage en cascade 
La solution qui donne des résultats parfaits est représentée à la figure 6.9. On 

trouve deux circuits de réglage en cascade. Le régulateur principal 1, par exemple du 
type PI, est influencé par la différence entre la valeur de consigne xc et la valeur réelle x. 
Il donne à sa sortie la valeur de consigne xac pour la grandeur auxiliaire. Ce signal de 
sortie est limité par un limiteur incorporé au régulateur 1, afin de ne pas dépasser les 
valeurs limites admissibles pour la grandeur auxiliaire. Ainsi, on peut même imposer 
une limite maximale et une limite minimale. Cette dernière est en général négative ou 
dans des cas particuliers égale à zéro. 

χ 6 Xz 6 

Vl - O Uc 

Fig. 6.9 Réglage en cascade. 

Un deuxième régulateur 2 pour la grandeur auxiliaire, par exemple de type PI, 
délivre la tension de commande ucm. Le circuit de réglage de la grandeur auxiliaire est 
toujours en fonction. La limitation de cette grandeur auxiliaire est réalisée par la limi
tation de sa valeur de consigne. La limitation influence aussi la tension des condensa
teurs dans le circuit de contre-réaction du régulateur 1. En effet, cette tension corres
pond au signal de sortie limité du régulateur 1. Par conséquent, il n'y a pas de problè
mes lors du passage du fonctionnement normal au fonctionnement en limitation de la 
grandeur auxiliaire ou vice versa. 

En fonctionnement normal, le régulateur 1, grâce à sa composante intégrale, pres
crit à la grandeur auxiliaire une valeur telle qu'en régime établi on ait χ = xc. La valeur 
de la grandeur auxiliaire dépend des conditions de fonctionnement du système à régler. 

En outre, ces deux régulateurs en cascade augmentent en général d'une manière 
sensible la qualité dynamique du réglage de la grandeur principale, par le fait que le 
circuit de réglage de la grandeur auxiliaire réduit les constantes de temps inhérentes au 
circuit de réglage principal (voir sect. 7.6). De plus, dans la plupart des cas, on ne doit 
pas faire appel à des régulateurs PID, il suffît d'utiliser des régulateurs PI. Ceci est avan
tageux, étant donné que les régulateurs PID sont très sensibles aux ondulations, aux 
bruits et autres signaux parasitaires superposés aux signaux de consigne et de mesure. 

Dans le domaine de l'électronique industrielle, l'application des circuits de réglage 
en cascade est très répandue. On peut même mettre en cascade plus de deux régulateurs. 
Dans la pratique, les réglages en cascade sont faciles à mettre en service. On boucle 
d'abord le circuit de réglage le plus proche du système à régler. On ajuste ce régulateur 
(dans le cas de la figure 6.9, le régulateur 2), de sorte que ce circuit de réglage soit stable 
et bien amorti. Ensuite, on boucle le circuit de réglage superposé et ainsi de suite. On 
procède aussi de la même manière pour le dimensionnement des régulateurs lors de 
l'étude théorique des circuits de réglage (voir § 7.6.4). 



136 ÉLECTRONIQUE DE RÉGLAGE ET DE COMMANDE 

6.3 IMPOSITION DU POINT DE FONCTIONNEMENT 

6.3.1 Généralités 
Si un système à régler multivariable possède un nombre d'entrées plus élevé que 

le nombre de sorties (grandeurs à régler), le problème de réglage n'est pas complètement 
défini, car plusieurs combinaisons des valeurs pour les grandeurs d'entrée peuvent four
nir les mêmes valeurs pour les grandeurs de sortie. De tels cas se présentent, par exemple, 
lors du réglage de la vitesse de machines à champ tournant. Il est alors indispensable de 
prescrire des relations fixes entre les grandeurs d'entrée, afin d'imposer un point de fonc
tionnement défini au système à régler. En général, on se limite à imposer le point de 
fonctionnement en régime établi. Au lieu de prescrire directement les valeurs pour les 
grandeurs d'entrée, il est souvent avantageux de prescrire des relations entre des gran
deurs auxiliaires du système à régler qui sont directement mesurables. Les grandeurs 
d'entrée du système à régler sont alors formées à l'aide de circuits de réglage pour gran
deurs auxiliaires. Ceci permet, d'une part, d'atteindre plus rapidement le régime établi 
et, d'autre part, d'éliminer l'influence de perturbations sur le système à régler, déjà au 
niveau des grandeurs auxiliaires. 

La solution concrète du problème dépend de la configuration et du comportement 
du système à régler. Dans un cas donné, seule une étude approfondie du système à régler 
permet d'établir la structure et les caractéristiques du système de réglage. 

Dans les paragraphes suivants, on présentera deux possibilités différentes. Le prin
cipe de ces deux variantes peut être appliqué selon les conditions posées dans un cas 
donné. On suppose que le système à régler possède deux entrées et une grandeur à régler 
principale, de plus que les grandeurs auxiliaires sont mesurables et disponibles pour im
poser le point de fonctionnement. Chaque grandeur d'entrée du système à régler est 
actionnée par un organe de commande propre, de sorte que l'on doit produire deux 
tensions de commande wcml et ucm2 aptes à contrôler séparément les deux organes de 
commande. 

6.3.2 Imposition du point de fonctionnement par fonctions non linéaires 
Il est souvent possible d'imposer le point de fonctionnement du système à régler 

par des relations non linéaires entre les grandeurs auxiliaires, de sorte qu'une autre gran
deur interne au système à régler, non mesurable directement, mais caractéristique pour 
le point de fonctionnement, prenne une valeur bien définie. Un cas concret est, par 
exemple, donné par l'imposition indirecte du flux statorique d'une machine à champ 
tournant (voir sect. 12.1 et 13.1). 

Le schéma de principe d'une configuration qui permet de résoudre le problème 
général est représenté par la figure 6.10. 

Le régulateur 1 est influencé par la différence entre la valeur de consigne xc et la 
valeur réelle χ de la grandeur à régler principale. A la sortie de ce régulateur apparaît le 
signal xac qui peut être considéré comme une grandeur de consigne auxiliaire. Cette 
dernière ne doit pas forcément correspondre à une grandeur physique du système à 
régler. 

A partir du signal xac, on va former, par l'intermédiaire de deux générateurs de 
fonctions non linéaires 2 et 3, les valeurs de consigne X210 et xa2c P o u r les deux gran
deurs auxiliaires qui sont mesurables et données par les signaux X21 et xa2. Pour chaque 
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O "cml 

O "cm2 

*a2 ' 

Fig. 6.10 Imposition du point de fonctionnement par fonctions non linéaires. 

grandeur auxiliaire, il y a un régulateur séparé (blocs 4 et 5). On obtient ainsi les ten
sions de commande wcml et ucm2. 

La caractéristique non linéaire à réaliser dans les générateurs de fonctions non 
linéaires 2 et 3 dépend évidemment du comportement du système à régler. En limitant 
la sortie du régulateur 1, il est possible de limiter indirectement les grandeurs auxiliaires 

*al e t *a2 · 
On reconnaît dans la figure 6.10 le principe des circuits de réglage en cascade. Le 

régulateur principal 1 est superposé aux régulateurs pour grandeur auxiliaire 4 et 5 qui 
travaillent en permanence en parallèle, en influençant directement le système à régler. 

6.3.3 Imposition du point de fonctionnement par limitation d'une grandeur auxiliaire 
Il est parfois possible d'imposer le point de fonctionnement du système à régler 

par limitation d'une grandeur auxiliaire. Un cas concret pour cette méthode d'imposi
tion du point de fonctionnement est par exemple donné par l'affaiblissement du champ 
d'excitation d'un moteur à courant continu lorsque la tension d'induit a atteint la valeur 
nominale (voir sect. 11.1). 

Le schéma de principe, permettant de résoudre ce problème dans le cas général, 
est indiqué à la figure 6.11. 

X 6 *al O 

S*a21im Π | v *a 3 c 

t: 

ΊΠ 

-O " c m l 

-O " c m 2 

J C a 2 o * a 3 < 

Fig. 6.11 Imposition du point de fonctionnement par limitation d'une grandeur auxiliaire. 

La différence entre xc et χ de la grandeur à régler principale intervient sur le régu
lateur 1. Ce dernier fournit une valeur de consigne X2^0 pour une première grandeur 
auxiliaire. Après comparaison avec la valeur X21, le régulateur 2 produit la tension de 
commande wcml. 



138 ÉLECTRONIQUE DE RÉGLAGE ET DE COMMANDE 

La grandeur auxiliaire xa2, dont la limitation permet d'imposer le point de fonc
tionnement, réagit sur le régulateur 4. Dans ce but, la valeur limite xa2iim est ajustée 
au potentiomètre 3 d'une manière fixe. Lorsque xa 2 <xa2iim> le régulateur 4 est sur
modulé et son signal de sortie xa3c est limité à une valeur maximale, par une limitation 
interne au régulateur 4. Dans ce domaine de fonctionnement, la valeur de xa2 dépend 
de l'intervention des régulateurs 1 et 2. Si, par contre, xa2 ^*a2iim> le régulateur 4 
entre en fonction et diminue son signal de sortie xa3C, de sorte qu'en régime établi la 
grandeur auxiliaire xa2 est maintenue égale à la valeur limite xa2iim· 

Le signal X33C forme la valeur de consigne pour une autre grandeur auxiliaire, 
dont la valeur réelle est xa 3 . Le régulateur 5 est influencé par la différence entre X2Q0 

et xa3 et fournit la tension de commande ucm2. 
Par les limitations dans les régulateurs 1 et 4, il est possible de limiter les gran

deurs auxiliaires xa l et xa3. Alors que la limitation du régulateur 1 n'intervient que 
dans les cas de surcharge ou lors de phénomènes transitoires à grandes variations, la 
limitation du régulateur 4 est aussi opérante dans un large domaine du fonctionnement 
normal, tant que la grandeur auxiliaire xa2 n'a pas atteint la valeur limite. 

Dans la figure 6.11, on reconnaît clairement le principe des circuits de réglage en 
cascade. Il y a, d'une part le régulateur 1 qui est superposé au régulateur 2 et d'autre 
part le régulateur 4 qui est superposé au régulateur 5. Les régulateurs 2 et 5 sont cons
tamment en fonction. 

6.4 RÉGLAGE DES CONVERTISSEURS DE COURANT 

6.4.1 Généralités 
Dans le domaine de l'électronique industrielle, on utilise très souvent des con

vertisseurs de courant (chap. XV. 5) travaillant sur une charge à courant continu 
(moteurs à courant continu, aimants, bains d'électrolyse, etc.). 

Ces applications nécessitent presque toujours un réglage du courant continu, 
faisant appel à des circuits de réglage appropriés. Dans le paragraphe suivant, on décrira 
deux variantes du montage de base utilisé dans ce but. Ce circuit de réglage sera étudié 
en détail à la section 8.3. 

Souvent, la valeur de consigne ic pour le courant continu est fournie par un cir
cuit de réglage superposé, selon le principe des circuits de réglage en cascade. 

6.4.2 Mesure du courant continu au côté continu du convertisseur de courant 
La figure 6.12 montre le schéma de principe d'un circuit de réglage de courant. 
Le régulateur 3, normalement du type PI, effectue la comparaison entre la valeur 

de consigne /c et la valeur réelle (valeur mesurée) id du courant continu et fournit la 
tension de commande ucm au dispositif de commande de gâchettes 2. Ce dernier inter
vient sur le convertisseur de courant 1. Le courant continu zd est mesuré à l'aide d'un 
transformateur de courant continu 4, c'est-à-dire au côté continu du convertisseur de 
courant. 

La limitation de l'angle de retard d'allumage du convertisseur de courant est 
effectuée à l'entrée du dispositif de commande de gâchettes 2 (voir § 5.4.2). En géné
ral, il n'est pas nécessaire de limiter la tension de sortie, à l'intérieur du régulateur 3, 
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Fig. 6.12 Réglage d'un convertisseur de courant avec mesure du courant continu au côté continu 
du convertisseur de courant. 

intervenant sur le dispositif de commande de gâchettes. En effet, la tension de satura
tion de cet amplificateur de réglage n'est pas très supérieure à la tension de commande 
maximale. Ainsi, le phénomène de retard, expliqué au paragraphe 4.6.3, est négligeable. 

6.4.3 Mesure du courant continu au côté alternatif du convertisseur de courant 
Le schéma de principe de la figure 6.13 se différencie du montage décrit au para

graphe précédent par la mesure du courant continu. Ce dernier est maintenant mesuré 
au côté alternatif du convertisseur de courant, à l'aide de transformateurs de courant 
alternatif 4 suivis d'un redresseur. Si l'on réalise la mesure sur les trois phases de l'ali
mentation alternative, on obtient une mesure correcte de la valeur instantanée du cou
rant continu. En général, le convertisseur de courant n'est pas relié au point neutre du 
réseau d'alimentation. Ainsi, il est suffisant de ne mesurer les courants que sur deux 
phases. 

Cette solution est souvent plus économique que celle qui utilise un transforma
teur de courant continu. Du point de vue du phénomène de réglage, il n'existe aucune 
différence entre les solutions représentées par les figures 6.12 et 6.13. 
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Fig. 6.13 Réglage d'un convertisseur de courant avec mesure du courant continu au côté alternatif 
du convertisseur de courant. 



140 ÉLECTRONIQUE DE RÉGLAGE ET DE COMMANDE 

6.5 REGLAGE ET CONTROLE DES CONVERTISSEURS 
DE COURANT BIDIRECTIONNELS 

6.5.1 Généralités 
Le convertisseur de courant bidirectionnel (voir chap. XV. 10) est utilisé par exem

ple dans des entraînements réversibles à moteurs à courant continu ou dans des conver
tisseurs de fréquence directs. 

Par la suite, on décrira les méthodes de réglage et de contrôle de ces convertisseurs 
de courant bidirectionnels. Dans ce but, on distinguera le fonctionnement avec courant 
de circulation (voir § 6.5.2) et celui sans courant de circulation (voir § 6.5.3 et 6.5.4). 

Dans les deux cas, on règle en principe le courant dans le circuit de charge du con
vertisseur de courant bidirectionnel. La valeur de consigne ic pour ce courant est en 
général fournie par un réglage superposé selon le principe du réglage en cascade. 

6.5.2 Réglage avec courant de circulation 
Les circuits de réglage pour un convertisseur de courant bidirectionnel fonction

nant avec un courant de circulation sont représentés par le schéma de principe de la 
figure 6.14. Le convertisseur de courant bidirectionnel 1 est indiqué schématiquement. 
Celui-ci peut être en montage antiparallèle ou croisé, composé des deux convertisseurs 
de courant I et IL Chaque convertisseur de courant est contrôlé par un dispositif de 
commande de gâchettes 2a et 2b, qui sont pour leur part influencés par les tensions de 
commande ucmî et wCmii provenant des régulateurs 3a et 3b. Ces derniers traitent la 
différence entre la valeur de consigne et la valeur réelle pour le courant, respectivement 
/le, i\ et iUc, / n . Les valeurs réelles sont mesurées à l'aide des organes de mesure 4a et 
4b. Pour des convertisseurs de courant en montage en pont, le courant continu peut 
être mesuré au côté alternatif par des transformateurs de courant normaux suivis de 
redresseurs. 
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Fig. 6.14 Réglage d'un convertisseur de courant bidirectionnel avec courant de circulation. 
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Deux générateurs de fonctions non linéaires 5a et 5b donnent respectivement 
les valeurs de consigne i\c et zIIc pour chaque courant en fonction de la valeur de con
signe ic qui est une valeur de consigne globale pour le courant continu fourni par le 
convertisseur de courant bidirectionnel. Les caractéristiques non linéaires ont une telle 
allure qu'elles prescrivent à un convertisseur de courant le courant continu augmenté 
par le courant de circulation et à l'autre convertisseur de courant le seul courant de 
circulation, selon la polarité de la valeur de consigne globale ic. Ce montage représente 
donc un cas particulier de l'imposition du point de fonctionnement par des fonctions 
non linéaires (voir § 6.3.2). 

Les deux circuits de réglage règlent les courants sur les valeurs de consigne cor
respondantes. Ainsi, un contrôle du courant de circulation et un passage continu par 
zéro du courant lors du changement de polarité de ce dernier sont assurés. Il faut 
remarquer que les deux circuits de réglage sont couplés par le circuit de circulation du 
convertisseur de courant bidirectionnel. 

6.5.3 Réglage et contrôle sans courant de circulation, montage 
Les convertisseurs de courant bidirectionnels fonctionnant sans courant de cir

culation nécessitent un blocage sûr de l'un ou l'autre des deux convertisseurs de cou
rant. Dans ce but, on doit utiliser une combinaison entre un circuit de réglage analo
gique et une commande digitale. Un montage possible est représenté à la figure 6.15 
par un schéma de principe. 
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Fig. 6.15 Réglage et contrôle d'un convertisseur de courant bidirectionnel sans courant de 
circulation. 

Les deux convertisseurs de courant I et II du convertisseur de courant bidirection
nel 1 sont contrôlés séparément par deux dispositifs de commande de gâchettes 2a et 
2b. Les impulsions d'allumage de ces derniers peuvent être bloquées par des signaux 
logiques b\ et bu. Le signal b\ ou 6 n égal à zéro bloque les impulsions d'allumage, 
tandis que le signal 1 libère ces impulsions d'allumage. 
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Un régulateur 3 (régulateur de courant) fournit la tension de commande wcm aux 
deux dispositifs de commande de gâchettes. Ce régulateur est influencé par la différence 
entre la valeur de consigne i'c et la valeur absolue I i I du courant continu fournie par le 
convertisseur de courant bidirectionnel. Le courant est mesuré par des transformateurs 
de courant 4 suivis d'un redresseur situé sur les lignes d'alimentation au côté alternatif 
du convertisseur de courant bidirectionnel. Ce signal, par conséquent, n'indique pas la 
polarité du courant continu, mais seulement sa valeur absolue. 

La valeur de consigne i'c dépend de l'état des commutateurs de signaux analogi
ques 5a, 5b et 5c. Elle est fonction de la valeur de consigne ic qui prescrit la valeur du 
courant continu et sa polarité. Les signaux logiques C1, C2 et C3 égaux à 1 bloquent les 
commutateurs de signaux analogiques (voir § 4.4.6), tandis qu'un signal 0 laisse passer 
le signal analogique. Si seul le commutateur 5a est enclenché, on a i'c = iC9 tandis que si 
le commutateur 5b seul est enclenché on a i'c =-ic, car l'amplificateur inverseur 6 
change le signe de la valeur de consigne. Enfin, si seul le commutateur 5c est enclenché, 
la valeur de consigne i'c est bloquée et le signal composé de la différence entre - I w I et 
wcm est appliqué à l'entrée du régulateur 3. Il faut remarquer qu'à cet état de commu
tation, le signal I i I est nul, car les deux convertisseurs de courant I et II sont bloqués 
par O1 et Z?u égaux à zéro. On impose ainsi une valeur initiale à la composante intégrale 
du régulateur 3 et par conséquent à la tension de commande wcm (voir § 4.4.8). Dans 
ce but, il faut tenir compte d'une pondération entre -IwI et wcm, de sorte que 
wcm =- IwI/ Wdio, où Wdio est la tension continue maximale (en grandeurs relatives) 
du convertisseur de courant bidirectionnel. La justification d'imposer par -IwI une 
valeur négative à wcm, sera donnée au paragraphe suivant. 

Le signal I w I est donné par la tension continue du convertisseur de courant bidi
rectionnel. Cette dernière est mesurée par le transformateur de tension continue 8, qui 
ne délivre que la valeur absolue de la tension continue. 
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Fig. 6.16 Dispositif logique du montage de la figure 6.15. 
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Enfin, le dispositif logique 7 produit les signaux de blocage b\ et bu pour les dis
positifs de commande de gâchettes, ainsi que les signaux de commande C1, C2 et C3 

pour les commutateurs de signaux analogiques. Le schéma détaillé est indiqué à la 
figure 6.16. 

Une bascule de Schmitt produit le signal ac en fonction de la valeur de consigne 
pour le courant ic. Pour ic > 0, on a ac = 1. Une autre bascule de Schmitt donne le 
signal a. Celui-ci est 0 pour 1/1 = 0 et 1 si IzI dépasse une petite valeur qui correspond 
à un courant continu de quelques pour cent du courant continu nominal. Le dispositif 
logique contient quatre portes NOR et deux temporisateurs à enclenchement retardé. 
Ces derniers introduisent un retard tT lors du passage du signal d'entrée de 0 à 1, tandis 
que le passage de 1 à 0 ne subit aucun retard. Les sorties de ces temporisateurs fournis
sent directement les signaux de blocage b\ et ftn. Les signaux de commande C1 et C2 en 
découlent par des portes NON. Enfin, le signal C3 est obtenu par une porte OU. 

6.5.4 Réglage et contrôle sans courant de circulation, fonctionnement 
Le fonctionnement du montage de réglage et de contrôle sans courant de circu

lation sera décrit à l'aide du diagramme séquentiel de la figure 6.17. Au début, la valeur 
de consigne ic pour le courant est positive. Par conséquent, on a C1 = 0 et i'c = ic. Le 
régulateur 3 règle la valeur absolue I i1 du courant sur la valeur de consigne. 

Si la valeur de consigne ic passe d'une valeur positive à une valeur négative, le 
régulateur 3 intervient en premier lieu et diminue le courant continu, selon les caracté-

Fig. 6.17 Diagramme séquentiel décrivant le fonctionnement des montages des figures 6.15 et 6.16. 
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ristiques dynamiques du circuit de réglage du courant. Lorsque le courant a atteint 
pratiquement la valeur zéro, le signal logique a passe à zéro entraînant immédiatement 
le passage des signaux a\ et b\ à zéro. Ce dernier signal bloque les impulsions d'allumage 
du convertisseur de courant I qui conduisait jusqu'à présent le courant continu. L'autre 
convertisseur de courant II est toujours bloqué par bu = 0. En même temps que a, com
mutent aussi les signaux au, C1 et C3. Par conséquent, on a i'c = 0 et le signal de sortie 
du régulateur (tension de commande ucm) est imposé à une valeur égale à - I u I /udi0. 
De cette manière, on garantit que, lors de l'enclenchement suivant du convertisseur de 
courant II, l'angle de retard d'allumage se trouve en position onduleur. L'angle de retard 
d'allumage possède une telle valeur que la tension continue du convertisseur de courant 
est égale à celle de la charge, tension qui correspond pour i = 0 à la tension interne Ux. 
Ainsi, l'enclenchement du convertisseur de courant II se déroule sans à-coups et sans 
retards importants. 

Les deux convertisseurs de courant sont bloqués pendant le laps de temps tT. Ce 
retard est normalement 1 ms et doit assurer un blocage sûr du convertisseur de courant 
qui conduisait auparavant le courant continu, afin d'éviter un court-circuit interne lors 
de l'enclenchement de l'autre convertisseur de courant. 

Après le retard tT, le signal bu passe à 1. Simultanément, les signaux C2 et C3 

changent. Le convertisseur de courant II est maintenant débloqué et le régulateur 3 
entre en fonction avec une valeur de consigne ïc égale à -ic. 

Le courant s'établit après un laps de temps ra. Ce retard supplémentaire est dû 
au fait que l'allumage d'un thyristor n'a lieu qu'à l'instant d'intersection entre la ten
sion de commande et la tension de référence dans le dispositif de commande de gâchet
tes. Ce retard varie statistiquement entre 0 et T/p, où Test la période de la tension 
d'alimentation du convertisseur de courant et ρ est l'indice de pulsation de ce dernier 
(voir § 5.4.6). 

Le passage d'un courant continu négatif à une valeur positive se déroule de la 
même façon, comme indiqué sur la partie droite du diagramme séquentiel de la 
figure 6.17. 

Lors du changement de polarité du courant continu, ce dernier passe par des 
petites valeurs où le phénomène de la conduction intermittente peut se produire. Afin 
d' obtenir un comportement optimal du régulateur 3, on utilise souvent pour ce dernier 
un régulateur adaptatif avec structure variable (voir § 4.4.7). Si le courant circule, le 
régulateur doit fonctionner normalement comme régulateur PI. Durant les lacunes de 
la conduction intermittente, le régulateur fonctionne comme régulateur I. Un tel régu
lateur a été présenté à la figure 4.24. Les signaux logiques pour commander la commu
tation du régulateur peuvent être dérivés du signal logique a du montage de la figure 6.16. 

6.5.5 Contrôle d'un convertisseur de fréquence direct 
Un convertisseur de fréquence direct est composé de convertisseurs de courant 

bidirectionnels (voir chap. XV. 11). Pour le contrôle, on peut faire appel, pour chaque 
phase, au montage décrit dans le paragraphe précédent. Pour effectuer le contrôle 
sinusoïdal, il faut varier la valeur de consigne sinusoïdalement, selon la relation 
ic = îc sin 2π/ 2 ί où îc est la valeur de crête du courant e t / 2 la fréquence à la sortie du 
convertisseur de fréquence direct. 
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6.6 RÉGLAGE ET CONTRÔLE DES VARIATEURS 
DE COURANT CONTINU 

6.6.1 Généralités 
Les variateurs de courant continu (chap. XV. 12) sont utilisés dans le cas d'un 

réseau d'alimentation continu. Une application très importante est donnée par les en
gins de traction fonctionnant sous tension continue. Dans ces cas aussi, le contrôle du 
variateur de courant continu par un réglage de courant s'impose. 

Par la suite, on décrira deux possibilités. La première fait appel à un régulateur 
à action à deux positions. La deuxième possibilité utilise le dispositif de contrôle décrit 
à la section 5.5. Dans ce deuxième cas, on parle de réglage à pulsation. 

6.6.2 Réglage et contrôle par un régulateur à action à deux positions 
La figure 6.18 montre le réglage et le contrôle d'un variateur de courant continu 

(à commutation forcée) par un régulateur à action à deux positions (voir § 4.7.2). 
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Fig. 6.18 Réglage et contrôle d'un variateur de courant continu par un régulateur à action à deux 
positions. 

La différence entre valeur de consigne /c et valeur réelle zd du courant continu 
est appliquée à l'entrée du régulateur à action à deux positions 5. Son signal logique de 
sortie c intervient périodiquement sur le bloc 2, qui contient les éléments nécessaires 
pour l'allumage du thyristor principal Tp et du thyristor auxiliaire Ta du variateur de 
courant continu 1. 

Le montage interne du bloc 2 a été décrit au paragraphe 5.5.3 (voir fig. 5.25). Le 
signal logique dc empêche l'allumage du thyristor principal lorsque le condensateur 
d'extinction n'est pas suffisamment chargé. Ce signal dc est obtenu par un convertisseur 
continu-continu 3, permettant une séparation galvanique, et par une bascule de Schmitt 4. 
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Le courant continu ne peut être mesuré qu'à l'aide d'un transformateur de cou
rant continu 6. 

Le fonctionnement est le suivant : si la différence /c - id atteint ou dépasse le seuil 
de basculement supérieur du régulateur à action à deux positions, le signal c commute à 
1. Cette transition provoque, par l'intermédiaire du bloc 2, l'allumage du thyristor prin
cipal, à condition que le condensateur d'extinction soit suffisamment chargé (signal de 
verrouillage dc = 1). Le contacteur statique est enclenché et le courant continu augmente. 

Par conséquent, la différence zc - /d diminue et devient négative. Lorsque ic - id 

atteint le seuil de basculement inférieur, le signal c commute à 0. Cette transition provo
que, par l'intermédiaire du bloc 2, l'allumage du thyristor auxiliaire, qui déclenche le 
contacteur statique. Le courant continu diminuera et la différence ic - id augmentera 
pour redevenir positive. Ainsi, un nouveau cycle commencera. 

Le réglage par un régulateur à action à deux positions maintient l'ondulation du 
courant continu constante, égale à l'hystérèse du régulateur à action à deux positions. 
La fréquence de pulsation dépend du point de fonctionnement (voir sect. XV. 12.7). 

6.6.3 Réglage et contrôle par un régulateur à pulsation 
Le principe d'un réglage à pulsation d'un variateur de courant continu est repré

senté à la figure 6.19. 
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Fig. 6.19 Réglage et contrôle d'un variateur de courant continu par un régulateur à pulsation. 

La différence entre la valeur de consigne ic et la valeur réelle id du courant con
tinu apparaît à l'entrée du régulateur 6 qui, en général, est du type PI. Il fournit la ten
sion de commande ucm (signal analogique) au dispositif de" contrôle 5. Son signal de 
sortie logique c intervient de manière périodique sur le bloc 2. Le reste du montage est 
identique à celui de la figure 6.18. 
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Le fonctionnement de ce réglage est comparable au réglage d'un convertisseur de 
courant (voir sect. 6.4). 

Le réglage par un régulateur à pulsation (régulateur PI et dispositif de contrôle) 
impose une fréquence de pulsation constante. Dans ce cas, l'ondulation du courant 
continu dépend du point de fonctionnement (voir sect. XV. 12.6). 

6.7 REGLAGE ET CONTRÔLE DES CONVERTISSEURS DE FREQUENCE 

6.7.1 Généralités 
Pour le réglage et le contrôle d'un convertisseur de fréquence à circuit intermé

diaire à tension continue avec onduleur à commutation forcée (voir sect. XV. 16.2), il 
faut produire des signaux digitaux pour enclencher et déclencher les branches d'ondu
leur. La configuration de ces circuits de réglage et de contrôle dépend du mode de varia
tion de la tension. Le plus souvent, on fait appel à la variation à pulsation de la tension 
de l'onduleur, selon les indications générales données aux sections XV. 14.3 et XV. 14.4. 
Pour ce mode de fonctionnement, deux variantes pour les circuits de réglage et de com
mande seront décrites aux paragraphes suivants. L'une est destinée à fonctionner avec 
des régulateurs à action à deux positions et l'autre avec des régulateurs à pulsation. 

Dans chacune des variantes, les courants de sortie Z1, i2 et I3 de chaque branche 
d'onduleur sont réglés par rapport à des valeurs de consigne, comme représenté schéma-
tiquement à la figure 6.20. 

Les valeurs de consignes zcl, ic2 et ic3 pour les courants forment un système tri
phasé symétrique. Elles imposent l'amplitude et la fréquence des courants dans les 
branches d'onduleur et par conséquent celles des courants dans la charge triphasée de 
l'onduleur. Ces grandeurs peuvent être variées dans de larges domaines. 
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Fig. 6.20 Réglage et contrôle d'un convertisseur de fréquence : représentation schématique. 
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Les valeurs réelles des courants Z1, I2 et Z3 sont mesurées à l'aide de transforma
teurs de courant continu puisque la fréquence des courants triphasés peut être réduite 
jusqu'à zéro. 

Un dispositif de réglage et de contrôle R fournit des signaux logiques ex, e2, e3, 
e'3,e2 et e[ qui sont utilisés pour enclencher et déclencher les contacteurs statiques de 
l'onduleur. Si le signal vaut ez· = 1, le contacteur statique correspondant doit être en
clenché. Selon le montage et le mode d'extinction des branches d'onduleur (voir chap. 
XV. 15), on doit concevoir des dispositifs logiques supplémentaires, aptes à allumer les 
thyristors principaux et auxiliaires. 

Dans les paragraphes suivants, on donnera quelques détails sur le dispositif de 
réglage et de contrôle R. 

6.7.2 Réglage et contrôle par régulateurs à action à deux positions 
Pour un réglage et contrôle par des régulateurs à action à deux positions, la diffé

rence entre la valeur de consigne du courant zcl et la valeur mesurée Z1 est appliquée à 
l'entrée d'un régulateur à deux positions la, comme représenté schématiquement à la 
figure 6.21. Pour les autres branches d'onduleur, on a la même disposition. Les signaux 
logiques d\, d2 et d$ indiquent que la tension de la branche d'onduleur correspondante 
doit être ue (pour dx = 1 ) ou 0 (pour dx = 0). 
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Fig. 6.21 Réglage et contrôle d'un convertisseur de fréquence par régulateurs à action à deux 
positions. 

Un dispositif logique 2 détermine les contacteurs statiques de l'onduleur qui doi
vent être enclenchés par les signaux ^1, e2, etc. Dans ce but, on a aussi besoin de la pola
rité des courants de branches Z1, i2 et Z3. Les grandeurs mesurées de ces courants sont 
donc introduites dans le dispositif logique et mises en forme par des bascules de Schmitt. 
Afin d'assurer que chaque contacteur statique de l'onduleur reste enclenché et déclenché 
pendant un temps minimal nécessaire pour changer la charge du condensateur d'extinc
tion, on doit prévoir des circuits de verrouillage. Parfois, ces circuits sont complétés par 
une surveillance de la tension aux bornes du condensateur d'extinction, qui empêche 
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l'enclenchement du contacteur statique si le condensateur n'est pas suffisamment chargé 
(voir § 5.5.3). 

La figure 6.22 représente schématiquement l'allure de la tension M10 aux bornes 
de la branche 1 de l'onduleur, celle du courant Z1 et celle de la valeur de consigne Zcl. 
Cette dernière possède une allure sinusoïdale variant avec l'amplitude et la fréquence de 
l'onde fondamentale du courant statorique à imposer. Les autres branches d'onduleur 
se comportent de manière identique. 

t 

-̂

Fig. 6.22 Fonctionnement du montage de la figure 6.21. 

La fréquence de pulsation est déterminée, d'une part par l'hystérèse du régulateur 
à action à deux positions et, d'autre part par la variation temporelle du courant Z1. Cette 
dernière dépend du comportement de la charge (par exemple moteur asynchrone). La 
fréquence de pulsation peut varier selon le point de fonctionnement, tandis que l'ondu
lation du courant est constante et imposée par l'hystérèse du régulateur à action à deux 
positions. 

Cette disposition de réglage et de contrôle réagit très rapidement à des variations 
de la valeur de consigne. Les caractéristiques dynamiques sont donc très bonnes. 

6.7.3 Réglage et contrôle par régulateurs à pulsation 
Le schéma de principe d'un réglage et d'un contrôle par des régulateurs à pulsation 

est indiqué à la figure 6.23. Pour chaque branche, la différence entre les valeurs de con
signe et réelle du courant est appliquée à l'entrée d'un régulateur standard (par exemple 
d'un régulateur PI) la, Ib et le. Des tensions de commande ucml, ucm2 et wcm3, on 
soustrait une tension auxiliaire uh d'allure triangulaire et commune aux trois phases. 
Cette tension est générée par l'oscillateur 2. Elle possède une fréquence constante, 
égale à la fréquence de pulsation désirée. La différence wcml - u^ est amenée à l'entrée 
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Fig. 6.23 Réglage et contrôle d'un convertisseur de fréquence par régulateurs à pulsation. 

d'une bascule de Schmitt 3a. Son signal de sortie digital est ̂ 1 = 1 pour wcml - uh> O 
et αχ = O pour w c m l - uh < O. Le signal άγ = 1 indique de nouveau que la tension W10 

de la branche d'onduleur 1 doit être égale à ue. On a la même fonction pour les bran
ches d'onduleur 2 et 3 par l'intervention des bascules de Schmitt 3b et 3c. 

Le dispositif logique 4 a la tâche de générer les signaux logiques ^1, e2, etc., com
me décrit dans le paragraphe précédent. 

Le principe de fonctionnement de ce réglage à pulsation découle de la figure 6.24. 
La valeur de consigne du courant /cl varie sinusoïdalement. Par conséquent, la tension 
de commande ucm\ possède aussi une allure pratiquement sinusoïdale. Les points d'in-

' c i . i i ' 
"h,"cml 

1 "h ^cml ' c l »1 

u v ~ v y Ί 

M t 

Fig. 6.24 Fonctionnement du montage de la figure 6.23. 
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tersection entre wcml et U^1 déterminent les instants de commutation pour la branche 
d'onduleur 1. Le courant I1 présente une allure presque sinusoïdale. L'onde fondamen
tale est légèrement décalée par rapport à la valeur de consigne /c l , de sorte que le régu
lateur la puisse produire un signal de sortie apte à régler la valeur réelle du courant 
suivant la variation sinusoïdale de la valeur de consigne. Le décalage est d'autant plus 
élevé que la fréquence de la valeur de consigne est élevée. 

Pour le bon fonctionnement de ce montage, il est indispensable de munir les 
régulateurs de circuits de lissage, à cause de l'ondulation du courant. Cette ondulation 
ne doit pas apparaître d'une manière prononcée sur les tensions de commande wcm, 
afin de ne pas compromettre la comparaison de ces tensions avec la tension auxiliaire 
wh- Ce circuit de lissage limite considérablement la rapidité de réglage et, par consé
quent, la fréquence de l'onde fondamentale doit être très inférieure à la fréquence de 
pulsation. 

Par le réglage à pulsation, on impose donc la fréquence de pulsation par la tension 
auxiliaire Uf1. Par contre, l'ondulation du courant varie selon le point de fonctionnement. 

Ce procédé de réglage et de contrôle est aussi appelé méthode de sous-oscillation. 





CHAPITRE 7 

ÉTUDE DES CIRCUITS DE RÉGLAGE 

7.1 INTRODUCTION 

7.1.1 Généralités 
Dans ce chapitre, on présentera quelques méthodes d'étude des circuits de réglage 

qui sont utilisées avant tout dans le domaine de l'électronique industrielle. Le but prin
cipal de cette étude est la détermination du type de régulateur et le calcul de ses coef
ficients, afin que le circuit de réglage soit stable et bien amorti. En général, on essaie 
d'utiliser des régulateurs standard du type PI ou PID. Des règles relativement simples 
seront établies aux sections 7.4 et 7.5. Comme on le démontrera, ce sont les petits 
retards qui se trouvent dans le circuit de réglage qui sont déterminants pour la stabilité 
et la rapidité de réglage. A la section 7.6, on étudiera leur influence. Une base théorique 
sera d'abord résumée dans les sections 7.2 et 7.3 par la présentation des différents cri
tères de stabilité. 

Cependant, la détermination des coefficients optimaux des régulateurs doit être 
précédée d'une analyse approfondie du comportement statique et dynamique du sys
tème à régler (voir sect. XV. 1.4). Cette analyse dépend évidemment de la nature du 
système à régler et des buts du réglage à réaliser. Quelques exemples concrets seront 
donnés aux chapitres 11 à 13, lors de l'étude des entraînements réglés. 

Dans les paragraphes suivants, on introduira différentes méthodes de représenta
tion graphique de la structure des systèmes à régler. Il s'agit du diagramme structurel, 
du graphe de fluence et du schéma bloc. Au paragraphe 7.1.5, on donnera quelques 
détails supplémentaires concernant les grandeurs relatives qui ont déjà été utilisées 
dans les chapitres précédents. Enfin, cette section se terminera par des indications 
sur la fonction de transfert et la représentation des réponses harmoniques. 

7.1.2 Diagramme structurel 
Le diagramme structurel permet la représentation graphique d'équations différen

tielles linéaires et non linéaires. Il met en évidence la structure d'un système et permet, 
notamment, de bien visualiser les interactions entre les différents signaux, comme 
contre-réactions, non-linéarités, etc. Ce diagramme structurel se prête particulièrement 
bien à la représentation de systèmes à régler. La figure 10.5 en donne un exemple. 

Les éléments qui composent le diagramme structurel représentent des opérations 
mathématiques, à savoir addition, soustraction, multiplication par un coefficient, inté
gration et différentiation, ainsi que la multiplication, la division et la fonction non liné
aire d'une variable. Les symboles utilisés sont représentés à la figure 7.1. 
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No 

1 

2 

3 

4 

5 

6 

7 

8 

Désignation Symbole 

Addition x 

Soustraction v 
Λ ] 

Multiplication 
par un coefficient x e -

Intégration 

A e 

Différentiation 

Y11 

Multiplication 
X 1 -

Division 

Fonction 
non linéaire 

A e 

+ 
w 

a + 

* 2 

+ 

1 
^ i 
*l 

) • *s 

t ; 
Ο

1 

sT 

sT 

χ 
t . 
y 
m 

• 

t . 

2 

1 

2 

τ? 
\ 
\ 

/ 

* s 

- • x s 

^ . -vs 

* s 

* s 

^ A s 

Observation 

X 8 = X 1 + X 2 

X 8 = X 1 - X 2 

X 8 = UTX6 

V 

*s = ^ J *edi 

dx 
s d i 

X 8 = X 1 X 2 

X8 = X 1 Zx 2 

* s = / ( * e ) 

Fig. 7.1 Symboles pour le diagramme structurel. 

7.1.3 Graphe de fluence 
Le graphe de fluence représente graphiquement des systèmes linéaires ou linéa

risés. Il possède deux éléments : des noeuds et des branches. Les noeuds représentent 
des signaux, tandis que les branches, munies d'une flèche indiquant le sens de transmis
sion (fluence des signaux), représentent les liaisons existantes entre les signaux, sous 
forme de fonctions de transfert ou de facteurs de transfert (voir fig. 7.2). 

Si en un noeud convergent deux ou plusieurs branches (fig. 7.3), le signal de ce 
noeud se compose de la somme des transferts représentés par les branches. 

La soustraction n'existe pas dans les graphes de fluence. Une telle opération doit 
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G (s) 

xs = G(s)xt G2(S) X3 = G1(S)X1 +G2(S)X2 

Fig. 7.2 Eléments du graphe de fluence. Fig. 7.3 Graphe de fluence avec deux branches 
convergeant dans un nœud. 

être prise en considération par un signe négatif (inversion) dans la fonction de trans
fert de la branche correspondante. 

Le graphe de fluence fait ressortir d'une manière claire la fluence des signaux. Il 
possède un ou plusieurs noeuds d'entrée, un ou plusieurs noeuds de sortie et plusieurs 
noeuds intermédiaires. Ce graphe de fluence peut être réduit successivement en élimi
nant des noeuds dont les signaux correspondants ne sont pas intéressants (ce sont en 
particulier les noeuds intermédiaires). Le graphe de fluence complètement réduit ne 
contient que les noeuds d'entrée et de sortie. Lors de la réduction du graphe de fluence, 
des règles de transformation, qui découlent des relations algébriques existant entre les 
différents noeuds, sont à respecter. La figure 7.4 représente l'élimination d'un nœud, 
tandis que la figure 7.5 indique l'élimination d'une branche qui revient sur le même 
noeud (branche de réaction). 

G1(S)G3(S) 

Fig. 7.4 Elimination d'un nœud dans un graphe de fluence. 

G1(S) 

G1(S)G3(S) 

G1(S) 

\-G2(s) 

G2(S) 

Fig. 7.5 Elimination d'une branche bouclée dans un graphe de fluence. 

X2 
—O 

Pour la démonstration de cette dernière règle, on tire d'abord de la partie gauche 
de la figure 7.5 

X2 = G1(S)X1 + G2(S)X2 (7.1) 
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d '0 Ù 

*2 = ι r r,ï *l (7*2) 

1-G2(S) 
Cette relation est représentée par la partie droite de la figure 7.5. 

Parfois, il est avantageux de faire les réductions de manière algébrique. 
Le graphe de fluence se prête soit à la représentation détaillée d'un système à 

régler linéaire ou linéarisé (voir par exemple la figure 11.2), soit à la représentation de 
circuits de réglage (voir par exemple la figure 11.8). 

7.1.4 Schéma bloc 
Le schéma bloc est une autre variante pour la représentation graphique de sys

tèmes linéaires ou linéarisés. Il est surtout utilisé pour la représentation de circuits de 
réglage. L'élément essentiel est le bloc (voir fîg. 7.6). Il contient la fonction de trans
fert G(s) liant le signal de sortie xs au signal d'entrée xe. Un bloc peut représenter un 
seul système ou un groupe de systèmes. Les branches reliant les blocs représentent des 
signaux. En plus des blocs de transfert et des branches de connexion, le schéma bloc 
admet aussi des points de sommation ou de soustraction, comme dans le diagramme 
structurel (voir les symboles NoI et 2 de la figure 7.1). 

Un exemple d'un schéma bloc est donné à la figure 7.19. 

Fig. 7.6 Elément essentiel du schéma bloc. 

7.1.5 Grandeurs relatives 
Il est avantageux de travailler avec des grandeurs relatives. Ceci facilite l'analyse 

des circuits de réglage. 
En particulier, l'application des grandeurs relatives présente les avantages suivants 

• les signaux possèdent la dimension 1 
• la grandeur des signaux apparaît sous forme d'une indication relative 
• les fonctions de transfert et les facteurs de transfert possèdent également la 

dimension 1 
• l'analyse des circuits de réglage est possible, sans que tous les éléments soient 

dimensionnés 
• les constantes d'un système à régler, en particulier celles des machines élec

triques, varient dans des domaines relativement restreints 
• les comportements des circuits de réglage de même structure, mais de puis

sances nominales très différentes, peuvent être facilement comparés 
• les grandeurs relatives se prêtent particulièrement bien à la simulation analo

gique; les réflexions concernant les échelles sont à faire une seule fois, en 
fixant les valeurs de référence. 

On parle souvent de grandeurs sans dimension (au lieu de dimension 1). Cepen
dant, cette dénomination n'est pas correcte. 
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Chaque grandeur physique (tension, courant, vitesse, température, etc.) est 
référée à une valeur de référence. Cette dernière correspond à la valeur que prend cette 
grandeur lorsque le système fonctionne à son régime nominal, ou à une autre valeur de 
référence judicieusement choisie. 

Soit Xn la valeur de référence de la grandeur physique X. La grandeur relative χ 
est alors donnée par 

X 
χ = — (7.3) 

Les grandeurs relatives sont généralement désignées par des symboles minuscules 
pour les différencier des grandeurs absolues (c'est-à-dire des grandeurs non relatives), 
par exemple : 

• grandeurs absolues U, I, Φ,... 
dimension V A Vs 

• grandeurs relatives u, i, φ,... 
dimension 1 1 1 

Dans ce volume, on utilise donc des symboles majuscules pour exprimer les gran
deurs absolues, même si ces dernières sont variables en fonction du temps. La seule 
exception est faite pour la variable temps qu'il n'est généralement pas judicieux d'ex
primer en grandeurs relatives, dans le domaine de réglage. Le temps sera toujours exprimé 
en secondes et désigné par t. 

Pour deux dispositifs se trouvant en série, la valeur de référence doit être identi
que pour la grandeur de sortie du premier dispositif et pour la grandeur d'entrée du 
deuxième dispositif (voir fîg. 7.7). 

el 

ι ^ e I 

1 
X 

^ s I I 

Fig. 7.7 Valeurs de référence pour deux dispositifs se trouvant en série. 

7.1.6 Fonction de transfert 
La fonction de transfert G (s) donne la relation entre le signal de sortie et le 

signal d'entrée d'un système linéaire ou linéarisé. Cette relation est exprimée à l'aide 
de la transformation de Laplace. 

Si la fonction de transfert ne dépend pas de s ou si, pour le régime établi, on pose 
s -* 0, la fonction de transfert se réduit au facteur de transfert, qui en général est dési
gné par K. 

7.1.7 Représentation de la réponse harmonique 
La réponse harmonique est la réponse d'un système en régime sinusoïdal. Elle 

découle de la fonction de transfert en posant s = j ω. Cette réponse est en général une 
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fonction complexe. On peut la représenter graphiquement dans le plan complexe où 
la pulsation ω est un paramètre courant sur la courbe. Cette représentation est appelée 
diagramme de Nyquist. 

Il existe une autre possibilité de représentation : on trace le module (valeur abso
lue) et la phase (déphasage ou argument) de la réponse harmonique en fonction de ω 
(diagrammes de Bode). Pour des raisons évoquées au paragraphe 7.2.2, il est souvent 
suffisant de ne représenter que le module. D'habitude, on exprime le module (appelé 
parfois aussi gain) en décibel (voir sect. IV.3.2). 

Cependant, dans le domaine de la technique de réglage, il est plus judicieux d'uti
liser une représentation logarithmique double (évitant ainsi la conversion en décibel et 
vice versa) avec des échelles différentes pour le module et la pulsation ω. Ainsi, il est 
avantageux de choisir la décade pour le module égale à la moitié de la décade pour ω. 
Ceci permet de représenter sur une seule feuille la réponse harmonique dans un large 
domaine du module et de la pulsation ω. La figure 7.8 montre un exemple. 

i o 2 

10 

II 

\G(jœ)\ 1 

Ι Ο " 1 

Ι Ο " 2 

10" 1 1 10 10 2 10 3 

ω 

Fig. 7.8 Représentation logarithmique double du module de la réponse harmonique. 

Pour Γapproximation par droites, les pulsations de coupure, qui sont les inverses 
des constantes de temps inhérentes au système, sont déterminantes. La pente des cour
bes est exprimée en décade/décade, ou tout simplement par un nombre, sans autre 
précision. Par exemple, la courbe indiquée à la figure 7.8 passe successivement de la 
pente 0, à + 1,0,-1 e t - 2 . 

7.2 CRITÈRES DE STABILITÉ 

7.2.1 Critère de Nyquist 
On rappellera brièvement le critère de stabilité de Nyquist dont on donnera une 

démonstration intuitive qui n'est pas rigoureuse du point de vue mathématique, mais 
qui donne des résultats satisfaisants pour l'application pratique. 

La figure 7.9 représente schématiquement un circuit de réglage. G0(s) est h fonc
tion de transfert du circuit de réglage ouvert. On suppose que le circuit de réglage est 
coupé après la comparaison des valeurs de consigne et réelle. A l'entrée du bloc GQ(s), 
on injecte un signal x€ variant sinusoïdalement en fonction du temps avec la pulsation 
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O x. 

Fig. 7.9 Représentation par schéma bloc d'un circuit de réglage coupé. 

co. Le signal de sortie xs est alors donné par 

xs = G0(JU) :£ (7.4) 

Dans cette relation, G0(j ω) est la réponse harmonique du circuit de réglage ouvert. En 
général, xs est différent de xe en amplitude et en déphasage. 

Il est possible que, pour une certaine valeur de ω, le signal xe = -xs soit en phase 
avec le signal x€ injecté au bloc GQ(s). Selon les amplitudes, il faut distinguer les trois 
cas différents : x€ = xe, x€ > x€ et x€ < x€. 

On considérera d'abord le casxe =x€. Si, dans ce cas particulier, on ferme la cou
pure dans le circuit de réglage en enlevant en même temps le signal injecté x'€, le circuit 
de réglage continuera à osciller à la même pulsation et à la même amplitude. Le circuit 
de réglage fermé (ou bouclé) se trouve à la limite de stabilité. 

Lorsque x€ > x€, les oscillations seront amplifiées après la fermeture du circuit 
de réglage. Ce dernier est instable. Si, par contre, xe <xe, le signal de contre-réaction 
est trop faible pour maintenir l'oscillation. Cette dernière diminuera plus ou moins 
rapidement. Dans ce cas, le circuit de réglage est stable. 

Le point critique x€ =x€ est atteint, lorsque xs = -x'€ ou 

^οϋω) = -1 (7.5) 

Pour l'étude de la stabilité, on trace la réponse harmonique G0(jco) du circuit de 
réglage ouvert dans le plan complexe et l'on regarde son allure par rapport au point cri
t ique-1. 

G0CM 

Fig. 7.10 Diagramme de Nyquist pour l'étude de stabilité. 



160 ÉLECTRONIQUE DE RÉGLAGE ET DE COMMANDE 

La figure 7.10 montre schématiquement trois courbes. La courbe 1 passe par le 
point critique — 1. Le circuit de réglage fermé sera donc à la limite de stabilité. La courbe 
2 laisse le point critique - l à droite, en parcourant la courbe dans le sens des valeurs 
croissantes pour co. Ici, le circuit de réglage fermé sera instable. Enfin, la courbe 3 
laisse le point critique - l à gauche. Dans ce dernier cas, le circuit de réglage fermé sera 
stable. Cette formulation correspond au critère de stabilité de Nyquist. Il s'agit d'une 
formulation simplifiée qui donne, dans la plupart des cas, des résultats corrects. 

On peut aussi analyser la stabilité en regardant la phase de G0(j co) pour la valeur 
particulière de co où le module IG0 (j ω)I est égal à 1. On constate, sur la représentation 
de la figure 7.10, que le circuit de réglage fermé est stable lorsque la phase - ^ 1 est infé
rieure à 180°. On peut améliorer ce critère à l'aide de la marge de phase <pM qui non 
seulement permet de constater si le circuit de réglage fermé est stable ou non, mais qui 
donne aussi des indications valables sur l'amortissement des phénomènes de réglage. Ce 
critère sur l'amortissement sera démontré à la section 7.3. 

7.2.2 Relation de Bayard et Bode 
La réponse harmonique d'un système est donnée sous la forme 

G(J ω) = Ge& (7.6) 

où G est le module et φ la phase. Ces deux grandeurs dépendent de la pulsation co. En 
prenant le logarithme des deux membres, on tire 

InG(Jo;) = In G +j</> (7.7) 

Selon la relation de Bayard et Bode, il existe une dépendance bien définie entre 
la partie imaginaire et la partie réelle d'une fonction complexe (§ IV.7.3.32). En 
particulier, pour le cas de la réponse harmonique sous la forme (7.7), il est possible de 
déterminer la phase φ à une pulsation ω 0 si l'allure de In G est connue en fonction 
de co. La relation est la suivante 

1 7 d InG 
φ(ω0) = - J — In 

ÏÏ « d In ω 

COQ + co 

C O 0

- C O 

dco 
— (7.8) 

Pour que cette relation soit applicable, il est indispensable que la fonction de 
transfert sur laquelle se base la réponse harmonique soit une fonction rationnelle en s 
ayant tous ses pôles et zéros dans le demi-plan situé à gauche de l'axe imaginaire. Le 
système doit donc être stable et, en plus, être un système à déphasage minimal (c'est-
à-dire : pas de zéros avec une composante réelle positive).En outre, le système ne doit 
pas non plus comporter des retards purs, car la fonction exponentielle, comme fonc
tion transcendante, n'est pas rationnelle. 

Si la pente de la réponse harmonique en représentation logarithmique est cons
tante, on peut démontrer que la solution de (7.8) est 

π d logG π d InG 
ψ(ωο) = 

2 d In co 
(7.9) 

^ 0 2 d logco 

La phase est donc proportionnelle à la pente de log G en fonction de log co. Une 
pente -1 correspond à une phase de -90° une pente - 2 à une phase de -180°et ainsi 
de suite. 
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Ces relations peuvent aussi être appliquées d'une manière approximative, si la 
réponse harmonique est donnée sous la forme de l'approximation par plusieurs droites, 
dans le diagramme de Bode. D'une manière très grossière, la phase est proportionnelle 
à la pente de la réponse harmonique à la pulsation coo. Cependant, il faut prendre cer
taines précautions avec les systèmes oscillants possédant un amortissement faible, où 
la partie imaginaire des pôles conjugués complexes est très élevée par rapport à la partie 
réelle, c'est-à-dire plus de trois fois environ. Dans ce cas, l'approximation par droites 
n'est plus satisfaisante et peut conduire à des conclusions erronées sur la détermination 
de la phase. 

Les conditions restrictives mentionnées ci-dessus sont satisfaites dans la plupart 
des circuits de réglage intéressant l'électronique industrielle. Ainsi, on peut appliquer 
des règles très simples, qui seront établies par la suite, pour étudier la stabilité des cir
cuits de réglage, en se limitant à l'étude de l'allure du module de la réponse harmonique. 
Si les conditions mentionnées ci-dessus ne sont pas satisfaites, il s'avère indispensable 
de tenir également compte de la phase de la réponse harmonique et de faire appel à des 
critères de stabilité complets. 

7.2.3 Critère de Bode 
Selon les démonstrations du paragraphe 7.2.1, on sait qu'un circuit de réglage 

fermé se trouve à la limite de stabilité si la réponse harmonique G0QoS) du circuit de 
réglage ouvert présente pour le module I G0(J ω) I = 1 une phase de -180°. Si, pour le 
même module, la phase dépasse -180°, le circuit de réglage fermé est instable. Si, par 
contre, la phase ne dépasse pas -180°, le circuit de réglage fermé est stable. 

En faisant appel à la relation (7.9), on peut formuler ce critère de stabilité d'une 
manière approximative sous la forme suivante : si l'allure du module de la réponse har
monique présente pour |G0(jco)| = 1 (passage par 1 du module) une pente - 2 , le cir
cuit de réglage fermé se trouve à la limite de stabilité. Si, pour le même module, la 

il log IG0(jco)I 

logto 

Fig. 7.11 Diagramme de Bode (module de la réponse harmonique) pour l'étude de stabilité. 
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pente est - 3 (ou plus élevée), le circuit de réglage fermé est instable. Si, par contre, 
la pente est égale à - 1 , le circuit de réglage fermé est stable. C'est le critère de stabilité 
de Bode. La figure 7.11 montre les trois cas différents : la courbe 1 pour un circuit de 
réglage se trouvant à la limite de la stabilité, la courbe 2 pour un circuit de réglage ins
table et la courbe 3 correspondant à un circuit de réglage stable. 

Ce critère est assez grossier, du fait qu'il ne prend en considération que la pente 
à IG0(j co) I = 1, (log IG0(j co) I = 0), et ne tient pas compte de l'allure du module au voi
sinage de ce point critique. En effet, la relation exacte (7.8) demande de considérer 
l'allure du module sur toute la plage de co. Cependant, les valeurs voisines de ω 0 sont 
plus fortement pondérées que celles qui sont très éloignées de co0. 

Il est possible d'améliorer ce critère et de le mettre sous une forme qui permette 
d'en tirer des indications assez précises concernant l'amortissement des phénomènes 
transitoires dans le circuit de réglage fermé, comme on le démontrera dans la section 
suivante. 

7.3 CRITERE SUR L'AMORTISSEMENT 

7.3.1 Marge de phase 
Pour déduire le critère sur l'amortissement se basant sur la marge de phase, on sup

pose que la fonction de transfert du circuit de réglage ouvert est donnée sous la forme 

G0(S) = (7.10) 
*7ί(1 + 5Γ ρ) 

Les possibilités existantes pour corriger la fonction de transfert du système à régler au 
moyen d'un amplificateur de réglage et pour mettre sous une forme souhaitable seront 
discutées à la section 7.4. 

log IG0 (j ω) I 

log ω 

log ω 

Fig. 7.12 Module et phase de la réponse harmonique du circuit de réglage ouvert. 
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Le module de la réponse harmonique est indiqué schématiquement à la figure 7.12, 
où l'on trouve aussi la phase φ. Pour IG0 (j ω) I = 1, on a la marge de phase φΜ. Cette 
dernière est égale à la différence entre la phase φ pour ω ι et -180°. La marge de phase 
dépend de la constante de temps Tp qui détermine la pulsation de coupure ω ρ = l/Tp 

entre les asymptotes de pente -1 et -2. 
De (7.10) on tire la phase φ, en considérant que le premier terme l/s7\ donne 

une phase constante -π/2 = -90° 

φ = -90°-arctancor p (7.11) 

Avec la pulsation de passage par 1 (du module) co = coi = l/7\ , on trouve pour la 
marge de phase 

φΜ = 90°-arctan coi Γρ = arccot (Γρ/Γχ) (7.12) 

Cette marge de phase est représentée à la figure 7.13 en fonction de Γρ/7\. Pour 
une marge de phase de 60° environ, on voit que TJ, = 7i/2. 

^M 

90e 

60e 

30e 

0e 

^v^ / i 

0,1 2 5 I 2 5 10 
TpZT1 

Fig. 7.13 Marge de phase pour la réponse harmonique de la figure 7.12. 

7.3.2 Fonction de transfert du circuit de réglage fermé 
Nous allons étudier le circuit de réglage de la figure 7.14. La grandeur de consi

gne est désignée par xc. Pour la grandeur de sortie xs, on tire 

*s = G0(s) (xc-xs) 

d'où découle 
G0(S) 

1 + G0(S) Xc 

(7.13) 

(7.14) 

xc o -
Ii _ 

G0(S) -o x s 

Fig. 7.14 Schéma bloc d'un circuit de réglage. 
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Si l'on introduit pour G0 (s) l'expression donnée par la relation (7.10), on obtient 
la fonction de transfert du circuit de réglage fermé 

xs 1 
C ( O = — = (7.15) 

xc 1 + sT^l + sTç) 
Pour une meilleure distinction, la fonction de transfert, la réponse harmonique et la 
réponse indicielle du circuit de réglage fermé seront munies d'une apostrophe. 

Dans le cas présent, le circuit de réglage est un système du deuxième ordre en s. 
Pour une réaction rapide, mais quand même suffisamment amortie, il faut que le sys
tème possède un comportement oscillatoire amorti. La fonction de transfert du circuit 
de réglage fermé prend ainsi la forme 

C ( O = î 2—1 C7·16) 
l + s2ô/co0 + s / ω 0 

La comparaison avec (7.15) donne, pour la pulsation propre 
1 

0 ^ p 

et pour le coefficient d'amortissement 

(7.17) 

(7.18) 

7.3.3 Réponse indicielle du circuit de réglage fermé 
La réponse indicielle du circuit de réglage fermé est donnée par la réaction du 

signal de sortie xs à un saut unité de la valeur de consigne xc. Elle découle de la trans
formation de Laplace inverse 

= 1 - I coscjf+ ι 2 s incof |e~ 5 c u ° f 
7'(O C(O 

s 
avec 

ω = ω0 }!1-δ2 (7.20) 

L'allure de principe de cette réponse indicielle est indiquée à la figure 7.15. Cette 
courbe présente deux grandeurs caractéristiques, à savoir : le dépassement maximum 
^Tmax e t *e temps de montée tm, correspondant au moment où la valeur finale, c'est-
à-dire y'(t) = 1, est atteinte pour la première fois. Ces grandeurs sont fonction de co0 

et de δ et, par conséquent, aussi des constantes de temps Tx et Tp. 

7.3.4 Dépassement maximum 
Le dépassement maximum Ay'mSLX est atteint en t = tmax (voir fig. 7.15). On 

obtient £max en résolvant l'équation dy'(t)/dt = 0, à savoir 

I COS Cût + 

. ε

- δ ω < l· 
) t 

δ 

- δ 2 

= 0 

γ sin ωί I δ ω 0 + | sin ωί - , 2 cos ωί | ω 

(7.21) 
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Fig. 7.15 Allure de principe de la réponse indicielle du circuit de réglage fermé. 

où il faut poser t = tmax. Etant donné que selon (7.20) 

δ ω 
δ ω 0 - = 0 

il ne reste que 

/ δ con 

fï-? 
+ co, fi sin coir 

= 0 

d'où 
π 

ω CO0 j/l - δ 2 

En introduisant cette expression dans (7.19), on obtient 

Δγί Tr 1 = e -
ô w o W = 6 - * δ / ) / ι - δ 2 

Si l'on élimine encore δ au moyen de la relation (7.18), on tire 

Δ , = -πΐΐ4Τρ/ΤΧ-1 
" ' max c 

(7.22) 

(7.23) 

(7.24) 

(7.25) 

(7.26) 

Le dépassement est une fonction du quotient TV\T\ des deux constantes de temps 
de la fonction de transfert du circuit de réglage ouvert. La relation entre Δ 7^ 3 x et TpIT1 

est représentée à la figure 7.16. 

7.3.5 Temps de montée 
Le temps de montée tm découle de la condition y'(t) = 1. De (7.19) on trouve 

, 5 „ sin coi I e " 6 " 0 ' = 0 (7.27) 

h 
où Ton doit poser t = tm. Cette équation est vraie, si le terme dans la parenthèse s'an
nule, c'est-à-dire, pour 
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Fig. 7.16 Dépassement maximum Ay'mSK en fonction de TJT\. 

Avec 

on tire 

tm = 

ool·-*2 = 

2 ^ / 

YiTpIT1-I \ 

Jl-T1IATp 1 ι 

' T1 Tp 2Tp 

τι - arctan FH 
/ T1 

- 1 (7.29) 

(7.30) 

Le temps de montée tm nécessaire pour atteindre pour la première fois la valeur 
finale y'(t) = 1, dépend de TJ,/Ti. Il est, de plus, proportionnel à la constante de temps 
Γρ. Plus cette constante de temps Tp est petite, plus le temps de montée est court et plus 
rapide est l'intervention du circuit de réglage fermé. La relation tm/Tp est représentée à 
la figure 7.17 en fonction de TpIT1. 

Les courbes des figures 7.16 et 7.17 ne sont valables que pour TpIT1 > 0,25. On 
constate que 4TpIT1 - 1 devient négatif et que la racine de cette expression devient ima
ginaire lorsque TpIT1 < 0,25. Dans ce cas, la fonction de transfert (7.15) ne présente 
plus de comportement oscillatoire. Ce comportement n'est pas intéressant pour un 
circuit de réglage, parce que le temps de montée deviendrait infini. 

7.3.6 Amortissement optimal 
Pour choisir la relation Tp)T1 optimale, il faut faire un compromis entre le dépas

sement maximum Ay'maK et le temps de montée tm (voir fig. 7.16 et 7.17). Normale
ment, on doit se limiter à Ay'max < 0,1, ce qui demande TpIT1 < 0,7. Pour éviter, 
d'autre part, que le temps de montée tm ne devienne trop élevé, il faut que TpIT1 > 0,4. 
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Fig. 7.17 Temps de montée tm en fonction de TpITj. 

Ce domaine optimal est indiqué aux figures 7.16 et 7.17 par une bande hachurée. Par 
la figure 7.13, on obtient une marge de phase située entre 55°et 68°. 

Normalement, on choisit un amortissement optimal, tel que Γρ/7\ = 0,5. A cette 
valeur correspond un dépassement maximum Ay'max = 0,043, un temps de montée 
^mITp = 4,71 et une marge de phase <pM = 63,5°. 

Selon cette règle, le passage par 1 (IG0 (Jw)I= 1) de l'approximation par 
droites de la réponse harmonique du circuit de réglage ouvert doit se situer à 
ω 1 = ω ρ / 2 = 1 / 2 Γ ρ . 

7.4 AJUSTEMENT OPTIMAL DES CONSTANTES DE TEMPS 
D'UN RÉGULATEUR 

7.4.1 Emploi d'un régulateur PID 
On suppose que la fonction de transfert d'un système à régler avec l'organe de com

mande est donnée sous la forme 

Gs(s) = (7.31) 
(l + sTa)(\ + sTb)(\+sTp) 

où K est le facteur de transfert, Ta et Th sont des constantes de temps dominantes et 
Tp est une petite constante de temps. On a donc Ta > Tb > Tp. La définition plus pré
cise de ces constantes de temps sera donnée au paragraphe 7.6.1. 

L'allure du module de la réponse harmonique est représentée schématiquement 
à la figure 7.18. Les pulsations de coupure sont données par l/jTa, 1/7^ et 1/Γρ. 

Etant donné que le système à régler possède deux constantes de temps dominan-
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tes, il est nécessaire de faire appel à un régulateur PID, dont la fonction de transfert 
est donnée par [voir équation (4.46)] 

(l + sTn)(l + sTv) 
GR(s) = 

sT; 
(7.32) 

On obtient ainsi, pour la fonction de transfert du circuit de réglage ouvert 

G0 (s) = GR (s) Gs (s) = 

= (l + sTn)(l + sTv) K 

sTi (l + sTa)(l + sTh)(\+sTp) 

Pour une adaptation optimale du régulateur PID, il faut choisir 

et 
Tn = T3 

Tv = Th 

(7.33) 

(7.34) 

(7.35) 

Ainsi, les constantes de temps dominantes du système à régler (correspondant 
aux pôles -1/7^ et -1/7¾) sont compensées par les constantes de temps du régula
teur (correspondant aux zéros -1/Tn et -1/Γν). La fonction de transfert du circuit 
de réglage ouvert se réduit alors à 

G0(S) = (7.36) 
sT{(l+sTp) 

Le module de la réponse harmonique correspondante est également représenté à la 
figure 7.18. 

La compensation des constantes de temps dominantes Tâ et Tb comporte donc 
une réduction de l'ordre de la fonction de transfert du circuit de réglage ouvert. Ceci 
a une influence favorable sur le comportement dynamique du circuit de réglage fermé. 

loglG(ja;) I 

logco 

\/T. 
1/T1 

\/Th \ 1/T1 

1/7V \ 

1O 5 (JG;)! \ I 

\ I 

\ 
\ 

Fig. 7.18 Réponses harmoniques pour la détermination des constantes de temps d'un régulateur PID. 
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Une comparaison avec l'équation (7.10) montre que les fonctions de transfert 
possèdent la même allure, si l'on pose TJK = Ti. En ce qui concerne la stabilité et 
l'amortissement, il est possible d'appliquer les résultats obtenus au paragraphe 7.3.6. 
Avec le rapport optimal Tp/Ti = 0,5, on obtient dans le cas présent 

T 1 
—15- = - (7.37) 
TJK 2 d'où 
T{ = 2 K Tp (7.38) 

Avec cet ajustement optimal des constantes de temps du régulateur PID, le cir
cuit de réglage fermé possède un dépassement maximum Ay'max = 0,043 et un temps 
de montée tm = 4,71 Tp. La rapidité de réglage est donc limitée uniquement par la 
petite constante de temps Tp inhérente au circuit de réglage. 

D faut remarquer, que ces relations ne sont valables que pour de petites varia
tions, tant que les hmitations existant dans le circuit de réglage ne sont pas atteintes. 

7.4.2 Emploi d'un régulateur PI 
Si le système à régler avec l'organe de commande possède une seule constante de 

temps dominante Ta et une petite constante de temps Tp, c'est-à-dire une fonction de 
transfert 

Gs(s) = (7.39) 
(l + sTâ)(\ + sTp) 

il faut faire appel à un régulateur PI avec la fonction de transfert 

1 + 5 Tn 
GR(s) = 2- (7.40) 

s Ά 

La constante de temps Ta est à compenser au moyen de Tn et, pour un ajuste
ment optimal, la constante de temps d'intégration 7] doit être choisie selon l'équation 
(7.38), c'est-à-dire T1 = IK Tp. 

Lorsque la constante de temps dominante Ta est très élevée par rapport à Tp, 
il est parfois judicieux de déterminer Tn selon un autre critère, afin d'obtenir une 
réaction de réglage plus rapide lors de l'apparition de perturbations (voir sect. 7.5). 

Dans le cas présent, on est tenté de prendre un régulateur PID et de compenser 
Tp par Ty. Dans ce cas, la fonction de transfert du circuit de réglage ouvert se réduirait 
à GQ(s)=K/sTi = 1/sTi. La marge de phase est de 90° et la rapidité de réglage pourrait 
être augmentée théoriquement avec 7Ί -> 0 sans risque d'instabilité. En réalité, ce cas 
idéal ne peut pas être atteint, parce qu'il existe toujours d'autres petites constantes 
de temps qui pourraient provoquer des oscillations et des instabilités à des pulsations 
élevées. Il n'est donc pas permis de compenser une petite constante de temps par un 
régulateur (voir aussi sect. 7.6). 

7.4.3 Fonction de transfert résultante 
Avec un ajustement optimal du régulateur, la fonction de transfert du circuit de 

réglage ouvert prend la forme 
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G0(S) = 
1 

s2Tp(l+sTp) 

d'où la fonction de transfert du circuit de réglage fermé 

G'(s) = ! 
l + s2Tp(l + sTp) 

Cette dernière ne dépend donc que de la petite constante de temps Tp. 

(7.41) 

(7.42) 

7.5 SYSTEME A REGLER AVEC COMPORTEMENT INTEGRAL 

7.5.1 Généralités 
Il existe des cas particuliers, que l'on rencontre assez fréquemment dans le 

domaine de l'électronique industrielle, où le système à régler possède un comporte
ment intégral, de sorte que les règles d'ajustement optimal données à la section pré
cédente ne sont pas applicables. 

A première vue, il semble qu'un régulateur P soit suffisant pour réduire l'erreur 
statique à zéro, grâce au comportement intégral du système à régler. Cependant, si une 
perturbation intervient sur le système à régler par l'intermédiaire de ce comportement 
intégral, on est contraint de faire appel à un régulateur PI, comme on le démontrera 
par la suite. 

Les études dans cette section se basent sur le schéma bloc représenté à la figure 
7.19. Le signal χσ est une grandeur perturbatrice qui influence la grandeur de sortie 
par le bloc G0(s). C'est la fonction de transfert de la perturbation du système à régler. 
On suppose que cette dernière possède la forme 

Ga(S) = — (7.43) 
sT 

Pour le système à régler et l'organe de commande, la fonction de transfert est 
donnée par 

Gs(s) = î (7.44) 
sT(l + sTp) 

J Gfc(s) 

ι 

Π χ 

Fig. 7.19 Schéma bloc d'un circuit de réglage avec intervention d'une grandeur perturbatrice χσ. 
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La constante de temps T détermine le comportement intégral du système à régler. Tp 

est de nouveau une petite constante de temps. La fonction de transfert du régulateur 
PI est donnée par la relation (7.40). 

La fonction du bloc Gfc(s), indiqué en pointillé à la figure 7.19 sera décrite au 
paragraphe 7.5.4. 

Du schéma bloc de la figure 7.19, on tire la relation générale pour la grandeur 
de sortie 

*s = Go(s) (Xc-Xs) + G0(S)X0 (7.45) 

d'où 
xs = G'(s)xc + G'0(s)x0 (7.46) 

avec 
Go(s) 

et 

G'(s) = 

G0(S) = 

1 + G0(S) 

G0(S) 

1 + G 0 (S) 

(7.47) 

(7.48) 

G0(s) est la fonction de transfert de la perturbation du circuit de réglage fermé qui 
décrit le comportement de ce dernier par rapport à une perturbation. 

7.5.2 Détermination de la composante proportionnelle 
Avec (7.40) et (7.44), on obtient la fonction de transfert du circuit de réglage 

ouvert 
1 + s Tn 1 

G ° ( S ) " sT{ s T O + sTp) 

Avec Tn on ne peut pas compenser Tp, parce que cette dernière est une petite cons
tante de temps. Pour le choix de Tn, il faut appliquer des règles particulières qui 
seront développées au paragraphe 7.5.3. 

L'allure générale de la réponse harmonique de GQ(s) est indiquée à la figure 7.20. 
Afin que le passage par 1 ait lieu avec une pente - 1 , il faut que 1/Tn < ω χ <l/Tp. 

π loglG0(jco)l 

logco 

Fig. 7.20 Allure générale de la réponse harmonique du circuit de réglage ouvert. 
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En se basant sur les règles établies à la section précédente, les constantes de temps Tn 

et Tx du régulateur sont à choisir de telle manière que 

1 1 
Co1 (7.50) 

2 Tp 

Vasymptote intermédiaire de pente - 1 de la réponse harmonique, déterminant 
ω ι , découle de l'équation (7.49) en supposant que sTn > 1 et que sTO < 1. On obtient 
ainsi 

G0(S) s — — (7.51) 
T1 s T 

Pour s = JCo1 il faut que IG0(J ω ι )l = 1, c'est-à-dire 

T 1 
1 = ± — (7.52) 

T1 ωχ T 

d'où l'on tire, en remplaçant Co1 par (7.50) 

^ - = - — (7.53) 
Tx 2 Tp 

On ne trouve qu'une relation pour la composante proportionnelle TnITx du régu
lateur PI. 

Avec les constantes de temps du régulateur adaptées selon (7.53), on obtient, à 
l'aide de (7.49), pour la fonction de transfert du circuit de réglage ouvert 

1 + s Tn 1 
G0(S) = " (7.54) 

^ n s2Tp(l + sTp) 

7.5.3 Détermination de la constante de temps Tn 

Dans l'expression (7.54) pour GQ(s), la constante de temps Tn du régulateur PI 
est encore indéterminée. Pour choisir cette dernière d'une manière optimale, on doit 
étudier son influence sur G'(s) et G^(s). On fait appel à la figure 7.21, où sont repré
sentées de manière générale plusieurs réponses harmoniques. En partant de GQ(s) pour 
différentes valeurs de Tn, on peut construire approximativement la réponse harmonique 
deG'(s)etdeGa(s). 

Cette construction approximative se base sur les relations suivantes : 

— a pour IG0(Jω)I > 1 (7.55) 
I l + G0(Jw)I IG0(Jw)I 

1 
a 1 pour IG 0 (Jw)I < 1 (7.56) 

11 + Go(Jw)I 

Des courbes de la figure 7.21, il découle que Tn, en première approximation, n'a 
pas d'influence sur la rapidité de réglage pour des variations de la valeur de consigne. 
La pulsation de coupure de G'(jco) est égale à Co1. 

La réponse harmonique I G^(jco)l tend vers zéro, pour ω -> O. Ceci indique que, 
en régime établi, l'influence de la perturbation est annulée par le régulateur PI. Si, par 
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logl G(jco)! jl 

logl G(jco)! 

logco 

logco 

G'(jco)! 

Fig. 7.21 Influence de Tn sur les réponses harmoniques. 

contre, on avait utilisé un régulateur P, la réponse harmonique | G^(jω)I prendrait une 
valeur finie, et la perturbation aurait une influence permanente sur la grandeur de sor
tie (pulsation de coupure 1/Tn-^O). 

Cependant, on constate une influence importante de Tn sur IGO(jω) I. La rapidité 
de réglage par rapport à des perturbations est donnée parla pulsation de coupure 1/Tn. 
Plus la valeur de Tn est grande, plus cette pulsation de coupure est petite. Par consé
quent, la rapidité de réglage diminue pour des variations de la grandeur perturbatrice, 
si Tn est grande. 

Ces relations apparaissent plus clairement dans les réponses indicielles y\t) pour 
une variation de la valeur de consigne et y'0 (t) pour une variation de la grandeur pertur
batrice. Dans ce but, il faut introduire G0 (s) selon l'équation (7.54) dans (7.47) et 
(7.48). Ainsi, on tire d'abord 

(7'(S) 
1 + s Tn 

1 + sTn + s22TpTn + S3ITpTn 

(7.57) 
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et 

s—£-£(l + srp) 

Ga(S) = 
1 + 5 Γ η + 5 2 2 Γ ρ Γ η + χ 3 2Γ ρ

2 Γ η 

(7.58) 

Après une multiplication par 1/s et inversion de la transformation de Laplace, on 
trouve y\t) et ya(t). Cependant, ce calcul est assez laborieux. Entre autre, il faut déter
miner les racines d'une équation de troisième ordre en s et effectuer la décomposition 
en fractions simples. Les réponses indicielles, calculées à l'aide d'un ordinateur sont 
représentées aux figures 7.22 et 7.23. 
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Fig. 7.22 Réponse indicielle du circuit de réglage fermé par rapport à des variations de la valeur 
de consigne. 
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Fig. 7.23 Réponse indicielle du circuit de réglage fermé par rapport à des variations de la grandeur 
perturbatrice. 

On constate que, pour obtenir un léger dépassement de y(t), il faut choisir Tn 

élevé par rapport à Tp. Dans ce cas, le régulateur réagit lentement sur des perturbations 
[réponse indicielle ya(t)]. Il n'est pas possible d'obtenir en même temps un comporte-
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ment optimal par rapport à des variations de la valeur de consigne xc et des variations 
de la grandeur perturbatrice χσ. 

Pour un réglage rapide de la grandeur de sortie xs lors d'une variation de la grandeur 
perturbatrice χσ, il faut choisir la constante de temps 

Tn= A Tv (7.59) 

Cette valeur donne un dépassement maximum A7'm a x assez élevé (environ 0,43) de la 
grandeur de sortie xs lors d'une variation de la valeur de consigne xc. 

Ce choix de Tn peut aussi être adéquat, lorsque la constante de temps dominante 
du système à régler est très élevée. En compensant cette dernière, on obtient une réac
tion relativement lente par rapport à des variations de la grandeur perturbatrice. Avec 
Tn selon (7.59), la réaction est dans ce cas beaucoup plus rapide. 

7.5.4 Filtre pour la valeur de consigne 
On peut réduire le grand dépassement en montant un filtre en série avec l'organe 

de consigne, selon les indications au paragraphe 3.2.4. Soit Gfc (s) la fonction de trans
fert de ce filtre (voir fig. 7.19). Le filtre n'influence pas la relation entre xs et χσ, tan
dis que xs est liée à χ* par la fonction de transfert 

G* (s) = Gfc(s)G'(s) (7.60) 

En tenant compte de la fonction de transfert G'(s) donnée par (7.57), il est judi
cieux de choisir pour le filtre de la valeur de consigne un dispositif de retard du premier 
ordre ayant la fonction de transfert 

GfC(s) = (7.61) 
1 + 5Γ η 

La constante de temps du filtre pour la valeur de consigne compense donc la 
constante de temps du numérateur de G'(s). Cette dernière provoque essentiellement 
le dépassement de y(t), car le terme s Tn correspond à une différentiation. 

La réponse indicielle y (t) avec le filtre pour la valeur de consigne est indiquée en 
pointillé à la figure 7.22. Ainsi, on peut réduire considérablement le dépassement maxi
mum Δγ max. Celui-ci est alors de 0,075. Cependant, le temps de montée est environ 
2,5 fois plus grand que dans le cas sans filtre pour la valeur de consigne. 

7.6 INFLUENCE DE PETITS RETARDS 

7.6.1 Généralités 
Un système à régler avec l'organe de commande possède normalement une ou 

deux constantes de temps dominantes Ta et Tb et une série de petits retards. Les pre
mières sont dues, par exemple, au temps d'établissement des champs magnétiques ou 
à l'inertie de masses tournantes; leur ordre de grandeur est situé entre 0,1 et 10 secon
des environ. Ces constantes de temps peuvent être compensées par un régulateur PI ou 
PID (voir sect. 7.4). Les petits retards sont produits par des filtres de lissage, des orga
nes de commande ou d'autres effets. Ces petits retards peuvent apparaître sous la forme 
de petites constantes de temps, de petits retards purs (temps mort) ou sont introduits 
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par des circuits de réglage auxiliaires dans le cas de circuits de réglage en cascade. Ces 
petits retards sont de l'ordre de grandeur de 1 à 100 ms environ. 

Nous étudierons la manière de traiter ces petits retards et la façon dont on peut 
mettre la fonction de transfert sous la forme (7.31) ou (7.39). 

7.6.2 Série de petites constantes de temps 
On étudiera d'abord le cas où les petits retards sont donnés par de petites cons

tantes de temps Tpï, Tp2,..., Tpn. Dans ce cas, la fonction de transfert du système à 
régler avec l'organe de commande possède la forme 

K 
Gs(s) = (7.62) 

(l + sTa)(l + sTh)(l+sTpl)(l + sTp2)...(l+sTpn) 

où Ta > rb > Tpl > Tp2 > ... > Tpn. Comme nous l'avons vu au paragraphe 7.4.1, les 
constantes de temps dominantes Ta et 7¾, peuvent être compensées par un régulateur 
PID. Ainsi, pour la fonction de transfert du circuit de réglage ouvert, on obtient 

G0(S) = (7.63) 
sT{ (\+sTpl)(\ + sTp2) ... (l+sTpn) 

Le premier terme au dénominateur s 7] provoque une phase constante de -90°. Si 
l'on admet une marge de phase de 60°environ, on voit que la phase due aux petites cons
tantes de temps ne doit pas dépasser 30° au point critique de passage par 1 de IG0(Jo;) I. 
Dans ce domaine, il est possible de calculer cette phase par une approximation, en déve
loppant le produit au dénominateur de (7.63), en ne tenant compte que des termes pro
portionnels à s et en négligeant les termes proportionnels à s2, s3,..., sn. Ainsi, on tire 

η 

(\ + sTpl)(l + sTp2) ...(\+sTpn) a l+s Σ Tpk (7.64) 
k=l 

Avec la somme des petites constantes de temps 
η 

TP = I Tpk (7.65) 
k = l 

on peut simplifier la fonction de transfert du système à régler avec l'organe de com
mande sous la forme 

G, (s) = (7.66) 
(l + sTa)(l + sTb)(\+sTp) 

Celle-ci correspond à la relation (7.31) qui servit de base pour la détermination de 
l'ajustement optimal d'un régulateur PID. 

Pour donner une idée de la validité de l'approximation (7.64), on a calculé la 
phase de 

G(s) = (7.67) 
(l + sTp/n)" 

pour plusieurs valeurs de n. Ceci correspond à η petites constantes de temps égales à 
Tp/n, Ainsi, Tp est équivalent à la somme de η petites constantes de temps Tp/n. 
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Fig. 7.24 Phase de η petites constantes de temps Tp\n. 

La figure 7.24 représente cette phase en fonction de ωΤρ pour plusieurs valeurs 
de n. On constate que la concordance des courbes où η = 2,3 et 4 est très bonne avec 
celle où η = 1, dans le domaine ωΤρ < 0,6, c'est-à-dire dans le domaine qui est déter
minant pour la marge de phase de 60° au voisinage du point critique (φ = -30°). 

On peut donc remplacer plusieurs petites constantes de temps par leur somme 
et étudier la stabilité et l'amortissement d'un circuit de réglage avec cette petite cons
tante de temps équivalente. D est maintenant évident que l'on ne doit jamais compen
ser une petite constante de temps par un régulateur, car Tp, en général, représente 
plusieurs retards. En compensant Γρ, il resteraient en réalité d'autres petites constantes 
de temps qui produiraient inévitablement un comportement instable du circuit de 
réglage. Si, par exemple, la petite constante de temps est due à un filtre de lissage, la 
compensation de cette petite constante de temps annulerait l'effet du filtre de lissage. 

7.6.3 Petit temps mort 
Au paragraphe 5.4.6, nous avons exprimé la fonction de transfert d'un conver

tisseur de courant avec son dispositif de commande de gâchettes sous la forme 

Gcm(s) = Kcme~sTcm (7.68) 

Comme nous l'avons vue au paragraphe 7.2.2, il n'est pas admissible de traiter 
les systèmes comportant des retards purs au moyen de la méthode basée sur l'étude 
du module seul de la réponse harmonique. Effectivement, le module de la fonction 
exponentielle dans (7.68) est toujours égal à 1 et ne donne pas d'indication concer
nant la phase. 

Cependant, dans le cas présent, le temps mort Tcm est très petit (quelques ms). 
D est ainsi admissible de remplacer le temps mort par une petite constante de temps, 
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Fig. 7.25 Phase de la fonction exponentielle et d'une petite constante de temps équivalente. 

a savoir 

-sTn, 
S Tc: 

l + sTcl 

(7.69) 

Ici, on a développé la fonction exponentielle en une série, en négligeant tous les ter
mes avec s2, s3, etc. 

La phase de la fonction exacte et de l'approximation est représentée par la figure 
7.25. Il en découle une bonne concordance pour ωΤοτη< 0,6 (φ = -30°). 

En utilisant cette approximation, on doit considérer Tcm comme petite constante 
de temps. Lorsqu'il y a encore d'autres petites constantes de temps dans le circuit de 
réglage, il faut ajouter Tcm à la somme des petites constantes de temps pour obtenir la 
petite constante de temps équivalente Γρ, à savoir 

^ p " •*• cm ' L· *pk 
k = l 

(7.70) 
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Fig. 7.26 Schéma bloc de circuits de réglage en cascade. 
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7.6.4 Circuits de réglage en cascade 
Dans le domaine de l'électronique industrielle, on fait souvent appel à des cir

cuits de réglage en cascade (voir § 6.2.4). Dans ce but, on utilise une ou plusieurs 
grandeurs de réglage auxiliaires, inhérentes au système à régler, et on les traite au 
moyen de régulateurs séparés. Plusieurs régulateurs se trouvent ainsi mis en cascade. 

La figure 7.26 représente un schéma bloc comportant deux régulateurs en cas
cade. Le système à régler avec l'organe de commande est subdivisé en deux blocs avec 
les fonctions de transfert G1(S) et G2(s), d'où découle la fonction de transfert globale 
du système à régler 

Gs(s) = G1(S) G2(S) (7.71) 

La grandeur de sortie du premier bloc est une grandeur auxiliaire x a . Elle est com
parée à la valeur de consigne xac pour la grandeur auxiliaire. Leur différence est traitée 
dans un régulateur caractérisé par la fonction de transfert GR2(s). La valeur de consigne 
xac pour la grandeur auxiliaire est fournie par un autre régulateur, le régulateur princi
pal caractérisé par GR1(s), auquel on applique la différence entre la valeur de consigne 
xc et la grandeur de sortie xs. 

Tout d'abord, il faut dimensionner le régulateur de la grandeur auxiliaire, en 
tenant compte de la fonction de transfert du circuit de réglage ouvert 

Gao(s) = GR2(s)G2(s) (7.72) 

selon les indications données à la section 7.4. Si le circuit de réglage pour la grandeur 
auxiliaire possède la petite constante de temps Tap (qui peut être la somme de plusieurs 
petites constantes de temps), on a, comme fonction de transfert du circuit de réglage 
pour la grandeur auxiliaire fermé, avec un ajustement optimal [voir équation (7.42)] 

GUs) = (7.73) 
l + s 2 r a p ( l + s r a p ) 

Le circuit de réglage principal ouvert possède la fonction de transfert (voir fig. 
7.26) 

GO(S) = G R 1 ( S ) G J ( S ) G 1 ( S ) (7.74) 

On constate que le circuit de réglage auxiliaire fermé intervient avec la fonction 
de transfert Ga(s), qui s'ajoute à la fonction de transfert Gi (s) du système à régler par
tiel. La fonction de transfert de G^(s) est donnée par (7.73). En négligeant le terme en 
s2, on peut réduire cette relation à 

GUs) = - —^—7 (7.75) 
\ + s2Tap 1 + ST; 

d'où l'on déduit que le circuit de réglage pour la grandeur auxiliaire fermé présente la 
petite constante de temps équivalente Ta = 2 Tap. 

La phase de la fonction exacte selon l'équation (7.73) et de l'approximation par 
la relation (7.75) est représentée par la figure 7.27. On constate ici aussi une bonne 
concordance pour co27,

ap< 0,6 où la phase ne dépasse pas -30°. 
Si le système à régler avec la fonction de transfert G1 (s) possède lui-même une 

petite constante de temps 7\p , on en déduit que le circuit de réglage principal ouvert 
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Fig. 7.27 Phase du circuit de réglage pour la grandeur auxiliaire fermé et d'une petite constante de 
temps équivalente. 

est caractérisé par la petite constante de temps équivalente 

Tp - 27ap 4- Γ 1 ρ 
(7.76) 

La rapidité de réglage du circuit de réglage principal est, par conséquent, limitée 
par cette petite constante de temps. Pour la détermination optimale des constantes de 
temps du régulateur principal, on doit faire appel aux règles établies aux sections 7.4 
et 7.5. 



CHAPITRE 8 

CAS PARTICULIERS 
DE RÉGLAGES DANS LE DOMAINE 

DE L'ÉLECTRONIQUE INDUSTRIELLE 

8.1 INTRODUCTION 

Dans ce chapitre, on étudie différents cas particuliers de réglages qui sont spéci
fiques au domaine de l'électronique industrielle. Les problèmes analysés sont liés à 
l'application des convertisseurs de courant dans des circuits de réglage. 

La section 8.2 traite de l'élaboration du schéma équivalent d'un convertisseur 
de courant, valable pour les phénomènes de réglage. On y montre qu'il est aussi néces
saire de prendre en considération la charge à courant continu (voir sect. XV.5.1). Les 
comportements statique et dynamique sont très différents selon le type de conduction 
du courant (conduction continue ou intermittente). Ces deux cas sont à bien distinguer. 

Les résultats obtenus dans la section 8.2 peuvent être élargis, le cas échéant, à 
d'autres types de convertisseurs statiques, comme les variateurs de courant alternatif 
ou continu et les convertisseurs de fréquence. 

Dans le domaine de l'électronique industrielle, on utilise très souvent des circuits 
de réglage de courant comme circuits de réglage pour grandeurs auxiliaires dans des 
réglages en cascade. La section 8.3 sera consacrée à l'étude de ce type de circuit de ré
glage. 

Les convertisseurs statiques produisent aussi des harmoniques et l'ondulation cor
respondante peut introduire des perturbations parasitaires dans les circuits de réglage. 
Ceci demande souvent l'application de circuits de lissage, qui ont une influence impor
tante sur la stabilité et la rapidité de réglage. Les problèmes liés au dimensionnement 
des circuits de lissage et leur influence sur l'ajustement des régulateurs seront étudiés 
à la section 8.4. 

Enfin, le réglage du courant d'excitation des machines à courant continu ou des 
machines synchrones sera analysé à la section 8.5. 

8.2 SCHÉMA ÉQUIVALENT D'UN CONVERTISSEUR DE COURANT 

8.2.1 Généralités 
Le convertisseur de courant avec son dispositif de commande de gâchettes pos

sède un comportement discret. En effet, une variation de la tension continue n'est pos
sible qu'à des instants bien définis, c'est-à-dire à l'instant de l'intersection de la tension 
de commande Ucm avec la tension de référence (voir sect. 5.4). En toute rigueur, on 
devrait analyser le comportement transitoire à l'aide de la théorie des sytèmes échantil-
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lonnés. Cependant, ceci comporterait une complication trop élevée dans l'étude des cir
cuits de réglage. En pratique, on remplace le comportement réel et discret par un schéma 
équivalent idéalisé à l'aide d'un système ayant un comportement continu. 

Dans ce but, on fait d'abord une décomposition de la tension continue instantanée 
Ud (t) en une composante selon la valeur moyenne £/da et en une composante donnée 
par Y ondulation ^ £/d, comme représenté à la figure 8.1. 

£/dC)" υΛη ^ 

w* 
^ υ, a 

+ w-
Fig. 8.1 Décomposition de la tension continue instantanée en valeur moyenne et en ondulation. 

La valeur moyenne peut varier lors de phénomènes transitoires. Elle possède une 
influence prépondérante sur le comportement des circuits de réglage. L'ondulation, par 
contre, ne possède en première approximation aucune influence sur le comportement 
statique et dynamique. Cependant, elle exerce une influence parasitaire et elle se pro
page au travers du système à régler et du régulateur. Si l'ondulation est trop élevée, 
l'amplificateur de réglage risque d'être surmodulé et de plus, le fonctionnement correct 
du dispositif de commande de gâchettes peut être mis en question. 

Pour l'étude des circuits de réglage, on peut étudier séparément les deux compo
santes. La valeur moyenne détermine les fonctions de transfert et servira de base à l'éla
boration du schéma équivalent où il faudra distinguer la conduction continue et la con
duction intermittente du convertisseur de courant. L'ondulation, par contre, est déter
minante pour le dimensionnement d'éventuels circuits de lissage. Ces derniers ont une 
répercussion sur la stabilité du circuit de réglage. Les problèmes y relatifs seront étudiés 
à la section 8.4. 

8.2.2 Fonctionnement idéalisé 
En négligeant le phénomène d'empiétement, c'est-à-dire pour le fonctionnement 

idéalisé, on a trouvé la fonction de transfert correspondante au paragraphe 5.4.6. 
L'équation (5.27) donne la relation entre la variation de la tension de commande ucm 

du dispositif de commande de gâchettes et la variation de la tension continue idéale 
udia (valeur moyenne) du convertisseur de courant. Les deux variables sont exprimées 
en grandeurs relatives. 

Selon les résultats du paragraphe 7.6.3, il est admis, pour l'étude de stabilité des 
circuits de réglage, de remplacer un petit temps mort par une petite constante de temps. 
Par conséquent, on peut remplacer l'équation (5.27) par 

•*»• r m 

Gcm(s) -
1 + sTc, 

(8.1) 

où la petite constante de temps Tcm est donnée par la relation (5.26). 
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8.2.3 Influence de la commutation 
La chute de tension inductive, due au phénomène de commutation naturelle, 

peut être prise en considération en définissant une résistance interne Ravoir sect. 
XV.6.3). Cette résistance interne équivalente est définie par 

sq 
Ri 

2π 
OJLC (8.2) 

où s est le nombre de groupes de commutation en série (à ne pas confondre avec l'opé
rateur de la transformation de Laplace), q l'indice de commutation, ω = 2π/la pulsa
tion du réseau d'alimentation et L0 l'inductance de commutation. 

L'inductance de commutation L0 influence aussi, dans l'intervalle hors de la com
mutation, la variation de la valeur moyenne du courant continu pendant les phénomè
nes transitoires. Elle doit être prise en considération comme inductance interne L^ en 
supposant que la durée de la commutation soit brève par rapport à la période de pulsa
tion. Selon le montage du convertisseur de courant on a : 

• montages étoiles L1 = L0 

• montage en pont triphasé Lx = IL0 

• montage en pont monophasé L1=L0. 

Ainsi, on peut établir un schéma équivalent du convertisseur de courant, comme 
représenté à la figure 8.2. La tension continue idéale c7diŒ est représentée par une source 
de tension continue. Cette dernière dépend de l'angle de retard d'allumage a et par con
séquent de la tension de commande Uom appliquée à l'entrée du dispositif de commande 
de gâchettes. 

Ce schéma équivalent n'est valable que pour le cas de la conduction continue. 

Fig. 8.2 Schéma équivalent d'un convertisseur de courant. 

8.2.4 Résistance interne en grandeurs relatives 
Pour les études suivantes, on a besoin de la résistance interne exprimée en gran

deurs relatives. Avec la tension continue nominale c7dn et le courant continu nominal 
/ d n comme grandeurs de référence, on obtient la grandeur de référence pour les résis
tances : Rn = Udn/1dn. Ainsi, la grandeur relative de la résistance interne découle de 

R\ Ri Λΐη 

r{ = —l = - ! - ^ - (8.3) 
^ n ^ d n 

Il est intéressant de mettre la résistance interne relative en relation avec la réac-
tance de court-circuit relative du transformateur (ou du réseau) alimentant le conver
tisseur de courant. Cette dernière est définie par 

L L 
U, 

= ω η L0 

yn υΛ 

(8.4) 
yn 
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uy* = T ^ ^ iO (8.6) 

où In et Uyn sont les valeurs de crête du courant nominal et de la tension simple nomi
nale au côté alternatif du convertisseur de courant, et où ωη est la pulsation nominale 
du réseau d'alimentation. 

Pour le cas le plus fréquent d'un convertisseur de courant en montage en pont 
triphasé, on obtient selon les relations établies à la section XV.9.2. 

In = fïleff = 12 y - /dn (8.5) 

et selon les relations de la section XV.5.9 

π 

3 )/3 

d'où l'on tire de (8.4) 

Uyn π Udï0 
conLc = xc —r- = xc (8.7) 

Ai 6 Ain 

Introduit en (8.3), on obtient à l'aide de (8.2), avec sq = 6 

3 /(j n xc 

η = - ω Z,c = — f u d i 0 (8.8) 
* Udn 2 

où Wdio ~ ^dio/ ^dn e st la tension continue idéale maximale en grandeurs relatives et 
/ = ω/ωη la fréquence du réseau d'alimentation exprimée en grandeurs relatives. Cette 
fréquence relative est en général égale à 1 et ne doit pas être prise en considération. Ce 
terme n'intervient que dans le cas où le convertisseur de courant travaille comme ondu
leur dans un convertisseur de fréquence à circuit intermédiaire à courant continu. Dans 
ce cas,/est égale à la fréquence de sortie, en grandeurs relatives, du convertisseur de 
fréquence (voir § 13.3.2). 

On constate que la résistance interne relative est égale à la moitié de la réactance 
de court-circuit relative, multipliée parwdi0. 

8.2.5 Définition du système à régler 
La définition d'un système à régler est toujours plus ou moins arbitraire. Dans le 

cas d'un convertisseur de courant avec charge à courant continu, il semble utile de con
sidérer la charge à courant continu comme système à régler. Le convertisseur de courant 
avec le dispositif de commande de gâchettes est alors l'organe de commande (voir fig. 
8.3). Cependant, il existe une forte interdépendance entre la charge à courant continu 
et le convertisseur de courant, à cause de la chute de tension inductive provoquée par la 
commutation naturelle (résistance interne R{). Cet effet est non négligeable dans beau
coup de cas d'applications. 

Normalement, dans la théorie du réglage, on suppose qu'il n'existe aucune interdé
pendance rétroactive entre le système à régler et l'organe de commande. Il est donc plus 
judicieux de décomposer le convertisseur de courant en deux parties. La première cor
respond au fonctionnement idéalisé, sans chute de tension inductive, et la deuxième 
correspond aux résistance et inductance internes provoquant la chute de tension induc
tive (voir schéma équivalent de la figure 8.2). Cette deuxième partie est à considérer 
comme appartenant au système à régler. Le convertisseur de courant idéal et le dispo-
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convertisseur 
de courant 

charge à courant 
continu 

organe de commande système à régler 

Fig. 8.3 Dispositif de commande de gâchettes avec convertisseur de courant (y compris la com
mutation) comme organe de commande. 

sitif de commande de gâchettes prennent la fonction de l'organe de commande, comme 
représenté schématiquement à la figure 8.4. 

Pour l'organe de commande ainsi défini, la fonction de transfert (8.1) est valable. 

convertisseur de courant charge à courant continu 

^cm A. (X i l 

organe de commande 

Mcm 
Gcm(s) 

I 
I 

^d ia 

- = > 

I 

wdia 

Via 

ι 
Ί> 

système à régler 

Gs(s) 
<d 

U 

Fig. 8.4 Dispositif de commande de gâchettes avec convertisseur de courant idéal comme organe 
de commande. 

Le système à régler se compose donc du schéma équivalent du convertisseur de 
courant représenté à la figure 8.2 et de la charge à courant continu. Ainsi, on peut éta
blir le schéma équivalent du système à régler qui est indiqué à la figure 8.5. La résistance 
et l'inductance inhérentes à la charge à courant continu sont désignées respectivement 
par R et par L. En plus, la charge à courant continu contient une source de tension in
terne U{% 
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Jdia Θ 
Fig. S.5. Schéma équivalent du système à régler (résistance et inductance internes du convertisseur 
de courant et charge à courant continu). 

8.2.6 Equations du système à régler 
Pour établir les équations du système à régler, nous faisons appel au schéma équi

valent de la figure 8.5. 
Le courant continu répond à l'équation différentielle suivante 

d/d 
- i / d i a + ( ^ + ^ i ) / d + ( L + L i ) +U1 = 0 (8.9) 

àt 

En introduisant des grandeurs relatives, on tire d'abord 

-UdiaUan + (R + Ri)idIdn + (L + Li)-rtdn + UiUdn = 0 (8.10) 
àt 

d'où découle, après la division par £/dn 

d i d 

- udi0Î + rt ià + rx Tx 4- u{ = 0 
àt 

avec la résistance totale, exprimée en grandeurs relatives 

(R+R,)Idn 

(8.11) 

rt = 
Ur 

(8.12) 
dn 

(8.13) 

et la constante de temps résultante 

L + Li 
Ά = 

Si la charge à courant continu est constituée par l'induit d'une machine à courant 
continu, la résistance interne R{ du convertisseur de courant est du même ordre de gran
deur que R. Dans ce même cas, on a en général L1 < L. On constate qu'en négligeant le 
comportement réel du convertisseur de courant (R[ = 0), on commettrait une erreur gros
sière, car en réalité la résistance globale est augmentée, tandis que la constante de temps 
est diminuée par l'influence de R{. 

8.2.7 Fonction de transfert du système à régler 
Pour une variation de la tension continue idéale u^, la variation du courant con

tinu id est donnée par la fonction de transfert du système à régler 

<d ι 
Gs (s) = 

"dia rt(\ + sTt) 

Cette relation découle de (8.11), en posant «j = 0. 

(8.14) 
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En régime établi (s -> O), le facteur de transfert est égal à l'inverse de la résistance 
totale relative rx. Pour des phénomènes transitoires, la constante de temps résultante Tx 

est déterminante. Pour un saut de u$XQL, la variation du courant zd évolue selon une fonc
tion exponentielle. 

8.2.8 Conduction intermittente 
Le schéma équivalent et les relations établis jusqu'à présent sont valables en pré

sence du phénomène d'empiétement. Ceci implique que la valeur instantanée du courant 
continu est toujours plus grande que zéro. Comme on l'a démontré à la section XV.7.3, 
le courant continu devient intermittent à de faibles valeurs moyennes. Dans le cas de la 
conduction intermittente, il n'y a plus de phénomène de commutation et le schéma 
équivalent de la figure 8.2 n'est plus valable. 

Il est évident que, dans ce cas particulier de fonctionnement, on doit aussi consi
dérer le convertisseur de courant et la charge comme un ensemble. La figure 8.6 montre 
l'allure du courant continu en conduction intermittente lors d'une variation de l'angle 
de retard d'allumage a. On constate qu'il n'y a pas de phénomènes transitoires. La nou
velle allure de/d(7) s'établit immédiatement et l'inductance dans la charge à courant 
continu n'a pas d'influence sur le phénomène transitoire. Pour la valeur moyenne du 
courant continu / d , on obtient, sans retard, la valeur correspondant au régime perma
nent. Il n'existe donc aucun phénomène transitoire d'allure exponentielle avec la cons
tante de temps Tx, comme c'est le cas pour la conduction continue. 

Id(t) Ji 

a δ Δα 

^ ^ ½ % ½ ¾ - ^ 
Δ/Η 

ωί 

Fig. 8.6 Allure du courant continu en conduction intermittente lors d'une variation de l'angle de 
retard d'allumage a. 

Les relations valables pour la conduction intermittente ont été déduites à la sec
tion XV.7.3 en négligeant la résistance R de la charge à courant continu. Pour les mêmes 
conditions, on établira au paragraphe suivant les équations du système à régler valables 
pour la relation entre la variation de la valeur moyenne du courant continu Δ/Η. et la 
variation de l'angle de retard d'allumage Δα. 

8.2.9 Equations du système à régler en cas de conduction intermittente 
Selon les démonstrations faites à la section XV.7.3, il existe la relation suivante 

entre l'angle de retard d'allumage a et l'angle β pour lequel le courant continu s'annule : 

iîp [s in( j3-Wp)-sin(a-W/?)] = W1 ( 0 - a ) (8.15) 

[voir équation (XV.7.36)]. Ici, on a exprimé les tensions en grandeurs relatives. En par-
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ticulier, ûp = \J2 Uv j Udn est la valeur de crête de la tension d'alimentation du conver
tisseur de courant, déterminante pour la conduction intermittente, référée à la tension 
continue nominale. 

La relation (8.15) est non linéaire entre les variables β et a. On peut la linéariser en 
introduisant des petites variations. Ainsi, on doit remplacer β par β 4- Αβ et α par α + Δα. 
En développant les fonctions trigonométriques selon le théorème d'addition et en posant 
cos Ax = 1 et sin Ax = Ax, on tire 

Un cos ( α - π / ρ ) - Ux Αβ = -Ε i 1JLL 1 A a (8.16) 
Wp cos(j3 - π / ρ ) - u{ 

α et β sont les angles donnés par le point de fonctionnement autour duquel on étudie le 
comportement du système à régler. 

A la section XV.7.3, on a aussi déterminé la valeur moyenne du courant continu 
[voir équation (XV.7.37)]. Cette relation, exprimée ici en grandeurs relatives est donnée 
par 

id = \ cos ( α - π/ρ) - cos (β- π/ρ) 
2π xL 

β-α 
[sin ( a - π / ρ ) + sin ( 0 - π / ρ ) ] | (8.17) 

2 
avec 

xL = ω A 1 - (8.18) 

OULa=L +L1. 
Pour des petites variations de α et β, la variation de la valeur moyenne du courant 

continu est donnée par 

3 L 3 L 
Aid = —-Δα+ — - Αβ (8.19) 

ba 3β 
En dérivant l'équation (8.17) respectivement par a et par β, on obtient, après une 

transformation utilisant les équations (8.15) et (8.16), 

ρ β-α 
Aid = [wp cos (a- π/ρ) - U1] Δα (8.20) 

2π xL 

Selon les démonstrations de la section XV.7.3, on a la relation 

ρ π Λ 

— sin— Wp = w d i 0 (8.21) 
π ρ 

Par conséquent, on tire de (8.20) 
udl0 β-α 

A/d 2 sin (π/ρ) xL 

cos (a - π/ρ) — Δα (8.22) 

8.2.10 Fonction de transfert du système à régler en cas de conduction intermittente 
La fonction de transfert est définie pour le système à régler par la relation entre 

la variation Aia du courant continu et la variation Audia de la tension continue idéale. 
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Pour obtenir cette fonction de transfert, on doit donc substituer, dans (8.22), la varia
tion Δα de l'angle de retard d'allumage par la variation Auaia. De la relation générale 

wdia = wdiO c o s α 

on tire 

Δ " ( ϋ θ ! = - "d io s i n <* Δ < * 

Ainsi, on obtient pour la fonction de transfert 

Gs(s) = K, 

(8.23) 

(8.24) 

(8.25) 
Δ«<Πα 

Celle-ci correspond donc à un comportement proportionnel sans retard. Le facteur de 
transfert est 

* s -
1 β - a cos (a - π/ρ) - u-x /ûp 

(8.26) 
2 sin (π/ρ) xL sin a 

A noter que le retard entre la variation de la tension continue idéale Auaia et la 
variation de la tension de commande Aucm selon la fonction de transfert simplifiée 
(8.1) est toujours opérant. 

Le facteur de transfert Ks dépend fortement du point de fonctionnement donné 
par les paramètres β, α et ujû^ ; il faut remarquer que ces paramètres sont liés entre 
eux par la relation (8.15). Ainsi, on peut éliminer par exemple ujûp et l'on obtient 

(β-α) cos(a-7r/p) - ύη(β-π/ρ) 4- sin(a-7r/p) 
^ s 

2 sin (π/ρ) XL sin α 
(8.27) 

A noter que α et β déterminent la valeur moyenne du courant continu id [voir équa
tion (8.17)]. 

XL Ks 

u , υ 
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Iw/ 
/ /7 ι 
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/15° 

I 
a= 120/ 

.90° 

'60° 

0,02 0,04 0,06 0,08 0,10 

XL id 

Fig. 8.7 Facteur de transfert en fonction du courant continu en cas de conduction intermittente. 
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La figure 8.7 représente xL Ks en fonction de xL id/ûp pour le cas d'un conver
tisseur de courant en montage en pont triphasé, c'est-à-dire pour un indice de pulsation 
ρ = 6. On constate que l'angle de retard d'allumage possède une certaine influence sur 
l'allure des courbes. Le facteur de transfert Ks s'annule pour un courant continu non 
nul, lorsque l'angle limite pour les conditions d'allumage est atteint (voir section XV.7.3). 
C'est notamment le cas pour a = 15°. 

8.2.11 Ondulation provoquée par un convertisseur de courant 
Au paragraphe 8.2.1, on avait décomposé la valeur instantanée de la tension con

tinue en une composante selon la valeur moyenne et en une composante donnée par 
l'ondulation. Par la suite, on fera quelques considérations sur cette deuxième compo
sante. 

Pour étudier l'influence de l'ondulation dans un circuit de réglage (voir sect. 8.4), 
il faut prendre en considération le point de fonctionnement où l'ondulation est la plus 
élevée. C'est le cas pour un angle de retard d'allumage α = 90° du convertisseur de cou
rant. Ainsi, si l'on néglige encore l'influence de l'empiétement, l'allure de l'ondulation 
exprimée en grandeurs relatives est représentée par la figure 8.8. 

" " c i 1 

I 

1 

I 
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I 

/- N| 

l̂ 
V"d 

\ 

1 

' 

π/ρ π/ρ 

ωΐ 

Fig. 8.8 Ondulation provoquée par un convertisseur de courant. 

Pour la valeur de crête ^ûd de l'ondulation, on peut établir la relation suivante 

^ûd = ûpsm(n/p) (8.28) 

A l'aide de l'équation (8.21), il est possible de transformer cette expression en 

ud = — udi0 

P 
(8.29) 

La fréquence /0 de l'ondulation est donnée par 

/o = Pf (8-30) 

où/est la fréquence du réseau d'alimentation du convertisseur de courant (normalement 
/ = 50 Hz). 
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8.3 CIRCUIT DE RÉGLAGE DE COURANT 

8.3.1 Généralités 
Les circuits de réglage de courant sont souvent utilisés comme circuits de réglage 

pour grandeurs auxiliaires. On étudiera par la suite les problèmes qui se posent concer
nant d'une part le choix du régulateur et d'autre part la détermination des coefficients 
du régulateur. 

La figure 8.9 montre le schéma de principe d'un circuit de réglage de courant. Le 
convertisseur de courant 1 alimente la charge à courant continu 2. Dans le circuit de 
réglage se trouvent le dispositif de commande de gâchettes 3 et le régulateur 4. La valeur 
réelle du courant continu est mesurée au côté continu du convertisseur de courant à 
l'aide d'un transformateur de courant continu 5 (voir sect. 6.4). 

Fig. 8.9 Schéma de principe d'un circuit de réglage de courant. 

Pour ce circuit de réglage de courant, on peut établir le schéma bloc représenté 
à la figure 8.10. Le régulateur intervient avec la fonction de transfert GR(s). La partie 
idéale du convertisseur de courant avec le dispositif de commande de gâchettes possède 
la fonction de transfert Gcm (s). Enfin, le système à régler (partie réelle du convertisseur 
de courant avec la charge à courant continu) est représenté par la fonction de transfert 
Gs(s). Ici, on doit distinguer le fonctionnement en conduction continue et en conduc
tion intermittente. 

5 »> C 
* ^ v 

i 

^ 
J 
ι _ 

G R ( S ) 

A " c m 

Gcm(*) 

Audia 

Gs(s) 

Fig. 8.10 Schéma bloc d'un circuit de réglage de courant. 
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8.3.2 Conduction continue 
Pour le fonctionnement normal du convertisseur de courant en conduction con

tinue, la fonction de transfert Gs (s) du système à régler est donnée par la relation (8.14). 
Elle contient la constante de temps Tx, qui doit être considérée comme constante de 
temps dominante. 

Pour la fonction de transfert Gcm (s), l'expression (8.1) est valable. Elle présente 
la petite constante de temps Tcm. 

Selon les indications données au paragraphe 7.4.2, il faut choisir, dans le cas pré
sent, un régulateur PI ayant une fonction de transfert selon la relation (7.40). 

Ainsi, on obtient pour la fonction de transfert du circuit de réglage ouvert 

1 4- s Tn Acm 1 
Go(s) = (8.31) 

ST1 l + *r c m r t ( l + s r t ) 

En appliquant les règles établies au paragraphe 7.4.2, la constante de temps Tn 

du régulateur doit compenser la constante de temps dominante Tx du système à régler, 
c'est-à-dire 

Tn = Tx (8.32) 

La constante de temps d'intégration découle de (7.38). On obtient dans ce cas parti
culier 

T1 = 2 — Tcm (8.33) 

Pour le circuit de réglage de courant fermé, on peut poser approximativement la 
fonction de transfert 

G'(s) = = (8.34) 
l + s2Tcm \+ST; 

selon la relation générale (7.75). Dans un réglage en cascade, le circuit de réglage de 
courant fermé intervient donc dans le circuit de réglage superposé avec une petite cons
tante de temps 

Tl = 2Tcm = I/pf (8.35) 

L'indice i dans 7/'met en évidence qu'il s'agit de la constante de temps équivalente du 
circuit de réglage de courant fermé. 

Cette petite constante de temps ne dépend ni des coefficients du système à régler, 
ni des constantes de temps du régulateur, mais uniquement de l'indice de pulsation ρ 
du convertisseur de courant. Pour le cas le plus fréquent d'un montage en pont triphasé 
avec p= 6, on obtient Tcm = 1,67 ms et T\ = 3,33 ms. 

8.3.3 Conduction intermittente 
Dans le cas de la conduction intermittente, il faut calculer la fonction de trans

fert du système à régler avec la relation (8.25). Ainsi, la fonction de transfert du circuit 
de réglage ouvert devient 

1 + s Tn Kcm 
G0(S) = — Ks (8.36) 

s Ti 1 + s Tcm 
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Si le régulateur est dimensionné pour un comportement optimal en conduction 
continue, on tire à l'aide de (8.32) et (8.33) 

r t ( l + ï 7 i ) 1 
G0(S) = K. 

s ^ ^cm 1 "T S ^cm 
(8.37) 

La réponse harmonique correspondante est représentée schématiquement à la 
figure 8.11. La grandeur K1 correspondant à la droite intermédiaire de pente 0 peut 
être obtenue de (8.37) avec 5 Tx > 1 et s Tcm < 1. On en tire 

^Tx 

K1 = -L-L Ks (8.38) 2 T ^ l cm 

Avec (8.12), (8.13) et (8.18), il est possible de faire la transformation 

rt Tx = — = - ^ - (8.39) 
ω 2π / 

En tenant compte de la relation (8.35) pour 2 Tcm, on trouve 

K1 = — xL Ks (8.40) 
2π 

On constate qu'en général, xL Ks < 1 (voir fig. 8.7) et par conséquent, on a aussi 
Ki < 1. Il découle de la figure 8.11 que l'on a toujours ωχ < 1/ Tx et plus précisément 

Kx 
CO1 

P XL KS 

2Ή TX 

< 
1 

2Tn 

(8.41) 

logco 

Fig. 8.11 Réponse harmonique du circuit de réglage ouvert en cas de conduction intermittente 
avec régulateur PL 

Le circuit de réglage de courant fermé est donc aussi stable en cas de conduction 
intermittente. Cependant, la pulsation ω χ est relativement petite, ce qui indique une 
rapidité de réglage faible. Ce fait introduira de sérieux problèmes lors de la stabilisation 
du circuit de réglage superposé. 

L'utilisation d'un régulateur PI avec les constantes de temps déterminées pour le 
cas de conduction continue n'est donc pas très judicieuse. En effet, cette solution n'est 
retenue que dans des cas simples, où l'on n'exige pas des performances élevées. Dans 
des cas contraires, on doit faire appel à des régulateurs adaptatifs, comme cela sera décrit 
au paragraphe suivant. 
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8.3.4 Régulateur adaptatif en cas de conduction intermittente 
On voit par la relation (8.36) que le système à régler, en cas de la conduction 

intermittente, ne possède pas de constante de temps dominante. Par conséquent, on 
devrait choisir 

Tn=O (8.42) 

Le régulateur PI se réduit donc à un régulateur I (régulateur intégrateur) dont la 
structure est optimale en cas de conduction intermittente. 

Pour la constante de temps d'intégration, la relation générale (7.38) est toujours 
valable. Dans le cas présent, on obtient 

T1 =2KsKcmTcm (8.43) 

Etant donné que le facteur de transfert Ks varie fortement avec le point de fonc
tionnement, en particulier avec le courant continu (voir fîg. 8.7), on devrait adapter la 
constante de temps d'intégration T1. 

Afin d'obtenir des performances optimales même dans le cas de la conduction 
intermittente, on doit utiliser un régulateur à structure variable et plus précisément une 
structure PI en cas de conduction continue (fonctionnement normal) et une structure I 
en cas de conduction intermittente (fonctionnement à de faibles valeurs moyennes du 
courant continu). En plus, dans ce dernier cas, la constante de temps d'intégration 
devrait être adaptée environ proportionnellement à la valeur moyenne du courant 
continu. 

Au paragraphe 4.4.7, on a présenté un régulateur à structure variable, mais avec 
une constante de temps d'intégration fixe (voir fig. 4.24). On obtient une approxima
tion pour l'adaptation de la constante de temps d'intégration en commutant constam
ment entre la structure PI et I en cas de la conduction intermittente. Durant l'intervalle 
de conduction de courant (angle de conduction δ dans la figure 8.6), le régulateur fonc
tionne comme régulateur PI, tandis que durant l'intervalle où le courant présente une 
lacune, le régulateur fonctionne comme régulateur I. Les signaux digitaux C1 et C2 com
mutant la structure du régulateur (voir fig. 4.24) peuvent être obtenus à l'aide d'une 
bascule de Schmitt, influencée par la valeur mesurée id du courant continu. Le point de 
basculement se trouve à une très faible valeur de ce courant. 

Pour le fonctionnement en régulateur PI, les constantes de temps Tn et T1 seront 
choisies selon les indications données au paragraphe 8.3.2. Par contre, la constante de 
temps d'intégration pour le fonctionnement en régulateur I doit être déterminée de 
sorte que l'on obtienne en moyenne un comportement satisfaisant en cas de conduction 
intermittente. Cette détermination se fait en général par voie expérimentale. 

8.3.5 Comportement pour des grandes variations 
Les réflexions précédentes concernant la stabilisation du circuit de réglage ne 

sont valables que pour des petites variations autour d'un point de fonctionnement. 
Pour des grandes variations, on doit tenir compte du comportement dynamique 

asymétrique du convertisseur de courant avec sa commande de gâchettes. Selon les in
dications du paragraphe 5.4.7, le passage du fonctionnement en redresseur au fonction
nement en onduleur est fortement retardé, tandis que le passage inverse se déroule 
presque instantanément. 
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En plus, lors de grandes variations, la limitation de l'angle de retard d'allumage à 
a = 5° et à a = 150° intervient, et impose une limitation de la tension continue. Ainsi, 
le temps de réglage se basant sur la petite constante de temps ne peut pas être atteint 
pour des grandes variations. On observe aussi des temps de réglage différents selon que 
la valeur de consigne augmente ou diminue, surtout si l'inductance de la charge à cou
rant continu est élevée. 

Pour les convertisseurs de courant unidirectionnels, le courant continu ne peut 
pas devenir négatif. Si le courant continu s'annule, le convertisseur de courant se bloque 
et le circuit de réglage n'est plus fermé. Ceci peut entraîner des inconvénients concer
nant la composante intégrale du régulateur PI (ou PID). Il apparaît un phénomène simi
laire à celui décrit au paragraphe 4.6.3. Pour le circuit de réglage de la figure 8.9, la 
valeur de consigne ic ne doit jamais devenir négative. Ceci est très important si ic est 
fourni par un régulateur superposé. Ainsi, la limitation inférieure du régulateur super
posé doit être ajustée à ic = 0. 

Les convertisseurs de courant bidirectionnels, fonctionnant sans courant de cir
culation, présentent un retard lors du passage du courant continu d'une polarité à l'au
tre (voir § 6.5.4). Ce retard n'intervient absolument pas dans l'étude de stabilité, parce 
que le changement de polarité du courant continu n'intervient qu'exceptionnellement 
et ceci en dehors du fonctionnement normal du régulateur de courant. 

8.4 INFLUENCE DE L'ONDULATION, CIRCUITS DE LISSAGE 

8.4.1 Généralités 
Comme on l'a démontré à la section 8.2, les convertisseurs de courant provoquent 

aussi des ondulations sur la tension continue. Cette ondulation en tension est transmise 
dans les éléments d'un circuit de réglage et implique des ondulations sur d'autres gran
deurs, telles que courant continu, tension de commande, etc. On doit étudier l'influence 
de l'ondulation séparément. 

La figure 8.12 montre le schéma bloc pour la transmission de l'ondulation. Il est 
valable pour le circuit de réglage de courant, étudié à la section précédente. 

i _ 

GR(s) 
" c m " " d 

Χω 

Fig. 8.12 Schéma bloc pour la transmission de l'ondulation. 

\Jondulation de la tension continue ^ud intervient sur le système à régler, qui 
présente la fonction de transfert pour l'ondulation ^Gs (s). Cette dernière est en géné
ral différente de Gs (s) valable pour la transmission du signal correspondant à la valeur 
moyenne. L'ondulation du courant continu ^id intervient (après un changement de 
signe) sur le régulateur. En général, la valeur de consigne ne présente pas d'ondulation 
et n'entre pas en considération. Le régulateur produit, par sa fonction de transfert GR (s), 
Yondulation de la tension de commande ^ucm. Le circuit n'est pas fermé, car le disposi-
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tif de commande de gâchettes et le convertisseur de courant ne transmettent pas l'on
dulation ^ucm à cause de leur fonctionnement discontinu. Cependant, l'ondulation de 
la tension de commande peut provoquer des inconvénients sur le fonctionnement du 
dispositif de commande de gâchettes, lors de la comparaison de la tension de commande 
(ondulée) avec la tension de référence (voir sect. 5.4). Il est donc indispensable que 
l'ondulation de la tension de commande ^u01n ne dépasse pas certaines valeurs admissi
bles. Des indications seront données au paragraphe 8.4.4. 

Il est nécessaire de déterminer cette ondulation. Dans le cas où ce calcul donne 
une ondulation trop élevée, on doit prévoir des circuits de lissage qui, en général, sont 
combinés avec le régulateur en influençant sa fonction de transfert GR (s). Dans ce but, 
il suffit d'examiner le pire des cas où l'ondulation est maximale. 

Par la suite, on étudiera l'influence des ondulations. Ces études se baseront sur 
le circuit de réglage de courant contenant un convertisseur de courant. Ces résultats 
sont aussi valables si le convertisseur de courant est remplacé par un variateur de cou
rant continu ou un onduleur à commutation forcée. Pour d'autres circuits de réglage, 
où des ondulations interviennent, on peut facilement modifier le procédé d'analyse, 
en particulier si l'ondulation est provoquée par des organes de mesure (voir § 3.3.3). 

8.4.2 Fonction de transfert du système à régler pour l'ondulation 
Pour l'étude de l'influence de l'ondulation dans le système à régler, on ne peut 

pas directement utiliser le schéma équivalent de la figure 8.5. En effet, la résistance 
interne R^ du convertisseur de courant est définie uniquement pour la valeur moyenne 
du courant continu et n'intervient pas sur l'ondulation de ce courant. En plus, on peut 
supposer que la tension interne U1 de la charge à courant continu est lisse, de sorte 
qu'elle n'influence pas non plus l'ondulation. Par conséquent, le schéma équivalent 
pour îOndulation se réduit à la forme représentée à la figure 8.13. 

Pour l'ondulation du courant continu, on peut établir l'équation différentielle 

à ^I 
-^Ud + R ^ / d 4- (L + L{) = 0 (8.44) 

dt 
En introduisant des valeurs relatives, on obtient 

Λ/ 'V 
A ^ ' 

d id 

ud + r zd + r Td = 0 (8.45) 
dt avec 

et 

Rl dn 

udn 

(8.46) 

L + L1 

Td = (8.47) 
R 

En appliquant la transformation de Laplace à l'équation (8.45), on obtient la 
fonction de transfert du système à régler pour l'ondulation, qui est égale à 

^Gs(s) = ^r- = — (8.48) 
ud r ( 1 + s Td ) 
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Li " / H R 

Θ 

Fig. 8.13 Schéma équivalent du système à régler, valable pour l'ondulation. 

En général, la pulsation de lOndulation1Co0 = 2 π / 0 est très élevée par rapport à 
1/T .̂ Par conséquent, on peut introduire une simplification, en négligeant 1 par rap
port à sTd. En tenant compte de (8.46), (8.47) et (8.18), on peut démontrer que 

rTd = — 
ω 

Ainsi, on obtient pour la fonction de transfert l'expression simplifiée 

1 ω 
Gs(s) s 

s r TA sxL 

(8.49) 

(8.50) 

Pour l'ondulation, le système à régler possède donc pratiquement un comporte
ment intégrateur où l'inductance L +L1 est déterminante. La résistance R n'a pratique
ment aucune influence et peut être négligée. 

8.4.3 Ondulation équivalente 
En toute rigueur, on devrait calculer avec l'allure réelle de l'ondulation, en la 

décomposant par exemple en une série de Fourier, et traiter par la suite les différents 
termes harmoniques séparément. Cependant, ce procédé complique de manière impor
tante les calculs pour étudier l'influence de l'ondulation. Comme simplification, on 
peut remplacer l'allure réelle de l'ondulation de la tension continue ^ud (voir fig. 8.8) 
par une courbe sinusoïdale ayant une amplitude égale à la valeur de crête ^ûd de l'on
dulation et une fréquence/0 correspondant à l'onde fondamentale de l'ondulation. 
Cette ondulation équivalente ^udeq est représentée en pointillé à la figure 8.14. Par la 
suite, on travaillera uniquement avec cette ondulation équivalente. Comme on le dé
montrera, on obtient ainsi une estimation un peu plus défavorable (c'est-à-dire des 
valeurs un peu plus élevées) pour l'ondulation provoquée sur d'autres grandeurs, telles 
que courant, tension de commande, etc. 

En négligeant la résistance ohmique r de la charge, on peut établir à partir de 
(8.45) et à l'aide de (8.49) la relation suivante pour l'ondulation du courant continu 

*L 

A ^ * 

d *d 

άωί 

= " d - Wp sincoi (8.51) 

Cette équation est valable pour l'allure réelle de l'ondulation et dans le domaine 
- Ή/ρ < ω Κ Ή I p. En intégrant, on obtient 

Λ/. 

XL id Wp cos cor+ C0 
(8.52) 



198 ÉLECTRONIQUE DE RÉGLAGE ET DE COMMANDE 

Fig. 8.14 Introduction d'une ondulation équivalente. 

La constante d'intégration C0 découle de la condition suivante : la valeur moyenne 
de l'ondulation du courant doit être nulle dans l'intervalle - π/ρ < ωί < π /p. Ainsi, 
on tire 

~. UP / ρ π 
Zd = — coscof - — sin — 

XL \ π ρ 

(8.53) 

L'allure de l'ondulation du courant continu est représentée à la figure 8.14 en 
trait plein. La valeur crête à creux ^i& est égale à la différence de l'ondulation en 
ωί = 0 et ωί = π/ρ, c'est-à-dire 

/d = — 1 - cos — 
XL \ P 

(8.54) 

Avec l'ondulation équivalente de forme sinusoïdale, par contre, on obtient 

la eq 

Ud Ç . . Λ . " d ^ 

sinco0/dcoi = COSCo0/
1 

xL xL ω0 

(8.55) 

L'allure de ̂ z'deq est également indiquée en pointillé à la figure 8.14. 
En remplaçant ûd par la relation (8.28), on obtient pour la valeur crête à creux 
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de l'ondulation équivalente du courant continu 

(8.56) ld eq 

Wp 2 π 
= sin — 

XL P P 

Dans la figure 8.15 sont résumées les valeurs numériques pour trois valeurs de 
l'indice de pulsation/?. On constate que le calcul avec l'ondulation équivalente donne 
des résultats légèrement plus élevés. Des relations similaires interviendront aussi pour 
une transmission de l'ondulation par des filtres de lissage par exemple. 

Par la suite, on travaillera uniquement avec l'ondulation équivalente de forme 
sinusoïdale. Pour simplifier l'écriture, on omettra l'indice supplémentaire eq. 

Fig. 8.15 Comparaison des valeurs 
crête à creux de l'ondulation réelle 

et de l'ondulation équivalente. 

2 1,000 1,000 
3 0,500 0,577 
6 0,134 0,167 

8.4.4 Ondulation de la tension de commande 
Comme on l'a expliqué au paragraphe 8.4.1, on doit examiner avant tout l'ondu

lation de la tension de commande^ucm. De la figure 8.12, on tire 

\ m = - C R W X « \ (8-57) 
Pour un régulateur PI [voir équation (7.40)], on obtient à l'aide de (8.50) pour 

χ ω 
" c m = " d ( 8 · 5 8 ) 

S Tx SXL 

Ici aussi, la pulsation ω 0 de l'ondulation est très élevée par rapport kl/Tn. On 
peut donc négliger 1 par rapport à s Tn. On constate que le régulateur PI transmet pra
tiquement l'ondulation par sa composante proportionnelle Tn/Tx. En utilisant l'ondu
lation équivalente de forme sinusoïdale et de pulsation co0, on peut remplacera par 
jco0. Lorsque l'on s'intéresse uniquement aux amplitudes (valeurs absolues), on peut 
omettre le signe négatif et l'opérateur imaginaire j . Ainsi, on tire 

X m = — - ^ - ""d (8.59) 
Tx ω0 xL 

Si l'on introduit pour Tn et Tx les valeurs optimales selon (8.32) et (8.33), on 
obtient 

"cm = "d (8.60) 
2 ^ c m ^cm °J0XL 

Selon (8.39), on a rt Tx = XL/<JO. Pour un convertisseur de courant normal, on a 



200 ÉLECTRONIQUE DE RÉGLAGE ET DE COMMANDE 

Kcm = «d i 0 [voir équation (5.23)]. A l'aide de (8.30) et (5.26), on peut démontrer que 
1 

Wo^cm = 2lTPf 7 = π (8.61) 
2pf ^ 

Enfin, si l'on tient compte que ^ûd = π udi0/p [voir équation (8.29)], on trouve 

X m = (8.62) 
2p 

On aboutit à un résultat intéressant, indiquant que l'ondulation de la tension de 
commande (exprimée en grandeurs relatives) ne dépend que de l'indice de pulsation ρ 
du convertisseur de courant. 

Pour un convertisseur de courant en montage en pont triphasé (p = 6), on obtient 
^ûcm = 0,0833. Cette valeur est tolérable et n'empêche pas le bon fonctionnement du 
dispositif de commande de gâchettes. Dans ce cas, il n'est en général pas nécessaire 
d'introduire des circuits de lissage. Par contre, pour un convertisseur de courant en 
montage en pont monophasé (p = 2), on obtient ^ûcm = 0,25. Cette valeur est inad
missible. Dans ce cas, il est indispensable d'introduire des circuits de lissage. 

La limite admissible pour la valeur de crête de l'ondulation de la tension de com
mande est pour un dispositif de commande de gâchettes environ ^ûcm a d m = 0,1. Une 
telle valeur est aussi valable pour un dispositif de contrôle pour variateurs de courant 
continu. 

8.4.5 Dimensionnement des circuits de lissage 
Si l'on est contraint d'introduire un filtre de lissage dans un circuit de réglage, on 

doit considérer que celui-ci influence non seulement l'ondulation, mais aussi les condi
tions de stabilité. Ceci implique une modification des coefficients du régulateur qui, à 
son tour, provoque une répercussion sur l'ondulation de ucm. Pour le dimensionnement 
optimal des circuits de lissage, il est indispensable d'étudier en même temps ces deux 
problèmes. 

Par la suite, on suppose que le régulateur muni d'un filtre de lissage possède la 
fonction de transfert 

1 + s Tn 1 
GR(S) = Έ (8.63) 

s T1 (\ + sTf)
k 

où k est l'ordre du filtre de lissage (k = 1, 2,3,. . .) et Tf la constante de temps. Dans la 
relation (8.63), on a tenu compte du choix optimal des constantes de temps d'un cir
cuit de lissage d'ordre supérieur, comme on le démontrera au paragraphe 8.4.6. 

Cette nouvelle fonction de transfert modifie la relation (8.59) pour l'ondulation 
de la tension de commande. En considérant toujours ω0 > 1/Tn, on obtient maintenant 

Tn 1 

Tx [j/l + ( c o 0 7 » 2 ] * œQxL 

ud (8.64) 

Le filtre de lissage introduit, dans le circuit de réglage, des petites constantes de 
temps supplémentaires qui s'ajoutent à la petite constante de temps Tcm. Ainsi on ob
tient, pour la somme des petites constantes de temps, 

Tp = Tcm+kTf (8.65) 
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Ceci implique une modification de la constante de temps d'intégration Tu afin que le 
circuit de réglage soit stable et bien amorti. Au lieu de (8.33), on doit maintenant cal
culer avec 

T1 = 2 —(Tcm + kTf) (8.66) 

Par contre, la constante de temps Tn reste inchangée. Selon (8.32), on a Tn = Tx. In
troduit dans (8.64), on obtient 

'v- r\*\ 1 ω %Λ 
wcm =

 Γ ι / A-, τ UA (8.67) 

2Kcm(Tcm + kTf) [|/ΐ + (ω 0 7ν) 2 ]* u>0xL 

Comme dans le paragraphe précédent, on peut introduire rx Tx = XLICO et 
ω 0 = n/Tcm. Par contre, afin d'obtenir des résultats interprétables d'une manière plus 
générale, on ne remplacera pas ̂ ud par la relation (8.29). Ainsi, on tire 

"cm = r i / IMc "d ( 8 · 6 8) 
2nKcm(l+kTf/Tcm) [μ +(VTfIT0n)

2]* 

Sans filtre de lissage, c'est-à-dire pour Tf = 0, l'ondulation de la tension de com
mande est donnée par 

"cmO = — Γ " ( 8 · 6 9 ) 
2π Kcm 

Ainsi, l'ondulation rapportée à la valeur sans filtre de lissage devient 

"cm 1 1 

'cmO l + kTf/Tcm [yi + (7iTf/Tcm)2y 
(8.70) 

A la figure 8.16, cette relation est représentée, pour plusieurs valeurs de k, en 
fonction du paramètre 1 4- kTf/Tcm. Ce paramètre indique le facteur par lequel il faut 
multiplier Tcm pour obtenir la somme des petites constantes de temps. Ce facteur est 
donc aussi une indication concernant la réduction de la rapidité de réglage à cause de 
l'introduction du filtre de lissage. 

On constate que le filtre de lissage de premier ordre (k= l) donne l'augmenta
tion la plus petite de la somme des petites constantes de temps dans le domaine 
de la réduction de l'ondulation 1 >'X/wcm//X/wcm0 > 0,175. Dans le domaine 
0,175 >%wc m / / X /wc m 0 > 0,061, le filtre de deuxième ordre (k =2) est le meilleur, 
tandis que pour ^ûcm/%wcmo^ 0,061, le filtre de troisième ordre est plus avantageux. 
Un filtre de quatrième ordre deviendrait plus favorable seulement pour 
^ c m / ^ c m o ^ 0,012. Pour ces raisons, la courbe pour k = 4 n'est pas représentée à 
la figure 8.16. 

Puisque la réduction nécessaire de l'ondulation de la tension de commande est, 
en général, relativement faible, il est suffisant, dans la plupart des cas, d'utiliser un fil
tre de lissage du premier ordre. Parfois, il est nécessaire d'avoir recours à un filtre de 
deuxième ordre. 

Si l'on connaît l'ondulation ^«cmo ^e ^a tension de commande sans filtre de 
lissage, on peut, en fixant l'ondulation admissible ^ûcm, tirer de la figure 8.16 l'ordre 
du filtre de lissage k et sa constante de temps Tf optimale. Ensuite, la constante de 
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' "cmO 
10 

10" 

8 - ^ ^ -
6 - ^ -

4 ^ N ^ K 

V \ k = 

-i _ % s . / } : = = = ^ ^ ¾ ^ 
ο ^ ^vX -7^ —f— 

4 ^ ^ ^ y^^— 

2 Ns^v, 

-2 \ > 
1 1,5 2 2,5 3 3,5 4 

\+kTf/Tcm 

Fig. 8.16 Réduction de l'ondulation de la tension de commande avec filtre de lissage. 

temps d'intégration T1 du régulateur découle de l'équation (8.66). La réalisation d'un 
régulateur, combiné avec le filtre de lissage, a été décrite au paragraphe 4.5.5. 

On reconnaît, dans le procédé de calcul développé dans ce paragraphe, l'utilité 
de l'introduction de l'ondulation équivalente. Elle réduit remarquablement l'envergure 
des calculs. 

Le filtre de lissage augmente aussi la constante de temps équivalente du circuit de 
de réglage de courant fermé. On doit maintenant calculer la constante de temps équiva
lente, au lieu de (8.35), par T/= 2 (Tcm + k Tf). 

8.4.6 Choix optimal des constantes de temps d'un circuit de lissage du deuxième ordre 
Dans un circuit de lissage du deuxième ordre selon la fonction de transfert don

née par (4.117) les constantes de temps Tx et T2 sont à choisir d'une manière adéquate. 
Pour une atténuation donnée de l'ondulation à une pulsation ω0, l'influence sur la 
stabilité et la rapidité du circuit de réglage doit être minimale. 

Etant donné que la pulsation ω0 est relativement élevée, on peut supposer que 
KsT1 et 1 < s T2. Pour de grandes valeurs de s, l'asymptote de la fonction de trans
fert (4.117) est donnée par 

G(s) a -Y^- = -4~2 (8-71) 
s T1T2 s Ta 

avec Γ3

2 =TXT2. En posant s = j co0, on voit que l'atténuation de l'ondulation de pul
sation co0 suit pratiquement cette loi. 

Pour de petites valeurs de s, l'équation (4.117) peut être simplifiée comme suit 

1 1 
G(s) = = (8.72) 

1 + s ( 7 i + T2) l + sTp 

Le circuit de lissage du deuxième ordre introduit donc dans le circuit de réglage la 
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petite constante de temps équivalente 

Tv = T1 + T2 (8.73) 

Pour un circuit de lissage optimal, on désire minimiser la petite constante de 
temps équivalente Tp pour une atténuation de l'ondulation donnée (Tf= Τχ T2 fixé). 
On a alors 

Γρ = T1 + T2 = T1 + TiIT1 (8.74) 

Le minimum est atteint pour 

άΤρ/άΤχ = I-TÏIT? = 0 (8.75) 

Il en résulte 

T1 = T2 = Ta (8.76) 

La petite constante de temps équivalente Tp est minimale si les deux constantes 
de temps T1 et T2 sont égales. La fonction de transfert d'un circuit de lissage optimal 
du deuxième ordre est alors 

1 
G(s) = 2 (8.77) 

(1 + 5T1) 

Ce cas idéal ne peut être réalisé à l'aide du double circuit RC passif de la figure 
4.27, à cause de la présence du terme R1 C2 au dénominateur de la relation (4.116). 
Par contre, avec un circuit de lissage actif (voir § 4.5.4) ou en combinant les circuits 
de lissage avec l'amplificateur de réglage (voir § 4.5.5), il est possible de réaliser la fonc
tion de transfert optimale correspondant à l'équation (8.77). 

Ce résultat peut être élargi pour un circuit de lissage d'ordre k. La fonction de 
transfert optimale a été utilisée au paragraphe précédent. 

8.5 REGLAGE DU COURANT D'EXCITATION 

8.5.1 Généralités 
Un cas particulier de réglage de courant est donné par le réglage du courant 

d'excitation de machines à courant continu ou de machines synchrones. 
Dans un circuit d'excitation, il n'existe pas de tension interne. Le schéma équi

valent de la figure 8.5 peut être simplifié. Tout d'abord, la source de tension U1 dis
paraît. La tension continue £/dQ! peut être remplacée par la tension d'excitation Ue et 
le courant continu/d par le courant d'excitation Ie. 

La résistance ohmique Re dans le circuit d'excitation est en général très élevée 
par rapport à la résistance interne R1 du convertisseur de courant. De même, l'induc
tance du circuit d'excitation Le est très élevée par rapport à l'inductance interne L1 du 
convertisseur de courant. Dans ce cas particulier, on peut donc négliger l'effet de l'em
piétement dans le convertisseur de courant et ne considérer que le comportement idéal 
de ce dernier. Par conséquent, le schéma équivalent du circuit d'excitation se réduit à 
celui représenté à la figure 8.17. 
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/ . ^e 

Fig. 8.17 Schéma équivalent d'un circuit d'excitation. 

Entre les valeurs nominales de la tension et du courant d'excitation existe la rela
tion 

^en -*̂ e -*e (8.78) 

La grandeur de référence pour les résistances est donc Rn=Re, de sorte que la valeur 
relative de la résistance du circuit d'excitation est 

rt = re = 1 

Avec la constante de temps d'excitation 

TQ = LQJRQ 

la fonction de transfert du système à régler devient 

1 
Gs(s) = GQ(S) 

1 + 5 71 

(8.79) 

(8.80) 

(8.81) 

Avec les valeurs particulières rt = 1 et Tx = Te, on peut dimensionner le régula
teur PI selon les règles indiquées au paragraphe 8.3.2. Normalement, la constante de 
temps d'excitation est très élevée, de sorte qu'il paraît souvent judicieux de détermi
ner les constantes de temps du régulateur selon les indications données à la section 7.5. 
L'inductance Le étant très grande, la conduction intermittente ne doit, en général, pas 
être prise en considération. 

Cependant, on rencontre dans les circuits d'excitation des phénomènes supplé
mentaires. Souvent, il faut tenir compte de la saturation magnétique. Les problèmes 
y relatifs seront étudiés au paragraphe suivant. Par contre, deux autres phénomènes 
seront traités aux paragraphes 8.5.4 et 8.5.5, à savoir les circuits couplés et la perméa
bilité incrémentale. 

8.5.2 Influence de la saturation 
Si le circuit magnétique est saturé, l'inductance Le n'est plus constante, mais 

elle dépendra du point de fonctionnement. Dans ce cas, on doit avoir recours à la défi
nition fondamentale de ^inductance différentielle 

d^e d<ï>P 
LQ = 

AL 
= 2pNe 

àL 
(8.82) 

où Ψβ est le flux couplé avec le circuit d'excitation. Ce dernier dépend du nombre de 
pôles 2p, du nombre de spires Ne par pôle et du flux d'induction Φ β circulant dans un 
enroulement d'excitation. 
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On obtient la dérivée d<ï>e/d/e par la tangente à la courbe d'aimantation (voir 
fïg. 8.18). L'inductance Le est donc maximale dans le domaine linéaire de la courbe 
d'aimantation. Elle diminue avec la saturation. Dans la figure 8.18, la dépendance de 
LQ par rapport kle est également indiquée; Le0 est Y inductance non saturée. 

La constante de temps Te =Le/Re est donc également fonction du courant 
d'excitation Ie. Dans le domaine linéaire (non saturé), elle est donnée par Te0 =Le0/Re 

φ J 
L, 

eU 

I 

* e ^ 

s £*\ 

Δ/e 

ΔΦ6 

II 

h 

Fig. 8.18 Courbe d'aimantation d'un circuit d'excitation saturé. 

8.5.3 Choix des coefficients du régulateur PI en cas de saturation 
En cas de saturation du circuit d'excitation, on doit calculer avec la constante de 

temps Te selon le point de fonctionnement. 
Si le point de fonctionnement est variable, on doit dimensionner le régulateur 

pour le courant d'excitation où la constante de temps d'excitation est minimale, égale 
à Γ β π ώ ι . On doit donc choisir Tn = Tenun et 7· = 2 Kcm Tcm. 

Pour le point de fonctionnement avec Te > Temin, la fonction de transfert du 
circuit de réglage ouvert est alors donnée par 

G0(S) 
1 + 57; 1 1 

s2Tcy l + 5rcm l + sre 

(8.83) 

, l loglG0(jco)l 

logco 

Fig. 8.19 Réponses harmoniques du circuit de réglage ouvert en cas de saturation. 
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Les réponses harmoniques de GQ(s) pour Te = Temi[l et Te = Te0 sont représen
tées schématiquement à la figure 8.19. On constate que pour Te0 > remjn, la pulsation 
ω 1 0 diminue. Ceci indique que la rapidité de réglage diminue également. 

8.5.4 Circuits couplés 
Il est possible que d'autres circuits soient couplés inductivement avec l'enroule

ment d'excitation. Ceci est par exemple le cas dans les machines synchrones à cause de 
l'enroulement amortisseur. La figure 8.20 en donne le schéma équivalent. Celui-ci est 
aussi valable de manière approximative pour représenter l'influence d'une culasse mas
sive, dans le cas d'une machine à courant continu. 

Fig. 8.20 Schéma équivalent pour des circuits couplés. 

A l'aide de la transformation de Laplace, on peut écrire 

(Ra+sLJLa+sLeaLe = 0 

oùZ,ea est l'inductance mutuelle entre les deux circuits couplés. 
En éliminant/a, on obtient 

R* 4- s Lu 
2 r 2 ^e 

(Re + sLe)(Ra + sLa) - s Lea 

En supposant un couplage idéal entre Le et Z,a, on a 

L2 = •LQ - L a 

(8.84) 

(8.85) 

(8.86) 

(8.87) 

Ainsi, le terme en s2 au dénominateur de (8.86) disparaît. A l'aide de grandeurs rela
tives [voir relation (8.78)], on tire 

Ge(s) 
1 + sTê 

\ + s(Te + Te') 
(8.88) 

avec 
Tl = LJR* (8.89) 

La réponse indicielle correspondante présente en t = 0 un saut de Tj(Te + Te). 
En général, on a Γβ' = 0,01... 0,2·Te. 

Le terme 1 + s Te' au numérateur de la fonction de transfert (8.88) présente des 
inconvénients pour la stabilisation du circuit de réglage. On peut éviter cet inconvénient 
en introduisant, dans la contre-réaction du circuit de réglage du courant d'excitation, 
un filtre correcteur agissant uniquement sur la valeur réelle du courant d'excitation. Ce 
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filtre correcteur doit compenser la constante de temps Te' au numérateur. Sa fonction 
de transfert doit donc être 

Gc(s) = 
1 

1 + s Tl 
(8.90) 

Ainsi, la fonction de transfert du circuit de réglage ouvert G0 (s) possède en prin
cipe la forme de la relation (8.31), avec la constante de temps dominante Te + Te'. 

8.5.5 Perméabilité incrémentale 
Pour des petites variations du courant d'excitation autour d'un point de fonction

nement, le flux d'induction Φ6 ne varie pas selon la caractéristique d'aimantation qui 
est donnée, en dessous de la saturation, par l'entrefer de la machine, mais selon une 
pente plus faible, comme indiqué schématiquement à la figure 8.21. Ce phénomène est 
dû à la perméabilité incrémentale du matériel ferromagnétique qui est très faible pour 
des petites variations autour d'une pré aimantation en courant continu. 

Φ ii 

Fig. 8.21 Caractéristique de la perméabilité incrémentale. 

On observe ce comportement surtout en mesurant expérimentalement la réponse 
harmonique. Ainsi, on détermine une constante de temps TeA inférieure à Te, calculée 
à partir des dimensions de l'entrefer de la machine. On trouve TeA = 0,3...0,8*Te. 

En particulier, on doit prendre en considération cette constante de temps Te& 
pour déterminer l'ondulation du courant d'excitation. En effet, cette dernière devient 
souvent plus élevée que la valeur calculée avec la constante de temps Te. 





CHAPITRE 9 

ENTRAÎNEMENTS RÉGLÉS 

9.1 INTRODUCTION 

9.1.1 Généralités 
Les entraînements réglés, c'est-à-dire les entraînements électromécaniques à 

vitesse variable, constituent l'application la plus importante de l'électronique indus
trielle. On y fait appel non seulement à l'électronique de puissance, mais aussi à l'élec
tronique de réglage et de commande. 

Compte tenu de leur grande importance, toute la fin de ce volume y sera con
sacrée. On mentionnera d'abord, dans cette section introductive, les applications les 
plus importantes et on donnera des indications concernant les exigences générales 
posées aux entraînements réglés. 

Dans les sections suivantes seront indiquées les possibilités existant pour faire 
varier la vitesse d'un moteur à courant continu, d'un moteur asynchrone, ainsi que 
d'un moteur synchrone. On se limitera à une description de principe des circuits de 
puissance, sans entrer dans les problèmes liés au réglage. 

Dans les chapitres 11,12 et 13, on analysera d'une manière plus approfondie 
les circuits de réglage de trois types d'entraînements réglés. On y donnera les schémas 
de principe des circuits de puissance (moteur électrique et convertisseur statique) et 
des circuits de réglage. On étudiera ensuite le comportement dynamique des moteurs 
électriques (du point de vue de la technique de réglage) et on analysera le comporte
ment des circuits de réglage. 

9.1.2 Application des moteurs électriques 
Pour les entraînements réglés, on utilise principalement les moteurs suivants : 

• moteurs à courant continu 
• moteurs asynchrones 
• moteurs synchrones. 

Les moteurs à courant continu sont alimentés par des convertisseurs de courant 
à commutation naturelle qui permettent de faire varier la tension d'induit, tandis que 
l'alimentation des moteurs asynchrones et synchrones nécessite des convertisseurs de 
fréquence. 

Les moteurs à courant continu sont actuellement les plus utilisés, dans le domaine 
des entraînements réglés. Les circuits de puissance et de réglage ont atteint une certaine 
normalisation. Le chapitre 11 traitera de ces entraînements. 

L'application des moteurs asynchrones et synchrones pour des entraînements à 
vitesse variable est devenu possible grâce à l'évolution de l'électronique de puissance 
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dans le domaine des convertisseurs de fréquence statiques. Ces entraînements sont 
encore en plein développement et on trouve des circuits de puissance et de réglage très 
différents. Cependant, le prix total des entraînements avec moteurs asynchrones ou 
synchrones, y compris le convertisseur de fréquence et les circuits de réglage, est encore 
plus élevé que celui d'un moteur à courant continu avec convertisseur de courant et 
circuits de réglage correspondants. L'application des entraînements réglés avec les 
moteurs asynchrones ou synchrones est pour le moment limitée à des cas spéciaux. 

Lors du dimensionnement d'un moteur à courant continu, des limites concer
nant la puissance maximale et la vitesse maximale sont imposées. Ces limites sont beau
coup plus élevées pour des moteurs asynchrones et synchrones. Dans le domaine des 
puissances élevées, l'entraînement par ces types de moteurs trouve son champ d'appli
cation le plus important. En général, le prix de revient de ces installations est très élevé, 
de sorte que des travaux de développement sont sans autres admissibles. Un autre champ 
d'application très intéressant est donné par les engins de traction à vitesse et puissance 
élevées. Ici, l'espace disponible pour les moteurs de traction est limité et, pour un même 
volume, le moteur asynchrone à cage permet de développer une puissance plus élevée 
qu'un moteur à collecteur. 

Les entraînements réglés avec moteurs asynchrones seront traités dans le chapitre 
12, tandis que le chapitre 13 sera consacré aux entraînements réglés avec moteurs syn
chrones. 

9.1.3 Application industrielle 
Les domaines d'application industrielle des entraînements réglés sont très variés. 

On mentionnera par la suite les domaines les plus importants, en indiquant aussi les 
tâches principales des entraînements. Les puissances des machines vont de quelques kW 
pour les machines outils à 10 ... 20 MW environ pour les laminoirs, tubes broyeurs et 
monte-charges. Les domaines d'application principaux sont : 

• machines outils, entraînements principaux de tours, entraînements des outils 
(perçoirs, outils à fraiser, etc.), entraînements de l'avancement 

• laminoirs, entraînements principaux des cylindres, entraînements des dérou
leuses et des enrouleuses, entraînements du positionnement des cylindres, 
entraînements auxiliaires 

• machines pour la fabrication du ciment, entraînements de tubes broyeurs 
• machines pour la fabrication de matières plastiques, entraînements des rou

leaux (calandres), entraînement des enrouleuses 
• machines pour la fabrication du papier, entraînements des divers cylindres, 

entraînements des calandres, entraînements des enrouleuses 
• machines à imprimer, entraînements des groupes imprimeurs (rotatives), 

entraînements des dérouleuses 
• machines textiles, entraînements de machines à filer 
• monte-charges, entraînements pour monte-charges de mines, entraînements 

pour ascenseurs 
• funiculaires et téléphériques, entraînements des cabines. 

Cette liste n'est pas exhaustive et n'indique que les applications les plus impor
tantes. Cependant, on constate que les problèmes posés par les diverses machines 
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entraînées sont très différents. Quelques cas ne peuvent être résolus que par des entraî
nements spéciaux, comme par exemple l'entraînement des dérouleuses et des enrou
leuses, ou l'entraînement de plusieurs cylindres de laminoirs, de machines pour la 
fabrication du papier, ou de machines à imprimer ou de machines textiles. Dans ces 
derniers cas, il faut garantir une marche synchrone relative des moteurs travaillant 
ensemble pour éviter une rupture de bandes de métal ou de papier ou de fibres syn
thétiques passant par les cylindres mis en série. 

Dans le cadre de ce volume, il n'est pas possible de traiter ces entraînements 
spéciaux. On se limitera aux entraînements normaux possédant un réglage de vitesse. 
Ces entraînements normaux permettent d'ailleurs de résoudre la plupart des problèmes 
d'entraînements. 

9.1.4 Exigences générales posées aux entraînements réglés 
Il existe plusieurs exigences imposées aux entraînements réglés de type normal, 

pour lesquels il faut distinguer le fonctionnement à vitesse constante et à vitesse 
variable. 

A vitesse constante, on impose au réglage une valeur de consigne nc pour la 
vitesse. Le réglage doit maintenir une vitesse η constante et égale à la valeur de consi
gne, indépendamment des variations de la charge de la machine entraînée ou des varia
tions de la tension et de la fréquence du réseau d'alimentation. La précision du réglage 
doit être de ± 0,2 à ± 1% par rapport à la vitesse nominale, selon le type d'application. 

Lors de variations rapides et élevées de la charge (couple résistant M)9 par exem
ple passage de la marche à vide à la marche à charge nominale ou vice-versa, la variation 
temporaire de la vitesse sera de l'ordre de grandeur de quelques pour cent. Le réglage 
doit ramener la vitesse le plus rapidement possible à la valeur de consigne, sans qu'il 
se produise d'oscillations. 

A la figure 9.1, on a indiqué schématiquement un phénomène transitoire. On y 
trouve aussi la définition de la précision statique et dynamique, ainsi que celle du 
temps de réglage tR. Ce dernier est égal au temps qui s'écoule à partir de l'instant de la 

M il 

Fig. 9.1 Phénomène transitoire lors d'une variation brusque de la charge (couple résistant M). 
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variation de la charge, jusqu'à ce que la vitesse retourne définitivement dans la bande 
de la précision statique. En indiquant le temps de réglage, on doit aussi préciser l'am
pleur de la variation de la charge. 

Au cas où la charge varie d'une manière aléatoire, la vitesse η ne reste jamais cons
tante. Le réglage doit intervenir en permanence. On peut alors définir un domaine de 
précision dynamique dans lequel la vitesse η peut varier (voir fig. 9.2). Dans ce cas, on 
doit aussi définir les propriétés stochastiques de la variation de la charge. 

A vitesse variable, on s'intéresse surtout aux intervalles d'accélération ou de décé
lération lors d'un changement de la valeur de consigne nc pour la vitesse. Le réglage doit 

précision dynamique 

M Ί 

Fig. 9.2 Phénomène transitoire lors de variations aléatoires de la charge. 

^ e 

η υ 
M e u 

£1 I L 
Fig. 9.3 Phénomène transitoire lors de Fig. 9.4 Phénomène transitoire lors de 
l'accélération et de la décélération sans l'accélération et de la décélération avec 
inversion du sens de rotation. inversion du sens de rotation. 
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intervenir de sorte que le couple électromagnétique Me du moteur ne dépasse pas la 
valeur maximale admissible. Cette exigence peut être remplie par une limitation du cou
rant d'induit dans le cas d'un moteur à courant continu, ou du courant statorique dans 
le cas d'un moteur asynchrone ou synchrone. 

Le phénomène transitoire est représenté à la figure 9.3 pour un entraînement 
sans inversion du sens de rotation et à la figure 9.4 pour un entraînement avec inver
sion du sens de rotation (entraînement réversible) dans le cas d'un couple résistant nul. 
La vitesse η doit atteindre la nouvelle valeur sans grandes oscillations de dépassement. 
Pendant la période de décélération, le couple électromagnétique du moteur MQ doit 
être négatif. 

Le temps minimal d'accélération ou de décélération dépend du couple maximal 
admissible du moteur, du couple résistant de la machine entraînée et du moment d'inertie 
des masses tournantes (machine entraînée et moteur). Ce temps minimal est indépen
dant du réglage. Ce dernier doit intervenir rapidement lors du passage de l'intervalle 
d'accélération ou de décélération au fonctionnement à vitesse constante, afin d'éviter 
des phénomènes transitoires supplémentaires qui peuvent prolonger les temps de 
transition. 

Lorsqu'on exige des temps d'accélération ou de décélération extrêmement petits, 
comme cela peut être le cas pour des entraînements réversibles, il est indispensable 
d'étudier ce problème dès le premier projet de l'entraînement. Dans ce but, on doit 
considérer le moteur et son alimentation (convertisseur statique) comme un ensemble, 
et le dimensionnement doit se faire de sorte qu'on obtienne un couple maximal admis
sible élevé et un moment d'inertie faible. 

9.2 VARIATION DE LA VITESSE D'UN MOTEUR À COURANT CONTINU 

9.2.1 Généralités 
La vitesse d'un moteur à courant continu est proportionnelle à la tension d'induit 

U et inversement proportionnelle au flux d'induction Φ, selon la relation (voir vol. X) 

U 
η = Km— (9.1) 

Φ 

où Km est un facteur inhérent au moteur à courant continu. Dans cette relation, on a 
négligé la chute de tension ohmique (voir sect. 10.2). 

Pour faire varier la vitesse, on peut donc intervenir soit sur la tension d'induit £/, 
soit sur le flux d'induction Φ (champ d'excitation) en variant le courant d'excitation. 
Par la suite, on décrira brièvement ces deux possibilités. 

En alimentant l'induit par un convertisseur de courant unidirectionnel, le courant 
d'induit ne peut pas changer de signe. Il n'est donc pas possible de freiner le moteur 
fonctionnant en génératrice. L'emploi d'un convertisseur de courant bidirectionnel 
s'impose pour obtenir un comportement dynamique rapide lors du changement du 
sens du couple électromagnétique. Si l'on pose des exigences moins élevées, on peut 
faire appel à un convertisseur de courant unidirectionnel en changeant le sens du cou
ple électromagnétique, soit par un inverseur électromécanique placé dans le circuit 
d'induit, soit par une inversion du champ d'excitation à l'aide d'un convertisseur de 
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courant bidirectionnel de puissance réduite. Ces deux solutions sont moins coûteuses, 
mais moins rapides par rapport à un convertisseur de courant bidirectionnel alimen
tant l'induit. 

9.2.2 Variation de la vitesse par la tension d'induit 
La figure 9.5 montre d'une manière schématique un montage permettant la 

variation de la vitesse par la tension d'induit. 

Fig. 9.5 Variation de la vitesse d'un moteur à courant continu par la tension d'induit. 

L'induit du moteur à courant continu 1 est alimenté par un convertisseur de 
courant 2. Celui-ci est bidirectionnel pour des entraînements exigeant un changement 
rapide du sens du couple électromagnétique. Le courant d'excitation est constant et 
fourni par le redresseur à diodes 3. 

Comme on le remarque sur les caractéristiques indiquées à la figure 9.5, la vitesse 
η varie proportionnellement à la tension U. En charge (couple électromagnétique 
Me > 0), la vitesse diminue légèrement, à cause des chutes de tension dans le circuit 
d'induit. 

9.2.3 Variation de la vitesse par le flux d'induction 
Si l'on remplace le redresseur à diodes alimentant l'excitation du moteur à cou

rant continu par un convertisseur de courant, il est possible d'accroître la vitesse par 
une réduction du flux d'induction (voir fig. 9.6). Ainsi, la vitesse devient plus grande 
que celle qui est atteinte avec un flux d'induction nominal. L'induit est alimenté à 
tension constante. Pour porter la vitesse à la valeur nominale, il faut intervenir sur la 
tension d'induit. Pour ces raisons, l'induit est alimenté par un convertisseur de courant 2 
(supposé ici comme convertisseur de courant unidirectionnel). 

Pour un courant d'induit constant, le couple électromagnétique diminue égale
ment avec le flux. Le moteur travaille dans ce domaine à puissance constante. L'affai-
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O 0,5 1 1,5 2 

Fig. 9.6 Variation de la vitesse d'un moteur à courant continu par le flux d'induction. 

blissement du flux d'induction (appelé aussi affaiblissement du champ d'excitation) ne 
peut être appliqué que si le couple résistant M diminue avec l'augmentation de la vitesse, 
c'est-à-dire si la puissance à l'arbre de la machine entraînée reste constante. Pour des 
raisons de construction de la machine à courant continu, on peut réduire le champ 
d'excitation jusqu'à 1/3 environ de la valeur nominale. 

9.2.4 Combinaison des deux méthodes 
Normalement, les deux méthodes sont combinées. Dans le domaine 0 <n <nn, 

la vitesse est variée à l'aide de la tension d'induit avec un flux d'induction qui est égal 
à la valeur nominale. A courant d'induit constant, le moteur exerce un couple constant 
et la puissance est proportionnelle à la vitesse. Une augmentation de la vitesse au delà 
de la valeur nominale peut alors être réalisée en diminuant le champ d'excitation. Le 
fonctionnement dans ce domaine n'est possible qu'avec une réduction du couple à 
l'arbre de la machine entraînée. 

9.3 VARIATION DE LA VITESSE D'UN MOTEUR ASYNCHRONE 

9.3.1 Généralités 
La vitesse d'un moteur asynchrone dépend d'une part de la fréquence d'alimen

tation au stator, qui détermine la vitesse synchrone, et d'autre part du glissement qui 
est donné par la caractéristique du moteur. On a la relation (voir vol. X) 

60 

P 
(9.2) 

où η est exprimé en tours/min. Ici, ρ est le nombre de paires de pôles de la machine. 
La fréquence/s au stator et la fréquence de glissement/,, au rotor sont exprimés en Hz. 
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La vitesse d'un moteur asynchrone peut être variée non seulement par la fréquence 
d'alimentation / s , mais aussi en intervenant sur le glissement. 

Il existe plusieurs possibilités pour faire varier la vitesse d'un moteur asynchrone. 
La méthode la plus simple consiste en une variation du glissement soit par une réduc
tion de la tension statorique, soit par une augmentation de la résistance d'induit. Ces 
deux méthodes s'accompagnent de pertes non négligeables et peuvent donc être utili
sées seulement pour des puissances faibles où la réduction de la vitesse est de courte 
durée. Une variante plus économique est possible à l'aide d'un convertisseur de fré
quence au circuit rotorique, permettant de récupérer la puissance de glissement. 

La puissance de glissement est proportionnelle à la fréquence de glissement / r , 
et plus précisément égale à fT PJ fs, où Pj est la puissance interne (puissance de l'entrefer). 

La meilleure méthode pour faire varier la vitesse est d'agir sur la fréquence d'ali
mentation au moyen d'un convertisseur de fréquence. Ainsi, il est possible de faire 
varier la vitesse d'un moteur asynchrone dans une gamme très large sans pertes supplé
mentaires et même d'inverser le sens de rotation. 

Ci-dessous, on décrira brièvement les diverses possibilités en se limitant à des 
moyens relevant de l'électronique de puissance. 

9.3.2 Variation du glissement par réduction de la tension statorique 
La figure 9.7 représente le schéma de principe d'un montage permettant de faire 

varier le glissement d'un moteur asynchrone en agissant sur la tension statorique. 
Dans ce but, un variateur de courant triphasé 2, formé par deux thyristors en 

montage antiparallèle dans chaque phase (voir chap. XV.4) réduit la tension alterna
tive agissant sur le stator du moteur asynchrone 1. Le couple du moteur est propor
tionnel au carré de la tension, c'est-à-dire Me ~ (i/s/^4n)2· Les caractéristiques du 
moteur sont donc fonction de la tension statorique (voir fig. 9.7) où Med est le couple 
de décrochage à tension nominale. Selon le couple résistant M de la machine entraî-

0 0,25 0,5 0,75 1 

Fig. 9.7 Variation du glissement d'un moteur asynchrone par réduction de la tension statorique. 
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née, il est possible de faire varier le glissement et par conséquent la vitesse η du moteur. 
A vide, c'est-à-dire pour M = 0, aucune variation de la vitesse n'est possible. 

Pour faire varier la vitesse dans un domaine assez large, en présence d'un certain 
couple résistant M9 il est indispensable que le moteur possède un glissement de décro
chage élevé. Dans ce but, il faut utiliser un moteur à bagues, en insérant des résistances 
ohmiques dans le circuit rotorique. Selon le domaine dans lequel se trouve la vitesse n, 
il est avantageux de court-circuiter une partie de la résistance. Dans l'exemple de la figure 
9.7, on travaille avec la résistance RTl en court-circuitant Rr2 au moyen d'un contac
t e r , pour 0,5 <n/n n < 1 (glissement de décrochage 0,5); pour 0 <n/n n < 0,5, on tra
vaille avec/?rl + RT2 (glissement de décrochage 1,0, si RT2 = RTi). 

Il est évident que la variation de la vitesse par la variation du glissement provoque 
des pertes considérables dans les résistances du circuit rotorique et le rendement η de 
cet entraînement est faible. On a dans tous les cas η <n/nn. 

9.3.3 Variation du glissement en augmentant la résistance rotorique à l'aide d'une 
résistance puisée 

Il est possible d'intervenir sur le glissement au moyen de résistances insérées dans 
le circuit rotorique, comme indiqué par exemple à la figure 9.8. Le stator est connecté 
directement au réseau triphasé. Dans le circuit rotorique d'un moteur asynchrone à 
bague 1 se trouve un redresseur à diodes 2 en montage en pont triphasé, ainsi qu'une 
résistance puisée 3, c'est-à-dire une résistance shuntée par un contacteur statique à com
mutation forcée. En enclenchant et déclenchant ce dernier périodiquement, il est possi
ble de faire varier la valeur apparente de la résistance entre 0 et Rt (voir sect. XV. 12.4). 

La caractéristique du moteur varie selon la résistance dans le circuit rotorique, 
comme indiqué schématiquement à la figure 9.8. Sous l'influence du couple résistant 
M, il est possible de faire varier la vitesse en augmentant le glissement du moteur. 

Dans ce cas également, la puissance de glissement est dissipée dans les résistances 
du circuit rotorique et le rendement du moteur en est affecté. 

Fig. 9.8 Variation du glissement d'un moteur asynchrone en augmentant la résistance rotorique à 
l'aide d'une résistance puisée. 
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9.3.4 Variation du glissement par une cascade de convertisseurs de courant 
Il est possible d'améliorer le rendement du montage de la figure 9.8 en rempla

çant la résistance puisée par un convertisseur de courant à commutation naturelle 3, 
selon le schéma de principe de la figure 9.9. Ce convertisseur de courant est connecté, 
au travers d'un transformateur 4, au réseau d'alimentation assurant la commutation du 
convertisseur de courant 3. Ce dernier fonctionne toujours en onduleur et récupère la 
puissance de glissement. Il existe donc une cascade de convertisseurs de courant dans 
le circuit rotorique (redresseur non contrôlé et convertisseur de courant fonctionnant 
en onduleur). Cette méthode s'utilise spécialement pour des moteurs de puissance 
élevée dont la vitesse varie entre environ 0,5 et 1 fois la vitesse synchrone. 

Fig. 9.9 Variation du glissement d'un moteur asynchrone par une cascade de convertisseurs de 
courant. 

La tension continue pour laquelle les deux convertisseurs de courant doivent 
être dimensionnés est donnée par la relation 

3/2 H n - / I n 
Ud = ut rO (9.3) 

où nn est la vitesse nominale, égale à la vitesse synchrone du moteur. Ur0 est la 
tension composée induite au rotor, moteur à l'arrêt. Les coefficients sont valables 
pour le cas normal de convertisseurs de courant en montage en pont triphasé. La 
tension continue et par conséquent la puissance des convertisseurs de courant dépend 
de la vitesse minimale nmin. Plus la vitesse minimale est élevée, plus le domaine de la 
variation de la vitesse est restreint (voir zone hachurée de la figure 9.9) et plus la puis
sance nominale de la cascade de convertisseurs de courant est faible. Il faut aussi tenir 
compte de la consommation de puissance réactive par le convertisseur de courant 
fonctionnant comme onduleur. Cette puissance réactive doit être fournie par le 
réseau d'alimentation et diminue le facteur de puissance de l'entraînement. Ce dernier 
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est d'autant plus faible que la vitesse minimale est petite. Pour ces diverses raisons, ce 
type d'entraînement n'est économique que pour une vitesse minimale de nmin > 0,5 à 
0,75 nn. 

Pour faire varier la vitesse du moteur asynchrone, il faut intervenir sur l'angle de 
retard d'allumage du convertisseur de courant en faisant varier la tension continue de 
l'onduleur. En tenant compte de l'équation (9.3), on peut établir la relation 

3/2 nn-n 
-uâïa = -Udï0 cosa = UT0 (9.4) 

π nn 

L'angle de retard d'allumage a peut varier entre 90° et 150°. La vitesse varie par consé
quent entre nn et «min· La variation de la vitesse est aussi possible à vide, c'est-à-dire, 
pour M=O. Cependant, la vitesse est toujours inférieure à la vitesse synchrone. Cette 
disposition est alors aussi dénomée cascade de convertisseurs de courant hyposynchrone. 

Pour faire démarrer l'entraînement jusqu'à une vitesse supérieure à la vitesse mini
male nmin, il est nécessaire de déconnecter la cascade de convertisseurs de courant du 
circuit rotorique et d'insérer dans ce circuit des résistances de démarrage. Les contac
tées nécessaires ne sont pas indiqués à la figure 9.9. 

9.3.5 Variation du glissement par un convertisseur de fréquence direct 
Dans certains cas d'applications, il est indispensable que la vitesse puisse aussi 

être variée au-dessus de la vitesse synchrone. Dans ce cas, on doit remplacer la cascade 
de convertisseurs de courant par un convertisseur de fréquence direct, comme repré-

Fig. 9.10 Variation du glissement d'un moteur asynchrone par un convertisseur de fréquence 
direct. 
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sente schématiquement à la figure 9.10. Le convertisseur de fréquence direct (voir sect. 
XV. 11.2) est composé de trois convertisseurs de courant bidirectionnels 2a, 2b et 2c. 
Il est connecté au réseau d'alimentation par l'intermédiaire du transformateur 3. 

En fonctionnement hyposynchrone (n/nn< 1), le convertisseur de fréquence 
direct récupère la puissance de glissement vers le réseau d'alimentation, tandis qu'en 
fonctionnement hypersynchrone (n/nn> 1), le convertisseur de fréquence direct doit 
fournir la puissance de glissement au circuit rotorique. Dans le cas présent, le moteur 
asynchrone peut même fonctionner en génératrice, ce qui n'est pas possible dans les 
montages précédents. 

En ce qui concerne le dimensionnement en tension du convertisseur de fréquence 
direct, les réflexions du paragraphe précédent sont toujours valables. Normalement, les 
entraînements de ce type fonctionnent dans un domaine de vitesse d e ± 5 à ± 1 0 % 
autour de la vitesse synchrone. Par conséquent, la tension et la puissance nominales du 
convertisseur de fréquence direct sont relativement faibles, par rapport à la puissance 
nominale du moteur asynchrone. 

Pour faire varier la vitesse du moteur asynchrone, on doit imposer la fréquence 
du convertisseur de fréquence direct selon la fréquence de glissement nécessaire. La 
tension est à régler de sorte que le courant rotorique soit adapté à la charge du moteur. 
Il est aussi possible d'influencer le facteur de puissance du moteur en intervenant sur 
le courant rotorique. 

Dans ce cas aussi, il faut prévoir des mesures particulières pour le démarrage du 
moteur et pour le lancement au voisinage du synchronisme, par exemple à l'aide de 
résistances de démarrage. 

9.3.6 Variation de la vitesse au moyen de la fréquence d'alimentation 
L'entraînement le plus perfectionné, permettant de faire varier la vitesse dans 

un grand domaine et même d'inverser le sens de rotation sans provoquer de pertes 
supplémentaires, est indiqué sous la forme d'un schéma de principe à la figure 9.11. 

0 0,25 0,5 0,75 1 

Fig. 9.11 Variation de la vitesse d'un moteur asynchrone au moyen de la fréquence d'alimentation. 
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Un convertisseur de fréquence composé d'un convertisseur de courant 2a 
(éventuellement bidirectionnel) et d'un onduleur à commutation forcée 2b alimente le 
stator d'un moteur asynchrone à cage 1. Selon la fréquence d'alimentation, la caractéris
tique de couple électromagnétique du moteur asynchrone est décalée par rapport à 
la vitesse n, du fait que la vitesse synchrone du moteur varie. La tension statorique 
doit varier environ proportionnellement à la fréquence d'alimentation. La vitesse peut 
donc être modifiée dans une grande gamme, même à vide (c'est-à-dire pour un couple 
résistant M = O). En charge, le moteur asynchrone travaille toujours avec un faible 
glissement, ce qui évite des pertes supplémentaires. La machine asynchrone peut 
même fonctionner en génératrice. Dans ce but, il faut tout simplement réduire la fré
quence d'alimentation, afin que la machine travaille avec un glissement négatif. 

Normalement, on utilise un convertisseur de fréquence à circuit intermédiaire à 
tension continue ou à courant continu avec un onduleur à commutation forcée (voir 
chap. XV. 16). Ainsi, la fréquence peut atteindre des valeurs de l'ordre de 100 Hz, en 
permettant une meilleure utilisation du moteur asynchrone. 

Parfois, le convertisseur de fréquence peut aussi être du type à conversion 
directe. Dans ce cas, la fréquence d'alimentation peut varier entre 0 et 25 Hz environ. 
L'emploi de ce type de convertisseur de fréquence est limité à des grands moteurs tour
nant à basses vitesses. 

Au chapitre 12, on se limitera à traiter le type d'entraînement avec convertisseur 
de fréquence à circuit intermédiaire à tension continue. 

9.4 VARIATION DE LA VITESSE D'UN MOTEUR SYNCHRONE 

9.4.1 Généralités 
La vitesse d'un moteur synchrone en régime permanent est rigoureusement liée 

à la fréquence d'alimentation. On a la relation (voir vol. X) 

60 / s 
η = —îi (9.5) 

P 

où η est la vitesse en tours/min.,/s la fréquence d'alimentation en Hz et ρ le nombre 
de paires de pôles de la machine synchrone. 

Pour faire varier la vitesse, on est donc obligé de faire appel à un convertisseur 
de fréquence. En principe, on utilise soit un convertisseur de fréquence direct, soit 
un convertisseur de fréquence à circuit intermédiaire à courant continu. Le choix de 
l'un ou de l'autre de ces convertisseurs de fréquence dépend de la gamme de fréquence 
d'alimentation. 

Pour garantir un fonctionnement correct de la machine synchrone, il est néces
saire que la tension varie pratiquement proportionnellement à la fréquence d'alimen
tation. 

Les deux variantes mentionnées ci-dessus, ainsi que leurs propriétés les plus im
portantes seront brièvement décrites par la suite. 

9.4.2 Alimentation par un convertisseur de fréquence direct 
La figure 9.12 représente le schéma de principe d'un montage où le moteur syn

chrone est alimenté par un convertisseur de fréquence direct. 
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Fig. 9.12 Alimentation d'un moteur synchrone par un convertisseur de fréquence direct. 

Le convertisseur de fréquence direct est composé de trois convertisseurs de cou
rant bidirectionnels 2a, 2b et 2c (voir sect. XV. 11.2) où chacun d'eux alimente une 
phase statorique du moteur synchrone 1. Par le fonctionnement particulier de ce type 
de convertisseur de fréquence, la fréquence maximale réalisable est limitée à 25 Hz en
viron. Ceci limite l'application de ce montage à des moteurs à basse vitesse et de puis
sance élevée. De plus, le grand nombre d'éléments redresseurs est un désavantage. On a 
besoin, en tout, de six convertisseurs de courant en montage en pont triphasé, équipé 
chacun au moins de six thyristors. 

Par contre, comme point positif, on doit mentionner que la valeur moyenne de 
la tension de sortie peut varier sinusoïdalement, de sorte que le courant statorique 
présente pratiquement une allure sinusoïdale. Ainsi, des pulsations du couple électro
magnétique sont pratiquement évitées. De plus, la fréquence d'alimentation peut être 
facilement réduite à zéro et le démarrage ne présente aucune difficulté, même avec des 
couples élevés. 

Si la fréquence du convertisseur de fréquence direct est maintenue constante, la 
machine synchrone se comporte comme si elle était alimentée par un réseau rigide. 
Elle présente, en particulier, un couple de décrochage Med et l'on peut observer des 
oscillations de la roue polaire. La vitesse est indépendante de la charge (couple résis
tant M) et elle est donnée uniquement par la fréquence d'alimentation fs (voir fig. 9.12). 

On peut éviter le couple de décrochage par des circuits de réglage appropriés en 
imposant non pas la fréquence de l'extérieur, mais une fréquence qui est fonction de 
la vitesse du moteur lui-même. Ainsi, on obtient une caractéristique couple vitesse incli
née comme dans le cas d'une alimentation par un convertisseur de fréquence à circuit 
intermédiaire à courant continu (voir § 9.4.3). Par la même occasion, on évite aussi les 
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oscillations de la roue polaire, ce qui est favorable pour le fonctionnement en régime 
transitoire. 

Etant donné que le convertisseur de courant bidirectionnel peut fonctionner dans 
les quatre quadrants du plan tension courant, on peut ajuster un déphasage quelconque 
entre courant et tension statoriques. En particulier, on peut travailler avec le facteur de 
puissance cos φ = 1, ce qui est favorable pour le dimensionnement du moteur synchrone 
et du convertisseur de fréquence direct. 

En plus de l'alimentation du stator, il est indispensable d'exciter la machine syn
chrone au rotor par un courant continu. Dans ce but, on utilise un convertisseur de 
courant 3 (voir fîg. 9.12). 

9.4.3 Alimentation par un convertisseur de fréquence à circuit intermédiaire à courant 
continu 

L'alimentation d'une machine synchrone par un convertisseur de fréquence à cir
cuit intermédiaire à courant continu est représenté schématiquement à la figure 9.13. 

Le convertisseur de fréquence à circuit intermédiaire à courant continu est com
posé d'un convertisseur de courant 2 a, commuté par le réseau primaire à fréquence 
constante et qui fonctionne normalement en régime redresseur, ainsi que d'un deu
xième convertisseur de courant 2 b fonctionnant en onduleur, qui convertit le courant 
continu du circuit intermédiaire en un deuxième système triphasé à fréquence variable 
(voir sect. XV. 11. 3). La commutation naturelle de l'onduleur 2b est assurée par les 
tensions induites au stator de la machine synchrone 1. Celle-ci doit aussi fournir la 
puissance réactive due à la commande pour l'onduleur. Dans ce cas, on parle d'un ondu
leur commuté par une machine (ou par la charge). La fréquence est donnée par la 
vitesse momentanée de la machine synchrone et elle peut sans problème être plus 
élevée que la fréquence du réseau d'alimentation (50 Hz). Les dépenses en éléments 
redresseurs sont relativement modestes. Au total, on n'a besoin que de deux conver
tisseurs de courant en montage en pont triphasé. 

0,25 

Fig. 9.13 Alimentation d'un moteur synchrone par un convertisseur de fréquence à circuit inter
médiaire à courant continu. 
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Le courant continu dans le circuit intermédiaire est lissé par une self. Ainsi, 
l'onduleur impose à la machine synchrone un courant statorique qui présente une 
allure pratiquement rectangulaire. Ceci entraîne par conséquent des pulsations du cou
ple électromagnétique très prononcées, dont la fréquence est le sextuple de la fréquence 
d'alimentation de la machine synchrone. 

A basse vitesse, en particulier à l'arrêt, les tensions induites dans la machine syn
chrone ne sont plus suffisantes pour garantir la commutation de l'onduleur. Un fonc
tionnement au-dessous de 5 à 20% de la vitesse nominale n'est donc pas possible. Pour 
le démarrage, il faut prévoir des mesures particulières. 

En marche à vide, la tension ί/aux bornes de la machine synchrone est propor
tionnelle à sa vitesse n. Pour la tension continue Uz au circuit intermédiaire, on a la 
relation 

3/2 η 
Uz = - Udï0 cosa n = Un cosa n (9.6) 

π nn 

Pour un angle de retard d'allumage α Π de l'onduleur 2b constant, la vitesse η est 
proportionnelle à la tension continue Uz au circuit intermédiaire. Cette dernière peut 
être imposée par le convertisseur de courant 2 a en intervenant sur son angle de retard 
d'allumage. En fonctionnement en charge, la vitesse diminue légèrement à cause des 
diverses chutes de tension et il en résulte des caractéristiques couple vitesse inclinées, 
comme indiquées à la figure 9. 13. 

Etant donné que la fréquence n'est pas prescrite d'une manière fixe, on n'observe 
pas de couple de décrochage et il ne peut pas y avoir d'oscillations de la roue polaire. 

Enfin, il faut observer que l'onduleur à commutation naturelle commuté par la 
machine synchrone ne permet pas un déphasage quelconque entre courant et tension 
statorique. Il s'avère indispensable de surexciter la machine synchrone, en travaillant 
avec cos φ < 1. Ceci est défavorable pour le dimensionnement de la machine synchrone 
et du convertisseur de fréquence. 

La combinaison d'une machine synchrone avec un convertisseur de fréquence à 
circuit intermédiaire à courant continu est aussi appelée moteur à convertisseur de 
courant. Au chapitre 13, on se limitera à une étude plus approfondie de ce type d'en
traînement. 



CHAPITRE 10 

COMPORTEMENT STATIQUE ET DYNAMIQUE 
DES MOTEURS ÉLECTRIQUES 

10.1 INTRODUCTION 

10.1.1 Généralités 
Pour déterminer la structure des circuits de réglage et étudier leur stabilité dans 

le domaine des entraînements réglés, il est indispensable de connaître le comportement 
statique et dynamique des moteurs électriques. Dans ce chapitre, on indiquera les rela
tions existant pour les moteurs à courant continu, les moteurs asynchrones et les moteurs 
synchrones. Evidemment, on se limitera à l'étude des phénomènes concernant les pro
blèmes de réglage. On trouvera les bases générales des machines électriques dans les 
volumes IX et X. 

En particulier, on exprimera les équations différentielles en grandeurs relatives et 
l'on établira les diagrammes structurels correspondants. 

10.1.2 Conditions pour l'étude du comportement des moteurs à courant continu 
Pour l'étude du comportement statique et dynamique des moteurs à courant con

tinu, on admettra dans la section 10.2 les suppositions suivantes : 

• la saturation du circuit magnétique est prise en considération seulement dans 
la culasse statorique 

• l'enroulement d'induit, avec les enroulements des pôles auxiliaires et un éven
tuel enroulement de compensation sont représentés par une inductance et une 
résistance équivalentes 

• la réaction d'induit n'est pas prise en considération 
• les pertes dans le fer sont négligées 
• les résistances et les inductances sont indépendantes de la température 
• l'effet pelliculaire est négligé 
• le convertisseur de courant alimentant le circuit d'induit est pris en considération 
• les ondulations provoquées par le convertisseur de courant ne sont pas prises 

en considération 
• on se limite à l'étude de la conduction continue du courant d'induit (en négli

geant la conduction intermittente). 
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10.1.3 Conditions pour l'étude du comportement des moteurs asynchrones et 
synchrones 

L'étude du comportement statique et dynamique des moteurs asynchrones et syn
chrones se basera, dans les sections 10.3 et 10.4, sur les suppositions suivantes : 

• la saturation du circuit magnétique est négligée 
• le flux d'induction est distribué sinusoïdalement dans l'espace de l'entrefer 
• les enroulements statoriques et rotoriques, distribués uniformément dans 

l'espace, sont remplacés par des enroulements concentrés 
• les pertes dans le fer sont négligées 
• les résistances et les réactances sont indépendantes de la température 
• l'effet pelliculaire est négligé 
• le convertisseur de fréquence, alimentant le stator, n'est pas pris en considération 
• pour la détermination des caractéristiques statiques, la tension d'alimentation 

est sinusoïdale. 

10.1.4 Equation de mouvement 
Indépendamment du type de la machine électrique, l'accélération et la décéléra

tion du rotor sont régies par Y équation de mouvement. 
Cette équation de mouvement donne une relation entre la vitesse angulaire Ω, le 

couple électromagnétique Me du moteur et le couple résistant M de la machine entraî
née. On a 

dΩ 
J = Me-M 

àt 

(10.1) 

où / est le moment d'inertie de toutes les masses tournantes (moteur et machine entraî
née) rapporté à l'arbre du moteur. En divisant par le couple nominal Mn et en rempla
çant Ω par «Ω η , on obtient, à l'aide de grandeurs relatives, 

/Ωη an 
m? - m 

Mn df 

Avec la constante de temps mécanique 

Tm = 
Mn 

(10.2) 

(10.3) 

Fig. 10.1 Schéma équivalent d'un moteur à courant continu avec alimentation de l'induit par un 
convertisseur de courant. 
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on trouve la forme finale de l'équation de mouvement 

an m„- m 

& Tm 

(10.4) 

Tm est aussi appelée temps de lancement, parce que cette grandeur est égale au 
temps nécessaire pour accélérer les masses tournantes de l'arrêt à la vitesse nominale 
η = 1, en appliquant le couple nominal me - m = 1 comme couple accélérateur. 

10.2 MOTEURS A COURANT CONTINU 

10.2.1 Schéma équivalent 
Le schéma équivalent d'un moteur à courant continu, où l'induit est alimenté par 

un convertisseur de courant, est représenté à la figure 10,1. Dans ce schéma équivalent, 
on a aussi tenu compte du circuit d'excitation et des masses tournantes. 

Ra et Z,a sont respectivement la résistance et l'inductance de l'induit, tandis que 
R1 et Lx sont la résistance et l'inductance internes du convertisseur de courant (voir sect. 
8.2). Re est la résistance du circuit d'excitation et % le flux couplé (ou flux totalisé) 
dans les enroulements d'excitation. Enfin, Ω est la vitesse angulaire, / le moment d'iner
tie des masses tournantes et MIe couple résistant. 

10.2.2 Grandeurs relatives 
Comme d'habitude dans ce volume, on calculera par la suite avec des grandeurs 

relatives. D'une part, on facilitera l'analyse des circuits de réglage, d'autre part, les cons
tantes d'un moteur à courant continu exprimées en grandeurs relatives varient dans des 
domaines relativement restreints. Il est alors possible de comparer le comportement de 
moteurs ayant des puissances nominales très différentes. 

Il est judicieux de prendre comme valeurs de référence les valeurs nominales (indice 
n) correspondant à la charge nominale, à la vitesse à tension nominale et au champ d'exci
tation non affaibli. On définit la tension induite nominale Uxn comme référence Un pour 
toutes les tensions au circuit d'induit. Cette tension correspond à la tension aux bornes 
de la machine pour la marche à vide à la vitesse nominale et à champ d'excitation non 
affaibli. Les valeurs de référence du circuit d'excitation sont définies pour le champ 
d'excitation normal, non affaibli. En particulier, on utilise comme grandeurs de 
référence : 

• tensions dans le circuit d'induit Un = U1n 

• courant d'induit / a n 

• flux d'induction Φη 

• puissance Pn = Un / a n 

• vitesse angulaire Ω η 

• couple Mn = PJ Ω η 

• tension d'excitation Uen 

• courant d'excitation Ien = Uen/Re 
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10.2.3 Circuit d'induit 
Pour le circuit d'induit, y compris le convertisseur de courant, on peut reprendre 

les relations établies au paragraphe 8.2.6, où il faut remplacer L par La et R par Râ 

selon les grandeurs du circuit d'induit. 
L'équation (8.11) exprimant les relations existant entre les différentes grandeurs 

peut alors être écrite sous la forme 

& a udia ~u\~ rX *a (10 5) 

. dr TX Tx 

ou 
( ^ a + ^ i ) 4 n 

rx = (10.6) 
^ a η 

est la résistance globale relative et 

Tx = (10.7) 

la constante de temps globale du circuit d'induit. 
La résistance relative rx varie entre 0,1 pour des petits moteurs et 0,02 pour des 

très grands moteurs. La constante de temps globale Tx prend des valeurs comprises 
entre 5 ms et 50 ms. 

10.2.4 Tension induite et couple électromagnétique 
La tension induite Ux est fonction du flux d'induction Φ et de la vitesse du moteur. 

Cette dernière est exprimée par la vitesse angulaire Ω en s-1. Avec une constante Cm 

dépendant des caractéristiques de l'enroulement d'induit du moteur, on a 

ί/} = ς Φ Ω (10.8) 

Le couple électromagnétique du moteur répond à l'équation 

Me = Cm<ï>/a (10.9) 

où Cm est la même constante que dans l'équation (10.8). 
En divisant l'équation (10.8) par la relation valable pour les valeurs nominales* 

c'est-à-dire par Uin = Un = Cm Φη Ω η , on obtient 

u{ = φη (10.10) 

où φ est le flux d'induction relatif et η est la vitesse relative du moteur. Cette dernière 
possède la dimension 1 et non pas tours/min. Pour des raisons de commodité, on garde 
le symbole η pour la vitesse relative. 

De la même manière, le couple relatif du moteur s'exprime par 

me = φιΆ (10.11) 

10.2.5 Circuit d'excitation 
La relation, liant le flux Φ et le courant d'excitation Ie, est donnée par la carac

téristique d'aimantation (voir fig. 10.2). 
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Fig. 10.2 Caractéristique d'aimantation d'un moteur à courant continu. 

La figure 10.3 représente la même caractéristique d'aimantation, mais exprimée 
en grandeurs relatives. La grandeur ί&δ correspond au courant d'excitation nécessaire 
pour l'entrefer à flux nominal. Les valeurs caractéristiques pour /e§ varient entre 0,6 
et 0,8. Cette grandeur /eg est une mesure de la saturation de la machine à courant continu. 

La relation suivante est valable pour le circuit d'excitation (voir fig. 10.1) : 

-£ / e +*e /e + 
d*e 

àt 
0 (10.12) 

où % est le flux couplé (flux totalisé) de l'enroulement d'excitation, comprenant le flux 
principal Φ et le flux de fuite Φ σ β , à savoir 

% = 2ρΝ&Φ& = 2ρΝΒ(Φ + Φσ9) (10.13) 

avec 2 ρ le nombre de pôles de la machine et Ne le nombre de spires par pôle. En 
divisant l'équation (10.12) par Uen = Re Ien on tire, en grandeurs relatives, 

1 d*e 

—- = 0 (10.14) ue + /e + 
^ e ^e η dr 

Fig. 10.3 Caractéristique d'aimantation d'un moteur à courant continu, exprimée en grandeurs 
relatives. 
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Le dernier terme peut être transformé de la manière suivante : 

1 

^ P ^ P I dt 

2PNe d4>e 

^ e ^e η 

2ρΝ&Φη άφ& 

dt 

d<Pe 

dt ^e 4n àt dt 

Dans ce cas, on a introduit la constante de temps d'excitation nominale 

T = 
1 en 

2ρ7ν 6 Φ η 

^e 4n 

(10.15) 

(10.16) 

La définition des valeurs nominales Φη et Ien découle de la figure 10.2, où sont 
aussi représentées les courbes de Φσ β et de Φβ en fonction du courant d'excitation Ie. 
La constante de temps nominale Ten est à ne pas confondre avec la constante de temps 
TQ0 introduite à la section 8.5. Entre les deux intervient la relation Te0 = Ten/ie8 · 

Au lieu de l'équation (10.14), on peut donc aussi écrire 

die ue - 4 

df Ten 

On obtient le flux principal φ, intervenant dans les équations (10.10) et (10.11) 
pour la détermination de la tension induite Ux et du couple électromagnétique me, en 
soustrayant le flux de fuite φσ& au flux φ& dans l'enroulement d'excitation. Le flux de 
fuite est proportionnel au courant d'excitation ze. Avec le coefficient de fuite oe, on 
tire 

(10.17) 

φ - (/?e - <Pœ = <Pe " *e °e (10.18) 

Le courant d'excitation ie est fonction du flux principal φ et il est donné par la 
caractéristique d'aimantation inverse, représentée à la figure 10.4. 

Fig. 10.4 Caractéristique d'aimantation inverse d'un moteur à courant continu, exprimée en 
grandeurs relatives. 

10.2.6 Diagramme structurel 
Les équations (10.5), (10.10), (10.17) et (10.18), ainsi que l'équation de mouve

ment (10.4) peuvent être représentées par un diagramme structurel. Ce dernier est 
représenté à la figure 10.5. 

Le système constitué par le moteur à courant continu et le convertisseur de cou-
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Fig. 10.5 Diagramme structurel d'un moteur à courant continu. 

rant possède donc deux grandeurs d'entrée udi0L et ue, trois grandeurs de sortie /a, η et 
ïe, ainsi qu'une grandeur perturbatrice m. 

On remarque clairement que le système possède un comportement non linéaire 
à cause de deux multiplications de grandeurs variables et d'une fonction non linéaire. 
En plus, il existe trois contre-réactions internes. Deux d'entre elles interviennent dans 
le circuit d'induit et la troisième dans le circuit d'excitation. Ce dernier possède une 
influence sur le circuit d'induit par l'intermédiaire du flux d'induction φ. Par contre, le 
circuit d'induit n'intervient pas sur le circuit d'excitation. Ceci est dû au fait que l'on a 
négligé la réaction d'induit. 

10.2.7 Caractéristiques statiques 
En régime établi, toutes les grandeurs sont constantes et les dérivées par rapport 

au temps sont nulles. On obtient en particulier par (10.5), avec dijdt = 0, 

"die* = H i + M a (10.19) 

Avec les relations (10.10) et (10.11), on peut remplacer la tension induite U1 par 
la vitesse η et le courant d'induit ia parle couple électromagnétique me. Ainsi, on obtient 
pour la vitesse η la relation 

1 rt 

η = — ual0L rap 
(10.20) 

A l'aide de cette relation, on peut déterminer les caractéristiques statiques. La 
caractéristique à vide, c'est-à-dire pour me = 0, est représentée à la figure 10.6, tandis 
que la caractéristique en charge est indiquée à la figure 10.7. Ces courbes sont valables 
pour rt = 0,04. 
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η υ 

2,0 -

1,5 -

1,0 -

0,5 -

0 

ο φ= 0,5 

/ i φ = 0,667 

/ /k ^=0'8 

///h *= i»o 

W 
J ^ Udia 

0 0,5 1,0 

Fig. 10.6 Caractéristique à vide d'un moteur à courant continu. 

On remarque qu'il existe deux possibilités pour faire varier la vitesse n, à savoir 
en agissant sur la tension continue idéale udia du convertisseur de courant ou en agis
sant sur le flux d'induction φ par l'intermédiaire du courant et de la tension d'excita
tion (voir aussi sect. 9.2). 

Le moteur à courant continu peut aussi fonctionner en génératrice. Dans ce cas, 
le couple électromagnétique me devient négatif. Ceci implique, selon la relation (10.11), 
soit une inversion du courant d'induit /a, soit une inversion du flux d'induction φ. En 
ce qui concerne la réalisation, on se référera au paragraphe 9.2.1. 

Fig. 10.7 Caractéristique en charge d'un moteur à courant continu. 
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10.3 MOTEURS ASYNCHRONES 

10.3.1 Représentation schématique 
A la figure 10.8 (a), on observe la représentation schématique des enroulements 

d'un moteur asynchrone triphasé. La cage rotorique est remplacée par un enroulement 
triphasé équivalent qui est court-circuité. Les phases correspondantes du stator et du 
rotor sont décalées d'un angle û. Ce dernier mesure la position angulaire du rotor. Il 
varie en fonction du temps lorsque la machine tourne. La figure 10.8 (a) est valable 
pour une machine à deux pôles ou pour une représentation en angles électriques. 

(a) 

S0 #] 

(C) (d) 

Fig. 10.8 Représentation schématique d'un moteur asynchrone. 

Avec un système biphasé dont les enroulements sont décalés de 90° électriques, 
il est possible de produire le même champ tournant qu'avec des enroulements triphasés. 
On peut donc remplacer le système triphasé au stator et au rotor par un système biphasé 
équivalent (voir fig. 10.8 (b)). Les grandeurs des deux phases sont distinguées par les 
indices a, β. 
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On pourrait traiter le système biphasé à l'aide du calcul matriciel. Cependant, 
dans la pratique, un autre procédé est utilisé. On tient compte du décalage de 90° à 
l'aide de l'opérateur imaginaire j = %/-T= exp (j 90°). On peut alors réduire les deux 
phases en une seule phase complexe au stator et au rotor (voir fig. 10.8 (c)). Les gran
deurs, comme la tension statorique t/s

s, les courants statoriques et rotoriques 1% et /£, 
etc. deviennent des grandeurs complexes variant en fonction du temps, afin de produire 
les mêmes effets que le système biphasé ou triphasé. Dans ce système à un axe complexe, 
il est possible de décrire le comportement statique et dynamique d'une machine asyn
chrone sous une forme relativement simple. 

Le passage du système triphasé au système à un axe complexe est donné, par 
exemple pour la tension statorique, par la relation 

Ui(t) = j [Ux(I) +aUA(t) +a2 Ux (O] (10.21) 

où U^ (t), t/sb (t) et £/sc(Y) sont les valeurs instantanées des trois tensions statoriques 
du système triphasé et le facteur complexe a est égal à exp(j 120°). Pour les autres 
grandeurs, comme les courants/s

s et /£, on peut établir des relations équivalentes. 
Pour le traitement analytique du système à un axe complexe, une difficulté sup

plémentaire intervient parce que le couplage entre stator et rotor dépend de l'angle û 
variant en fonction du temps. On peut éviter cette difficulté en observant les phéno
mènes au stator et au rotor à partir d'un système de coordonnées commun k qui pré
sente, par rapport à l'axe s du stator, l'angle ûk (voir fig. 10.8 (c)). 

Ainsi, on peut s'imaginer deux enroulements liés à l'axe k du système de coor
données commun, l'un pour le stator et l'autre pour le rotor, comme indiqué schéma-
tiquement à la figure 10.8 (d). Entre ces deux enroulements équivalents existe un 
couplage constant. Il est maintenant possible de projeter les phénomènes se déroulant 
dans le stator et dans le rotor sur ces deux enroulements équivalents. 

10.3.2 Système de coordonnées commun 
On a le choix entre trois possibilités différentes pour le système de coordonnées 

commun k, à savoir : 

• système de coordonnées k fixe par rapport au système de coordonnées s du 
stator 

ûk = ûk0 (10.22) 

• système de coordonnées k fixe par rapport au système de coordonnées r du 
rotor, tournant à la vitesse angulaire électrique ω 

t 

#k = #ko + j* ω& = ûk0+ ωί (10.23) 
ο 

(la deuxième expression est valable pour ω constant) 
• système de coordonnées k tournant à la vitesse synchrone CJS du champ tournant 

t 

#k = #ko + J"ωδ di = \ 0 + "st (10-24) 
ο 

(la deuxième expression est valable pour ω δ constant). 
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Suivant l'application envisagée, on choisira celle des trois possibilités qui conduit 
aux relations les plus simples. Le résultat final est évidemment indépendant du choix du 
système de coordonnées. Cependant, le calcul peut être plus ou moins complexe. 

Pour l'étude de phénomènes de réglage dans des machines asynchrones, il est judi
cieux de choisir le système de coordonnées tournant à vitesse synchrone ω δ . Ainsi, en 
régime établi, des grandeurs constantes apparaissent dans les enroulements équivalents. 

10.3.3 Grandeurs relatives 
Pour la machine asynchrone, il est aussi avantageux de travailler avec des grandeurs 

relatives. Toutes les grandeurs seront référées aux valeurs du point de fonctionnement 
nominal (indice n). Comme grandeurs de référence, on introduit les valeurs suivantes : 

• tensions de phase Un = \J2 Un 

• courants de phase In = \/l In 

• pulsation ω η [s - 1] = 2nfn [Hz] 
• flux couplés Φη = UJωη 

• puissance Sn = 3 Un In = 3 Un IJ2 
• vitesse angulaire mécanique Ω η = ωη/ρ 
• coupleMn = SJan = 3 UnIJ(2 Ωη) 
• impédances Zn = UJIn 

• inductances Ln = %/în = UnI(In ω η ) 

Pour l'étude de phénomènes de réglage, il n'est pas opportun d'introduire des 
valeurs relatives pour le temps, comme on le fait souvent pour l'analyse de phénomènes 
transitoires dans des machines à champ tournant. 

On doit remarquer que les puissances se réfèrent à la puissance apparente Sn et le 
couple à une valeur correspondant au couple apparent SJan. Lorsque la machine tra
vaille au point de fonctionnement nominal avec un cos φ < 1, le couple relatif sera m < 1. 

Toutes les grandeurs exprimées en grandeurs relatives sont désignées par des lettres 
minuscules. En particulier, η est la vitesse relative du moteur, fs la fréquence relative 
au stator et fr celle du rotor. 

10.3.4 Equations de tension induite 
On va établir les relations de bases dans le système à un axe (voir fig. 10.8 (c)). 

D'abord, on déterminera les équations de tension induite. Pour le circuit statorique on 
a, exprimé dans le système de coordonnées s du stator, 

Ul = # s / s
S + ~ (10.25) 

àt 
où Rs est la résistance ohmique de l'enroulement statorique et Ψ* le flux couplé (flux 
totalisé) avec celui-ci. L'indice superposé s indique le système de coordonnées du stator. 

Pour le circuit rotorique, on obtient dans le système de coordonnées r du rotor, 
indiqué par l'indice superposé r, 

d ^ r 

Ul = RTIT
T + - ^ - = 0 (10.26) 

àt 
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où R1 est la résistance ohmique de l'enroulement rotorique et ^x le flux couplé avec . 
cet enroulement. La tension U\ est nulle dans le cas d'un rotor à cage où l'enroulement 
rotorique est court-circuité. Toutes les grandeurs du rotor sont rapportées au stator. 
Afin d'alléger l'écriture, on supprime l'apostrophe indiquant que les grandeurs rotori-
ques sont rapportées au stator (vol. X). 

En introduisant des grandeurs relatives, l'équation (10.25) devient : 
H / s 

ut Un = Rshi+^n-^ (10-27) 
àt 

Après division par Un, on tire, en tenant compte de Ψ η = Un/ωη, 

«.* = r,il + — — (10-28) 

avec 
ω η àt 

r -±R 
r* A Ks (10.29) 

la résistance relative de l'enroulement statorique. 
Par analogie, on obtient, à partir de l'équation (10.26) pour le circuit rotorique, 

1 ^ r Ux = rxix + = 0 (10.30) 
Un àt avec n 

r -±R 
' Un ' (10.31) 

la résistance relative de l'enroulement rotorique. 
Il est important de remarquer le facteur l/con lié à la variation des flux couplés 

relatifs U)JZj./dt et d ^ / d i , où ω η [s - 1 ] est la pulsation nominale. Ce facteur apparaît 
parce que le temps t n'est pas exprimé en grandeurs relatives. 

10.3.5 Flux couplés 
Les flux couplés avec les enroulements statorique et rotorique dépendent de la 

position angulaire du rotor #, parce que l'inductance mutuelle entre stator et rotor est 
variable, Ln exp(± j#), en calcul complexe. On obtient donc 

^ l = L%i; + Lhei*I* (10.32) 

%T = LxI] + Ln e ^ /s
s (10.33) 

où Ls et Lx sont les inductances totales, respectivement de l'enroulement du stator et 
du rotor; Ln est l'inductance mutuelle entre stator et rotor pour û = 0 (appelée aussi 
inductance de champ principale). 

Avec des grandeurs relatives, on obtient 

ÈÈ = hil + In e j *l î (10.34) 

Èi = iril + k^il (10.35) 

ou 
L5 -r- = ωη Ls 4 = xs (10.36) 

*n Un 
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In J 
/r = Lx ^- = con Lx -^ = xT (10.37) 

4 v Λ. 
In = Ln -^- = con Ln -?- = xh (10.38) 

Ψ U 

Les inductances relatives /s, Ix et /n sont donc équivalentes aux réactances relati
ves xS9xT et JCn calculées avec la pulsation nominale ω η (par exemple égale à 314 s - 1) . 

10.3.6 Couple électromagnétique 
Enfin, le couple électromagnétique du moteur est donné par la relation suivante 

que l'on présente sans démonstration : 

Me = -p Im {ΨΓ /S

S} (10.39) 
2 

où ρ est le nombre de paires de pôles du moteur et Ψ § la valeur conjuguée complexe 
de Ψ/. Pour le couple électromagnétique, les grandeurs déterminantes sont donc les 
composantes du flux et du courant statorique qui se trouvent en quadrature. 

L'expression pour le couple électromagnétique, exprimée en grandeurs relatives, 
se réduit à 

me = haiiVll) (10.40) 

10.3.7 Transformation de coordonnées 
Pour la transformation de coordonnées au système de coordonnées commun k, 

il faut tenir compte du décalage d'un angle - ¾ du système de coordonnées s du stator 
par rapport au système de coordonnées k (voir fig. 10.8 (c)). On obtient ainsi, pour le 
courant statorique par exemple, la relation pour la transformation de coordonnées 

L· = i!e~i&k (10.41) 

De la même manière, on peut aussi faire la transformation de coordonnées pour 
la tension et le flux statoriques. Afin de transformer des grandeurs exprimées dans le 
système de coordonnées r du rotor, on doit observer que ce dernier est décalé de l'angle 
- (#k - #) par rapport au système de coordonnées k (voir fig. 10.8 (c)). Par exemple, 
pour le courant rotorique, on obtient 

Ir = il e- j (**-*> (10.42) 

La même relation est aussi valable pour la transformation de coordonnées de la 
tension et du flux rotoriques. 

10.3.8 Passage au système de coordonnées commun 
Pour le passage des relations de base au système de coordonnées commun k, il 

faut introduire 

il = i s
k e j , ? k (10-43) 
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(10.44) il = i r
k e j ( ^ - ^ 

et ainsi de suite pour les autres grandeurs. 
De l'équation de tension induite (10.28), on obtient d'abord 

k j * k .k j * k Λ 1 d ( fe k e J * k ) 

con di 

•k j * k , ^ R άΨ* , · d ^k 1 , k j # k /m vi<r* 
^ s l s e + + J Ĵ s eJ k (10.45) 

con di df ω η 

En divisant cette relation par e j ^ k

? {\ e n résulte 
k .k , 1 d#t k 1 d # k k 

^s = ''sis + + J ^s (10.46) 
con ât Con ât 

Le terme proportionnel à d \j£/ ât correspond à la tension de transformation, 
tandis que le terme proportionnel à (d#k /ât) i£s

kcorrespond à la tension induite de 
mouvement. 

Par analogie, on obtient pour le circuit rotorique la relation 

^r = >Virk + — - ^ - + J — Ψτ = 0 (10.47) 
Con ât con ât 

De l'équation (10.34), on obtient pour le flux couplé au stator 

^ k e j " k = x s i s
k e j ^ + X h e ^ i r

k e J ( , , k " e ) (10.48) 

d'où résulte, après division de cette relation par e ^ k 

& k = * s l k + *h! r (10-49) 

Par analogie, on tire de (10.35) 

Ê = * r ! r k + * h i s (10.50) 

Dans le système de coordonnées commun k, les flux couplés ne dépendent plus 
de l'angle #, c'est-à-dire de la position des enroulements du stator par rapport aux enrou
lements du rotor. Ce résultat justifie donc entièrement l'introduction de deux enroule
ments imaginaires équivalents (l'un pour le stator et l'autre pour le rotor) liés au sys
tème de coordonnées commun k et tournant avec ce dernier, comme on l'avait indiqué 
à la figure 10.8 (d). Le couplage entre ces deux enroulements reste donc constant. 

Enfin, pour le couple électromagnétique du moteur, on tire 

me = I m { ^ * k i k } (10.51) 

étant donné que 

&*S = 4f .* k e _ 1 * k (10.52) 

10.3.9 Relations de base exprimées dans le système de coordonnées tournant à 
vitesse synchrone 

Pour l'étude des phénomènes de réglage, on utilisera par la suite le système de 
coordonnées tournant à vitesse synchrone (à la vitesse du champ tournant). De la rela-
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tion (10.24), on tire 

—- = cos = / s ω η (10.53) 
àt 

où fs est la fréquence relative au stator et con la pulsation nominale en s"1. De même, 
on obtient 

d ( # k - # ) 
: = ( / . - Λ ) ω „ (10.54) 
àt 

avec la vitesse relative n. Il est judicieux d'introduire la fréquence relative / r au rotor 
{fréquence de glissement) selon la définition 

/r = fs-n (10.55) 

Pour simplifier l'écriture, on omettra l'exposant k pour les grandeurs exprimées 
dans le système de coordonnées tournant à vitesse synchrone. Ainsi, on obtient les 
équations de tension induite sous la forme 

1 ^ 5 

Ms = >Us + + J Λ ^s (10.56) 
ω η At 

1 άφτ 

Ur = rrit + + j / r ^ r = 0 (10.57) 
con àt 

Les relations pour les flux couplés deviennent 

Es = xsls +*hlr (10.58) 

^r = * r l r + *h l s (10.59) 

Enfin, le couple électromagnétique est donné par 

me = Im[^Is) (10.60) 

10.3.10 Introduction de constantes de temps 
Pour les calculs suivants, il est avantageux de transformer le système d'équations 

en introduisant des constantes de temps pour les circuits statorique et rotorique. 
Dans un premier pas, on détermine les courantsj?s et j r en fonction des flux cou

plés \JJS et \JJT. Après un calcul élémentaire, on tire des équations (10.58) et (10.59). 

Is = — = ^s & (10.61) 
xs xT - Xn O xs ο xh 

et 
x s φ - Xu és 1 1 - σ 

X s Χτ ~~ X n O XT O Xf1 

où l'on a introduit le coefficient de fuite total de la machine asynchrone : 
2 

σ = 1- - ^ - (10.63) 
X s X1. 

Ainsi, on peut éliminerjs et_zr dans les équations (10.56) et (10.57) et l'on 
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obtient 

W1 

àt 

Wr 
àt 

= conw8 

con η 

ox* 

. <^nVs * h . 
+ J /s Wn hifs + <£r 

ω η rT 

σ xr 

+ J /r W n U r + 

O Χτ X* 

±s 

On peut maintenant introduire les constantes de temps 

et 

Κ = 

τ; = 

COnA*s 

σ χτ 

COn rT 

(10.64) 

(10.65) 

(10.66) 

(10.67) 

Dans ce cas, Ts' est la constante de temps du circuit statorique avec l'enroulement roto

rique court-circuité et TT' est la constante de temps du circuit rotorique avec l'enroule
ment statorique court-circuité. Ainsi, on peut écrire les équations différentielles pour 
les flux couplés sous la forme 

(10.68) 

(10.69) 

Ws 

àt 

WT 

Ut 

= COn U 

^ n 

1 / *h 
s J Js Vs , I Mfc É 

COnT8 \ xT 

1 Z * h V 
i f ι// I I I/J ιί< I 

ω„ΓΓ'\ xs /. 

\1 
' I l 

10.3.11 Diagramme structurel 

A l'aide des équations (10.68), (10.69), (10.61), (10.60) et de l'équation de mou
vement (10.4), on peut établir un diagramme structurel qui est représenté à la figure 
10.9. Puisque le courant rotorique^ r , comme grandeur interne de la machine asynchrone, 

Fig. 10.9 Diagramme structurel d'un moteur asynchrone. 
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ne nous intéresse pas, la relation (10.62) n'a pas été représentée dans ce diagramme 
structurel. 

Le bloc Im indique qu'à sa sortie apparaît la partie imaginaire du signal d'entrée 
complexe, tandis que le blocx* indique que son signal de sortie est la valeur conjuguée 
complexe du signal d'entrée. 

Le système constitué par le moteur asynchrone présente deux grandeurs d'entrée, 
à savoir la tension statorique complexe us et la fréquence d'alimentation au stator fs. 
Cette dernière apparaît en raison du choix particulier du système de coordonnées 
(fk=fs)- Les grandeurs de sortie sont le courant statorique complexe^s ainsi que la 
vitesse n. Le couple résistant m intervient comme grandeur perturbatrice. 

On constate que le système possède un comportement non linéaire à cause de 
trois multiplications de grandeurs variables. Il existe une forte interconnexion entre 
les différentes grandeurs internes avec plusieurs boucles de contre-réaction. Il faut 
remarquer que la plupart des grandeurs internes sont complexes, possédant une partie 
réelle et une partie imaginaire. En représentant le diagramme structurel en grandeurs 
réelles, c'est-à-dire en décomposant les grandeurs complexes en partie réelle et imagi
naire, on obtiendra une structure bien plus compliquée avec des interconnexions supplé
mentaires. L'introduction de l'axe complexe pour l'étude du comportement statique et 
dynamique des moteurs asynchrones possède donc des avantages non négligeables. 

10.3.12 Caractéristiques statiques 
Pour déterminer les caractéristiques statiques d'un moteur asynchrone alimenté à 

fréquence variable, on se limitera à l'étude de l'influence de l'onde fondamentale en 
négligeant les harmoniques apparaissant surtout sur la tension d'alimentation fournie 
par le convertisseur de fréquence. 

Soit W83 = us cos#s, wsb = us cos (#s -120°) et U50 = us cos (# - 240°), les 
tensions triphasées au stator, avec 

#s = # s O + / s " n r (10.70) 

l'angle électrique formé par le champ tournant, où fs est la fréquence d'alimentation 
relative..On tire de (10.21) la tension statorique complexe 

us
s = a s e j * s (10.71) 

Puisque l'on a choisi le système de coordonnées commun, tournant à vitesse syn
chrone, on a 

#k = #s (10.72) 

Par conséquent, à l'aide de la relation de base (10.41), on obtient pour la tension sta
torique 

Us = us
se~^s = us (10.73) 

La tension statorique reste donc constante et réelle dans le système de coordonnées 
commun tournant à vitesse synchrone. Dans ce cas, le système de coordonnées com
mun est orienté à la tension statorique. 

Par conséquent, les autres grandeurs, comme les courants et les flux couplés, 
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restent elles aussi constantes en régime établi. Ces grandeurs seront en général com
plexes. On a donc d ^8 /d t = 0 et d ±τ /d t = 0. 

Ainsi, on tire de (10.69) 

*' = ΓΓ7 τ* ~ ^ s ( 1 0 · 7 4 ) 

Si l'on introduit cette expression dans (10.61), on obtient, après un bref calcul inter
médiaire, 

1 1 + ] / Γ ω η Γ Γ 

avec 

T1 = — = 

^ s (10.75) 

(10.76) 

la constante de temps du circuit rotorique avec enroulement statorique non court-
circuité. De (10.75), on tire le module 

1 + ( Λ ω η Γ Γ ) -

1 + ( / Γ ω η Γ ; ) : 
(10.77) 

Le courant statorique i s est représenté à la figure 10.10 en fonction de la fréquence 
rotorique fT pour un flux statorique constant et égal à ψ8 = 1, c'est-à-dire égal au flux 
nominal. 

-0,24-0,18 -0,12 -0,06 / 
ι / 

X1 / 

/ 
/ 

/ 

-2-

0,06 0,12 0,18 0,24 

Fig. 10.10 Caractéristiques statiques d'un moteur asynchrone. 
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Le couple électromagnétique me découle de la relation (10.60). En introduisant 
pour J 8 la relation (10.75), on obtient 

1 ίτωΏΤτ Ixh \2 

me = ^1 — φ&\ (10.78) 

La relation entre me et fT est également représentée à la figure 10.10. Pour une 
fréquence rotorique (fréquence de glissement) fT négative, le couple électromagnétique 
me devient aussi négatif. Le moteur asynchrone fonctionne en génératrice. 

Au point de fonctionnement nominal, on a Z8 = 1. On tire de la figure 10.10 que, 
pour la fréquence fT correspondante, le couple électromagnétique est me < 1. Ceci pro
vient du fait que le couple, exprimé en grandeurs relatives, est référé à la puissance 
apparente Sn (voir § 10.3.3). Par conséquent, au point de fonctionnement nominal, 
le couple relatif correspond à me = cos φη, donc au facteur de puissance du moteur. 

10.3.13 Tension statorique à fréquence d'alimentation variable 
Les caractéristiques statiques représentées à la figure 10.10 ne dépendent que de 

la fréquence rotorique fT, tandis que la fréquence d'alimentation fs au stator n'intervient 
pas. Cette dernière possède par contre une influence sur la tension statorique, comme on 
le démontrera ci-dessous. 

De l'équation (10.68), on tire avec d^/s/df = 0 

Ks = T + J / s U s ;— ^ r (10.79) 
\ con Ts J con Ts xT 

En remplaçant \jj_T par la relation (10.74), on obtient, après une petite transformation, 

1 - /SCOnTsZrConT/ + j ( / 8 ω η Γ 8 + / Γ ω η 7 ; ) 

Co n T 8 (I+ j/ rco n7V) 

où l'on a introduit 

T' 
1 s 

^s (10.80) 

T3 - — = - ^ - (10.81) 

la constante de temps du circuit statorique avec enroulement rotorique ouvert (non 
court-circuité). On obtient ainsi pour le module us de la tension statorique 

^s 
2 , / /· π , r m N 2 

^ n T 8 

( 1 - Λ ω η Γ 8 / Γ ω η Γ ; ) + ( Λ ω η Γ , + / Γ ω η Γ Γ ) 

\+{ίτωητ;γ 
(10.82) 

La relation (10.82) est représentée à la figure 10.11 pour ψ8 = 1. La tension W8 

est essentiellement fonction de la fréquence d'alimentation fs au stator. Mais comme 
on le constate, la fréquence rotorique fT a une influence supplémentaire. Comme il 
découle de la figure 10.10, la fréquence fT est une mesure de la charge du moteur. La 
valeur / r = 0,06 correspond environ à 1,2 fois la charge nominale, tandis que 
fT = 0,24 est équivalente au point de décrochage. Les valeurs négatives de fT correspon
dent, comme déjà mentionné, au fonctionnement en génératrice, à condition que la 
fréquence fs soit positive. Des valeurs négatives pour fs indiquent par contre une inver-



244 ÉLECTRONIQUE DE RÉGLAGE ET DE COMMANDE 
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/s 

Fig. 10.11 Tension statorique d'un moteur asynchrone à fréquence d'alimentation variable. 

sion du sens de rotation du champ tournant du moteur. Dans ce cas, des valeurs néga
tives pour fT correspondent à un fonctionnement en moteur. 

10.4 MOTEURS SYNCHRONES 

10.4.1 Représentation schématique 
A la figure 10.12 (a), on a représenté schématiquement une machine synchrone 

avec ses enroulements au stator et au rotor. Le rotor possède un enroulement d'excita
tion e et deux enroulements D et Q décalés de 90°, représentant l'enroulement amortis
seur (vol. X). L'axe de l'enroulement d'excitation est décalé d'un angle û par rapport à 
l'axe de la phase a de l'enroulement triphasé du stator. L'angle ΰ mesure la position 
angulaire du rotor. Il est variable, si le moteur tourne. Cette figure est valable pour une 
machine à deux pôles ou pour une représentation en angles électriques. 

On peut de nouveau remplacer les enroulements triphasés a, b et c au stator par 
des enroulements biphasés α et β produisant le même champ tournant (voir fig. 10.12 (b)). 

Si l'on réunit les tensions Us
s
a et 6¾ en une grandeur complexe £/s

s = t/s
s
a + j\U^ 

on a, comme pour la machine asynchrone, la relation de transformation (10.21) entre le 
système triphasé et le système biphasé (ou à un axe complexe). 

Pour le traitement analytique, il s'avère gênant que le couplage entre les enroule
ments du stator et du rotor soit variable suivant la position du rotor, d'autant plus que 
la perméabilité du rotor à pôles saillants n'est pas uniforme. Par conséquent, on intro
duit de nouveau un référentiel commun qui, dans le cas de la machine synchrone, est 
fixe par rapport au rotor et tourne à la vitesse angulaire électrique ω. Pour le stator, 
on peut s'imaginer deux enroulements équivalents d et q, décalés de 90° et tournant 
avec le rotor (voir fig. 10.12 (c)). Le premier enroulement équivalent d est situé sur 
l'axe de l'enroulement d'excitation. On parle de Vaxe direct (indice d). L'autre enrou
lement équivalent q forme Vaxe transverse (indice q). 
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(C) 

Fig. 10.12 Représentation schématique d'un moteur synchrone. 

10.4.2 Passage aux axes direct et transverse 
Le passage des composantes des tensions statoriques Us

s
a et 1/*β aux composantes 

équivalentes Ud et Uq est donné par les relations (voir aussi explications au paragraphe 
10.3.7) : 

Ud+]UQ = Ul Ui = Us e 
s - J ^ k -- ( t Î « + J £ ^ ) e J1 

avec 

$ = #o + judt = #0 + cor 

(10.83) 

(10.84) 

La deuxième expression est valable pour une vitesse de rotation ω constante. 
En combinant les équations (10.21) et (10.83), on obtient directement l'équa

tion définissant les composantes f/d et Uq à partir des tensions triphasées U^Jj), Usb(t) 
et £/sc(i), à savoir 

Un = -
2π\ Ι 4π] 

Usa(t) costf + Usb(t)œs\û + £/ec(f)cos U 

(10.85) 
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2 

uQ = --^q £/ga(f) sintf + U10(O sin U - — I + U10(O s i n ( * - —.1 

(10.86) 

10.4.3 Grandeurs relatives 
Afin d'introduire des grandeurs relatives, on définit, dans le cas de la machine 

synchrone, les mêmes grandeurs de référence que dans le cas de la machine asynchrone 
telles qu'elles sont indiquées au paragraphe 10.3.3. Cependant, la machine synchrone 
nécessite des grandeurs de référence supplémentaires pour les enroulements amortisseurs 
et le circuit d'excitation. 

Pour les enroulements amortisseurs, il n'y a pas de références correspondant à un 
point de fonctionnement, étant donné que les courants d'amortissement s'annulent en 
régime établi. On prend comme grandeur de référence (indices r) pour l'axe direct : 

• courant d'amortissement / D r = %/^dD 
• flux d'amortissement ^ D r = LD ΙΌτ 

et pour l'axe transverse : 

• courant d'amortissement IQ1 = %/£qQ 
• flux d'amortissement ^Q 1 . =LQ IQT. 

Les inductances LO et LQ sont les inductances propres des enroulements amortisseurs, 
tandis que Z,dD et L q Q sont les inductances mutuelles avec les enroulements équiva
lents au stator. 

Les grandeurs du circuit d'excitation ne sont pas référées au point de fonction
nement à puissance nominale, mais au point de fonctionnement à vide (indice 0) en 
supposant une caractéristique d'aimantation linéaire. Ainsi, on définit les grandeurs de 
référence : 

• courant d'excitation le0 = %/^de 
• tension d'excitation Ue0 = Re Ie0 

• flux d'excitation %0 - Le Ie0. 

Dans ces relations Re est la résistance ohmique du circuit d'excitation et Le l'induc
tance propre tandis que Lde est l'inductance mutuelle entre l'enroulement d'excitation 
et l'enroulement équivalent d au stator. 

Ce choix particulier des grandeurs de référence permet d'obtenir une forme rela
tivement simple pour les équations exprimées en grandeurs relatives. 

Comme d'habitude, toutes les grandeurs exprimées en grandeurs relatives sont 
désignées par des lettres minuscules. En particulier, η est la vitesse relative du moteur 
et fs la fréquence relative au stator. 

10.4.4 Equations de tension induite 
Pour le stator de la machine synchrone, l'équation de tension induite du stator de 

la machine asynchrone reste parfaitement valable. En grandeurs relatives, on peut donc 
utiliser directement l'équation (10.46), valable dans le système de coordonnées k. Dans 
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ce cas particuler, on a 

d # k d# 
ω (10.87) 

dt dt 

La tension statorique complexe peut être exprimée par 

MÏ= " d + J " q (10.88) 

où ud et wq sont les tensions statoriques dans l'axe direct et l'axe transverse ;_zs
k et 

^s pouvant être exprimés de la même manière, on peut alors décomposer la relation 
(10.46) en parties réelle et imaginaire et l'on obtient 

1 άφά 

" d = ^ d + " ^ q (10.89) 
ω η dt 

et 
1 άψα 

»q = '• *q + 1+ηφά (10.90) 
ωη dt 

Pour les enroulements amortisseurs, qui sont court-circuités, on a dans l'axe 
direct 

d*D 
0 = ROIO + —- (10.91) 

dt 

et, dans l'axe transverse 

d< 
0 = RQIQ + — ^ (10.92) 

d*Q 

dt 

où RO et RQ sont les résistances ohmiques et \^D et ^ Q les flux couplés (flux totalisés) 
des enroulements amortisseurs. 

En introduisant des grandeurs relatives et en tenant compte des relations pour les 
grandeurs de références données au paragraphe 10.4.3, on obtient dans l'axe direct 

di//D 

0 = /D + ^D — (10.93) 
àt 

avec la constante de temps d'amortissement de l'axe direct 

ΤΌ = — (10.94) 

où LD est l'inductance de l'enroulement amortisseur de l'axe direct. 
Les relations du circuit amortisseur dans l'axe transverse se transforment en 

(10.95) 

(10.96) 

où LQ est l'inductance de l'enroulement amortisseur de l'axe transverse. 

avec 

0 = 'Q + TQ 
dt 

la constante de temps d'amortissement de l'axe transverse 

TQ 
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Enfin, pour le circuit d'excitation, on a la relation 
d\{r 

Ue = ReIe + (10.97) 
àt 

avec Re la résistance ohmique du circuit d'excitation et % le flux couplé avec l'en
roulement d'excitation. 

En passant aux grandeurs relatives, on obtient, en tenant compte des relations 
entre les grandeurs de référence indiquées au paragraphe 10.4.3, 

di//e UQ = ÎQ + T Q - (10.98) 
àt 

avec la constante de temps d'excitation 

TQ = — (10.99) 

où LQ est l'inductance de l'enroulement d'excitation. 

10.4.5 Flux couplés 
Les flux couplés (flux totalisés) ^ d et tyq dans les enroulements équivalents du 

stator découlent de 

% = Ld / d + LdO / D + Lde IQ (10.100) 
et 

% = LqIq+LqQIQ (10.101) 

où Ld et Lq sont les inductances propres des enroulements statoriques équivalents et 
LdO, LqQ les inductances mutuelles entre l'enroulement statorique et l'enroulement 
amortisseur dans les axes direct et transverse. Enfin, Lde est l'inductance mutuelle 
entre l'enroulement statorique de l'axe direct et l'enroulement d'excitation. 

Exprimées en grandeurs relatives (voir § 10.4.3), ces relations deviennent 

(10.102) 

(10.103) 
Φά = xd *d + *D ' 

^q = xq *q + *Q 

où l'on a introduit 

r / n 

q "" " ψ 

f z'e 

τ ' " 

(10.104) 

(10.105) 

où xd et xq sont les réactances synchrones de l'axe direct et de l'axe transverse. 
Les flux couplés dans les enroulements amortisseurs sont pour l'axe direct 

* D = ^dD /d + LO / D + LeD IQ (10.106) 

et pour l'axe transverse 

* Q = LqQIq+LQIQ (10.107) 
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Dans ces relations, LD et LQ sont les inductances propres des enroulements amortisseurs, 
et LdD > ^eD e t ^qQ les inductances mutuelles entre les enroulements amortisseurs et 
les enroulements équivalents du stator ou l'enroulement d'excitation. 

L'introduction de grandeurs relatives (voir § 10.4.3) donne dans l'axe direct 

ΦΌ = *dO - OD) *d + *D + M D *e (10.108) 

avec le coefficient de fuite 

σ 0 = 1 — (10.109) 
^ D ^ d 

et le rapport d'inductances 

LA π L e n 
MD = (10.110) 

^ D ^ d e 

Dans l'axe transverse, on obtient 

ΨQ = X q O - ^ Q ) l q + IQ (10.111) 

où le coefficient de fuite est 

QQ = 1 ^ - (10.112) 
^ Q ^ q 

Le flux couplé avec l'enroulement d'excitation découle de 

% = Lde / d + LeD / D + LeIe (10.113) 

où Le est l'inductance propre de l'enroulement d'excitation, et où Ld e et LeD sont 
les inductances mutuelles entre l'enroulement d'excitation et l'enroulement équivalent 
au stator ou l'enroulement amortisseur de l'axe direct. 

Exprimé en grandeurs relatives, le flux couplé devient 

ψβ = x d ( l - σ β ) i'd +Me I"D + h (10.114) 

avec le coefficient de fuite 
L 2 

oe = 1 — (10.115) 

LQ Ld 

et le rapport d'inductances 

Aie ^eD / 1 Π 1 t ^ 
Me = (10.116) 

LQ L d D 

10.4.6 Couple électromagnétique 
Le couple électromagnétique me est donné comme pour la machine asynchrone par 

la relation (10.51). Celle-ci est valable pour les grandeurs relatives exprimées dans le sys
tème de coordonnées k. Comme dans le cas présent on a t£s

k = Ψ& + j i//q e t j k =jd + j_i q , 
on obtient 

™e = i M q - ^q *d (10.117) 
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10.4.7 Transformation du système d'équation pour l'axe transverse 
En général, on ne s'intéresse pas aux courants circulant dans les enroulements amor

tisseurs et il est avantageux d'éliminer ces grandeurs. Les flux couplés et les courants sont 
liés par des équations différentielles linéaires. On peut donc faire appel à la transforma
tion de Laplace. 

On tire ainsi de l'équation (10.95) 

0 = IQ +STQ\IJQ (10.118) 

En tirant \pQ de (10.118) et en l'introduisant dans (10.111), on obtient 

s xQ ( 1 - OQ ) T0 
IQ = - — — 2 ^ - 9 " /q (10.119) 

l + sTQ 

et avec (10.103) 
1 + S OQ TQ 

** = x* TZ Ι '* (1(U20) 

I + STQ 

On peut introduire la réactance opérationnelle 
xq(s) = xq ±-± (10.121) 

I + STQ 
et l'on obtient 

^q = xq(s) iq (10.122) 

Dans les. études relatives aux phénomènes transitoires des machines synchrones, 
on utilise souvent l'inverse de la réactance opérationnelle qui est donnée sous la forme 

1 1 / 1 1 \ s Tq 

i = - + - - - T T ^ (10·123) 
xq(*) *q \Xq Xq ! l +S Tq 

avec : 
• JCq réactance subtransitoire transversale 
• Tq constante de temps sub transitoire transversale. 
Une comparaison avec (10.121) nous montre que 

Xq = OQ Xq (10.124) 

Tq" = OQ TQ (10.125) 
et 

10.4.8 Transformation du système d'équation pour l'axe direct 
De la même manière, il est aussi possible de transformer les équations concernant 

l'axe direct. Cependant, le calcul devient beaucoup plus complexe car l'enroulement 
d'excitation intervient lui aussi. On renonce ici à présenter les calculs et l'on se limite 
à indiquer les résultats finaux. Le flux couplé de l'axe direct est donné par 

Φά = *d (*)i'd+ Ge (s) «e (10.126) 

avec la réactance opérationnelle xd (s), dont l'inverse est donné par 

1 1 / 1 1 \ sTa / 1 1 \ s7d 
xd(s) *d \xd ^d/ 1 + 5^d \*d xdl 1 + sTd' 
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où : 
• χ d réactance transitoire directe 
• xd réactance subtransitoire directe 
• Td constante de temps transitoire directe 
• Td constante de temps subtransitoire directe. 

Dans (10.126), on a aussi introduit la fonction de transfert 

1 
Ge(s) s (10.128) 

1 + 57; 
Il faut remarquer que cette relation est une approximation, qui donne des résultats très 
satisfaisants pour des machines de grande puissance. 

Les réactances et les constantes de temps introduites dans l'inverse de la réactance 
opérationnelle l/xd (s) sont liées aux constantes de la machine synchrone utilisées dans 
les paragraphes précédents par les relations approximatives : 

x'd s oexd (10.129) 

xd s oOxd (10.130) 

Td a oeTe = x'd TJxd (10.131) 

Td s aD 7b (10.132) 

Pour le courant d'excitation ie, on obtient avec une très bonne approximation 
la relation 

1 s Te 

h - "e - O d - * d ) Îd (10.133) 
1 + s Te 1 + s Te 

10.4.9 Diagramme structurel 
Pour établir le diagramme structurel de la machine synchrone, il est judicieux 

d'écrire les équations de tension induite (10.89) et (10.90) sous la forme 

άφά 

ω η («d - 's k + η i//q) (10.134) 
àt 

àt 
= ^ n (iiq - r siq - « i//d) (10.135) 

Les équations (10.126) et (10.122) permettent d'exprimer les courants id et iq 

en fonction des flux couplés ψά et i//q. On tire avec (10.128) 

k = - ^ - \Φά — "e I (10.136) 
xd(s) \ 1 + ^ 7 ; / 

/q = — l — ^ (10.137) 

Ainsi, on peut construire le diagramme structurel représenté à la figure 10.13, où 
l'on a également tenu compte de la relation (10.133) pour le courant d'excitation, de 
la relation (10.117) pour le couple électromagnétique, ainsi que de l'équation de mou
vement (10.4). 
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Fig. 10.13 Diagramme structurel d'un moteur synchrone. 

Le système représentant la machine synchrone possède trois entrées, à savoir 
les tensions ud et wq de l'axe direct et transverse et la tension d'excitation ue. Comme 
grandeurs de sortie apparaissent les courants zd, iq et ze, ainsi que la vitesse n. Le cou
ple résistant intervient de nouveau comme grandeur perturbatrice. 

Dans ce cas également, le système est non linéaire. Il y a quatre multiplications 
de grandeurs variables. De plus, on constate de fortes interconnexions entre les diffé
rentes grandeurs internes. 

10.4.10 Caractéristiques statiques 
Pour déterminer les caractéristiques statiques d'un moteur synchrone alimenté 

à fréquence variable, on négligera les harmoniques apparaissant sur la tension et le cou
rant statorique en se limitant à l'étude de l'influence de l'onde fondamentale. 

Dans ce cas, les tensions et les courants apparaissant aux enroulements statori-
ques équivalents d et q sont des grandeurs constantes, comme cela a déjà été démontré 
au paragraphe 10.3.12 pour la machine asynchrone. Ainsi, tous les flux couplés restent 
aussi constants, c'est-à-dire que l'on a άφ/dt = O. Il découle des équations (10.93) et 
(10.95) que les courants /D et IQ dans les enroulements amortisseurs s'annulent. 

Pour le régime établi, les équations de tension induite se réduisent à 

ud = h id -n\jjq 

uq = rs *q + n ^d 

(10.138) 

(10.139) 
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En éliminant i//d et \pq par (10.102) et (10.103) avec zD = IQ= 0, on obtient 

"d = rsid-nxqiq (10.140) 
wq = rsh +nxdia + nie (10.141) 

A partir de ces deux équations, on peut établir un diagramme vectoriel du moteur 
synchrone. Celui-ci est représenté à la figure 10.14, où il faut remarquer que id et ud 

sont négatifs. Avec ud et uq, on peut composer la tension statorique us. Ce vecteur est 
décalé d'un angle δ par rapport à η ie= «p, où up est la tension induite à vide par la roue 
polaire. L'angle δ est appelé angle interne ou angle de la roue polaire. Avec id et /q, on 
obtient le courant statorique /s. Ce courant est décade d'un angle φ par rapport à la ten
sion statorique us. 

! + J 

Fig. 10.14 Diagramme vectoriel d'un moteur synchrone. 

En régime établi, on peut déterminer le couple électromagnétique par la 
relation 

me = — = = i//s is cos^ (10.142) 

où l'on a posé \ps = us/n (voir § 10.4.11). 
Le couple électromagnétique dépend donc des trois grandeurs i//s, /s et φ. En 

général, on maintient le flux couplé au stator constant et égal à i//s = 1. Dans ce but, 
on doit intervenir d'une manière adéquate sur le courant d'excitation ie. Le déphasage 
φ dépend du convertisseur de fréquence alimentant le stator du moteur synchrone. 
Pour φ = constant, le couple électromagnétique me est proportionnel au courant sta
torique is. 
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10.4.11 Tension statorique à fréquence d'alimentation variable 
Pour la tension statorique, on peut établir, à partir du diagramme vectoriel de la 

figure 10.14, la relation 

"s = y«d+"q2 (10.143) 

Si l'on néglige la résistance statorique rs qui est très faible (rs < 0,01) pour des moteurs 
synchrones de puissance élevée, on déduit à l'aide des relations (10.138) et (10.139) 

Us = η fpT+ϊξ = ηφ8 (10.144) 

Lorsque le flux couplé i//s au stator est maintenu constant, on remarque que la 
tension statorique est proportionnelle à la vitesse η du moteur synchrone. Cette der
nière est égale à la fréquence d'alimentation fs au stator. On a déjà utilisé la relation 
(10.144) pour déterminer le couple électromagnétique au paragraphe précédent. 



CHAPITRE 11 

ENTRAÎNEMENTS RÉGLÉS 
AVEC MOTEURS À COURANT CONTINU 

11.1 INTRODUCTION 

11.1.1 Généralités 
Le moteur à courant continu est le moteur le plus utilisé pour la réalisation d'en

traînements réglés, bien que sa construction soit plus complexe que celle d'un moteur 
asynchrone. Ceci provient du fait que l'on peut faire varier la vitesse d'un moteur à cou
rant continu simplement au moyen d'une tension continue variable. 

L'électronique de puissance met à disposition des convertisseurs de courant, qui 
sont des sources de tension variables par excellence. On peut faire varier très rapidement 
la tension continue tout en disposant d'une puissance de commande très faible. Ces pro
priétés sont très favorables pour la réalisation de circuits de réglage de haute qualité. 

Les entraînements réglés utilisant des moteurs à courant continu ont atteint 
aujourd'hui un niveau de performances très élevé et on constate une normalisation quasi 
complète des circuits de puissance et de réglage, même pour des entraînements spéciaux. 

Le développement de ces entraînements a débuté aux environs de 1950 en utilisant 
d'abord des thyratrons ou des redresseurs à vapeur de mercure; plus tard, on a fait appel 
à des thyristors. Actuellement, on utilise exclusivement ces derniers dans les installations 
nouvelles. 

On décrira dans le paragraphe suivant les circuits de puissance et de réglage à l'aide 
du schéma de principe. La section 11.2 sera consacrée à la détermination des fonctions 
de transfert du moteur à courant continu avec le convertisseur de courant. Ensuite, on 
fera l'analyse des circuits de réglage, afin de dimensionner les régulateurs de sorte que 
les circuits de réglage soient stables et bien amortis. 

11.1.2 Schéma de principe 
Le schéma de principe d'un entraînement réglé avec moteur à courant continu est 

représenté à la figure 11.1. Il se compose des éléments indiqués au chapitre 6. 
Le moteur à courant continu 1 est alimenté à l'induit par le convertisseur de cou

rant 2 et l'enroulement d'excitation est alimenté par un autre convertisseur de courant 
9 de puissance nominale plus faible. 

On distingue un premier circuit, réglant le courant d'induit, sur lequel est super
posé un deuxième circuit, réglant la vitesse. Il s'agit donc de deux circuits de réglage en 
cascade. C'est la disposition que l'on utilise aujourd'hui presque exclusivement, parce 
qu'on obtient ainsi une performance dynamique parfaite. 
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Λ η, 

Fig. 11.1 Schéma de principe d'un entraînement réglé avec moteur à courant continu. 

Le circuit de réglage du courant d'induit est composé du dispositif de commande 
de gâchettes 3, du régulateur 4 et de la mesure du courant d'induit 5. 

Le circuit de réglage de vitesse contient le régulateur 6, la mesure de vitesse à 
l'aide d'une dynamo tachymétrique 7, ainsi que l'organe de consigne 8 (potentiomètre, 
par exemple). 

Il existe encore un troisième circuit de réglage destiné au réglage du courant d'exci
tation. Ce dernier maintient le courant d'excitation constant, indépendamment des 
variations de la tension d'alimentation et de la température de l'enroulement d'excitation. 
Ce circuit de réglage est composé du dispositif de commande de gâchette 10, du régula
teur 11, de la mesure du courant d'excitation 12 et de l'organe de consigne 13, où la 
valeur de consigne est ajustée d'une manière fixe. 

Le schéma de principe de la figure 11.1 représente un entraînement simple. Pour 
un entraînement réversible, on doit remplacer le convertisseur de courant 2 par un con
vertisseur de courant bidirectionnel et compléter l'installation par les circuits de réglage 
et de contrôle décrits à la section 6.5. Aujourd'hui, on utilise presque exclusivement le 
réglage et le contrôle sans courant de circulation (voir § 6.5.3). 

Le montage de la figure 11.1 ne permet pas, en principe, le fonctionnement à 
champ d'excitation affaibli. Dans ce but, on devrait faire varier la valeur de consigne 
z'ec pour le courant d'excitation de manière non linéaire en fonction de la valeur de con
signe nc pour la vitesse. Dans ce cas, on ne doit varier les valeurs de consigne que lente
ment, de sorte que la valeur réelle η de la vitesse puisse suivre en tout temps la valeur 
de consigne. 

Un affaiblissement du champ d'excitation, répondant à des exigences dynamiques 
élevées, peut être réalisé par une limitation de la tension d'induit lorsqu'on fait appel 
au principe de l'imposition du point de fonctionnement par la limitation d'une grandeur 
auxiliaire (voir § 6.3.3). Dans ce cas, le régulateur 4 de la figure 6.11 fournit la valeur 
de consigne zec pour le courant d'excitation. La grandeur auxiliaire x a 2 , dans la même 
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figure 6.11, est égale à la tension continue aux bornes de l'induit du moteur à courant 
continu. Cette tension doit être mesurée à l'aide d'un transformateur de tension conti
nue, afin d'obtenir une séparation galvanique. 

11.1.3 Principe de l'analyse des circuits de réglage 
En présence de circuits de réglage en cascade, on doit d'abord analyser le circuit 

de réglage pour la grandeur auxiliaire. Dans le cas de la figure 11.1, il s'agit du circuit de 
réglage du courant d'induit. 

En principe, l'étude d'un circuit de réglage de courant a déjà été faite, d'une 
manière générale, à la section 8.3. Dans le cas particulier d'un entraînement réglé avec 
moteur à courant continu, il se pose des problèmes supplémentaires dus au fait que la 
tension interne de la charge à courant continu, c'est-à-dire la tension induite, n'est plus 
constante, mais variable avec la vitesse du moteur. Dans la section 11.3, on analysera en 
détail ce phénomène. 

Dès que le circuit de réglage du courant d'induit est dimensionné, on peut passer 
à l'analyse du circuit de réglage superposé, qui est dans le cas présent le circuit de réglage 
de vitesse. La section 11.4 sera consacrée à cette étude. 

Les problèmes se posant au réglage du courant d'excitation ont déjà été traités à 
la section 8.5. Par conséquent, on n'étudiera plus ce circuit de réglage. 

Comme préparation aux études des sections 11.3 et 11.4, on déterminera dans la 
section suivante les fonctions de transfert du système qui sont déterminantes dans le 
circuit de réglage du courant d'induit et du circuit de réglage de vitesse. 

11.1.4 Données numériques 
Pour illustrer les études théoriques, on présentera des courbes (surtout des répon

ses harmoniques) et des résultats numériques qui se basent sur les données numériques 
suivantes : 

• machine à courant continu : ra = 0,02; Ta = 76,7 ms; Tm = 1,5 s; 
• convertisseur de courant : r{ = 0,04; Tx = LJRi = 6,7 ms; 

wdi0 = 1,2; Tcm = 1,67 ms; 
• circuit d'induit global : rt = 0,06; Tx = 30 ms; 
• régulateur du courant d'induit : Tni - 30 ms; T{i = 61 ms; 
• régulateur de vitesse : Tnn = 13,3 ms; T1n = 0,059 ms. 

Ces données sont valables pour un moteur à courant continu de puissance nomi
nale Pn de quelques 100 kW, tension nominale Un environ 400 V et vitesse nominale 
nn de 1000 à 1500 tours/min. 

11.2 FONCTIONS DE TRANSFERT 

11.2.1 Généralités 
Les relations de base d'un moteur à courant continu alimenté par un convertisseur 

de courant ont été élaborées à la section 10.2. Comme on l'a constaté, ce système est 
non linéaire. Cependant, les conditions données par le schéma de principe de la figure 
11.1 permettent d'introduire quelques suppositions supplémentaires, aboutissant à une 
simplification dans le traitement analytique des circuits de réglage. 
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Lorsque le courant d'excitation est maintenu constant par le circuit de 
courant d'excitation, le flux d'induction φ du moteur reste lui aussi constant 
deur n'est donc plus une grandeur variable; elle intervient comme paramètre, 
le voit à la figure 10.5, à flux d'induction φ constant, le système d'équations 
les qui régit le courant d'induit ia et la vitesse η devient linéaire. 

Des paragraphes 10.2.3 et 10.2.4, on tire 

di . " d i e * " Ψ"- ΓΧΙΛ 

àt rx Tx 

L'équation de mouvement (10.4) devient 
an φ /a - m 

àt Tm 

Ces équations différentielles peuvent être soumises à la transformation 
d'où découle 

et 

η = 

rx(l + sTx) 

φ /a -m 

s Tn, 

réglage du 
, Cette gran-
Comme on 
différentiel-

(11.1) 

(Π-2) 

de Laplace, 

(11.3) 

(11.4) 

11.2.2 Graphe de fluence 
On peut représenter les équations (11.3) et (11.4) dans un graphe de fluence, 

donné par la figure 11.2. 
Il existe une seule grandeur d'entrée, à savoir la tension continue idéale uai0L. Le 

couple résistant m intervient comme grandeur perturbatrice. Pour le réglage en cascade, 
on a besoin d'une part du courant d'induit za et d'autre part de la vitesse n. On remar
que à la figure 11.2 que le système possède une boucle de contre-réaction interne. En 
premier lieu, il est nécessaire d'éliminer cette boucle. 

Si l'on introduit l'équation (11.4) dans (11.3), on obtient, après une petite trans
formation, 

sTmudia + φ m 

^ 2 + s r m r t ( l + *r t ) 
(11.5) 

udia o 

Fig. 11.2 Graphe de fluence d'un moteur à courant continu à flux d'induction constant. 
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d'où l'on tire, en introduisant des fonctions de transfert, 

k = Giu (s) udiCi + Gim (s) m (11.6) 

Les relations pour Giu (s) et Gim (s) seront examinées au paragraphe suivant. 
A l'aide de (11.6), il est possible de transformer le graphe de fluence. Ainsi, on 

aboutit à la forme représentée à la figure 11.3. 

Fig. 11.3 Graphe de fluence transformé. 

11.2.3 Fonctions de transfert pour le courant d'induit 
Une comparaison entre (11.5) et (11.6) donne les fonctions de transfert du sys

tème à régler pour le circuit de réglage du courant d'induit. On obtient 

Giu(s) = STm,tp2 (11.7) 
l + sTn(\ + sTt) 

et 
Ι/φ 

Gim(s) = ; (11.8) 
l + sT^(l + sTt) 

où l'on a introduit la constante de temps mécanique équivalente 

K = 1 ^ (11.9) 
φ 

Giu (s) e s t l a fonction de transfert du courant d'induit par rapport à la tension 
continue idéale, tandis que Gim (s) est la fonction de transfert par rapport au couple 
résistant. 

Le dénominateur des fonctions de transfert présente, soit deux racines réelles, 
soit deux racines conjuguées complexes, suivant la valeur de TJT^n. Pour le cas de deux 
racines réelles, on peut introduire deux constantes de temps équivalentes Ta et Τβ, de 
la façon suivante : 

1 + 5 7 ^ + 5 2 ¾ = ( 1 + 5 ^ ) ( 1 + 5 ^ ) = l+s(Ta+Tp)+s2T^ (11.10) 

d'où l'on tire, par comparaison terme à terme en s et s2 (voir aussi § 4.3.4), 

r--^(' 'F-I) (iu,) 
Le signe positif de la racine détermine Ta, tandis que le signe négatif est associé à Τβ. 
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Cette relation est valable pour 4 Tx/ T^ < 1. Si, par contre, 4 Tx/ T^n > 1, les cons
tantes de temps Ta et Τβ deviennent complexes. Dans ce cas, on doit introduire au 
dénominateur de la fonction de transfert une expression du deuxième ordre en s, fai
sant apparaître la pulsation propre et le coefficient d'amortissement. De la relation 

2 , δ 2 1 
1 + 5 ζ + ί ζ Γ ί = 1 + 52 — + s2—y (11.12) 

ω0 ω0 

on obtient, par comparaison des termes en s et en s2, pour la pulsation propre 

ω ° = m (lll3) 

et pour le coefficient d'amortissement 

(11.14) 

Les grandeurs équivalentes Ta et Τβ, respectivement co0 et δ sont représentées 
en fonction de Tx\T'm à la figure 11.4. 

i,o 

0,8 

0,6 

0,4 

0,2 

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 

Fig. 11.4 Constantes équivalentes des fonctions de transfert pour le courant d'induit. 

PourTxIT^ < 0,1, on obtient T01 = T^- Tx et Τβ ~ Tx. Pour TxJT^ > 0,25, la 
machine à courant continu présente un comportement oscillatoire. Cependant, l'amor
tissement est, en général, assez élevé. 

Ί 

T 

%/Tm\ 

s/T'my 

N 

^" 

1/ω0 

> 

T'm 

11.2.4 Réponses harmoniques et réponses indicielles 
Les réponses harmoniques (approximation par droites) sont représentées à la 

figure 11.5. On a spécialement étudié l'influence du point de fonctionnement, c'est-à-
dire du flux d'induction φ. Pour les constantes du système à régler dont il est question 
ici (voir données numériques au paragraphe 11.1.4), le point de fonctionnement φ = 1 
correspond à un système oscillant avec co0 = 19,2 s"1 et δ = 0,866, tandis que les points 
de fonctionnement φ = 0,5 et 0,33 donnent deux constantes de temps distinctes : 
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Fig. 11.5 Réponses harmoniques des fonctions de transfert pour le courant d'induit. 

Ta = 0,327 s et Τβ = 0,033 s pour φ = 0,5 et Ta = 0,779 s et Τβ = 0,031 s pour φ = 0,33. 
Les réponses indicielles γΙΜ (t) indiquant l'allure du courant d'induit lors d'un 

saut de la tension continue idéale et yim (t) valable pour un saut du couple résistant 
sont représentées aux figures 11.6 et 11.7 pour les mêmes constantes et points de fonc
tionnement qu'à la figure précédente. Pour φ = 1, l'oscillation n'est pas très prononcée 
à cause du coefficient d'amortissement δ = 0,866 relativement élevé. On constate que 
la diminution du flux d'induction φ provoque un fort ralentissement du comportement 
dynamique du moteur à courant continu. 

iiu ω 

20 

15 

10 

φ=\ 
/ 

ν 

Γ / 

0,33 

/ 
f 

0 0,2 0,4 0,6 0,8 1,0 1,2 1,4 [s] 
t 

Fig. 11.6 Réponses indicielles indiquant l'allure du courant d'induit lors d'un saut de la tension 
continue idéale. 
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Fig. 11.7 Réponses indicielles indiquant l'allure du courant d'induit lors d'un saut du couple 
résistant. 

Par rapport à la tension continue idéale, comme grandeur d'entrée, le système à 
régler possède un comportement dérivateur. Ceci se manifeste sur la réponse harmoni
que par I Giu (j ω) I -> 0 pour ω -> 0 et sur la réponse indicielle par yiu (t) -> 0 pour r -> °°. 

A la figure 11.5, on a aussi indiqué, en traits mixtes, la réponse harmonique de 
la fonction de transfert Gs(s) selon la relation (8.14). Celle-ci est valable pour une ten
sion interne constante. On aboutit aussi à cette fonction de transfert si le rotor du 
moteur à courant continu est bloqué. Comme on le constate, l'allure asymptotique de 
I Gs(j ω) I pour ω -> °° est identique à celle de I Giu (j ω) I. Cette dernière ne dépend pas 
non plus du point de fonctionnement (flux d'induction φ). Effectivement, on tire non 
seulement de (8.14), mais aussi de (11.7) 

1 
Gs(s) Giu(s) 

s->< SrxTx 

(11.15) 

11.2.5 Simplification des fonctions de transfert 
Pour l'étude de la stabilité du circuit de réglage du courant d'induit, il n'est pas 

très agréable de devoir distinguer deux cas, à savoir deux constantes de temps Ta et Τβ 
ou une pulsation propre COQ et un amortissement δ. Dans le cas d'un système oscillant, 
c'est-à-dire pour 4 TxJT^ > 1, on peut introduire une simplification avec deux cons
tantes de temps égales, en remplaçant le dénominateur par 

\ + *τ^ + ϊτ^τχ*{\ + *ταγ \ + s2Ta H-52 

Afin d'obtenir le même comportement asymptotique pour s • 
en s2 soient égaux, d'où 

Ti (11-16) 

• °°, il faut que les termes 

τα = frLTt 
(11.17) 

Pour des coefficients d'amortissement δ entre 0,5 et 1 (ce qui est généralement 
le cas pour un moteur à courant continu usuel) l'approximation (11.16) donne des 
résultats satisfaisants. La réponse harmonique sous la forme de l'approximation par 
droites asymptotiques ne change évidemment pas. Pour la réponse indicielle donnée à 
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la figure 11.6, il n'y a pratiquement pas de différence entre la courbe exacte et la courbe 
calculée avec l'approximation (11.16). 

Dans ce cas, l'allure de ΤαΐΤ„\ en fonction de TJT^1 correspond à 1/ω0 T^n (voir 
fig. 11.4). 

11.2.6 Fonctions de transfert pour la vitesse 
En supposant un circuit de réglage du courant d'induit idéal, on peut admettre 

que le courant d'induit est imposé à la machine à courant continu. Dans ce cas, la 
vitesse η est uniquement déterminée par l'équation de mouvement modifiée (11.4). On 
peut écrire pour cette dernière (voir aussi graphe de fluence de la figure 11.3) : 

'mO) h Gnm (s) m 

avec 

GiIi(S) 

et 
s Tn 

Gnm(s) -
S Tm 

(11.18) 

(11.19) 

(11.20) 

Gni(s) est la fonction de transfert de la vitesse par rapport au courant d'induit /a, 
tandis que Gnm (s)est celle de la vitesse par rapport au couple résistant m. 

En réalité, le réglage du courant d'induit n'est pas idéal. Le comportement réel 
peut être pris en considération par la fonction de transfert du circuit de réglage du cou
rant d'induit fermé. Celui-ci introduit une petite constante de temps (voir § 8.3.2). 

11.3 REGLAGE DU COURANT D'INDUIT 

11.3.1 Graphe de fluence 
Le graphe de fluence du circuit de réglage du courant d'induit est représenté à la 

figure 11.8. Le moteur à courant continu intervient avec les fonctions de transfert Giu(s) 
et Gim (s) établies au paragraphe 11.2.3. L'organe de commande présente la fonction de 
transfert Gcm (s) selon la relation (8.1). Le régulateur possède la fonction de transfert 

G R I O ) = 
l + sTni 

sTu 

(11.21) 

Le deuxième indice i indique qu'il s'agit du régulateur de courant et des constantes de 
temps inhérentes à ce régulateur. 

1 

h 

GRi(s) Gcm ω 
u cm "dia 

Gim (s) M 

Giu (s) 

* I 

- 1 

Fig. 11.8 Graphe de fluence du circuit de réglage du courant d'induit. 
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11.3.2 Détermination des constantes de temps du régulateur 
Les constantes de temps du régulateur peuvent être déterminées selon les règles 

générales indiquées au paragraphe 8.3.2. De (8.32), on obtient 

Tni = Tx (11.22) 

et de (8.33), en tenant compte que Kcm = udi0, 
wdiO 

Tu = 2 Tcm (11.23) 

Pour les données numériques résumées au paragraphe 11.1.4, on obtient 
Tni = 30 ms et Tu = 67 ms. 

Puisque le convertisseur de courant est en montage en pont triphasé ( r c m - 1,67 ms), 
il n'est pas nécessaire de prévoir un circuit de lissage (voir sect. 8.4). 

11.3.3 Influence de la fonction de transfert réelle 
Les constantes de temps Tni et TJ1- ont été déterminées sur la base de la fonction 

de transfert (8.14), qui correspond à un moteur à courant continu avec rotor bloqué ou 
à une machine à courant continu à vitesse constante. Il est indispensable de contrôler 
l'influence de la fonction de transfert réelle Giu{s) selon la relation (11.7) qui tient 
compte de la vitesse variable. 

La fonction de transfert du circuit de réglage du courant d'induit ouvert est don
née par 

Gio(s) = GRi(s) Gcm (s) Giu (s) (11.24) 
OU 2 

l + sTni udi0 sTm/<p / H O O 
Gio(s) = (11.25) 

5rif· \ + sTcm (l + sTa)(l + sTfi) 
On peut tracer les réponses harmoniques car toutes les grandeurs sont connues. 

La figure 11.9 représente la réponse harmonique du circuit de réglage ouvert, ainsi que 
ses différentes composantes. 

L'allure de la réponse harmonique I Gio (j co) I se différencie en fonction de φ 
seulement pour les valeurs de ω inférieures à 30 s-1 environ. Dans la région 
ω = ω ! = 300 s - 1, déterminante pour la stabilité du circuit de réglage, il n'existe aucune 
différence en fonction de φ. La pulsation ωχ est égale à 1/2 Tcmj exactement comme 
dans le cas traité au paragraphe 8.3.2. La stabilité et le bon amortissement sont donc 
garantis. Il est admis de déterminer les constantes de temps du régulateur selon la fonc
tion de transfert (8.14) qui ne tient pas compte du fait que la vitesse du moteur est 
variable, les asymptotes des fonctions de transfert Gs(s) et Giu(s) étant identiques 
(voir § 11.2.4). 

11.3.4 Fonctions de transfert du circuit de réglage fermé 
Du graphe de fluence de la figure 11.8, on peut établir la relation 

U = Gio(s) (ic - ia) + Gim (s) m (11.26) 

d'où l'on tire 

L = Gl(S)ic + G;m(s)m (11.27) 
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Fig. 11.9 Réponses harmoniques du circuit de réglage du courant d'induit. 

avec la fonction de transfert du circuit de réglage fermé par rapport à la valeur de con
signe 

Gl(s) = <?,„(») 

1 + G / o ( s ) 

et celle par rapport au couple résistant 

Gim(s) 
CM = 

La relation 
plètement réduit. 

(11.28) 

(11.29) 
1 + Qo(S) 

La relation (11.27) est représentée à la figure 11.10 par le graphe de fluence com-

o m 

G'im 0 ) f 

h o-

Fig. 11.10 Graphe de fluence du circuit de réglage du courant d'induit complètement réduit. 

11.3.5 Relations approximatives pour les fonctions de transfert du circuit de réglage 
fermé 

On établira encore des relations approximatives pour les fonctions de transfert du 
circuit de réglage fermé. Elles seront utilisées lors de l'étude du circuit de réglage de 
vitesse superposé. 
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Le circuit de réglage du courant d'induit fermé présente une petite constante de 
temps T/, définie par (voir § 8.3.2) : 

Tl = 1/Co1 = 2Tcm (11.30) 

Dans le cas présent, on a T]' = 3,33 ms. 
En ce qui concerne le comportement statique, on doit remarquer que le circuit de 

réglage du courant d'induit ouvert possède un comportement proportionnel (voir fig. 
11.9) bien que le régulateur soit du type proportionnel-intégrateur. Ceci est dû au fait 
que le système à régler présente un comportement dérivateur, selon l'observation faite 
au paragraphe 11.2.4. 

De la relation (11.25), on obtient, avec s -> 0, le facteur de transfert du circuit de 
réglage ouvert 

Ko = ϋ * < φ = 1 ^L ( 1 L 3 1 ) 
Tu φ 2 Tom 

Dans la deuxième expression, on a remplacé Tn- (par 11.23) et introduit la constante 
de temps mécanique équivalente selon (11.9). 

Pour le circuit de réglage fermé, on obtient avec une très bonne approximation 

GHs) - ^ (...32) 

avec 

Kl = — = (11.33) 
l + * 0 \ + 2Tcm/T^ 

En général, on a 2 T0JTln < 1, de sorte que l'on peut remplacer le facteur K\ par 1 
Pour la plupart des applications, cette approximation est admissible. Pour quelques cas 
spéciaux, il faut tenir compte du fait que le facteur de transfert K\ peut prendre des 
valeurs entre 0,9 et 0,99. Le circuit de réglage du courant d'induit ne reproduit donc 
pas exactement la valeur de consigne i0 en régime établi. Ce fait n'a cependant pas d'in
fluence sur le fonctionnement, car le régulateur de vitesse qui fournit, comme régula
teur superposé, la valeur de consigne i0 peut corriger cette petite différence. 

On va encore transformer la relation (11.29) pour G[m (s). On tire d'abord de 
(11.28) 

1 1 + sTi 
1 + Gio(s) = — = ^ - ^ = 

l-Gl(s) \-Kl + sTl 

1 1 + s T\ 

\-K\ \ + sTll{\-Kl) 

De (11.33), on obtient 

(11.34) 

X-Kl = 1 l—— - 2T0nITln (11.35) 
1 + 2T0JTln 

Ainsi, on tire 

s Tl s 2 T01 

1 Ki 2 Tom I Tm 

= STln (11-36) 
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Enfin on obtient, avec (11.8) pour Gim (s), la relation approximative 

GUs) = 
2ΤΡΛ l + *7i 1 

φK l + s7i( l + s r t ) i + sr/ 
(11.37) 

11.4 REGLAGEDEVITESSE 

11.4.1 Graphe de fluence 
Pour le circuit de réglage de vitesse, on peut établir le graphe de fluence qui est 

donné par la figure 11.11, où l'on a fait appel aux fonctions de transfert déterminées 
précédemment. Le régulateur possède la fonction de transfert 

GRn(O = 
s T1n 

(11.38) 

où le deuxième indice η indique l'appartenance au circuit de réglage de vitesse. 

G'imis) 

GRn(s) G'iis) 

-Gnmis) 

Fig. 11.11 Graphe de fluence du circuit de réglage de vitesse. 

11.4.2 Transformation du graphe de fluence 
Le couple résistant m intervient, d'une part directement sur la vitesse η par la 

fonction de transfert -Gnm (s) et d'autre part indirectement par l'intermédiaire du cou
rant d'induit ia. On peut réunir ces deux branches. A l'aide de (11.19), (11.20) et 
(11.37), on tire 

η = -[Gnm(s) - GUs) Gni(s)] m = 

1 

sT„ 
1 -

2 T î + s r : ι 
T1n l + s r i ( l + s r t ) 1 + ST; 

m (11.39) 

Comme on l'a déjà indiqué au paragraphe 11.3.5, le facteur 2 Tcm/T^ est en général 
très petit par rapport à 1. On peut donc négliger, avec une très bonne approximation, 
le deuxième terme dans la parenthèse carrée et l'on obtient 

1 
η ^ m = - Gnm(s) m (11.40) 

Ainsi, il est possible de réduire le graphe de fluence de la figure 11.11 en négli
geant la branche entre les nœuds m et /a. On obtient la forme représentée à la figure 
11.12. 
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ι GRn(S) G; ω Gni(s) 

Fig. 11.12 Graphe de fluence du circuit de réglage de vitesse simplifié. 

11.4.3 Détermination des constantes de temps du régulateur 
On remarque que le graphe de fluence de la figure 11.12 correspond au schéma 

bloc de la figure 7.19 valable pour le cas général, traité à la section 7.5. Pour la déter
mination des constantes de temps du régulateur, on peut donc se référer aux relations 
établies dans cette section. 

Pour le cas présent, on a avec (11.19) et (11.32) 

Gs(s) = Gm(S)GKs) = — î—- (11.41) 
sTm 1 + sT/ 

où l'on a posé K\ = 1. La petite constante de temps est donnée par 1}'. 
On suppose d'abord un flux d'induction constant et égal à la valeur nominale 

φ = 1. L'influence d'un flux d'induction φ inférieur à 1 sera discutée au paragraphe 
suivant. Avec φ= 1, on obtient de la relation générale (7.53) pour la composante pro
portionnelle du régulateur : 

^HL = l i n (H.42) 
T1n 2 Tl 

La constante de temps Tnn doit être choisie selon (7.59), afin d'obtenir une 
réaction rapide du régulateur par rapport à des perturbations (variations du couple 
résistant m). On tire 

Tnn = 4 7}' (11.43) 

Par conséquent, la constante de temps d'intégration devient 

Tm = 2 
Tl (TlY (11.44) 

Avec les données numériques indiquées au paragraphe 11.1.4, on obtient 
Tnn - 13,3 ms et T^n = 0,059 ms. La composante proportionnelle est très élevée, à 
savoir ΤηηΙΆη = 225. Elle amplifie considérablement les ondulations de la dynamo 
tachymé trique. Selon la qualité de cette dernière, il est éventuellement nécessaire d'in
troduire des filtres de lissage, qui évidemment réduiront la rapidité de réglage. 

Le choix de Tnn, selon la relation (11.43), implique l'emploi d'un filtre pour la 
valeur de consigne (voir § 7.5.4). Sa constante de temps est égale à Tnn = 13,3 ms. 

11.4.4 Influence d'un point de fonctionnement variable 
Au paragraphe précédent, on a supposé que le flux d'induction était constant, 

égal à φ = 1. Par contre, si le point de fonctionnement varie, en affaiblissant le champ 
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d'excitation (φ< 1), il est indispensable de tenir compte de ce phénomène lors de la 
détermination des constantes de temps du régulateur. 

Dans ce but, on doit étudier l'allure des réponses harmoniques du circuit de 
réglage ouvert. Dans la figure 11.13 sont indiquées les courbes φ/ω Tm pour φ= l, 
0,5 et 0,33, ainsi que 1/1(1 +jco 7}')l. La composante proportionnelle du régulateur 
PI peut toujours être déterminée à l'aide de la relation (7.53) avec φ = 1. On en tire, 
comme auparavant, Γη„/7ϊ„ = 225. En maintenant cette valeur constante, la réponse 
harmonique \Gno(] ω) I du circuit de réglage ouvert se déplace en fonction de φ. La 
constante de temps Tnn doit être choisie de manière à éviter un dépassement trop 
élevé dans le cas φ = 0,33. Dans l'exemple envisagé, on a pris Tnn = 40 ms. Ceci cor
respond à une pulsation de coupure l/Tnn qui est la moitié de la pulsation ω ! où 
\Gno (j Co1)I = 1 pour φ = 0,33. On constate qu'il n'est pas possible d'ajuster le régu
lateur de manière optimale. Dans le cas optimal, on a trouvé Tnn = 4 7} - 13,3 ms 
pour φ = 1. 

10"1 1 10 ΙΟ2 10 3 [ s - 1 ] 
ω 

Fig. 11.13 Réponses harmoniques du circuit de réglage de vitesse pour point de fonctionnement 
variable. 

On est donc contraint de choisir un compromis en tenant compte de tout le 
domaine de variation de φ. Même pour le cas φ = 1, la rapidité de réglage sera ralentie 
pour des variations du couple résistant, car on a maintenant Tnn = 12 T/. Ceci conduit, 
selon la figure 7.23, à un ralentissement du phénomène de réglage par rapport au cas 
optimal. Par contre, pour φ < 1, la rapidité de réglage se réduit par le fait que la pul
sation U1 diminue. Ce comportement variable par rapport au point de fonctionnement 
sera mis en évidence par les réponses indicielles représentées au paragraphe 11.4.7. 
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11.4.5 Régulateur adaptatif 
Pour un ajustement optimal des constantes de temps du régulateur en cas de 

point de fonctionnement variable (φ < 1), il s'avère nécessaire d'adapter la constante de 
de temps d'intégration Tin en fonction du flux d'induction φ. De la relation générale 
(7.53), on obtient pour la composante proportionnelle, avec φΦ\. 

1 T 
1 In-

τίη ι ψ τ; 
d'où l'on tire, avec la valeur optimale Tnn = 4 T/, 

{Tlf 
Άη = Ψ 

(11.45) 

(11.46) 

On doit donc varier la constante de temps d'intégration proportionnellement au 
flux d'induction φ. Cette grandeur n'est pas mesurable directement. Cependant, on 
peut déterminer ce signal à partir du courant d'excitation ie, en simulant la caracté
ristique d'aimantation du moteur à courant continu à l'aide d'un générateur de fonc
tions non linéaires (voir § 4.6.5). Le courant d'excitation est mesurable; on utilise la 
grandeur ie pour le réglage du courant d'excitation. 

Avec le signal de sortie du générateur de fonctions non linéaires, on obtient la 
tension Uy qui permet d'adapter la constante de temps d'intégration du régulateur 
adaptatif de la figure 4.20 (voir § 4.4.4). 

Le schéma de principe de la figure 11.14 montre schématiquement la disposition 
composée du régulateur adaptatif 1 et du générateur de fonctions non linéaires 2. 
Ainsi, il est possible d'obtenir des qualités de réglage optimales, indépendamment du 
point de fonctionnement, c'est-à-dire du flux d'induction φ. Cependant, l'emploi d'un 
régulateur adaptatif complique l'installation en augmentant son prix de revient. On 
fait donc appel à cette solution uniquement si l'on doit garantir des performances 
dynamiques très élevées en réglage de vitesse. 

ο ic 

Fig. 11.14 Schéma de principe du régulateur de vitesse adaptatif. 

11.4.6 Fonctions de transfert du circuit de réglage fermé 

Le graphe de fluence de la figure 11.12 permet d'établir la relation 

η = Gno (s) (nc -n)- Gnm (s) m (11.47) 

avec la fonction de transfert du circuit de réglage ouvert 

Gno(s) = GRn (s) G/(s) Gni(s) (11.48) 
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Ainsi, on obtient pour la vitesse : 

η = Gn(s)nc-Gnm(s)m (11.49) 

avec la fonction de transfert du circuit de réglage fermé par rapport à la valeur de con
signe 

GUs) = 
Ono(s) 

(11.50) 
l + Gno(s) 

et la fonction de transfert du circuit de réglage fermé par rapport au couple résistant 

Gnm(s) 
Gnm(s) 

l + Gno(s) 
Si l'on introduit 

Ono(s) 
\+sTn ψ 

sTin sTm 1 + sT/ 

on obtient avec (11.20), après quelques transformations élémentaires, 

Gn(S) = ^ -
\ + sTnn+s\T{nTmh)(\ + sTl) 

et 

Gnm(s) -
8(ΤϊηΙφ)(\ + 8Τ;) 

l + sTnn+s\TinTm/<p)(\ + sT;) 

(11.51) 

(11.52) 

(11.53) 

(11.54) 

-G'nm{s) \] 

Gfc(s) nc G'n(s) 
à η 

G; (s) 

Fig. 11.15 Graphe de fluence complètement réduit du circuit de réglage de vitesse. 

La relation (11.49) est représentée à la figure 11.15 par le graphe de fluence com
plètement réduit. Dans cette figure, on a aussi indiqué en pointillé la branche représen
tant le filtre pour la valeur de consigne, avec la fonction de transfert Gf0 (s) - 1/(1 + s Tnn). 

11.4.7 Réponses indicielles du circuit de réglage fermé 
Les réponses indicielles y'n (t) indiquant l'allure de la vitesse η lors d'une variation 

brusque de la valeur de consigne nc (sans tenir compte du filtre pour la valeur de con
signe) sont représentées à la figure 11.16. Ces courbes ont été calculées à l'aide d'un 
ordinateur, avec un programme qui calcule les réponses indicielles à partir des coeffi
cients de la fonction de transfert. On a pris en considération plusieurs points de fonc
tionnement. La courbe en trait plein est valable pour un fonctionnement à φ = 1 cons
tant et un ajustement optimal des coefficients du régulateur de vitesse (voir § 11.4.3). 
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Fig. 11.16 Réponses indicielles de la vitesse, lors d'une variation brusque de la valeur de consigne 
(sans filtre pour la valeur de consigne). 

Cette courbe est aussi valable pour un champ d'excitation variable, en utilisant un régu
lateur adaptatif. On constate un dépassement important. Par contre, les courbes en 
traitillé représentent les réponses indicielles pour un champ d'excitation variable, mais 
avec un régulateur à coefficients constants, selon le choix effectué au paragraphe 11.4.4. 
On constate une nette diminution de la rapidité de réglage. Par contre, le dépassement est 
moins important que dans le cas précédent. 

Ces courbes pour yn{t) ne sont valables que pour de très petites variations de la 
valeur de consigne (environ < 1%). Dans le cas contraire, les différentes limitations 
deviennent actives en impliquant une augmentation du temps de réglage. 

La figure 11.17 représente les réponses indicielles yn (t), compte tenu du filtre 
pour la valeur de consigne. Dans le cas du flux φ constant, le dépassement est réduit 
de manière remarquable en augmentant le temps de montée (voir sect. 7.5). Par contre, 
pour le cas du flux φ variable, le temps de réglage devient tellement grand que l'utili
sation d'un filtre pour la valeur de consigne est à déconseiller. 
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Fig. 11.17 Réponses indicielles de la vitesse, lors d'une variation brusque de la valeur de consigne 
(avec filtre pour la valeur de consigne). 
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Enfin, la figure 11.18 montre les réponses indicielles y'nm (t) indiquant l'allure de 
la vitesse η lors d'une variation brusque du couple résistant m. Comme dans les cas pré
cédents, on a représenté des courbes pour différents points de fonctionnement. On cons
tate que la rapidité de réglage diminue considérablement dans le cas d'un champ d'exci
tation variable avec régulateur à coefficients fixes (courbes en traitillé). 
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Fig. 11.18 Réponses indicielles de la vitesse, lors d'une variation brusque du couple résistant. 

On doit remarquer qu'une augmentation du couple résistant m provoque une 
diminution de la vitesse n, en raison du signe négatif présent dans la branche liant m 
et η sur le graphe de fluence de la figure 11.15. 

Les courbes ynm (t) sont valables pour une augmentation de Δ m d'environ + 1 . 
Pour une diminution de charge (Am < 0), le temps de réglage peut augmenter considé
rablement dans le cas d'un convertisseur de courant unidirectionnel, parce que le cou
rant d'induit ne peut pas devenir négatif. Par conséquent, le moteur à courant continu 
n'exerce transitoirement pas de couple de freinage. 





CHAPITRE 12 

ENTRAÎNEMENTS RÉGLÉS 
AVEC MOTEURS ASYNCHRONES 

12.1 INTRODUCTION 

12.1.1 Généralités 
Le moteur asynchrone n'est utilisé pour des entraînements réglés que depuis 

quelques années, malgré sa construction simple et robuste. La difficulté réside dans le 
fait qu'il est difficile et coûteux de produire une tension triphasée à fréquence variable. 

Grâce aux développements de l'électronique de puissance dans le secteur des con
vertisseurs de fréquence et spécialement dans le domaine de la commutation forcée 
(voir chap. XV. 16), il est aujourd'hui possible de réaliser des entraînements à vitesse 
variable en utilisant ce type de moteur. 

Cependant, il faut tenir compte du fait que les sources à fréquence variable sont 
assez complexes et que le prix total est plus élevé pour un moteur asynchrone avec con
vertisseur de fréquence et réglage que pour un entraînement avec moteur à courant con
tinu et un convertisseur de courant bidirectionnel. C'est principalement pour cette raison 
que l'emploi des entraînements réglés avec moteurs asynchrones reste limité à des cas 
spéciaux. 

Il existe une grande diversité, non seulement de montages des convertisseurs de 
fréquence utilisés, mais aussi de circuits de réglage et de commande. Une normalisation 
ne se dessine pas encore. 

Le développement de ce type d'entraînement n'a commencé qu'après 1960 envi
ron, bien que les premières études et essais aient déjà été effectués dans les années 
trente. Evidemment, à cette époque, l'électronique de puissance, ainsi que celle de ré
glage et de commande n'étaient pas assez développées pour maîtriser ces problèmes 
complexes. 

Ci-après, on décrira le schéma de principe des circuits de puissance et de réglage, 
en se limitant à un seul cas, qui sera ensuite analysé dans les sections 12.2 et 12.3. 

12.1.2 Schéma de principe 
Parmi les nombreuses possibilités à disposition pour le réglage d'un moteur asyn

chrone, on étudiera la variante d'un contrôle indirect du flux par le courant statorique. 
Le schéma de principe complet des circuits de réglage, y compris les circuits de puis
sance, est donné à la figure 12.1. 

Le moteur asynchrone 1 est alimenté par le convertisseur de fréquence 2. Ce der
nier est du type à circuit intermédiaire à tension continue. L'onduleur à commutation 
forcée est contrôlé par le régulateur du courant statorique 3, qui fonctionne comme ré-
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Fig. 12.1 Schéma de principe d'un entraînement réglé avec moteur asynchrone. 

gulateur à action à deux positions sur les trois phases du courant statorique. Pour plus 
de détails, on renvoie à la figure 6.21. 

Selon les caractéristiques statiques déterminées au paragraphe 10.3.12, on peut 
maintenir le flux statorique constant, en faisant varier le courant statorique en fonc
tion de la fréquence de glissement (voir fig. 10.10). Les circuits de réglage représentés à 
la figure 12.1 garantissent l'imposition correcte du courant statorique. 

La différence entre la valeur de consigne nc (affichée à l'organe de consigne 9) et 
la valeur mesurée η de la vitesse (fournie par la dynamo tachymétrique 10) est appli
quée à l'entrée d'un régulateur 8, de type PI. Son signal de sortie analogique donne la 
valeur de consigne/rc pour la fréquence de glissement (ou fréquence rotorique). Ce si
gnal peut être limité à des valeurs positives et négatives correspondant aux fréquences 
de glissement maximales admissibles. Par conséquent, on peut ainsi limiter la charge 
maximale du moteur asynchrone. 

La somme de η e t/ r c (en grandeurs relatives) donne la valeur de consigne pour la 
fréquence d'alimentation au stator Z80. Ce signal est porté à l'entrée du générateur de 
consigne triphasé 4. 

De plus, le signal analogique fTC est appliqué à l'entrée du générateur de fonc
tions non linéaires 7. Celui-ci prescrit la valeur de consigne pour le courant statorique 
/^. La caractéristique à réaliser est donnée par la figure 10.10. Cette disposition corres
pond au principe de l'imposition du point de fonctionnement par fonctions non linéai
res, indiqué au paragraphe 6.3.2 sous forme générale. 

La valeur de consigne I80 à l'entrée du générateur de consigne triphasé 4 est nor
malement égale à i'x. Cependant, une limitation de la tension statorique intervient par 
le moyen d'un amplificateur de réglage 11. Si la tension statorique (donnée par le si
gnal us) dépasse la limite wslim (fixée par le potentiomètre 12), le régulateur 11 dimi-
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nue, au travers du dispositif de formation de la valeur minimale 6, la valeur de consi
gne zsc pour le courant. On applique ici la limitation par séparation de deux régulateurs, 
présentée au paragraphe 6.2.3 de manière générale. Cependant, cette limitation n'entre 
en fonction que si la tension statorique a atteint la valeur nominale. A cause de cette 
limitation, le moteur asynchrone fonctionnera avec un flux statorique affaibli, dans le 
cas où la fréquence d'alimentation est/s > 1. Si ce domaine de fonctionnement n'est 
pas utilisé, on peut omettre la limitation de la tension statorique. 

Le générateur de consigne triphasé 4 donne les valeurs de consigne /c triphasées 
pour les courants de phase. Leur amplitude est proportionnelle à ix et leur fréquence 
proportionnelle à/sc. 

12.1.3 Principe de l'analyse des circuits de réglage 
Dans le cas présent, le système à régler est constitué du moteur asynchrone et du 

convertisseur de fréquence. 
Le circuit de réglage triphasé pour le courant statorique présente des régulateurs 

à action à deux positions (voir fig. 6.21). Ce système de réglage est donc non linéaire. 
De plus, son comportement ne permet pas une linéarisation pour de petites variations 
autour du point de fonctionnement. Le traitement de ce système de réglage au moyen 
de la fonction de transfert n'est donc pas possible. Pour une étude approfondie, on de
vrait faire appel à la théorie des circuits de réglage non linéaire du type plus ou moins, 
ou tout ou rien. 

Pour une estimation du comportement, on consultera la figure 6.22 où l'on a 
tracé une variation sinusoïdale de la valeur de consigne pour le courant. On constate 
que l'onde fondamentale du courant statorique peut suivre la valeur de consigne prati
quement sans retard. Effectivement, le réglage à deux positions permet une interven
tion très rapide. 

En première approximation, on peut supposer un circuit de réglage du courant 
statorique idéal, en négligeant les petits retards introduits. Ainsi, on peut supposer que 
le courant statorique est imposé en fréquence et en amplitude par la valeur de 
consigne /c. 

Se basant sur cette supposition, on doit déterminer le comportement du moteur 
asynchrone, c'est-à-dire l'allure de la vitesse η par rapport à un courant statorique im
posé. Les fonctions de transfert correspondantes seront déterminées à la section 12.2. 
Par la suite, on pourra étudier le circuit de réglage de vitesse, afin de déterminer les 
constantes de temps du régulateur. Dans cette étude, qui sera présentée à la section 
12.3, on devra tenir compte du petit retard en réalité introduit par les circuits de réglage 
du courant statorique. 

Par contre, on n'étudiera pas l'influence de la limitation de la tension statorique, 
en supposant que la fréquence d'alimentation ne varie que dans le domaine 0 < / s < 1. 

12.1.4 Données numériques 
Les études théoriques seront illustrées par des calculs numériques qui se basent 

sur les données suivantes : 

• moteur asynchrone : 
/ n = 50 Hz, ω η =314 8"1; 
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Xn = 2,50; xs = 2,61 ;rs = 0,04; xT = 2,61 ;rr = 0,05; 
TT = 0,166 s; Ti = 0,0137 s; Tm = 0,2 s. 

• régulateur de vitesse : Tnn = 0,166 s; T1n= 0,125 s. 

Ces données correspondent à un moteur asynchrone de puissance apparente no
minale Sn de 15 à 30 kVA, tension nominale Un = 220 V et vitesse nominale nn = 
1500 tours/min. 

12.2 FONCTIONSDETRANSFERT 

12.2.1 Généralités 
Dans la section 10.3, on a établi les équations différentielles pour la machine 

asynchrone. On adaptera ces équations au cas présent, où le moteur asynchrone com
pose le système à régler. Comme on l'a indiqué au paragraphe 12.1.3, on suppose que 
le courant statorique est imposé par les circuits de réglage triphasés. Par la suite, on ne 
considère que l'onde fondamentale du courant statorique, en négligeant les harmoni
ques provoquées par la pulsation de l'onduleur à commutation forcée. Ce courant est 
donc donné par 

i s
s = / s e j * s (12.1) 

où , 

#s = #so + JVs^n d/ (12.2) 
0 

avec/s, la fréquence d'alimentation relative au stator. 
On utilise de nouveau le système de coordonnées commun, tournant à la vitesse 

synchrone du champ tournant, exactement comme dans le paragraphe 10.3.9. On a 
donc # k = #s et d'après (10.41) 

/Jf= j , = i. (12.3) 

Le courant statorique est donc purement réel et égal à l'amplitude du courant triphasé. 

12.2.2 Equations différentielles à courant statorique imposé 
Lorsque le courant statorique est imposé, il n'est plus nécessaire de prendre en 

considération l'équation différentielle (10.56) qui donne une relation entre les gran
deurs statoriques. De l'équation (10.57), on tire par contre 

άψτ 
— = - ω η ( / γ 1 Γ + ]/τ4/Γ) (12.4) 
àt 

De l'équation (10.59), on obtient pour le courant rotorique 

I , = - ( Î r - ^ 4 ) 02.5) 

Si l'on introduit cette expression dans (12.4), l'équation différentielle pour φτ se 
transforme en 

àt 
[— + J / rWr- — *h's| (12-6) 
.Wr / χτ 
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En introduisant la constante de temps T1 =xTlconrT selon (10.76), on trouve 

d]£r 1 
— = [(I + j / r COnT1)^r - * h ' s ] 
àt Tx 

(12.7) 

En substituant iT selon (12.5) dans (10.58), on obtient pour le flux couplé au 
stator 

^s 
(xsXt-Xh)is + XhÉr 

(12.8) 

L'expression (10.60) pour le couple électromagnétique du moteur peut être 
transformée successivement à l'aide de (12.3) et (12.8) : 

rae = Im{^/S i s} = /s Im{iifs 

= zs φτβ 

xh . 
I8 Im {&T } = 

(12.9) 

compte tenu de φ* = φΤΟί -]φΤβ. 

12.2.3 Diagramme structurel 
Les équations (12.7), (12.9) et l'équation de mouvement (10.4) permettent de 

dessiner un diagramme structurel du moteur asynchrone avec courant statorique impo
sé. Celui-ci est représenté par la figure 12.2. 

Fig. 12.2 Diagramme structurel d'un moteur asynchrone avec courant statorique imposé. 

On constate une certaine simplification par rapport au diagramme structurel de 
la figure 10.9, valable pour le cas de la tension statorique imposée. 

Cependant, on remarque ici aussi que le système est non linéaire à cause de 
deux multiplications de grandeurs variables. En plus, le-flux couplé φτ est une gran
deur complexe. 

Pour déterminer les fonctions de transfert, on doit d'abord linéariser le système 
d'équations et le décomposer ensuite en parties réelle et imaginaire. 
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12.2.4 Linéarisation et décomposition du système d'équations 
Afin de linéariser le système d'équations, on doit introduire de petites variations 

autour d'un certain point de fonctionnement. Dans le cas présent, il s'agit de linéariser 
le produit de deux grandeurs variables. Sous forme générale, on obtient pour les varia
bles Λ: et y : 

ζ + Az = (x + Ax) (y + Ay) = xy +xAy +yAx + AxAy (12.10) 

Le produit AxAy de deux petites variations peut être négligé. Puisque ζ =xy, on tire 

Az = xAy +y Ax (12.11) 

Dans cette relation linéarisée, χ et y ne sont plus des variables, mais des paramètres in
diquant le point de fonctionnement autour duquel le produit a été linéarisé. 

Avec cette relation générale, on peut linéariser l'équation (12.7). Dans l'équation 
linéarisée, il est admis d'introduire la transformation de Laplace. Ainsi, on tire 

8ΤτΑφτ = - ( I + ] / Γ ω η Γ Γ ) Δ ψ Γ - ί ω η Γ Γ ψ Γ Δ / Γ +xhAis (12.12) 

En décomposant en parties réelle et imaginaire, on obtient les deux équations 

ίτωηΤτΑφτβ + ωηΤτφτβΑ/τ + xhAis 
ΑφΤΟί = (12.13) 

1 + 5 Ττ 

et 
Λ ω η Γ Γ Δ ψ Γ α + ω η Γ Γ ^ Δ / Γ 

Αφτβ = (12.14) 
1 + s Ττ 

De même, on peut linéariser l'équation (12.9) pour le couple électromagnétique. 
On tire 

Ame = ίΒΑψτβ ΨΓ^Δ/S (12.15) 
xT xT 

Les composantes φΤΟί et φΤβ du flux couplé au rotor déterminant le point de 
fonctionnement découlent de (12.7) avec d\jjT/dt=Q, d'abord sous forme complexe 

ΨΓ = XhU (12.16) 

1 + JZrCOnT1. 

Après décomposition en partie réelle et imaginaire, on tire 

1 
Φτα = 2"*h4 (12.17) 

l + (/ r co n 7;) 

et 
Φτβ = 2 Xh h (12.18) 

1 + ( / Γ ω η Γ Γ ) 2 

On remarque en particulier la relation 

— = - / Γ ω η Γ Γ (12.19) 
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12.2.5 Graphe de fluence 
A l'aide des équations (12.13), (12.14) et (12.15), on peut tracer le graphe de 

fluence donné par la figure 12.3, où l'on représente aussi l'équation de mouvement et 
la relation 

Δ/Γ = Δ/δ - An (12.20) 

Δ/s ο 

Fig. 12.3 Graphe de fluence d'un moteur asynchrone avec courant statorique imposé. 

On constate que ce système à régler possède deux entrées, à savoir la variation 
du courant statorique Ai8 et la variation de la fréquence statorique Δ/8. Par contre, il 
n'existe qu'une seule grandeur de sortie : la variation de la vitesse An. Comme gran
deur de perturbation intervient la variation du couple résistant Am. 

Le système possède deux boucles fermées. L'une relie les variations des compo
santes Δ φτα et Δ φΤβ du flux couplé rotorique et l'autre est due au fait que la varia
tion An de la vitesse intervient en contre-réaction à l'intérieur du système. 

On peut réduire le graphe de fluence de la figure 12.3. Dans un premier pas, on 
élimine la variable A\pm, en introduisant l'équation (12.13) dans (12.14). Après un 
bref calcul, on en tire 

Δψτβ = -
ω η Γ Γ ^ [ 1 - ( / Γ ω η Γ Γ ) +g7y]A/ r + / rconr r*hAf s 

(l + s r r )
2 + (/ r co n r r )

2 
(12.21) 

où l'on a pris en considération la relation (12.19) pour φΤβ/φΤΟί. 
En éliminant d'autres noeuds dans la figure 12.3, on obtient pour le graphe de 

fluence la forme intermédiaire représentée à la figure 12.4. 
Enfin, on peut encore éliminer le seul noeud interne ΑφΤβ. Ceci permet d'abou

tir à la forme complètement réduite du graphe de fluence donnée par la figure 12.5. 
Les expressions des fonctions de transfert introduites seront indiquées au paragraphe 
suivant. 

An 

12.2.6 Fonctions de transfert 
On obtient les fonctions de transfert définies par le graphe de fluence de la figu

re 12.5 après un calcul relativement long, dont on renonce à indiquer ici les différentes 
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Fig. 12.4 Réduction intermédiaire du graphe de fluence de la figure 12.3. 

étapes. Le résultat est le suivant : 

GZf(S) = 
1 - ( Λ ω „ Γ Γ ) + 5 7 ; 

1-(ZrCOnTV) + sTr + sT^[(\ + sTty + (/τωηΤτ)
2] 

(12.22) 

/ r 
G„t(s) = 2 — 

l + ( / r ω η T1)
2+ST1+ s2T^2 

+ s T U +sTiy + (fIœnTI)
2] 

(12.23) 

Gnm(s) 
(1 + 5 Γ Γ ) 2 + ( / Γ ω η Γ Γ ) 2 

^m 1 - ( / Γ ω „ Γ Γ ) +8ΤΓ + 8Τ^[(\ + 8Ττ)
2 + (/τωηΤτ)

2] 

(12.24) 

Dans ces relations, on a introduit la constante de temps mécanique équivalente 

, _ 1 + (ZrMnT,) *r 

(*h h) ω η Γ Γ 

(12.25) 

Cette constante de temps dépend de/ r et zs. Si le courant statorique est imposé en 
fonction de/ r , selon la relation (10.77), afin de maintenir le flux couplé au stator 

ο Am 

U - G°nm(s) 

Fig. 12.5 Graphe de fluence de la figure 12.3 complètement réduit. 
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constant à i//s = 1, on obtient 

C = — [i + (/rw„r;n — ^ 

avec Γ/ - σ TT [voir équation (10.76)]. 

(12.26) 

12.2.7 Propriétés des fonctions de transfert 
Le dénominateur des fonctions de transfert (12.22), (12.23) et (12.24) présente 

le terme 1 - (/ΓωηΓΓ) 2. Ce dernier devient négatif pour/ΓωηΓΓ > 1. Dans ce cas, les 
fonctions de transfert possèdent des pôles à parties réelles positives. Par conséquent, le 
système à régler présente lui-même un comportement instable pour/ r > 1/ωηΓΓ. La 
valeur limite pour/ r est relativement petite. Elle est dans tous les cas très inférieure à 
la fréquence de décrochage normale du moteur asynchrone. 

A première vue, ce comportement instable du moteur asynchrone semble assez 
étonnant. Cependant, ceci est dû au fait que le courant statorique is est imposé. Si ce 
dernier reste constant, le couple du moteur est une fonction de la fréquence de glisse
ment/ r. En effet, on tire à l'aide de (12.9) et (12.18) : 

rae = 
xh /Γ ω η T1 

χτ 1 + ( / Γ ω η Γ Γ ) 
(12.27) 

Cette relation est représentée par la figure 12.6 pour is = l/xs = constant. A titre 
de comparaison, on a aussi indiqué la courbe pour us = 1 = constant (à/ s = 1). On re
connaît que, pour i"s = constant, la fréquence de décrochage apparente est très faible 
(dans le cas représenté à/ r = 0,019). Elle correspond à la limite de stabilité/,. = 1/ωηΓΓ 

mentionnée ci-dessus. Cette fréquence de décrochage apparente est en général inférieu
re à la fréquence de glissement/rn au point de fonctionnement nominal. Ainsi, on tra
vaille presque toujours sur la partie de la courbe ayant une pente négative où le fonc
tionnement est instable. Il s'agit donc d'une instabilité statique. 

Les circuits de réglage doivent présenter une structure apte à stabiliser le moteur 
asynchrone instable (voir sect. 12.3). 

: constant (/s 

l/xs = constant 

0 0,02 0,04 0,06 0,08 0,10 

Fig. 12.6 Caractéristique statique d'un moteur asynchrone avec courant statorique imposé. 
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12.2.8 Réponses harmoniques 
A titre d'exemple, la réponse harmonique de G ^ (s), calculée par ordinateur, est 

représentée à la figure 12.7. Le système à régler pouvant être instable, on a choisi la re
présentation dans le plan complexe (diagramme de Nyquist). On constate une forte dé
pendance de ces courbes vis-à-vis du point de fonctionnement exprimé par la fréquence 
de glissement/,.. A marche nominale (fT = 0,0475), la réponse harmonique tourne 
pour de petites valeurs de ω en sens inverse des aiguilles d'une montre. Ce fait est ca
ractéristique d'un système ouvert instable. Pour ω > 15 s - 1 , la courbe tourne dans le 
sens normal. Ceci signifie que le système se stabilise pour des variations rapides. Ce fait 
simplifie la stabilisation, par les circuits de réglage, du système à régler instable. 

Jl 

0 

- j i 

- J 2 

- j 3 

- j 4 
- 2 - 1 0 1 2 

Fig. 12.7 Réponses harmoniques de la fonction de transfert G^f (s). 

12.3 RÉGLAGE DE VITESSE 

12.3.1 Graphe de fluence 
En tenant compte du graphe de fluence complètement réduit du système à régler 

de la figure 12.5, on peut établir le graphe de fluence des circuits de réglage de vitesse, 
en se basant sur le schéma de principe de la figure 12.1. Ce graphe de fluence est repré
senté à la figure 12.8. 

Les retards du circuit de réglage du courant statorique sont négligés, comme on 
l'a déjà mentionné au paragraphe 12.1.3. De même, on suppose que le générateur de 
consigne triphasé ne comporte aucun retard, c'est-à-dire que l'on a Δ/8 = Aisc et 
AZs = AZ8C. 

10 5 
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An- o-

Δ/7 

Fig. 12.8 Graphe de fluence des circuits de réglage de vitesse. 

La caractéristique du générateur de fonctions non linéaires qui donne la valeur 
de consigne Z80 en fonction de/ r c est donnée par la relation (10.77), où l'on doit poser 
*s = *'sc et/ r=/ r c , d'où 

*s \ l+( / rc^ n r r ' )
2 

(12.28) 

Cette fonction doit être linéarisée en introduisant le facteur de transfert K1. On 
peut déterminer ce facteur de transfert en dérivant la relation (12.28) par rapport à 
/ r c . On tire 

K = di^ = /rc^n | / ΐ + (ΛοωηΓΓ ')Τ T?-T't
2 ^ ^ 

d/rc *s ] 1+(/Γοωη7-Γ)
2 [l + (/rcwn7V')2]2 

Le facteur de transfert Kf dépend fortement du point de fonctionnement donné par 

Fig. 12.9 Facteur de transfert K( du générateur de fonctions non linéaires. 
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/ r c . Dans la figure 12.9, on a représenté K( en fonction de/ r c . On rappelle que la dé
pendance entre /sc = is et / r c = / r découle de la figure 10.10. 

La fonction de transfert du régulateur de vitesse est GRn(s). Le type de régula
teur à employer sera déterminé ultérieurement. 

Le graphe de fluence de la figure 12.8 est encore complété par les branches re
présentant l'influence de la vitesse qui intervient, selon le schéma de principe de la fi
gure 12.1, d'une part à l'entrée du régulateur et d'autre part sur la formation de la va
leur de consigne/se. 

D découle de la figure 12.8 qu'il existe deux branches de rétroaction partant de 
An : une branche de réaction positive (branche avec facteur de transfert 1) pour for
mer Δ/sc = A/rc + A/? et une branche de contre-réaction (branche avec facteur de 
transfert -1) pour former l'écart de réglage An6 = Anc - An. Bien qu'il existe deux 
boucles, on n'a qu'un seul régulateur GRn(s) avec lequel on peut influencer le compor
tement de ces circuits de réglage. 

12.3.2 Transformation du graphe de fluence 
Pour l'analyse du circuit de réglage de vitesse, il est avantageux de transformer le 

graphe de fluence de la figure 12.8, en éliminant la boucle de réaction positive et en 
rassemblant les deux branches en parallèle. Avec Af50 = AfTC + An, on tire de la figure 
12.8: 

An = Gïf(s) (Afn + An) + KtG% (s) AfTC - G°nm (s) Am (12.30) 

Si l'on met en évidence An, on obtient 

An = Gnf(s)AfTC - Gnm(s)Am 

où l'on a introduit les fonctions de transfert équivalentes 

GZf(s) + K1,GSj(S) 

et 

Gnf(s) 

Gnm(s) 

I-GZf(S) 

G^m(S) 

(12.31) 

(12.32) 

(12.33) 
1 -GZf(s) 

Il est ainsi possible de réduire le graphe de fluence à la forme représentée par la 
figure 12.10. On a maintenant la configuration d'un circuit de réglage simple. 

Am 
ο 

•Gnm(s) If 

Ana ο-

Ι An6 GRn(s) AfTC Gnf{s) 

Fig. 12.10 Réduction du graphe de fluence de la figure 12.8. 
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12.3.3 Fonctions de transfert équivalentes 
Puisque G%f(s) est donné par l'équation (12.22), on a 

sT^[(\ + sTT)2+(fTconTT)2] 
1-Gïf(s) = 

1 - ( / Γ ω η Γ Γ ) 2 + sTr+ sK[(l + sTT)
2 + ( / Γ ω η Τ ; ) 2 ] 

(12.34) 
Le dénominateur de cette expression constitue aussi le dénominateur de Gn/(s), Gni (s) 
et Gnm (s) [voir équations (12.22), (12.23 et (12.24)]. Ce dénominateur commun se 
simplifie donc dans les fonctions de transfert (12.32) et (12.33). Pour ces dernières, on 
obtient après quelques transformations : 

Gnf(s) = 
κ; + \ + (κ;-\)(/τωηττ)

2 + 8(κ;+\)ττ + 82τ?κ;ΐ2 

sT^[(l + sTT)
2 + (frœnTTf] 

et 

Gnm(s) -
STn, 

Pour l'abréviation de l'écriture, on a introduit 

Kl = 2 K1 ^ 
1er 

(frc^n)\T
2-T;2) 

[l + ( / r c ^ n r r ) 2 ] [ l + (/ rcCOnr;)2] 

(12.35) 

(12.36) 

(12.37) 

Les coefficients Kjet Tjn dans la fonction de transfert (12.35) dépendent du 
point de fonctionnement exprimé par la valeur de consigne de la fréquence rotorique 
/ r c . Leur allure en fonction de/ r c est indiquée à la figure 12.11. 

On remarque que la fonction de transfert Gnf(s) présente un comportement sta
ble, car les racines de (1 + sTT)2 + (f r(oni r)

2 = 0 possèdent toujours des compo
santes réelles négatives. La présence de la réaction positive (branche entre An et A/sc 

dans le graphe de fluence de la figure 12.8) est à l'origine de la stabilisation du système 
à régler instable. 

ι — — ι — — ι — — r 
-0,24 -0,18 -0,12 -0,06 0,06 0,12 

T 

0,1ί 0,24 

Fig. 12.11 Coefficients K\ et T^n en fonction du point de fonctionnement. 
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12.3.4 Etude du circuit de réglage ouvert 
Les réponses harmoniques des fonctions de transfert Gnf(s) et Gnm (s) sont re

présentées à la figure 12.12. Il s'agit d'approximations par droites. Pour la construc
tion, on doit calculer numériquement les racines du dénominateur et du numérateur 
de la fonction de transfert (12.35), en résolvant des équations quadratiques en s. On 
obtient ainsi les pulsations de coupure de la réponse harmonique. 
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Fig. 12.12 Réponses harmoniques des fonctions de transfert équivalentes. 

On constate que la fréquence rotorique / r possède une influence très importante 
sur l'allure de la réponse harmonique, en particulier pour des valeurs de ω > 10 s - 1 , 
c'est-à-dire dans le domaine intéressant la stabilisation du circuit de réglage. 

Pour la marche à vide (fT = 0), on tire de (12.35), avec Kl= 0, 

Gn/(s) 
/ r = 0 sT^(l + sTT) 

(12.38) 

Par contre, pour la marche à charge nominale (fr =fm = 0,0475), on déduit de la figure 
12.12 l'approximation 

Gnf(s) a - L (12.39) 
JT Jm s*m 

Cette relation n'est pas valable dans tous les cas et il s'avère nécessaire de la vérifier de 
cas en cas, selon les données numériques de K/, T^n et TT. 
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12.3.5 Stabilisation du circuit de réglage 
La stabilisation du circuit de réglage avec un régulateur standard de type PI ou 

PID5 ayant des constantes de temps fixes, est très difficile à cause de la forte dépen
dance de la fonction de transfert vis-à-vis du point de fonctionnement. 

Le point de fonctionnement le plus défavorable en ce qui concerne la stabilité 
est la marche à vide. Dans ce cas, on aurait besoin d'un régulateur PID avec la fonction 
de transfert 

(\ + sTnn)(\ + sTyn) 
GRn(s) = (12.40) 

Ainsi on obtient, pour la fonction de transfert du circuit de réglage ouvert 

(l + sTnn)(l+sTyn) 1 
Gno(s) = GRn(s) Gnf(s) = 

sTin sT^(l + sTT) 

(12.41) 

Avec la constante de temps TYn, on peut compenser TT. Ensuite, il faut choisir Tnn et 
T1n de manière à obtenir une intervention rapide du régulateur (voir sect. 7.5). 

Par contre, pour le point de fonctionnement à charge nominale, on obtient par 
la fonction de transfert (12.39) et le régulateur PID avec Tyn = Tx : 

(\ + sTnn)(\+sTT) 1 
Gno(s) = — (12.42) 

s I1n s 7m 

Cette expression possède pour s -* °° une asymptote Gno (s) = T11nTxJT1nT^ = 
constante > 1. Cette allure de la fonction de transfert est à éviter dans tous les cas parce 
que le circuit de réglage serait hautement instable en raison de l'existence des petites 
constantes de temps que l'on a négligées jusqu'ici. 

Pour obtenir une stabilisation satisfaisante pour le fonctionnement à charge no
minale, il est nécessaire d'utiliser un régulateur PI. Avec la fonction de transfert 

1 4- s Tun 
GRn(s) = — — ^ (12.43) 

s Tïn 

on a pour le point de fonctionnement nominal (fx = 0,0475) 

l + s i n „ 1 , 
Gno(s) = — —γ (12.44) 

S 1 \ n S lm 

Les constantes de temps Tnn et Tm déterminent la rapidité du circuit de réglage. 
Avec ce régulateur PI, on obtient en marche à vide la fonction de transfert du 

circuit de réglage ouvert 

1 + χΓη„ 1 , 
Gno(s) = — — (12.45) 

ST1n SK(H-STx) 

Dans le domaine des valeurs de s = jco qui sont déterminantes pour la stabilité, on 
constate une asymptote proportionnelle à 1 /s2, indiquant un comportement à la limite 
de stabilité (comportement non amorti). Dans la pratique, on utilise un régulateur PI, 
tout en s'accommodant du comportement non amorti en marche à vide. 
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12.3.6 Détermination des constantes de temps du régulateur 
La détermination des constantes de temps du régulateur PI se fait à l'aide des ré

ponses harmoniques indiquées à la figure 12.13. La composante proportionnelle 
Tnn/Tin est d'abord fixée de façon telle que I Gno (jco) I = 1 tombe dans le domaine de 
ω = coi dans lequel les petites constantes de temps ne menacent pas encore la stabilité. 
On a jusqu'à présent négligé ces petites constantes de temps. Elles sont surtout intro
duites par le circuit de réglage du courant statorique. On peut les estimer à quelques 
ms. Pour avoir une certaine sécurité, on fixe coi =100 s"1. Cela implique une compo
sante proportionnelle du régulateur PI de Tnn\T-m = 1,33 (voir fig. 12.13). 

Fig. 12.13 Réponses harmoniques du circuit de réglage de vitesse ouvert. 

La constante de temps Tnn est choisie égale à T1. Ainsi, la réponse harmonique 
I G„0(jco)l ne présente pas de pente supérieure à 2 (en valeur absolue) sur une large 
gamme de co, même pour le point de fonctionnement critique de la marche à vide à 
/r = 0. 

Avec Tn„ = T1 = 0,166 s, la constante de temps d'intégration devient 
7 i W =r n n / l ,33 = 0,125s. 

Pour des faibles charges, c'est-à-dire pour de petites valeurs de/ r , en particulier 
pour/ r = 0 (marche à vide), le circuit de réglage est à la limite de stabilité ou mal 
amorti. Cependant, cette instabilité n'est pas très dangereuse. Lorsque la fréquence 
rotorique/r augmente à cause d'une oscillation, l'amortissement du circuit de réglage 
augmente et l'amplitude de l'oscillation reste relativement modeste. 

12.3.7 Régulateur adaptatif 
Avec un régulateur adaptatif, on pourrait réaliser une stabilisation convenable 

pour tous les points de fonctionnement. Dans ce but, on ne doit pas seulement faire 
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varier les constantes de temps du régulateur, mais aussi sa structure. D'un régulateur 
PID pour/ r = 0, on passe progressivement à une structure PID avec circuits de lissage 
pour aboutir à charge nominale à une structure PI. Ce régulateur adaptatif est repré
senté schématiquement à la figure 12.14. L'adaptation se fait avec le propre signal de 
sortie / r c du régulateur de vitesse. Il est évident que la réalisation de ce régulateur de
vient assez complexe; on ne l'utilisera que dans des cas exceptionnels pour lesquels il 
faut garantir des exigences dynamiques élevées. 

-O /rc 

Fig. 12.14 Régulateur de vitesse adaptatif. 

12.3.8 Fonctions de transfert du circuit de réglage fermé 
Le graphe de fluence de la figure 12.10 peut être réduit sous la forme représen

tée à la figure 12.15. Les fonctions de transfert du circuit de réglage fermé sont 

Gno(s) 

et 

Gn(S) = 

Gnm(s) = 

\+Gno(s) 

Gnm(s) 

\+Gno(s) 

La fonction de transfert Gno(s) est indiquée au paragraphe 12.3.5. 

(12.46) 

(12.47) 

Am 

-G'nm(s)" 

Cn(S) 

Anr ο i» 6 An 

Fig. 12.15 Graphe de fluence complètement réduit des circuits de réglage de vitesse. 

12.3.9 Réponses indicielles du circuit de réglage fermé 
Pour déterminer les réponses indicielles du circuit de réglage fermé, on peut cal

culer avec des expressions approximatives pour Gno (s), afin de faciliter la transforma
tion de Laplace inverse. De la figure 12.13, on obtient des approximations numériques 
(valables pour le cas d'un régulateur non adaptatif). Pour/r = 0,0475 on a 

1 + s 0,143 
Gno (s) = 

s2 1,43-10"3 (12.48) 
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et pour/r = 0,005 

1 + s 0,0094 
Gno(s) = 

s2 1,11-10" 
(12.49) 

Les figures 12.16 et 12.17 représentent les réponses indicielles yn (t) pour une va
riation de la valeur de consigne An0 et y'nm (t) pour une variation du couple résistant 
Am. Les courbes ont été calculées par ordinateur. On remarque clairement le mauvais 
amortissement pour/r = 0,005. 
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Fig. 12.16 Réponses indicielles de la vitesse, lors d'une variation brusque de la valeur de consigne. 

τ ω 
' nm 

0,14 

0,12 

0,10 

0,08 

0,06 

0,04 

0,02 

0 

0,02 

0,04 

0,06 

0,08 

0,10 

Λ 
/ \ 

\ 

L 
r ^ ί 

[^ 

1 
/ 

\ / 

\J \J 

^ 

u-
^ 0 , 0 0 5 

I 

0,475 

/ „ 
/ ^ 

0,1 0,2 0,3 0,4 
t 

0.5 0,6 0,7 [s] 

Fig. 12.17 Réponses indicielles de la vitesse, lors d'une variation brusque du couple résistant. 
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Ces courbes ne sont valables que pour de petites variations, à cause de la grande 
dépendance de la fonction de transfert vis-à-vis du point de fonctionnement. On cons
tate aussi que le temps de réglage, lors d'une variation du couple résistant Am, est as
sez élevé. On peut attribuer ce fait à la constante de temps T^n = 0,166 s du régulateur 
de vitesse. Cette valeur est plus élevée que la valeur optimale Tnn = 21 ω χ = 0,02 s. 

12.3.10 Réglage orienté par rapport au flux 
Les circuits de réglage de vitesse étudiés dans ce chapitre sont relativement sim

ples à réaliser. Par contre, comme on l'a constaté, les performances dynamiques sont 
plutôt mauvaises. Dans des cas particuliers, exigeant des performances dynamiques éle
vées, on doit faire appel à d'autres principes de réglage. 

Pour le moteur asynchrone, on obtient des résultats comparables, voire meilleurs 
que dans le cas du réglage de moteurs à courant continu, en réglant les grandeurs des 
axes α, β dans le système de coordonnées tournant à la vitesse synchrone. Ceci impli
que la réalisation de la transformation de coordonnées. En orientant le système de 
coordonnées par rapport au flux statorique ou au flux rotorique, on peut intervenir 
séparément sur le flux et sur le couple électromécanique. Ainsi, la rapidité de réglage 
est très élevée. 

Cependant, ce procédé de réglage, appelé réglage orienté par rapport au flux, exige 
en plus la détermination directe ou indirecte du flux dans la machine asynchrone. 
Pour ces raisons, la réalisation pratique des circuits de réglage concernés devient très 
complexe. Le réglage orienté par rapport au flux n'est donc utilisé que dans des cas 
exceptionnels, où des performances très élevées doivent être atteintes. 





CHAPITRE 13 

ENTRAÎNEMENTS RÉGLÉS 
AVEC MOTEURS SYNCHRONES 

13.1 INTRODUCTION 

13.1.1 Généralités 
Le moteur synchrone, comme le moteur asynchrone, n'est utilisé que depuis 

quelques années pour les entraînements réglés. En effet, il nécessite également un con
vertisseur de fréquence pour faire varier sa vitesse. Grâce aux propriétés particulières 
de la machine synchrone, on peut faire appel à des convertisseurs de fréquence à com
mutation naturelle, qui sont plus simples du point de vue du montage et du fonction
nement que les convertisseurs de fréquence à commutation forcée. Malgré cela, le 
moteur synchrone n'est compétitif avec le moteur à courant continu que dans des 
applications particulières, par exemple pour des puissances élevées. 

Un autre domaine d'application très intéressant du moteur synchrone à vitesse 
variable est donné par les entraînements multiples, demandant un synchronisme absolu, 
par exemple pour les machines textiles. Ces installations comportent un grand nombre 
de moteurs synchrones d'une puissance nominale de quelques kW. Les moteurs sont 
alimentés par un seul convertisseur de fréquence à commutation forcée. Ils tournent à 
la même vitesse, selon la fréquence imposée. Cette disposition permet d'éviter des 
arbres de transmission mécaniques avec des engrenages. Ainsi, on aboutit à une solu
tion globale économique. 

On peut constater une certaine normalisation, au moins en ce qui concerne les 
circuits de puissance. Par contre, on trouve des circuits de réglage et de commande 
assez différents; on utilise ici aussi des circuits de réglage en cascade. 

Le principe des entraînements réglés au moyen de moteurs synchrones est déjà 
connu depuis les années trente. Cependant, la réalisation n'a été possible qu'à partir de 
1960 environ, grâce aux développement de l'électronique de puissance et de celle de 
réglage et de commande. Le développement et le perfectionnement de ce type d'en
traînements se fait parallèlement à celui des entraînements réglés par moteurs asyn
chrones. 

En ce qui concerne les deux variantes présentées à la section 9.4, on se limitera 
à une étude plus approfondie du moteur à convertisseur de courant, c'est-à-dire du 
moteur synchrone alimenté par un convertisseur de fréquence à circuit intermédiaire 
à courant continu. Les paragraphes suivants présenteront le schéma de principe, ainsi 
que la description du fonctionnement. Les caractéristiques statiques de ce type d'en
traînement sont fortement liées à la commande du convertisseur de fréquence. On 
déterminera ces caractéristiques statiques à la section 13.2. Les sections 13.3 à 13.5, 
par contre, seront consacrées à l'étude de cet entraînement du point de vue du réglage. 
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13.1.2 Schéma de principe 
Le schéma de principe d'un moteur à convertisseur de courant est représenté à 

la figure 13.1. Le moteur synchrone 1 est alimenté par le convertisseur de fréquence 
composé d'un convertisseur de courant 2a, commuté par le réseau d'alimentation, et 
d'un convertisseur de courant 2b, commuté par la machine synchrone. Ces deux con
vertisseurs de courant sont couplés par le circuit intermédiaire à courant continu (voir 
sect. XV. 11.3). Le convertisseur de courant 2 a fonctionne normalement en redresseur 
et le convertisseur de courant 2 b en onduleur. Le convertisseur de courant 2 a est com
mandé par le dispositif de commande de gâchettes 3, dont la tension de commande ucm 

est fournie par le régulateur du courant du circuit intermédiaire 4. Celui-ci est influencé 
par la différence entre la valeur de consigne izc et la valeur mesurée /z du courant conti
nu dans le circuit intermédiaire. Le courant continu iz est une mesure pour le courant 
statorique. La valeur de consigne izc provient du dispositif de commutation 12, tandis 
que la valeur réelle (valeur mesurée) iz est fournie par le transformateur de courant tri
phasé avec redresseur 5. 

7, «. 
16 •—' kl 

14 

12b / , 

4> 
12d 

Οι 12c 

12a 

* l · 9 

:£ 
13 h 

ι c m e κ 

- @ -

Fig. 13.1 Schéma de principe d'un moteur à convertisseur de courant. 

L'excitation du moteur synchrone est garantie par le convertisseur de courant 6, 
qui est commandé par le dispositif de commande de gâchettes 7. Le régulateur du cou
rant d'excitation 8 élabore la différence entre la valeur de consigne /ec, fournie par le 
générateur de fonctions non linéaires 13, et la valeur mesurée ie, qui est également 
obtenue par un transformateur de courant avec redresseur 9. 

Le convertisseur de courant 2b, fonctionnant normalement en onduleur, est com
mandé par le dispositif de commande 10 en fonction de la position de la roue polaire 
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du moteur synchrone. Cette dernière est donnée par le capteur 11. Les impulsions 
d'allumage sont fournies avec un angle de retard d'allumage ap constant par rapport 
à la roue polaire. Cet angle est différent pour le fonctionnement en moteur et en géné
ratrice. Ce changement se fait à l'aide du signal logique cMG. 

Ce signal découle du dispositif logique 12 a en fonction de la valeur de consigne 
globale zc. Des valeurs positives de cette valeur de consigne impliquent un fonctionne
ment en moteur, et des valeurs négatives un fonctionnement en génératrice. Cependant, 
le changement du signal cMG ne peut avoir lieu que si le courant est nul dans la machine 
synchrone. Par conséquent, la valeur mesurée zz du courant dans le circuit intermédiaire 
intervient aussi sur le dispositif logique 12a et permet d'imposer le changement unique
ment à courant nul. 

Puisque le courant continu dans le circuit intermédiaire ne peut être que positif, 
il faut que la valeur de consigne zzc soit aussi positive en régime établi. Le dispositif 
logique 12a intervient donc également sur les commutateurs de signaux analogiques 
12b et 12c. Ce dernier est combiné avec un amplificateur inverseur 12d. La commuta
tion se fait de sorte que l'on ait zzc = zc pour le fonctionnement en moteur et zzc = -z'c 

pour le fonctionnement en génératrice. 
La valeur de consigne zec pour le courant d'excitation est formée, comme on 

l'a déjà mentionné, par le générateur de fonctions non linéaires 13. Celui-ci est influencé 
par la valeur de consigne globale zc et la caractéristique doit être déterminée de sorte 
que le flux statorique \ps du moteur synchrone reste constant. 

La valeur de consigne globale ic est fournie par le régulateur de vitesse 14, qui 
est superposé aux circuits de réglage du courant dans le circuit intermédiaire et du cou
rant d'excitation. La valeur réelle η de la vitesse est mesurée à l'aide de la dynamo 
tachymétrique 15. 

Enfin, on doit encore mentionner la logique de démarrage 16. Elle intervient sur 
le régulateur de courant 4 et garantit le fonctionnement particulier pendant le démar
rage, décrit au paragraphe 13.1.4. 

13.1.3 Fonctionnement du moteur à convertisseur de courant 
Le principe de fonctionnement du moteur à convertisseur de courant découle de 

la figure 13.2. On a représenté (en grandeurs relatives) les tensions simples ua, wb et uc 

aux bornes de l'enroulement triphasé du stator de la machine synchrone, le courant 
continu iz du circuit intermédiaire et les trois courants alternatifs I 1 ,1 2 et I3 de l'on
duleur (convertisseur de courant 2b de la figure 13.1). Les courants I1, Z2 et Z3 sont 
définis positifs en direction de l'onduleur. Par contre, les courants statoriques za, Ẑ  et 
zc sont définis positifs en direction du moteur. Par conséquent, ces courants sont en 
opposition de phase (Z1 = -za , Z2 = -zb et Z3 = -zc). En outre, la figure 13.2 contient 
l'allure de la puissance active ρ transmise par l'onduleur, ainsi que le couple électro
magnétique me du moteur synchrone. 

Dans la figure 13.2, on a pris en considération le phénomène de la commutation 
naturelle. Celui-ci est très important pour le fonctionnement du moteur à convertisseur 
de courant. L'angle d'empiétement μ dépend du courant zz qui est à commuter et de la 
réactance de commutation coZ,c. Cette dernière est donnée par la réactance impulsion
nelle de la machine synchrone pour le court-circuit biphasé. Avec une bonne approxi
mation, on peut calculer cette réactance avec une valeur moyenne comprise entre 
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Fig. 13.2 Fonctionnement du moteur à convertisseur de courant. 

les valeurs des deux réactances subtransitoires x^ et xq dans les axes direct et 
transverse. 

La tension composée Uc, déterminante pour la commutation, est proportionnelle 
à la vitesse de la machine synchrone et varie donc proportionnellement à la fréquence. 
Quant à l'angle d'empiétement, avec \Jl U0= ω \/3 υη/ωη , on obtient, pour un circuit 
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de commutation purement inductif (voir sect. XV.6.2), 

Id 2 co Lc Iz 

COs(U11+μ) = cos α π — — = COSa11 = 

2 cjn L0 Iz 

= cosan (13.1) 
& Un 

L'angle d'empiétement μ ne varie pas avec la fréquence, c'est-à-dire avec la pul
sation co. Cependant, aux basses fréquences (au-dessous de quelques Hertz), il n'est 
plus admissible de négliger la résistance ohmique dans le circuit de commutation. Dans 
ce cas réel, l'angle d'empiétement augmente rapidement pour de petites valeurs de la 
pulsation co. La commutation parfaite de l'onduleur par la machine synchrone n'est 
donc plus garantie aux basses fréquences. Un fonctionnement à des vitesses inférieures 
à 5 à 20% environ de la vitesse nominale n'est pas possible. Pour le démarrage à partir 
de l'arrêt, il faut prendre des mesures particulières; on l'expliquera au paragraphe 
suivant. 

Comme on le voit à la figure 13.2, l'onde fondamentale du courant alternatif de 
l'onduleur est retardée d'un angle ιφ. En négligeant le phénomène de la commutation, 
on a V = ^n, o u α π e s t l ' a ngl e de retard d'allumage de l'onduleur. En tenant compte 
de l'empiétement, on a, avec une bonne approximation, ιφ = α π 4- μ/2 (voir sect. XV.9.4). 

Le courant statorique du moteur synchrone is est opposé au courant alternatif 
de l'onduleur. L'onde fondamentale du courant statorique est donc déphasée d'un 
angle φ = 180° - ιφ. Elle est en avance par rapport à la tension. Ceci correspond au 
fonctionnement en moteur surexcité de la machine synchrone. 

Eu égard au fonctionnement en onduleur, il n'est donc pas possible de faire tra
vailler le moteur synchrone avec un déphasage quelconque entre courant et tension 
statorique. En particulier, on ne peut pas travailler avec un cos φ - 1. Puisque le cos φ 
doit être inférieur à 0,90 environ, il s'avère nécessaire de surdimensionner le moteur 
synchrone ainsi que le convertisseur de fréquence. 

A la figure 13.2, on a encore indiqué la valeur instantanée de la puissance active 
transmise par l'onduleur. Cette dernière est égale à 

ρ = wa I1 4- ub i2 + uc Z3 (13.2) 

La puissance active n'est donc pas constante et la valeur moyenne est négative. Ceci 
indique que la puissance active est dirigée de l'onduleur vers le moteur synchrone. 

En négligeant les pertes statoriques du moteur synchrone, qui sont en général très 
petites, la puissance interne de la machine synchrone est px- -p. Avec une vitesse cons
tante du rotor (sans oscillations), on obtient pour le couple électromagnétique, 

P\ P 
me = — = - - (13.3) 

η η 

L'allure de cette grandeur est aussi indiquée à la figure 13.2. Le couple électro
magnétique me présente donc des pulsations dont la fréquence est le sextuple de la 
fréquence d'alimentation. Ces pulsations sont dues au fait que les courants statoriques 
présentent une allure quasiment rectangulaire. Elles se manifestent de manière défavo
rable, surtout aux basses vitesses. 
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13.1.4 Démarrage 
Comme on l'a mentionné, la commutation de l'onduleur par le moteur synchrone 

n'est plus possible à faibles vitesses. Pour le démarrage à partir de l'arrêt jusqu'au domaine 
de vitesse garantissant un fonctionnement normal, il faut prendre des mesures particu
lières. Il existe un procédé ne réclamant pas de moyens supplémentaires, du point de 
vue des circuits de puissance. Il est caractérisé par la pulsation du courant au circuit 
intermédiaire. Dans ce cas, il n'y a qu'à intervenir sur le mode de contrôle du conver
tisseur de courant commuté par le réseau d'alimentation. Le principe de cette interven
tion est représenté à la figure 13.3. 

On évite le phénomène d'empiétement dans l'onduleur en bloquant le courant 
continu iz au circuit intermédiaire, juste avant le passage du courant statorique d'une 
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Fig. 13.3 Fonctionnement du moteur à convertisseur de courant avec pulsation du courant au 
circuit intermédiaire pendant le démarrage. 
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phase à une autre. Dans ce but, le convertisseur de courant 2a, commuté par le réseau 
d'alimentation (voir fïg. 13.1), doit être commandé en régime onduleur. Le courant au 
circuit intermédiaire diminue rapidement et, par conséquent, le courant statorique dimi
nue également. Tous les thyristors de l'onduleur se bloquent à l'instant où les courants 
s'annulent. Après un petit laps de temps sans courant, garantissant le blocage des thy
ristors, on augmente de nouveau le courant iz au circuit intermédiaire en allumant 
simultanément les thyristors de l'onduleur correspondant aux phases statoriques qui 
doivent conduire le courant. 

Selon ce procédé, le courant statorique passe donc d'une phase à l'autre avec un 
bref temps mort. 

La valeur instantanée de la puissance active ρ et du couple électromagnétique 
me tombe temporairement à zéro (voir fig. 13.3). On obtient donc des pulsations du 
couple électromagnétique me très prononcées, avec une diminution de sa valeur moyenne. 
Cette réduction peut être compensée partiellement, en ajustant le déphasage 1φ de 
l'onde fondamentale du courant alternatif de l'onduleur à 180°. 

Le procédé de la pulsation du courant au circuit intermédiaire peut être appliqué 
seulement si l'on peut démarrer avec un couple réduit. Pour des conditions de démar
rage plus exigeantes, il s'avère indispensable de faire passer le courant statorique sans 
interruption d'une phase à l'autre. Dans ce but, il faut faire appel à un onduleur à com
mutation forcée et plus précisément au montage décrit à la section XV. 16.3. 

13.1.5 Principe de l'analyse des circuits de réglage 
Comme le montre le schéma de principe de la figure 13.1, il existe trois circuits de 

réglage, à savoir un pour le courant du circuit intermédiaire, un pour le courant d'excita
tion et un pour la vitesse. Le circuit de réglage de vitesse est superposé aux deux circuits 
de réglage des courants. On retrouve ici le principe d'imposition du point de fonctionne
ment par des fonctions non linéaires (voir § 6.3.2). 

Lorsque les circuits de réglage des courants fonctionnent très rapidement, on peut 
considérer la vitesse du moteur synchrone comme étant constante. Cette supposition 
permet d'obtenir de très bons résultats en ce qui concerne la détermination des constan
tes de temps des régulateurs de courant, tout en simplifiant considérablement le procédé 
d'analyse. La validité de cette supposition a été démontrée pour le cas de la machine à 
courant continu (voir sect. 11.3). Comme on le démontrera à la section 13.4, on peut 
reporter l'analyse de ces circuits de réglage aux relations générales établies au chapitre 8. 
Ici, il est indispensable d'introduire des circuits de lissage. 

Pour l'étude du circuit de réglage de vitesse, on peut ensuite supposer que le cou
rant statorique et le courant d'excitation sont imposés au moteur synchrone. Les fonc
tions de transfert correspondantes seront déterminées à la section 13.3. La rapidité 
finie de réglage des circuits de réglage des courants doit être prise en considération par 
des petites constantes de temps, afin de déterminer les constantes de temps du régula
teur de vitesse. Cette étude sera présentée à la section 13.5. 

13.1.6 Données numériques 
A titre d'exemple, on examinera un moteur à convertisseur de courant avec les 

données suivantes : 

• moteur synchrone : / n = 50 Hz; ω η = 314 s"1 ;x d = 1,29;χ'ά = 0,25;χ"ά = 0,145; 
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Te = 2,71 s; Ta= 0,52 s; T& = 0,01 s;xq = 0,74;jCq = 0,156; Jq"= 0,012 s; 
i m — z , j s; 

• convertisseur de fréquence : Wdioi = 1,05; Tcm = 1,67 ms;rz = 0,132; 
rz = 87ms;rz T2 = 11,5 ms; 

• convertisseur de courant pour l'excitation : Wdeo =2,60; Tcm = 1,67 ms; 
• régulateur du courant du circuit intermédiaire : Tnz = 87 ms; Tiz = 53 ms; 
• régulateur du courant d'excitation : Tne = 2,71 s; Tie = 0,196 s; filtre de lissage 

du deuxième ordre Tf= 18 ms; 
• régulateur de vitesse : Tnn = 92 ms; Tm = 0,72 ms. 

Ces données sont valables pour un moteur synchrone possédant une puissance 
nominale Sn= 4 MVA, une tension nominale Un = 6 kV et une vitesse nominale nn = 
1 500 tours/min. 

13.2 CARACTERISTIQUES STATIQUES 

13.2.1 Généralités 
Les caractéristiques statiques du moteur à convertisseur de courant dépendent 

fortement de l'interaction entre le moteur synchrone et le convertisseur de fréquence. 
En particulier, la surcharge maximale admissible est limitée par la commande de l'on
duleur en fonction de la position de la roue polaire. Vu leur grande importance, on 
déterminera dans cette section les caractéristiques statiques. 

Dans ce but, on peut négliger les ondulations en courant et tension statoriques, 
et ne considérer que les ondes fondamentales. Par contre, on ne peut pas négliger le 
phénomène d'empiétement dans l'onduleur. En particulier, le déphasage supplémen
taire de l'onde fondamentale du courant alternatif de l'onduleur influence de manière 
déterminante le comportement du moteur à convertisseur de courant. 

13.2.2 Relations entre convertisseur de fréquence et moteur synchrone 
Le convertisseur de fréquence à circuit intermédiaire à courant continu impose le 

courant statorique du moteur synchrone. Ce courant possède une allure presque rectan
gulaire. 

L'amplitude de l'onde fondamentale du courant statorique 1Z8, fourni par l'on
duleur, est proportionnelle au courant continu du circuit intermédiaire I2. Les relations 
sont représentées à la figure 13.4 en négligeant le phénomène d'empiétement. Ceci est 
admissible, dans le but envisagé de déterminer l'amplitude de l'onde fondamentale 1Z8 

en fonction de Iz. On sait que 

V; = — I2 = 1,103/z (13.4) 
π 

pour le cas d'un convertisseur de courant en montage en pont triphasé (voir sect. 
XV. 9.2). 

Si l'on prend comme valeur nominale du courant au circuit intermédiaire la 
valeur 

/ z n = T ^ 4 =0,907 Jn (13.5) 
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/ s ' 

A 
• ' s 

KA 
Fig. 13.4 Allure du courant statorique. 

où In est la valeur nominale du courant statorique, on obtient, en grandeurs relatives, 
la relation simple 

I8 = iz (13.6) 

Si l'onduleur est commandé en fonction de la position de la roue polaire par 
l'angle ap , l'onde fondamentale du courant alternatif 1I de l'onduleur est déphasé par 
rapport à la roue polaire d'un angle φρ = α ρ + μ/2. Le courant statorique I8 est en 
opposition avec le courant alternatif de l'onduleur. Le diagramme vectoriel du moteur 
à convertisseur de courant est représenté, pour une machine à pôles saillants, par la 
figure 13.5 (voir aussi fig. 10.14). De ce diagramme vectoriel, on peut tirer les compo
santes du courant statorique dans les axes direct et transverse 

ïd = - I 8 sin<pp (13.7) 

zq = - i s COS <pp (13 .8) 

L'angle de déphasage φρ du courant statorique par rapport à la roue polaire dépend de 
la charge, comme on le montrera au paragraphe suivant. 

La tension continue idéale de l'onduleur est donnée par 

fldiaii = tfdion c o s a n (13.9) 

où α π est l'angle de retard d'allumage par rapport à la tension aux bornes de la machine 
synchrone. 

La tension £/dion dépend de la tension statorique Us. Pour un convertisseur de 
courant en montage en pont triphasé, on a (voir sect. XV.5.9) 

fdioii = — às (13.10) 

Si l'on définit, comme valeur nominale du circuit intermédiaire, la tension 

3 ^ 
Uzn Un = 1,654¾ (13.11) 

on obtient la relation simple, en grandeurs relatives 

wdiOII = us 

et 
"dia l l = us c o s aII 

(13.12) 

(13.13) 
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Fig. 13.5 Diagramme vectoriel du moteur à convertisseur de courant. 

De la figure 13.5, on déduit que l'angle de retard d'allumage par rapport à la ten
sion statorique est α π = α ρ + δ, où δ est l'angle interne et a p l'angle de retard d'allu
mage par rapport à la roue polaire. 

On doit remarquer que les relations établies dans ce paragraphe ne sont pas seule
ment valables en régime établi, mais aussi en régime transitoire. 

13.2.3 Angle de retard d'allumage de l'onduleur 
Comme on l'a indiqué au paragraphe 13.1.2, l'onduleur est commandé par un 

angle de retard d'allumage a p constant par rapport à la position de la roue polaire. Ce 
dernier doit être choisi de sorte que l'angle d'extinction y ne soit pas inférieur à 10°, 
afin d'éviter le raté de commutation de l'onduleur (voir sect. XV.6.5). On tire de la 
figure 13.5 

7 = 1 8 0 ° - ( α π + μ ) (13.14) 

o ù a u est l'angle de retard d'allumage par rapport à la tension statorique us et μ l'angle 
d'empiétement. Ce dernier peut être calculé à l'aide de la relation (13.1). On va trans
former cette dernière, afin d'y introduire des grandeurs relatives. A l'aide des expres
sions (13.5) et (13.6), on tire 

cos(a n + μ ) = cos 0^1 

2co nL c/Z ! 

fïun 
COS (XT 

Ή G J n L c In 

Un 

(13.15) 
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Si l'on introduit encore la réactance de commutation relative 

xc = 1 

on obtient 

(13.16) 

π 
cos (ocii + μ) = cos α Π xc is (13.17) 

Selon la remarque faite au paragraphe 13.1.3, on peut calculer pour xc avec 

xd + xq 

(13.18) 

De (13.14), on tire an + μ = 180° - γ. Ceci nous permet de transformer (13.17) 
sous la forme 

π 
cos OLU = - xc is - cos γ (13.19) 

Pour la surcharge maximale (courant zs), on obtient ainsi l'angle de retard d'allu
mage a u garantissant le fonctionnement correct de l'onduleur. Cependant, l'angle de 
retard d'allumage a p par rapport à la roue polaire découle de α ρ = α π ~ δ . 

L'angle interne δ peut être déterminé à partir du diagramme vectoriel de la figure 
13.5. Si l'on néglige la résistance statorique rs, ce qui est admissible pour des moteurs 
synchrones de puissance élevée et des fréquences qui ne sont pas voisines à O, on tire 

sinô = ^ L = ^ (13.20) 

où l'on a remplacé us par η i//s. Le courant iq est donné par la relation (13.8). Celle-ci 
devient avec φρ = ιφ-δ (voir fig. 13.5) 

iq = - I 8 cos (V~ô) (13.21) 

Le courant iq dépend donc aussi de δ. Si l'on introduit cette relation dans (13.20), on 
obtient après quelques transformations trigonométriques 

ι 
Xn L· cos φ 

tan δ = 9 ^ — (13.22) 

Pour le déphasage V de l'onde fondamentale du courant alternatif de l'onduleur, 
on a la relation (voir § XV.9.4.5) 

ι cosotii + CQS(QC11 + μ ) . n _ 
cos φ = (13.23) 

2 
Avec cos ( α π + M) tiré de (13.17), on obtient 

1 7Γ 7Γ 

cos φ = cosau- — xcis = —xcis-cosy (13.24) 
6 6 

Dans la deuxième expression, on a fait appel à la relation (13.19). 
Pour un courant statorique maximal admissible, on peut calculer d'une part α π de 

(13.19) et d'autre part ιφ de (13.24), d'où découle δ de (13.22). Finalement, on obtient 



306 ÉLECTRONIQUE DE RÉGLAGE ET DE COMMANDE 

un angle de retard d'allumage a p par rapport à la roue polaire de 

(13.25) 

Avec les données numériques du moteur synchrone indiquées au paragraphe 13.1.6, 
on a calculé ap en fonction de I8. Le résultat est représenté par la figure 13.6. Comme 
on le constate, l'angle de retard d'allumage a p par rapport à la roue polaire diminue 
lorsque le courant statorique I8 augmente. On doit donc fixer a p en fonction du courant 
statorique maximal. Comme on le démontrera au paragraphe suivant, le choix de a p 

influence aussi le couple électromagnétique. 

Ii «E 

120° 

110°-

100°-

1,0 1,1 1,2 1,3 1,4 
—ι— 
1,5 

—ι— 
1,6 

Fig. 13.6 Angle de retard d'allumage a p par rapport à la roue polaire pour le fonctionnement à la 
limite d'onduleur. 

13.2.4 Couple électromagnétique 
Le couple électromagnétique du moteur synchrone est donné par la relation 

(10.117). En régime établi, on tire d'une part, de (10.138) et (10.139) avec rs = 0, 

ud = ~n ^q (13.26) 

uq = η φά (13.27) 

et d'autre part, du diagramme vectoriel de la figure 13.5 

ud = -us sin δ = -η \ps sin δ (13.28) 

wq = wscosô = η i//s cos δ (13.29) 

Une comparaison avec les deux relations précédentes, nous permet de constater que 

i//d = i//scosÔ (13.30) 
i//q = \ps sin δ (13.31) 

Le courant iq est donné par la relation (13.21). Par analogie, on tire de (13.7) 
que /(J = - i s sin (V ~ δ). Ainsi, le couple électromagnétique découle de 

^e = ^d iq - ^q *'d = "^s *'s [cos δ cos (V " δ) + sin δ sin (V - δ)] = 

= -i//s /scos V (13.32) 

On aboutit à la même expression que celle donnée par (10.142) que l'on a trouvé 
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par des réflexions différentes, où il faut tenir compte de la relation φ = π - ιφ (voir 
diagramme vectoriel de la figure 13.5). 

L'angle ιφ peut être calculé à l'aide de (13.24). Si l'on remplace α Π P a r <*p + δ, 
on obtient 

π 
cos φ = cos (αρ + δ ) xc is (13.33) 

6 

Lorsque l'angle de retard d'allumage a p est constant et que l'angle interne δ 
dépend de ιφ, selon la relation (13.22), on doit déterminer ιφ numériquement par itéra
tion à l'aide des équations (13.22) et (13.33). Ensuite, on obtient le couple électroma
gnétique me par la relation (13.32) où l'on suppose \ps = constant = 1. 

La figure 13.7 montre les caractéristiques ainsi obtenues. Pour le fonctionnement 
en moteur, on a représenté deux caractéristiques pour ap . Avec a p = 115°, la possibi
lité de surcharge du moteur est limitée à is = 1,1 (voir aussi fig. 13.6), afin d'éviter le 
raté de commutation de l'onduleur. Pour ce courant maximal, le couple électromagné
tique est me = 0,963. Si l'on réduit ap à 105°, le courant maximal admis augmente à 
zs = 1,5 avec un couple électromagnétique me = 1,204. Cependant, à courant nominal 
z s = l , le couple électromagnétique est nettement inférieur à la valeur pour ap = 115°. 
Ceci est dû au fait que ιφ est inférieur pour a p = 105° et que le moteur synchrone tra
vaille avec un facteur de puissance cos φ plus faible. Puisque le courant statorique is est 
une mesure pour réchauffement de la machine synchrone, on a tout intérêt à ce que le 
couple électromagnétique me soit le plus élevé possible pour ce courant. Pour le fonc
tionnement en génératrice, on a choisi ap = 45° afin d'obtenir à courant statorique 
nominal à peu près le même couple électromagnétique qu'en fonctionnement en moteur 
(avec a p = 115°). On doit encore mentionner que ces caractéristiques sont indépendan-

I 

1,5-

1 -

génératrice 

1,5 1 0,5 
ι ι ι y 

«p=45° / 

1 ^ e 

a p = 105° 

115° j/ 

^ ^ I I I ^ 

0,5 1 1,5 

_ Q ^ moteur 

- 1 

- 1,5 

Fig. 13.7 Caractéristique statique du moteur à convertisseur de courant. 
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tes de la vitesse η (au moins dans le domaine de fonctionnement normal sans pulsation 
du courant au circuit intermédiaire). 

Le moteur à convertisseur de courant démontre donc particulièrement bien la 
nécessité de dimensionner le moteur synchrone et le convertisseur de fréquence comme 
un ensemble, pour obtenir une solution optimale. 

13.2.5 Courant d'excitation 
Pour la détermination de la caractéristique statique de la figure 13.7, on a supposé 

que le flux statorique était i//s = 1, indépendamment de la charge. Pour garantir cette 
condition de fonctionnement, on doit adapter le courant d'excitation i'e en fonction du 
courant statorique is selon une relation que l'on va déterminer dans ce paragraphe. 

Du diagramme vectoriel de la figure 13.5, on tire, avec rs = 0 : 

nie iq η x^ z d (13.34) 

Si l'on substitue uq par la relation (13.29) et i^ par (13.7), où φρ = ιφ- δ, on obtient 

z"e = ψ8 cos δ + x d is sin (V ~~ δ) (13.35) 

Les angles ιφ et δ sont fonction du courant statorique I8. Comme on l'a déjà démontré 
au paragraphe précédent, on peut calculer ces grandeurs par itération numérique des 
relations (13.22) et (13.33). 

La figure 13.8 montre ie en fonction de I8 à flux statorique ψ8 = 1. Cette caracté
ristique doit être réalisée dans le générateur de fonctions non linéaires 13 de la figure 13.1. 

«p = 4 5 ° \ 

génératrice 

i 

2,5-

2-

1,5 -

0,5 -

^e 

ap= 115° 

moteur 
's 

1,5 1 0,5 0 0,5 1 

Fig. 13.8 Courant d'excitation en fonction du courant statorique. 

1,5 

13.3 FONCTIONSDETRANSFERT 

13.3.1 Généralités 
Pour chacun des trois circuits de réglage, on doit déterminer la fonction de trans

fert du système à régler correspondant. Pour les circuits de réglage des courants, on 
peut supposer que la vitesse reste constante. 
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Pour le circuit de réglage du courant du circuit intermédiaire, on doit tenir compte 
du comportement du convertisseur de fréquence. En toute rigueur, on devrait prendre 
en considération le fait que les circuits de réglage des courants sont couplés par le moteur 
synchrone. Le traitement rigoureux du moteur à convertisseur de courant est très com
plexe. Une étude plus approfondie, que l'on ne peut pas présenter ici, montre que ce 
couplage peut être négligé dans les fonctions de transfert servant à déterminer les cons
tantes de temps des régulateurs. Aux paragraphes 13.3.2 à 13.3.5, on déterminera des 
fonctions de transfert approchées. 

En supposant des courants statoriques et d'excitation imposés, on peut alors indi
quer les fonctions de transfert du moteur synchrone par rapport à la variation de la vitesse. 
Cette étude sera présentée aux paragraphes 13.3.6 à 13.3.9. 

13.3.2 Schéma équivalent du convertisseur de fréquence 
Le convertisseur de fréquence à circuit intermédiaire à courant continu est repré

senté en tant que schéma bloc au haut de la figure 13.9, tandis que le schéma équivalent 
est indiqué au bas de la même figure. 

•Ê-

T " 

P 
- - ^ 

L11 R 

Udial 

1 

il 
I z 

! 

II 
j.„ 

• * ; -

^i I I 
ι 1 
I I 

Udial\ 

-Ht 

i 
Fig. 13.9 Schéma équivalent du convertisseur de fréquence. 

Le convertisseur de courant I, commuté par le réseau d'alimentation, peut être 
remplacé par une source de tension continue avec la tension continue idéale υ&αι. Cette 
tension est fonction de l'angle de retard d'allumage (K1. On fait donc appel au schéma 
équivalent d'un convertisseur de courant, établi à la section 8.2. La chute de tension 
inductive due à la commutation peut être prise en considération au moyen d'une résis
tance interne R^. Pour des phénomènes transitoires, on doit encore introduire l'induc
tance interne L\\ donnée par le transformateur du convertisseur de courant I et le réseau 
d'alimentation. 

Le convertisseur de courant II, commuté par la machine synchrone, est représenté 
par la tension continue idéale Uaiau et la résistance interne Rm. On doit remarquer que 
la résistance interne RiïL est proportionnelle à la fréquence du réseau secondaire formé 
par le moteur synchrone [voir équation (8.8)]. La tension υάι0ί\ι dépend de l'angle de 
retard d'allumage α π et de la tension aux bornes de l'enroulement statorique du moteur 
synchrone (voir § 13.2.2). Cette tension dépend par conséquent des phénomènes tran
sitoires se produisant dans le moteur synchrone. C'est pourquoi il n'apparaît pas d'in-
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ductance interne due au moteur synchrone dans le schéma équivalent du convertisseur 
de fréquence. 

Dans le circuit intermédiaire se trouve l'inductance Lz de la bobine d'induction. 
La résistance ohmique de cette dernière peut en général être négligée. 

13.3.3 Comportement du convertisseur de fréquence 
A partir du schéma équivalent du convertisseur de fréquence à circuit intermé

diaire à courant continu, donné par la figure 13.9, on peut établir la relation suivante 
exprimée en grandeurs non relatives : 

àlz 
-Udiai+(Rii +Rm)I2 + (Ln +Lz) — - U^n = 0 (13.36) 

at 

Avec les valeurs nominales Uzn et Izn pour tension et courant au circuit intermédiaire, 
selon la définition donnée au paragraphe 13.2.2, on obtient, pour le courant du circuit 
intermédiaire, l'expression en grandeurs relatives 

Mdial + "dicxll 
h = (13.37) 

rz(\ + sTz) 
avec la résistance équivalente du circuit intermédiaire 

(^iI + ^iII ) 4n 

et sa constante de temps 

(13.38) 

L11 +Lz 
Tz = (13.39) 

13.3.4 Fonction de transfert pour le courant du circuit intermédiaire 
La tension continue idéale «diaii dépend, comme on l'a déjà mentionné au para

graphe 13.3.2, des phénomènes transitoires se déroulant dans le moteur synchrone. Ces 
phénomènes transitoires sont provoqués par le courant statorique imposé qui à son tour 
dépend du courant du circuit intermédiaire, formant une contre-réaction interne dans 
le système composé du convertisseur de fréquence et du moteur synchrone. Une étude 
plus approfondie montre que l'on peut négliger ces phénomènes en première approxi
mation et considérer la tension continue idéale Μ ώ ΰ Π constante. Ainsi, on tire de (13.37) 
la fonction de transfert 

Gz(s) = - ^ - = (13.40) 
"diai rz(\ + sTz) 

Cette fonction de transfert correspond au cas général traité à la section 8.2. Le 
comportement asymptotique est donné pour s ->°° par l/(srz Tz). On tire de (13.38) 
et (13.39) 

rzTz = (Ln +L2)- = Lz— (13.41) 
Uzn uzn 

car en général Ln < Lz. 
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13.3.5 Fonction de transfert pour le courant d'excitation 
Sur le diagramme structurel de la figure 10.13, on remarque qu'il existe une 

interdépendance entre le circuit d'excitation et l'axe direct de la machine synchrone. 
Cette interdépendance subsiste si le courant statorique est imposé par le convertisseur 
de fréquence. 

On peut considérer que le courant zd de l'axe direct intervient comme une gran
deur perturbatrice dans le circuit d'excitation. Dans une première approche, le courant 
/d n'interfère pas sur la stabilité du circuit de réglage du courant d'excitation. De la 
figure 10.13, on tire donc la fonction de transfert 

1 
Ge(s) = — = 

l + sTe 

(13.42) 

Celle-ci correspond à la forme générale traitée à la section 8.5. 

13.3.6 Diagramme structurel du moteur à convertisseur de courant avec courants 
imposés 

Lorsque les courants sont imposés par les circuits de réglage correspondants, on 
peut établir pour le moteur à convertisseur de courant le diagramme structurel donné 
parla figure 13.10. 

Je o 

Fig. 13.10 Diagramme structurel du moteur à convertisseur de courant avec courants imposés. 

Dans ce but, on doit exprimer le flux couplé i//d de l'axe direct par les courants 
l'a et ie. De l'équation (10.133), on peut tirer la tension d'excitation ue et introduire 
cette relation dans (10.126). Ainsi, on obtient 

s 71 
*d *dO0 + (*d-*d)" 

1 + 571 
U + k (13.43) 

Le flux couplé \jjq de l'axe transverse est donné par l'équation (10.122) et le couple 
électromagnétique me par (10.117). Ces relations sont à compléter par l'équation de 
mouvement (10.4). En plus, on a tenu compte des équations (13.6) à (13.8) exprimant 
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les relations entre le convertisseur de fréquence et le moteur synchrone. L'angle φρ 

dépend lui-même du courant statorique et par conséquent du courant du circuit inter
médiaire iz. 

Le système à régler pour le circuit de réglage de vitesse possède donc deux gran
deurs d'entrée, données par le courant du circuit intermédiaire iz et le courant d'exci
tation ie. La grandeur de sortie est la vitesse n. Le couple résistant m intervient de nou
veau comme grandeur perturbatrice. 

On constate que ce système est non linéaire, d'une part à cause de la dépendance 
entre φρ et /z et des fonctions trigonométriques cos φρ et sin φρ, et d'autre part à cause 
de deux multiplications de grandeurs variables. 

13.3.7 Linéarisation du système d'équations 
Afin de déterminer la fonction de transfert pour le réglage de vitesse, on doit 

linéariser les équations représentées par le diagramme structurel de la figure 13.10. 
En linéarisant l'équation (10.117), on obtient, pour la variation du couple 

électromagnétique, 

Ame = φά A/q - ψς Aid + / q Αφά - i d Δ;//q (13.44) 

où i//d, i//q, /q et id sont respectivement les flux couplés et les courants indiquant le 
point de fonctionnement sous forme de paramètres. 

L'équation de mouvement se transforme en 

Ame - Am 
An = (13.45) 

Les équations (13.43) et (10.122) pour les flux couplés sont linéaires. Elles s'é
crivent pour de petites variations 

S Te 

*d(*) + (*d - * d ) Αψά = 

et 
l + sTe 

Aid + Aie (13.46) 

Av/q = xq(s)Aiq (13.47) 

Les variations Aid et Aiq des courants dans l'axe direct et transverse dépendent 
de la variation Aiz du courant du circuit intermédiaire. Des équations (13.6) à (13.8), 
on tire 

Aid = -K62 Aiz (13.48) 

Δ/q = Kqz Aiz (13.49) 

avec les facteurs de transfert 

d/d d(/?p 
Kdz = = sin^p + /s COS(Pp (13.50) 

d/s d/s 

d/q d^p 
Kqz = = - cos^p + ;ssin</?p (13.51) 

dzs dzs 

Le signe dans (13.48) et (13.49) est choisi de sorte que les facteurs de transfert Kdz 

et Kqz soient positifs pour le fonctionnement en moteur. 
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Puisque φρ = ίφ - δ (voir fîg. 13.5), où 1φ et δ ne peuvent être calculés que nu
mériquement par itération, selon les indications du paragraphe 13.2.4, on voit que 
même la dérivée de d<pp/dzs doit être déterminée numériquement par approximation. 

L'allure des facteurs de transfert K^1 et Kqz en fonction du courant statorique 
is est représentée à la figure 13.11. 

t KdztKqz 

1 0,5 0 0,5 1 

Fig. 13.11 Allure des facteurs de transfert K&z et Kqz. 

13.3.8 Graphe de fluence 
Les équations linéarisées du paragraphe précédent peuvent être représentées par le 

graphe de fluence de la figure 13.12. 
Ce graphe de fluence ne contient aucune boucle de contre-réaction interne. Il est 

Xq(S) 

Ai7 

(Xd Xd) j + s jt 

AmP 

Am 
O 

1 
s Tn 

-o An 

Fig. 13.12 Graphe de fluence du moteur à convertisseur de courant avec courants imposés. 
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Mr 

ai* 

Am 
Q 

Gnz{s) 

Gne(s) 

"~Gnm(s) 

Fig. 13.13 Graphe de fluence de la figure 13.12, complètement réduit. 

donc facile de le transformer sous la forme complètement réduite de la figure 13.13 
selon la relation 

An = Gnz(s) Aiz + Gne(s) Aie - Gnm(s) Am 

Les fonctions de transfert seront indiquées au paragraphe suivant. 

(13.52) 

13.3.9 Fonctions de transfert pour la vitesse 
Le graphe de fluence de la figure 13.12 contient quatre branches avec i//d, " ^ q , 

~~*d e t zq indiquant le point de fonctionnement. Ces facteurs peuvent être exprimés par 
le courant statorique / s . En effet, les relations des courants i^ et /q avec is sont données 
par les équations (13.7) et (13.8). Les flux couplés φ& et i//q en régime établi découlent 
de (13.43) et de (10.122) avec s = 0. On en tire 

^d = xd *d + *e = - * d *'s sin φν 4- ie (13.53) 

^q = *q*q = ~xq h COS φρ (13.54) 

A remarquer que le courant d'excitation ze dépend à son tour du courant statorique is 

selon la caractéristique de la figure 13.8. 
Du graphe de fluence de la figure 13.12, on peut déterminer les fonctions de trans

fert. Compte tenu des relations pour le point de fonctionnement, on tire 

Gm(S) 
1 

ST„ 
hKaz + hKaz COSiP1 * d ( 0 - * q + ( * d - * d ) 

S Te 

l + sTl 

+ isKqzsirnpp[xq(s)-xd]{ 

Gne(s) = 
ls COS ^ p 

sTm 

(13.55) 

(13.56) 

Gnm(s) 
S Tn, 

(13.57) 

Dans Gne(s) apparaît le signe négatif. Puisqu'en fonctionnement en moteur on a 
φν > π/2 et par conséquent cos φρ < 0, la fonction de transfert Gne (s) est positive. 
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13.4 REGLAGE DES COURANTS 

13.4.1 Ondulation du courant du circuit intermédiaire 
Comme on le verra dans les paragraphes suivants, il n'est pas admissible de négli

ger l'influence de l'ondulation du courant du circuit intermédiaire et celle du courant 
d'excitation pour déterminer les constantes de temps des régulateurs de courant. Par 
conséquent, on fera d'abord une estimation sur l'ondulation du courant du circuit 
intermédiaire. 

L'ondulation ^i2 du courant du circuit intermédiaire est formée de deux compo
santes 

^ z = ^ 1 + ^ 1 1 (13.58) 

La première composante ^z21 est donnée par l'ondulation en tension du convertisseur 
de courant I. La fréquence est constante et égale à six fois la fréquence du réseau d'ali
mentation (dans le cas normal d'un convertisseur de courant en montage en pont tri
phasé). La deuxième composante izn est provoquée par le convertisseur de courant IL 
La fréquence est variable et égale à six fois la fréquence du moteur synchrone. 

A cause des fréquences différentes de ces deux composantes, on observe un bat
tement de l'ondulation du courant du circuit intermédiaire. Pour déterminer la valeur 
;de crête ^ î2 de l'ondulation, on doit considérer le cas le plus défavorable, où les deux 
valeurs de crête ^ 4i e t ^ 4 Ii se superposent. On déterminera d'abord séparément ces 
deux valeurs de crête. 

Pour cette étude, on fait appel aux relations générales établies à la section 8.4. 
Dans l'équation (8.50), on doit poser s = j ω ο Ι = j 6 coN, où coN est la pulsation du 
réseau d'alimentation (à ne pas confondre avec con, la pulsation nominale du moteur 
synchrone). Ainsi, l'on tire 

izl = udl = udl (13.59) 
cooI xz 6 xz 

avec j 
xz = coN (Ln + L2) - 1 ^ - = CONT2T2 (13.60) 

[voir relations (8.18) et (13.41)]. Selon la relation (8.29), on a ^ûdi = π udm/6. Ainsi, 
on obtient 

Zzi = = (13.61) 
36 x2 36 coN ^ 2 T 2 

Pour les données numériques, indiquées au paragraphe 13.1.6, on obtient îzï = 0,0254. 
De manière similaire, on peut déterminer la deuxième composante ^ ί ζπ· fcî> o n 

doit tenir compte du fait que la pulsation de l'ondulation est coon = 6 η ωη et que la 
tension continue idéale est Wdion =us = n, donc égale à la vitesse relative du moteur 
synchrone. Ainsi, on trouve 

Λ,Λ π coN 1 π 1 
/ζΐι = — = (13.62) 

36 con xz 36 Con rz Tz 

A noter que la valeur de crête de la deuxième composante est indépendante de la vitesse 
η du moteur synchrone. Pour le cas particulier, selon les données numériques du para
graphe 13.1.6, on a ^ /zII = 0,0242. 
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Avec (13.61) et (13.62) on obtient donc 

- = JL(USSL + -L) _ L (13.63) 

36 \ coN COn / rz Tz 

Numériquement, pour l'exemple envisagé, on tire ^ îz = 0,0496. 

13.4.2 Détermination des constantes de temps du régulateur du courant du circuit 
intermédiaire 

Pour la détermination des constantes de temps du régulateur du courant du cir
cuit intermédiaire, on peut utiliser les relations générales, développées au paragraphe 
8.3.2, en posant r = rz et T= Tz. Ainsi, on obtient de (8.32) et (8.33), avec Kcm = u^oî 

Tm = Tz (13.64) 

Tïz = 2 -2U2- Tcm (13.65) 

Le deuxième indice ζ indique qu'il s'agit des grandeurs du régulateur du courant du 
circuit intermédiaire. 

On doit maintenant contrôler l'ondulation maximale sur la tension de commande. 
Celle-ci découle de 

Λ/- ^nz %r rz Tz TT /W(JiOi 1 \ 1 

ucm = I7 = + — 
Txz 2 W(Jj01 T c m 36 \ coN COn/ rzTz 

= - ) 1 4 - ω Ν ) (13.66) 
12 \ w d i 0 I co n / 

puisque coN Tcm = π/6. Dans le cas particulier avec coN = con et U^QI = 1,05, on obtient 
^ "cm = 0,171. Cette ondulation est trop élevée et pourrait compromettre le bon fonc
tionnement du dispositif de commande de gâchettes. On peut admettre environ la moitié 
de cette valeur. 

Dans le cas présent, il n'est pas opportun de faire appel à un filtre de lissage, car la 
réduction de l'ondulation est relativement faible et la fréquence de la composante ^ /zii 
varie dans un large domaine, ce qui nécessiterait un filtre de lissage ayant une fréquence 
de coupure relativement basse. On obtient la diminution de l'ondulation très facilement 
en réduisant la composante proportionnelle du régulateur à la moitié de la valeur déter
minée ci-dessus. Ceci demande de doubler la constante de temps d'intégration qui devient 
donc 

wdiOI 

T[z = 4 ^ - r c m (13.67) 
rz 

Pour l'exemple numérique en question, on obtient ainsi : Tnz = 0,087 s; Tj2 = 0,053 s 
et Γηζ/7·ζ = 1,64. 

13.4.3 Constante de temps équivalente du circuit de réglage du courant du circuit 
intermédiaire 

Le circuit de réglage fermé pour le courant du circuit intermédiaire peut égale
ment être approximé par une constante de temps équivalente, désignée ici par Tz. Cepen-
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dant, on ne peut pas calculer celle-ci à l'aide de la relation (8.35), car la constante de 
temps d'intégration a été doublée par rapport à la valeur optimale. Ceci implique aussi 
une augmentation par le même facteur de la constante de temps équivalente. On obtient 
donc 

Tz' = 4 Tcm (13.68) 

Ceci donne en valeur numérique Tz' = 6,67 ms. 
On doit remarquer que les relations (13.67) et (13.68) sont valables d'une manière 

générale lorsque coN = ω η . Si, par contre, co n >co N , l'ondulation selon la relation 
(13.66) sera moins élevée et l'on doit augmenter les constantes de temps Tiz et Tz avec 
un facteur inférieur à 2. 

13.4.4 Ondulation du courant d'excitation 
Pour déterminer l'ondulation du courant d'excitation ie, on peut utiliser la rela

tion (10.133). En tenant compte du fait que l'on peut considérer sTe > 1 pour les phé
nomènes envisagés, on obtient pour l'ondulation du courant d'excitation la relation 

h = Ue-(Xd-Xd) U (13.69) 
sTe 

Il existe deux composantes. La première est due à l'ondulation de la tension d'excita
tion, tandis que la deuxième composante est imposée par l'ondulation du courant dans 
l'axe direct, qui est transmise par couplage inductif dans le circuit d'excitation. 

On examinera d'abord la première composante. Ici, on peut poser s = j coOJ avec 
co0 = 6 CON e t ^we = π ude0/6, à condition que le convertisseur de courant alimentant 
le circuit d'excitation soit un montage en pont triphasé. Ainsi, on obtient pour la valeur 
de crête 

1 ^1 = n_ u ^ ( i 3 _ 7 o ) 

co0 Te 36 coN re 

Cette composante est en général très faible, car la constante de temps Te est très grande. 
Pour l'exemple en question, on obtient la valeur de 2,7-10"4. On peut donc toujours 
négliger le premier terme dans (13.69). 

L'ondulation ^ia du courant dans l'axe direct dépend d'une part de l'ondulation 
^ix du courant du circuit intermédiaire, qui apparaît aussi sur le courant statorique. 
Cette ondulation a été calculée au paragraphe 13.4.1. En valeur numérique, on a trouvé 
la valeur de crête ^ îz = 0,0496 [voir équation (13.63)]. L'ondulation du courant dans 
l'axe direct, due à cet effet, sera un peu inférieure à ^z2 , car le courant du circuit inter
médiaire se répartit selon les relations (13.6) à (13.8) aux axes direct et transverse. 
D'autre part, il y a une contribution bien plus importante à l'ondulation du courant 
dans l'axe direct. Elle est due au fait que le courant statorique n'est en réalité pas sinu
soïdal, mais pratiquement rectangulaire. On peut représenter ce fait dans un diagramme 
vectoriel donné par la figure 13.14. Le vecteur instantané is(t) du courant statorique se 
déplace de ± 30° par rapport au vecteur de l'onde fondamentale zs. Le déplacement du 
point 1 au point 2 a lieu avec une vitesse angulaire égale à η con. Arrivé au point 2, le 
vecteur instantané saute au point 1 pour tourner de nouveau vers le point 2. Le rayon 
du secteur de cercle sur lequel le vecteur is(t) se déplace est égal à π iJ(2y/3)9 comme 
on peut le déduire de la relation (13.4). 
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Comme on le voit à la figure 13.14, le courant i^ dans l'axe direct varie entre 
*dmax e t *dmin- La valeur de crête de l'ondulation équivalente est donc égale à 

π is sin(210° - φρ) - s i n ( 1 5 0 ° - ^ p ) ^ * 
U 

la ι 'dmin 
2/3 

nu 

4i3 
cos φ = -0,453 i s cos φρ (13.71) 

Puisque φρ est (en fonctionnement en moteur) plus grand que 90°, ^ î& est positif. 
Pour le courant statorique maximal is = 1,1, on a φρ = 124° et par conséquent 
^ îfX = 0,279. La pulsation de cette composante de l'ondulation est 6 η ωη. L'ampli
tude de cette composante étant beaucoup plus élevée que ^ îz, on peut négliger l'in
fluence due à l'ondulation du courant du circuit intermédiaire. 

Fig. 13.14 Diagramme vectoriel valable pour courant statorique rectangulaire. 

La valeur de crête de l'ondulation du courant d'excitation est donc pratiquement 
égale à 

h = (*d ~ *d) ^ d̂ = (*d - *d) 0,453 I8 (-cos φρ) (13.72) 

L'exemple numérique fournit la valeur ^ îe = 0,342. L'ondulation du courant d'excita
tion est donc très importante et des circuits de lissage efficaces seront indispensables, 
comme on le montrera au paragraphe suivant. 

13.4.5 Détermination des constantes de temps du régulateur du courant d'excitation 
Puisque l'ondulation du courant d'excitation est très élevée, on doit prévoir a 

priori un filtre de lissage. Eu égard à la réalisation, on choisira un filtre de lissage de 
deuxième ordre. Si l'on applique les règles générales pour la détermination des cons
tantes de temps du régulateur avec filtre de lissage, on obtient avec r = 1, T= T6 et 
^cm = "deo de (8.32) et (8.66) 

Γ„β = Te (13.73) 
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et 
Tie = 2 w d e 0 ( r c m + 2 7f) (13.74) 

Le deuxième indice e rappelle le régulateur du courant d'excitation. 
La constante de temps Tf du filtre de lissage de deuxième ordre doit être déter

minée de sorte que la valeur de crête de l'ondulation ^ ûcme de la tension de commande 
pour le dispositif de commande de gâchettes du convertisseur de courant alimentant le 
circuit d'excitation ne dépasse pas une certaine valeur maximale admissible. En analogie 
avec l'expression (8.67), on obtient dans le cas présent 

1 

2 WdeO<Tcm + 2 7V) 1 + ( 6 ^ C O n T f ) 
(13.75) 

où l'on a tenu compte du fait que la pulsation de l'ondulation est 6 η ωη. Pour le dimen-
sionnement du filtre de lissage, on doit considérer le cas le plus défavorable. Celui-ci 
est donné pour un courant statorique maximal et une vitesse minimale dans le domaine 
de fonctionnement normal. Pour les données numériques résumées au paragraphe 13.1.6, 
ainsi que pour le point de fonctionnement /s = 1,1 et η = 0,2, on a calculé ^ûcme en 
fonction de Tcm 4- 2 Tf, c'est-à-dire en fonction de la petite constante de temps Tpe du 
circuit de réglage du courant d'excitation. Le résultat est représenté à la figure 13.15. 

o,i 

0,01 

3 

3 

2 

8 

6 
5 
4 

3 

2 

10 20 30 

T = T 
1 pe 1I 

40 50 

cm + 27f 

60 70 80 [ms] 

Fig. 13.15 Ondulation de la tension de commande dans le réglage du courant d'excitation. 

% i c m e = 0,1, on tire de Si l'on admet une valeur de crête de l'ondulation égale à 
la figure 13.15 que la petite constante de temps est Γρβ = 37,7 ms, d'où la constante de 
temps du filtre de lissage de deuxième ordre Tf = 18 ms. Ensuite, on tire de (13.73) et 
(13.74) Tne = 2,71 s et 7]e = 0,196 s. 

13.4.6 Constante de temps équivalente du circuit de réglage du courant d'excitation 
On peut aussi déterminer une constante de temps équivalente pour le circuit de 

réglage du courant d'excitation fermé. Cette dernière, désignée par Té, dépend de la 
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petite constante de temps Tpe que l'on a calculée au paragraphe précédent. Selon les 
démonstrations générales, faites au paragraphe 7.6.4, on obtient 

TJ = 2 T pe 2 ( r c m + 2 7f) (13.76) 

En valeur numérique, on tire Te' = 75 ms. 

13.5 REGLAGE DE VITESSE 

13.5.1 Graphe de fluence 
Pour le circuit de réglage de vitesse, on peut établir le graphe de fluence repré

senté par la figure 13.16. 

9 Am 

Gnmis)" 

Anc 

1 An6 GRn(s) Ai0 K2 Ai10 G'z{s) Aiz Gnz(s) 

Fig. 13.16 Graphe de fluence du circuit de réglage de vitesse. 

Le système à régler y apparaît selon le graphe de fluence complètement réduit 
de la figure 13.13. Les circuits de réglage des courants sont pris en considération par 
la branche comprise entre les nœuds Aizc et Aiz, pour le réglage du courant du circuit 
intermédiaire, et la branche comprise entre les nœuds Aiec et Aie pour le réglage du 
courant d'excitation. Selon les simplifications introduites à la section précédente, on a 
négligé les interactions existant entre le courant du circuit intermédiaire et le courant 
d'excitation. Les fonctions de transfert sont 

et 

Gi(s) = 

GUs) 

1 

l + sTz' 

1 

l + sre ' 

(13.77) 

(13.78) 

Les constantes de temps Tz' et TQ sont données par les relations (13.68) et (13.76). 
Les variations Aizc et A/ec des valeurs de consigne pour les courants sont, selon 

le schéma de principe de la figure 13.1, fonction de la variation A/c de la valeur de con 
signe globale. Le facteur de transfert Kz est +1 pour le fonctionnement en moteur et 
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- 1 pour le fonctionnement en génératrice. Le facteur de transfert Ke découle de 

(13.79) Ke. 
UL dL 

où i"e en fonction de /s est donné pour le régime établi par la caractéristique de la figure 
13.8. Puisque celle-ci ne peut être calculée que numériquement, le facteur de transfert 
Ke doit être également déterminé par approximation numérique. La figure 13.17 montre 
l'allure de KT et de Ke en fonction de L. 

Il Kx, KQ 

0 , 5 -

- 1 - 0,5 0,5 

- - 0 , 5 

- 1 

Fig. 13.17 Allure des facteurs de transfert Kz et KQ. 

Enfin, le graphe de fluence de la figure 13.16 contient le régulateur de vitesse 
avec la fonction de transfert 

1 + s Tnn 
GRn(s) = 

sTin 

(13.80) 

Le deuxième indice η renvoie au régulateur de vitesse. 

13.5.2 Transformation du graphe de fluence 
On peut transformer le graphe de fluence de la figure 13.16. Dans ce but, on va 

réunir les branches comprises entre les nœuds Ai0 et An en une seule branche, comme 
le représente la figure 13.18. 

La fonction de transfert équivalente est désignée par Gnc(s). Elle sera analysée au 
paragraphe suivant. 

Le graphe de fluence réduit de la figure 13.18 présente la structure d'un circuit 
de réglage simple. Cette structure est identique à celle du circuit de réglage de vitesse 
d'un moteur à courant continu ou d'un moteur asynchrone. 
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Anc 

1 Ant GRnU) Δίο 

-Gnm{s)\i 

G„c(5) 

9 Am 

An 

- 1 

Fig. 13.18 Graphe de fluence réduit du circuit de réglage de vitesse. 

13.5.3 Fonction de transfert équivalente 
Une comparaison entre les graphes de fluence de la figure 13.16 et de la figure 

13.18 montre que la fonction de transfert équivalente Gnc(s) est donnée par 

Gnc(s) = Gnz(s) GUs)K2 + Gne(s) GUs) Ke (13.81) 

Comme la fonction de transfert Gnz (s) est une expression assez compliquée [voir 
équation (13.55)], il est judicieux d'introduire quelques simplifications. Dans le domaine 
intéressant la stabilité du circuit de réglage de vitesse, on peut supposer que les phéno
mènes subtransitoires dans le moteur synchrone sont amortis et que celui-ci réagit avec 
la réactance transitoire. Dans (13.55), on peut donc approximativement remplacer x^(s) 
par χ'ά et xq(s) par xq. De même, on a s Te/(l + sTe) = 1. Ainsi, on obtient l'approxi
mation 

Gm(S) 
Kn 

STn, 

avec le facteur de transfert 

Knz = ie Kqz + is (xd - xq) (K02 cos φρ - Kqz sin φρ) 

Par analogie, on peut écrire pour (13.56), et ceci sans simplifications 

Kn? 
One(s) = 

s Tn, 

avec 
Kne = ~h c o s Ψρ 

Ainsi, on obtient pour la fonction de transfert équivalente 

Gnc(s) = 
1 Knz Kz Kne Ke 

sTm\\ + sT' 1 + 571' 

(13.82) 

(13.83) 

(13.84) 

(13.85) 

(13.86) 

Parce qu'en général Knz Kz > Kne Ke, on peut mettre en évidence 1/(1 4- sTz) et 
approximer (1 + sTz)/(l + s Té) par 1, d'où l'on tire 

Knc 
Gnc(s) 

sTm(l + sT;) 
(13.87) 
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avec le facteur de transfert 

Kn Knz Kζ 4- Kne Ke (13.88) 

Ce dernier dépend du point de fonctionnement donné par le courant statorique /s. Cette 
dépendance est donnée par la figure 13.19. On constate que le facteur de transfert Knc 

varie très fortement pour le fonctionnement en moteur. 

1 0,5 0 

Fig. 13.19 Allure du facteur de transfert Knc. 

Une étude comparative, sur la base des réponses harmoniques, montre que l'expres
sion simplifiée (13.87) donne une bonne approximation par rapport aux relations exac
tes dans lesquelles on a également tenu compte du comportement complet des circuits 
de réglage des courants. 

13.5.4 Détermination des constantes de temps du régulateur de vitesse 
Du graphe de fluence de la figure 13.18 résulte la fonction de transfert pour le 

circuit de réglage de vitesse ouvert 

Gno(s) = GRn(s) Gnc(s) = 
1 + S?n 

ST;» 
(13.89) 

sTm(l + sTÏ) 

où l'on a fait appel aux expressions (13.80) et (13.87). 
Le système à régler, dont la fonction de transfert équivalente est donnée par 

(13.87), possède un comportement intégrateur. Afin de déterminer les constantes de 
temps Tnn et Tm du régulateur, on peut appliquer les règles établies à la section 7.5. 
Cependant, on doit observer la grande variation du facteur de transfert Knc suivant 
le point de fonctionnement (voir fîg. 13.19). 

On va d'abord déterminer la composante proportionnelle du régulateur. Ici, on 
peut appliquer la relation générale (7.53), où l'on doit introduire Tp = Γζ' et T= Tm/Knc. 
Pour Knc, on doit considérer la valeur maximale Kncmax apparaissant à / s m a x . Ainsi, on 
tire 

Tïn ^ ^ « c max ^z 
(13.90) 

La constante de temps T^n sera choisie de sorte que la pulsation de coupure l/Tni 
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soit égale à la moitié de la pulsation coi où I Gno (j ωχ )l = 1. Dans ce but, on doit évidem
ment considérer le facteur de transfert minimal ^«Cmin· Puisque pour Knc = Kncmax on 
a Co1 = 1/2 Γζ' et que ωχ varie avec Knc, on obtient avec Kncmin pour ωχ : 

ωΐπ,ίη = (13.91) 
^ •* z ^ n c m a x 

Comme on l'a déjà mentionné, on doit choisir Tnn = 2/coi m j n , d'où l'on tire 

Γ„„ = 4 Γ 2 ' ^ ^ (13.92) 
&nc min 

En introduisant cette expression dans (13.90), on obtient pour la constante de temps 
d'intégration 

τ ' 2 κ1 

Tin = 8±- ψ^ (13.93) 
^m ^ « c min 

Selon l'exemple numérique considéré, on obtient Tnn = 92 ms et T1n = 0,72 ms. 
Evidemment, le régulateur de vitesse ne réagit pas d'une manière optimale à des 

variations du couple résistant (grandeur perturbatrice), parce que la constante de temps 
Tnn a dû être choisie en tenant compte du facteur de transfert Knc variable. A cet égard, 
on se référera aussi aux remarques faites au paragraphe 11.4.3. 

13.5.5 Fonctions de transfert du circuit de réglage fermé 
Dans ce cas aussi, on peut complètement réduire le graphe de fluence de la figure 

13.18 pour aboutir à la forme donnée par la figure 13.20. 

Am 
O 

•G'nm(s)" 

G'n(s) 
Anc ο »» 6 An 

Fig. 13.20 Graphe de fluence complètement réduit du circuit de réglage de vitesse. 

Les fonctions de transfert Gn (s) et Gnm (s) sont identiques aux expressions don
nées par les équations (11.50) et (11.51). Pour Gno(s), il faut utiliser la relation (13.89), 
tandis que Gnm (s) est donné par (13.57). 

13.5.6 Réponses indicielles du circuit de réglage fermé 
Les réponses indicielles du circuit de réglage fermé ont été calculées à l'aide d'un 

ordinateur. Les résultats sont donnés aux figures 13.21 et 13.22. On y a représenté trois 
courbes, afin de mettre en évidence l'influence du courant statorique is pour le cas du 
fonctionnement en moteur. 

Les courbes de la figure 13.21 sont valables pour le cas sans filtre pour la valeur 
de consigne. Le dépassement maximal de 25% environ est acceptable. Dans ce cas aussi, 
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Fig. 13.21 Réponses indicielles de la vitesse, lors d'une variation brusque de la valeur de consigne 
(sans filtre pour la valeur de consigne). 

il n'est pas opportun d'utiliser un filtre pour la valeur de consigne, parce que celui-ci 
augmente de manière inadmissible le temps de réglage (voir § 11.4.7). 

On constate, pour des variations brusques du couple résistant (réponses indicielles 
de la figure 13.22), que le temps de réglage est relativement long. Ceci est dû au fait que 
le régulateur de vitesse ne peut être choisi de manière optimale, à cause du point de fonc
tionnement variable. 
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Fig. 13.22 Réponses indicielles de la vitesse, lors d'une variation brusque du couple résistant. 
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