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Notation et Symboles 
 
               
DTC  : Commande Directe du Couple  
fcém  : force contre électromotrice 
FOC  : Commande Vectorielle à Flux Orienté   
IRFOC  : Commande Vectorielle Indirecte à Flux Rotorique Orienté 
MAS  : Machine Asynchrone 
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MCC   : Machine a Courant Continue 
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xd,  xq   : composantes des vecteurs dans le repère dq 
αβ   : axes correspondant au référentiel lié au stator 

βα xx ,   : composantes des vecteurs dans le repère αβ  
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Introduction générale 

 
Les machines à courant continu (MCC) ont été largement utilisées dans les domaines nécessitant 

des entraînements à vitesse et position variables, grâce à la simplicité de la commande du flux et du 

couple à partir du courant d’excitation et du courant d’induit. 

La machine asynchrone (MAS), de par sa simplicité de conception et d'entretien, a la faveur des 

industriels depuis son invention par N. TESLA, quand il découvrit les champs magnétiques 

tournants engendrés par un système de courants polyphasés. Cette simplicité s'accompagne 

toutefois d'une grande complexité physique, liée aux interactions électromagnétiques entre le stator 

et le rotor, c'est pourquoi elle a été utilisée depuis longtemps dans les entraînements à vitesse 

constante. La machine asynchrone est actuellement la machine électrique dont l'usage est le plus 

répandu dans l'industrie. Ses principaux avantages résident dans l'absence de bobinage rotorique 

(machine à cage), structure simple, robuste et facile à construire. Son domaine de puissance va de 

quelques watts à plusieurs mégawatts, reliée directement au réseau industriel à tension et fréquence 

constante, elle tourne à vitesse peu inférieure de la vitesse de synchronisme on dit alors qu'il y a 

glissement. 

Grâce à l’évolution technologique de l’électronique de  puissance et de la micro-informatique, le 

domaine d’entraînement électrique à vitesse variable, a connu ces dernières années un essor 

considérable. Cet avantage a joué en faveur de la MAS, car actuellement elle est utilisée pour la 

réalisation de la majorité des entraînements à vitesse variable. 

En effet, la première commande qui a était introduite dans l'industrie était la commande scalaire, 

très répandue pour sa simplicité et son coût réduit, elle a occupée une grande partie des applications 

industrielles à vitesses variables. Seulement, les demandes aux applications plus performantes ont 

ouvert les voix aux chercheurs pour réaliser des commandes appropriées qui répondent aux 

exigences industrielles.  

 La commande vectorielle (FOC) constitue actuellement un domaine de recherche 

particulièrement intéressant, sa plage s'étend des petites puissances jusqu'aux entraînements de 

grandes puissances. Elle est l'évolution du contrôle scalaire tout en  maintenant ses performances en 

régimes transitoires. La grande différence entre ces deux stratégies de commande, réside dans le 

fait que pour un contrôle vectoriel les paramètres de la machine doivent être connus assez  

précisément, la dynamique du contrôle devient de plus en plus efficace avec une bonne 

connaissance paramétrique. 
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Mais cette évolution de réglage et l'augmentation des performances en dynamique, se payent 

chères. Le fait qui a conduit d'autres chercheurs à trouver des commandes aussi performante et 

moins coûteuse, ces efforts en étaient récompensés par l'introduction de la commande directe du 

couple  (DTC), conçue essentiellement pour concurrencer sa précédente, elle a fait ses preuves mais 

qui n'était pas sans inconvénients.  

Grâce aux évolutions actuelles, beaucoup de travaux de recherches visent à développer les 

performances de ces deux grandes méthodes.     

 
L'objectif de ce travail est d'effectuer un développement complet d'une commande vectorielle à 

flux rotorique orienté d'une machine asynchrones (IRFOC). Avec une tentative d'amélioration de 

cette commande. En partant par l'onduleur de tension, passant par les régulateurs, et achevant par 

des techniques pour supprimer les capteurs.  

 
La disponibilité et l’accessibilité directes des résultats, à partir de simulateurs sont nécessaires 

dans tous les travaux de recherche modernes. Ainsi, dans le cadre de cette étude nous avons choisit 

de travailler sous environnement Matlab/Simulink.  

 
Ainsi donc ce mémoire est organisé comme suit: 

 
Dans le premier chapitre, nous débuterons par un état de l'art sur les principales méthodes de 

commandes qui existent industriellement, notamment la commande scalaire, vectorielle (FOC), et 

la commande directe du couple (DTC),  où l'on présentera les avancées en matières d'améliorations 

de chaque stratégie de commande. Nous poursuivrons ensuite par la modélisation du moteur 

asynchrone en tri et diphasé ainsi qu'à sa représentation dans les différents repères, chose qui 

s'avère indispensable pour étudier la dynamique et le comportement de la machine tant aux régimes 

transitoires qu'au régime permanent. Puis on procédera à l'étude de l'onduleur de tension dans 

laquelle on discutera des différentes méthodes de modulation (MLI) en se concentrant sur la MLI 

vectorielle ou SVPWM. Cette dernière a fait l'objet de plusieurs études et mises en œuvres dans la 

commande des machines, et elle est devenue très intéressante surtout qu'elle est implémentée 

industriellement.    

 
Dans le deuxième chapitre on étudiera les différentes méthodes de commandes citées 

précédemment. Les techniques présentées sont les formes de bases, et en vue d'améliorer la 

commande IRFOC, dans la première partie la technique SVPWM est appliqué à l'onduleur de 

tension, on analysera les résultats obtenus par simulation, avec une analyse comparative entre la 

DTC et la IRFOC en terme de variations paramétriques et réponse dynamique, avec le choix d'une 

méthode à élaborer.  
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Dans le troisième chapitre,  et par souci de robustesse de la commande IRFOC choisie on 

introduira des régulateurs à mode glissant en cascade, une étude théorique sera consacré aux 

concepts de base des systèmes à mode glissant, après on procédera à la simulation et à l'analyse des 

résultas. Enfin, on tentera d'associer les régulateurs à mode glissant aux régulateurs classiques 

proportionnelles intégrales (PI), et tirer les conclusions après simulation. 

 

Dans le quatrième chapitre, et vu les inconvénients inhérents à l'utilisation des capteurs 

mécaniques, beaucoup de travaux ont porté l'intérêt sur la suppression de ces derniers, cela nous a 

incité à améliorer notre commande en choisissant une des meilleures techniques qui existent à cet 

objectif, qui est la MRAS (Model Reference Adaptive System). En première partie on procèdera a 

l'étude théorique de la technique MRAS, puis on passera à la simulation et l'interprétation des 

résultats obtenus. 

 

Ce mémoire sera achevé par une conclusion générale sur la commande proposée de la machine 

asynchrone, et les travaux qui peuvent être envisagés en perspectives.    



 
 
 
 
 

Chapitre I 
 

Etat de l'art  

et  

modélisation de la MAS  

et  

de l'onduleur  
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I.1  Etat de l'art 
 

I.1.1  Introduction 
La machine asynchrone de par ses avantages incontestés (simplicité de conception et d'entretien, 

faible coût, et surtout absence de l'ensemble balais-collecteur), est  de loin la machine la plus 

utilisée en industrie, les chercheurs ne se lassent d'améliorer ses performances tant à la machine elle-

même ( MAS multi phases et à double étoile, MAS à double cage, et à cage profonde, MAS 

doublement alimentée, MAS utilisés en génératrices …), qu'à sa commande, autant que permettent 

les progrès en matières de composants électroniques et matériaux industriels. Par contre le contrôle 

de la MAS se heurte à une grande complexité physique liée au couplage électromagnétique entre le 

stator et le rotor. La machine asynchrone a donc été utilisée essentiellement  à vitesse constante. 

Toutefois le développement des systèmes utilisant les machines asynchrones fonctionnant à 

fréquence variable a été possible grâce d’une  part, au développement des calculateurs puissants tel 

que les DSP, et les microcontrôleurs facilitant ainsi l’implantation d’algorithmes complexes temps 

réel dans les systèmes d’informatiques industriels actuels, et d’autre part aux semi-conducteurs de 

puissance de hautes performances qui constituent les convertisseurs statiques associés aux  systèmes 

de commande. Les problèmes d'alimentations et de calculs étant réglés, de diverses commandes ont 

pu être implantées dans des conditions satisfaisantes permettant ainsi d'étendre la gamme de 

puissance d'utilisation de la MAS dans les commandes à vitesse variable et supplanté la machine à 

courant continu longtemps utilisée.  

Les commandes les plus fréquentes sont la commande scalaire, la commande vectorielle, et la 

commande directe du couple.    

R-q: Notons en premier lieu que les travaux cités sont à titre non exhaustif.  

 

I.1.2  Commande scalaire  
La commande scalaire, permet de contrôler le couple en régime permanent avec le maintient du 

flux dans la machine à une valeur fixe. Ce type de contrôle convient surtout à des performances 

moyennes de fonctionnement de la machine asynchrone.  

Cette commande est ce, nonobstant ses inconvénients vis-à-vis ses performances, beaucoup utilisé 

dans l'industrie car elle est favorisée par sa simplicité et son coût plutôt bon marché. Mais 

néanmoins il existe dans la littérature des travaux qui visent à son amélioration en utilisant des 

techniques modernes tel que l'optimisation des régulateurs par logique floue, ou par l'adjonction 

d'algorithme stabilisant, tout  en restant simples à mettre en œuvre [1][2]. 
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I.1.3  Commande vectorielle à flux orienté  (FOC) 
Quand à la commande vectorielle abrégé FOC, avec ses deux formes, directe DFOC et indirecte 

IRFOC, elle dépasse largement par ses capacités la précédente lorsqu'il s'agit de contrôle à hautes 

performances, et reste très compétitive dans le domaine de la commande des machines électriques, 

car depuis son développement en Allemagne à la fin des années soixante et début soixante-dix par 

Hasse (IRFOC) et Blaschke (DFOC), elle est toujours mise à jour avec les nouveaux techniques qui 

se présentent.  

Le principe de la FOC repose sur le fait que le couple et le flux de la machine sont contrôlés 

indépendamment, comme dans une machine a courant continu à excitation séparée. Les courants 

instantanés statoriques sont transformés dans un repère tournant aligné au vecteur du flux rotorique, 

statorique, ou ce de l'entre-fer, afin de produire deux composantes du courant, selon l'axe d 

(composante qui contrôle le flux), et celle de l'axe q (composante qui contrôle le couple). 

Le problème majeur de la technique FOC à régulateurs proportionnel intégral (PI) est qu'elle est 

très sensible aux variations paramétriques de la machine, surtout les constantes de temps rotorique 

Tr et statorique Ts [3], sur ce fait tous les chercheurs qui ont suivi les formes de bases de la FOC ont 

eu pour soucis de la désensibiliser en la rendant robuste et fiable vis-à-vis des variations 

paramétriques malheureusement inévitables. D'innombrables travaux ont été mis en œuvre, parmi 

eux ce qui ont proposé l'identification en-ligne (on-line) de la constante de temps statorique  Ts, et 

rotorique  Tr pour le calcul juste de la vitesse angulaire du glissement, et du fait ont contribué 

énormément à la l'amélioration de la réponse dynamique du couple et de la vitesse [4][5]. 

 En terme de robustesse  envers les incertitudes dont les variations paramétriques et les 

perturbations externes, [6] a introduit l'application des régulateurs à mode de glissement pour la 

commande de la MAS, méthode qui a fait ses preuves, et depuis, plusieurs travaux ont suivi  [7][8], 

mais qui avaient le problème du phénomène de broutement (chattering) dû à la discontinuité de la 

commande, toutefois ce phénomène est parfaitement maîtrisé par l'introduction de commande 

douce, intégrale ou par l'utilisation de techniques à base de logique floue [9][10][11]. 

Il est intéressant de mentionner qu'il y a des travaux qui associent dans la même commande des 

régulateurs à mode glissant et des régulateurs proportionnels intégrales PI, et en introduisant la 

technique de modulation de largeur d'impulsion vectorielle SVPWM [12][13][14]. Les résultats 

obtenus sont satisfaisants car la technique SVPWM réduit les harmoniques des courants statoriques, 

et améliore en régime permanent le problème d'ondulations du couple, flux et courants, tandis que le 

contrôleur à mode glissant contribue à la robustesse de la commande. 
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I.1.4  Commande directe du couple  (DTC) 
Dans les années récentes beaucoup d'études ont été développées afin de trouver des solutions pour 

la commande de la machine à induction ayant pour but d'avoir une réponse précise est rapide du 

couple, et réduire la complexité de la commande vectorielle à flux orienté. L'introduction de la 

commande directe du couple et du flux abrégé DTC par Takahashi (DTC) et Depenbroak (DSC) au 

milieu des années quatre-vingt a été reconnue en tant  que solution viable pour réaliser ces 

conditions. La DTC a ouvert un nouvel horizon dans le domaine de la commande, en effet le 

principe de cette méthode est de contrôler le couple et le flux de la machine directement, cela est 

réalisé à travers des comparateurs à hystérésis qui comparent les valeurs de références avec celles 

estimées, puis commande directement les états de l'onduleur afin de réduire les erreurs de couple et 

de flux dans les limites de la  bande d'hystérésis. Sans passer par des calculs rigoureux de 

transformation entre repères, et moins de régulateurs jugés trop sensibles aux variations des 

paramètres ni le besoin de générateur à modulation de largeur d'impulsion (MLI) ou (PWM en 

anglais). Ce qui conduit à une réponse dynamique beaucoup plus intéressante comparée avec la 

technique FOC [15] [16]. Quand le flux est hors de la bande d'hystérésis, la fréquence de l'onduleur 

change et le flux prend un chemin optimal vers la valeur désirée, ceci est la cause du principal 

inconvénient de la DTC qui est l'ondulation que présente le couple, le flux, et le courant en régime 

permanent, ceux-ci sont reflétés sur l'estimation de la vitesse et sa réponse, et aussi se traduisent par 

des bruits acoustiques accrus [17].  

Comme la FOC, plusieurs voir même beaucoup de travaux sont issus des deux formes de base 

proposées par Takahashi et Depenbroak afin de pallier à ces problèmes persistants. il y a ce qui ont 

utilisé l'onduleur multi niveaux [18], solution qui s'avère complexe et coûteuse, et d'autres qui ont 

utilisé la technique SVM (space vector modulation), son principe est d'imposer le vecteur de tension 

approprié par modulation vectorielle d'espace [19], les ondulations sont réduits considérablement 

mais à fréquence de commutation pas tout à fait constante d'autant plus que cette méthode avait des 

dépendances paramétriques notamment la résistance statorique et exigeait de grands calculs en 

ligne. Dans [20] les auteurs on remplacé la table de vérité par plusieurs en appliquant un nombre de 

vecteurs plus grand que ceux appliqué en DTC classique en utilisant des comparateurs à cinq 

niveaux, cette technique est appelée DSVM (discrete  space  vector modulation), la méthode a été 

implémentée en simulation et réalisé expérimentalement, les résultats obtenus ont montré l'efficacité 

de cette méthode vis-à-vis des ondulations sans augmenter la complexité de la DTC originale. 

Récemment d'autres études ont utilisé la logique floue; soit pour adapter la bande d'hystérésis [16] et 

ont obtenus des résultats satisfaisants même en basse vitesse, soit pour optimiser la table de vérité 

[21] avec de bon performance du couple et du flux en régime permanent, d'autres ont utilisé la 
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technique qui associe SVM avec logique floue FLDTC [22], les ondulations ont été 

remarquablement minimisées à fréquence de commutation quasi constante.  

 

I.1.5  Comparaison entre  FOC  et DTC  
Des études comparatives entre la FOC et la DTC ont eu lieu afin de montrer les avantages et 

inconvénients de chacune, dans [23] les auteurs ont conclu après une étude expérimentale que la 

DTC avait les mérites par rapport à la FOC, pas de nécessité de régulateurs de courants ni de 

transformation de coordonnées, pas sensible aux paramètres de la machine mis à part la résistance 

statorique et pas besoin de capteur de vitesse pour l'implémenter. Mais l'article a omis la 

comparaison en termes d'ondulations du couple et du flux. Par contre dans [24] les auteurs ont mit 

en œuvre une comparaison assez juste des deux techniques de base DTC et DFOC car ils ont en 

commun d'être intrinsèquement sans capteur de vitesse, les résultats ont montrés clairement qu'en 

régime permanent et pour de différentes valeurs de la vitesse et du couple de charge, les courants 

dans la DFOC sont nettement moins ondulés par rapport à ceux de la DTC, qui en plus présentent 

un spectre riche en harmoniques de faibles amplitudes mais qui s'étale sur toute la plage de 

fréquence à l'inverse de la DFOC. Aussi en grande vitesse, l'amplitude des ondulations du couple 

dans la DTC été légèrement plus grande que celle en DFOC qui avait une forme plus régulière  et 

uniforme. Par suite et en régime transitoire, les performances de chaque commande on été testé suite 

à la réponse à un échelon de couple de charge pour différentes valeurs de vitesse, les résultats ont 

montrés que la  DTC était meilleur en terme temps de réponse, ceci est dû à la présence des 

régulateurs PI dans la DFOC qui retarde la réponse du couple. Aussi les auteurs ont remarqué que 

dans les basses vitesses la DTC été moins stable dû à l'effet de la résistance statorique. La 

conclusion de l'article est que les performances des deux techniques sont comparables, et  peuvent  

être amélioré pour éviter ainsi les inconvénients que présente chacune d’elle.  

La meilleur technique sera donc celle qui sera améliorée en terme de robustesse en vers les 

incertitudes internes et externes et en terme de réponse dynamique, toute en restant moins 

compliquer  à l'implémentation industrielle.  

 

I.1.6  Commandes sans capteur de vitesse  
L'utilisation des commandes développées pour la machine asynchrone lui confère beaucoup 

d'avantages, mais l'utilisation de capteurs mécaniques (tel que des génératrices tachymétriques, 

resolvers, ou codeurs incrémentaux) pour la vitesse nuit à la robustesse et la fiabilité des 

commandes pour de multiples raisons. D'abord placé sur l'arbre de la machine le capteur augmente 

le volume et le coût global du système, en effet dans les machines à petites puissances ( 2 à 5 kW ) 

le coût du capteur est environ semblable à celle de la machine, aussi pour les machines à 50 kW, le 
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coût est de 20 à 30% par rapport au coût de la machine elle-même [25]. En plus, le placement du 

capteur nécessite de modification sur l'arbre de la machine  et demande un montage délicat et une 

attention spéciale aux bruits de mesure. 

 

Afin de palier ces inconvénients inhérents, beaucoup de travaux on été proposés pour la commande 

vectorielle de la machine asynchrone sans capteur mécanique, Ces méthodes se favorisent selon, 

leurs sensibilités aux variations paramétriques, leurs simplicité à l'adaptation et à l'implantation. 

Il y a celles qui sont basées sur l'exploitation de l'anisotropie spatiale (saillance) du circuit 

magnétique tel que les encoches rotorique [26].   

 

D'autres techniques que sont les observateurs, utilisent le modèle de la machine telle que 

l'observateur de Luenberger [27], et  le filtre de Kalman [28], bien que ces méthodes sont en mesure 

de palier les variations importantes de la résistance rotorique, malheureusement l'implantation du 

filtre de Kalman en temps réel est difficile à cause du nombre d'opérations nécessaire à chaque 

période d'échantillonnage pour réactualiser les estimations. Dans [29] qui a utilisé un observateur à 

mode glissant, il a augmenté la robustesse du système et a étendu la plage de vitesse de zéro aux 

grandes vitesses, mais le phénomène du chattering reste l'inconvénient majeur de ces techniques. La 

méthode basée sur le système adaptatif à modèle de référence abréger MRAS a prouvé   que c'est  

l'une des meilleurs techniques proposées par les chercheurs, grâce aux grandes performances qu'elle 

présente en termes de fiabilité, stabilité, et moins d'efforts de calculs [30]. Depuis son introduction 

par [31], les chercheurs ne cessent d'améliorer et d'exploiter les avantages qu'offre cette technique 

[32][33][34][35]. Cette dernière se base sur deux modèles de la machine asynchrone, le modèle dit 

de référence et le modèle adaptatif, qui se basent sur le flux, la contre force électromotrice (fcém), 

ou la puissance réactive, ces deux modèles sont comparés et leur différence est introduite dans un 

mécanisme d'adaptation (régulateur PI) dont la sortie est la vitesse désirée. Cette dernière technique   

sera adoptée dans la suite de ce travail.   
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I.2   Modélisation de la MAS 

 

I.2.1  Introduction 
La machine asynchrone, souvent appelée moteur à induction comprend un stator et un rotor, 

constitués d'empilement de tôles d’acier au silicium et comportant des encoches dans lesquelles sont 

placées les enroulements. Le stator est fixe ; on y trouve les enroulements reliés à la source, l’objectif 

étant d’obtenir une répartition des forces magnétomotrices et du flux la plus sinusoïdale possible dans 

l’entrefer. Le rotor est monté sur un axe de rotation. Selon que les enroulements du rotor sont 

accessibles de l’extérieur ou sont fermés sur eux mêmes en permanence, sont définit deux types de 

rotor : bobiné ou à cage d’écureuil, toutefois, la dernière structure est souvent prise lors des 

modélisations comme électriquement équivalente à celle d’un rotor bobiné dont les enroulements 

sont en court-circuit [36].  

L'objectif de ce chapitre est de présenter mathématiquement la modélisation de la machine 

asynchrone sous forme de différents modèles d'état selon le choix du repère, ces modèles sont définis 

dans un référentiel diphasé, soit tournant (dq), soit fixé au stator (αβ), ces derniers sont déterminés à 

partir du référentiel triphasé conventionnel de la machine asynchrone à l'aide de transformations 

mathématiques adéquates.  

Ensuite, on procèdera à la modélisation de l'alimentation de la machine, qui est l'onduleur de 

tension à deux niveaux, avec une description de méthodes de commandes rapprochées à MLI       

sinus-triangle (STPWM), et une attention particulière à la MLI vectorielle qui sera notée SVPWM, très 

appréciée par ses avantages lorsqu’elle est associée à la commande des machines électriques. 

 

I.2.2  Hypothèses simplificatrices 
 
La modélisation est une phase primordiale sur le chemin de la simulation et la réalisation. Le 

modèle adopté devrait interpréter le plus fidèlement possible l'ensemble des phénomènes que le 

concepteur cherche à mettre en évidence, pour ainsi prédire le comportement en régime dynamique et 

stationnaire du système physique. 

Seulement les machines électriques sont des systèmes très complexes, pour en tenir compte dans 

leurs modélisations de tous les phénomènes physiques qu'elles contiennent. Il est alors essentiel 

d'admettre  quelques hypothèses simplificatrices conventionnelles, qui tout de même n'altèrent point 

l'authenticité du modèle de la machine dans le cadre de ce travail [37].  
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Les hypothèses simplificatrices adoptées dans ce travail sont présentées comme suit:       

 
• Répartition spatiale sinusoïdale de l'induction magnétique à travers  l'entrefer, ce qui 

se traduit par une variation sinusoïdale des inductances mutuelles entre le stator et le rotor, 

cela implique une variation nulle de la perméance magnétique due aux encoches. 

• Les courants induits dans le circuit magnétique (courants de Foucault) sont supposés 

négligeables, ainsi qu'aux phénomènes de l'hystérésis et l'effet de peau.  

• La saturation magnétique ne sera pas prise en compte, ce qui permettra d'écrire les 

flux propres de la machine comme des fonctions linéaires des courants. 

• Les Résistances des enroulements sont considérés comme constantes.    

 
I.2.3  Modèle mathématique de la MAS 
 
I.2.3.1  Equations en triphasée 

 
Le stator est constitué de trois enroulements répartis dans l'espace, et séparés d'un angle électrique 

de 120°, les même propos s'appliquent au rotor qu'il soit à cage d'écureuil ou formé de trois bobines. 

 
La figure I.1 illustre la disposition des enroulements statoriques et rotoriques: 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig.I.1: Représentation spatial des enroulements de la MAS 
 

Dans le repère triphasé, les trois vecteurs sa, sb, sc, sont orientés selon les axes des trois 

enroulements statoriques de la machine. Il est de même pour le rotor. 

sa 

sb 

sc 

ra

rb 

rc

θ  
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L'axe sa est souvent considéré comme référence, et l'angle θ  définit la position du rotor par rapport 

au stator.  

 
En tenant compte des hypothèses mentionnées précédemment les équations électriques des tensions 

statoriques et rotoriques peuvent s'écrire sous forme matricielle en appliquant la loi d'Ohm comme 

suit:  

 

au stator :                                        [ ] [ ][ ] [ ]
dt

d
IRV sabc

abcsssabc
ψ

+=                                      (I-1) 

 

au rotor :                                        [ ] [ ][ ] [ ]
dt

d
IRV rabc

rabcrrabc
ψ

+=                             (I-2) 

 
Les grandeurs, [Vsabc], [Isabc], [ψsabc], sont des vecteurs de dimension 3x1 définit comme suit: 
 

 [ ]
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ψ
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ψ           (I-3) 

 
Celles du rotor sont: 

                                                 [ ]
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i
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⎥
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⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
=
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ψ
ψ
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Les matrices des résistances des enrouements statoriques et rotoriques sont définies comme suit: 
 
 

                                          [ ] [ ]
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
=

⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡
=

100
010
001

;
100
010
001

rrss RRRR                                   (I-5) 

 
Les flux totaux de la machine sont en relation avec les courants par l'intermédiaire des équations 

suivantes: 

  
                                                 [ ] [ ][ ] [ ][ ]rabcmsrsabcsssabc ILIL +=ψ                                                (I-6) 
  
                                                 [ ] [ ][ ] [ ][ ]sabcmrsrabcrrrabc ILIL +=ψ                                                (I-7) 
 
avec: 

                                                 [ ]
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⎥
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⎡
=
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L                                                                (I-8) 
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                                               [ ]
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  où: 
 
[Lss]  : Matrice des inductances propres et mutuelles entre phases statoriques.                                           
[Lrr]  : Matrice des inductances propres et mutuelles entre phases rotoriques. 
[Lmsr]: Matrice des inductances mutuelles entre phases statoriques et rotoriques.  
lms     : Inductance mutuelle entre enroulements statorique.  
lmr     : Inductance mutuelle entre enroulement rotorique.  
lm      : Maximum de l'inductance mutuelle entre une phase du stator et une phase de rotor. 
 
Notons que, la matrice des inductances mutuelles rotoriques n'est d'autre que la transposée de celle 

des inductances mutuelles statoriques; [Lmrs] = [Lmsr]t .  

 
I.2.3.2  Equations en diphasée  

 
Le modèle diphasé de la MAS s'effectue par une transformation du repère triphasé en un repère 

diphasé, qui n'est en fait qu'un changement de base sur les grandeurs physiques (tensions, flux, et 

courants), il conduit a des relations indépendantes de l'angle θ  et à la réduction d'ordre des équations 

de la machine. La transformation la plus connue par les électrotechniciens est celle de Park (1929) 

[38]. La figure I.2 met en relief l'axe direct d du référentiel de Park, et l'axe en quadrature d'indice q. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 
 

Fig.I.2: Position des axes dq par rapport  aux axes de la machine 
 

θ 
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Pour simplifier les équations, les repères de Park des grandeurs statoriques et rotoriques doivent 

coïncider, ceci est possible grâce à la relation suivante: 

 

                                                    θθθ += sls                                                                             (I-11)               

 

La matrice de transformation de Park  [T] est définit comme suit: 

 

                          [ ]
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iii

SinSinSin

CosCosCosT                                (I-12)   

 

On a choisi ( 3/2 ), pour les valeurs inchangées des amplitudes des tensions, courants, et flux. θi est 

l'angle entre l'axe d et l'axe de référence dans le système triphasé. 

 

 La transformation directe est alors:  
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Où,  x représente les variables considérées de la machine qui sont tensions, courants ou flux. La 

variable 0x représente la composante homopolaire, ajoutée pour rendre la transformation réversible, 

elle est nulle lorsque le neutre n'est pas branché.  

La transformée de Park inverse est nécessaire afin de revenir aux grandeurs triphasées, elle est  

définie par: 
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I.2.3.2.1  Choix du repère dq 

Ce qui rend la transformation de Park attrayante, est que l'orientation du repère dq peut être 

quelconque. Il existe trois choix importants, le repère dq peut être fixé au stator, au rotor ou au champ 

tournant, Selon l’objectif de l’application [39] [40]: 

 

- Repère d’axes dq fixe lié au stator ou repère stationnaire (θs= 0). Les grandeurs 

électriques évoluent en régime permanent électrique à la pulsation statorique ωs. Cette 

méthode sera retenue très souvent dans l’étude des observateurs.  

- Repère d’axes dq lié au rotor (θsl = 0) . Les grandeurs évoluent en régime permanent 

électrique à la pulsation des courants rotoriques  ωsl. Elles sont de faible fréquence 

(fréquence de glissement).   

- Repère d’axes  dq lié à l’un des flux de la machine. Le modèle est simplifié par 

l’utilisation d’équations plus simples. En régime permanent électrique les grandeurs du 

modèle sont continues. Cette méthode est souvent utilisée dans l’étude de la commande. 

 

I.2.3.2.2  Référentiel lié au champ tournant 

Symbolisé par le vecteur flux statorique, le champ tournant est le champ crée par le bobinage 

statorique et qui tourne, en régime permanent, à la vitesse de synchronisme. Si on choisit de fixer le 

repère dq au champ tournant alors on a: 

                

                         Ω−=−=⇒= p
dt

d
sssls

s ωωωωω
θ

                                                          (I-15) 

 

où : ωs  : est la pulsation statorique 

        ω  : est la pulsation  rotorique 

        ωsl : est la pulsation  du glissement 

        Ω  : la vitesse mécanique, elle est reliée à la pulsation  rotorique par : Ω= pω  

  

• Equations électriques 

Les équations électriques de la MAS dans un repère de Park lié au champ tournant sont: 

 

au stator:                           

⎪
⎪
⎩

⎪⎪
⎨

⎧

++=

−+=

sds
sq

sqssq

sqs
sd

sdssd

dt
d

iRv

dt
d

iRv

ψω
ψ

ψω
ψ

                                   (I-16) 
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au rotor:                            

⎪
⎪
⎩

⎪⎪
⎨

⎧

Ω−++==

Ω−−+==

rds
rq

rqrrq

rqs
rd

rdrrd

p
dt

d
iRv

p
dt

diRv

ψω
ψ

ψω
ψ

)(0

)(0
                                     (I-17) 

 
ceux des flux totaux ayant pour valeur: 

 

pour le stator:                                
⎩
⎨
⎧

+=
+=

rqmsqssq

rdmsdssd

iLiL
iLiL

ψ
ψ

                                                        (I-18)    

pour le rotor:                                 
⎩
⎨
⎧

+=
+=

sqmrqrrq

sdmrdrrd

iLiL
iLiL

ψ
ψ

                                                        (I-19)   

où: 

msass lLL −=  : Inductance cyclique statorique. 

mrarr lLL −= : Inductance cyclique rotorique. 

mm lL
2
3

= : Inductance mutuelle cyclique entre stator et rotor. 

 
• Equations mécaniques 

Le modèle électrique doit être complété par les expressions du couple électromagnétique et de la 

vitesse, décrivant ainsi le mode mécanique. 

Le couple électromagnétique Te peut se mettre sous plusieurs formes: 
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                                (I-20) 

                                              )( sdrqsqrdte iiKT ψψ −=                     (I-21) 

où: 
        p : le nombre de paire de pole. 

      
r

m
t L

LpK
2
3

=   

 

Notons que c'est la relation (I-21) qui sera retenue, car elle dépend des variables d'état adoptées. 

La vitesse de rotation mécanique se déduit de la loi fondamentale de la mécanique générale (la 

somme des couples à l'arbre est équivalente au couple inertiel), elle s'écrit donc: 
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                                            Ω−−=
Ω

vLe fTT
dt
dJ                             (I-22) 

où: 

J :   est l'inertie de toute les masses tournantes ramenées à l'arbre de la machine. 
TL : le couple de charge. 
fv :  Coefficient du frottement visqueux. 
 

I.2.3.2.3  Expression en modèle d'état 

Maintenant on va réécrire les équations de la machine en modèle d'état en vue de sa commande, en 

prenant les courants statoriques isd, isq et les flux rotoriques rqrd ψψ , comme variables d'états.  

D’abord remplaçons les courants rotoriques et les flux statoriques à partir de (I-18), (I-19) : 

 

pour les courants rotoriques:          
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pour les flux statoriques:                 
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                        (I-24) 

En rapportant ces dernières relations dans (I-16) et (I-17), on aboutira aux système d'équations 

d'états  suivant: 
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 (I-25) 

 

où : 
rs

m

LL
L2

1−=σ  est le Coefficient de dispersion.    

En identifiant le système (I-25) à la forme : UBXA
dt
dX

+= , on aura: 

le vecteur d'états X = [isd isq ψrd ψrq]t, A la matrice dynamique du système, le vecteur de commande 

U = [vsd vsq]t, et B la matrice d'application de commande, donc: 
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où : 
r

r
r R

LT = est la constate de temps rotorique. 

 
I.2.3.2.4  Référentiel lié au stator (repère stationnaire αβ) 

Cette transformation est appelée aussi transformation de Clarke, qui est en fait un cas particulier de 

la transformation de Park, elle est obtenue quand le repère dq est confondu avec le repère αβ           

( figure I.3),  ç-à-d en prenant θs = 0, la transformation directe se fait alors comme suit:  
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où,  x représente les tensions, courants ou flux. 

La transformée inverse est de la forme: 
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à partir des définitions précédentes, les équations électriques de la machine sont réécrites comme 

suit:   

  au stator:                    
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au rotor:                      
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En suivant les mêmes démarches prises dans le référentiel précèdent afin d'écrire le système 

d'équations sous la forme : UBXA
dt
dX

+= , on aura: 
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L'expression du couple électromagnétique exprimé dans le repère αβ peut être donnée par : 

 

                           )( αββα ψψ srsrte iiKT −=            (I-36) 

L'équation de la vitesse restant inchangée. 
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I.2.3.2.5  Passage entre les repères dq et αβ   

Dans la commande, il est souvent pratique de passer d'un repère à l'autre, cela ce fait à l'aide de la 

matrice de rotation d'angle δ: [P(δ)], comme le montre la figure I.3. 

 

 

                         
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig.I.3: position des repères dq et αβ 
 
 
La transformation ce fait alors comme suit: 
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et inversement: 
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avec :                   ⎥
⎦

⎤
⎢
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⎡
−

=
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)sin()cos(

)(
δδ
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δP                          (I-39) 

 
 
I.2.4  Résultats de simulation 

 
Avant d'entamer toute réalisation, la simulation est devenue une tache primordiale pour les 

chercheurs, on a choisi le logiciel Matlab/Simulink très connu pour sa puissance de calcul. 

 
Le but de cette simulation est de valider le modèle adopté de la machine asynchrone, et d'analyser le 

comportement lorsque la machine est alimentée directement par le réseau standard, et puis à travers 

l'onduleur de tension commandé par modulation de la largeur d'impulsion STPWM qui sera considéré 

par la suite. 

 

 

α 

β 

dq 

δ
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     Fig.I.4.a : Vitesse de rotation à vide puis en charge                  Fig.I.4.b : Vitesse de rotation Machine alimentée 

                 à t=.6s, Machine alimentée par le réseau                               par l'onduleur 
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     Fig.I.5.a : Réponse du couple électromagnétique                  Fig.I.5.b : Réponse du couple électromagnétique 
                  Machine alimentée par le réseau                                     Machine alimentée par l'onduleur 
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      Fig.I.6.a : Les Courants de phases statoriques                 Fig.I.6.b : Les Courants de phases statoriques 
                       Machine alimentée par le réseau                                   Machine alimentée par l'onduleur 
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           Fig.I.6.c : Les Courants de phases statoriques                 Fig.I.6.d : Les Courants de phases statoriques 
                             Machine alimentée par le réseau (Zoom)                        Machine alimentée par l'onduleur (Zoom) 

 

 

La montée en vitesse est quasi linéaire au début du démarrage, la vitesse atteinte est proche de 1500 

tr/min (vitesse de synchronisme), le moteur étant à vide. Lors de l'application d'un couple de charge 

de 5 Nm à t = 0.6s, une diminution permanente de la vitesse apparaît, ceci est dû au fait qu'il n'y pas 

de régulation.   

On note les  oscillations du couple instantané lors de la mise sous tension pendant une courte durée. 

Ainsi le couple monte à 40 N.m alors que le couple nominal du moteur est de l’ordre de  20 N.m. On 

remarque aussi le classique appel de courant lors de la mise sous tension du moteur. 

Les courbes des deux simulations de la machine alimentée par le réseau et par l'onduleur de tension  

sont presque identiques aux oscillations  près qui se distinguent dans les courbes de la machine 

alimentée par l'onduleur dues à la fréquence de commutation des interrupteurs.   
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I.3  Modélisation de l'onduleur de tension 
I.3.1   Introduction 

L’onduleur de tension assure la conversion de l’énergie continue vers l’alternatif (DC/AC). Cette 

application est très répandue dans le monde de la conversion d’énergie électrique aujourd’hui.  

L’onduleur peut être utilisé à fréquence fixe, par exemple alimenter un système alternatif à partir 

d’une batterie, ou à fréquence (MLI) variable pour la variation de vitesse des machines électriques. 

L’onduleur de tension à MLI permet d’imposer à la machine des ondes de tensions à amplitudes et 

fréquences variables à partir du réseau standard 230/400V, 50Hz. 

La structure du convertisseur statique qui alimente la machine est constituée essentiellement, d'un 

pont redresseur (AC/DC) connecté au réseau, contrôlé ou pas [41].  Après redressement, la tension  

(étage continu) est filtrée par des composants passifs C ou LC, pour être finalement  appliquée à 

l’onduleur. 

L'onduleur qui est connecté à la machine, est constitué de trois bras formé d'interrupteurs 

électroniques choisis essentiellement selon la puissance et la fréquence de travail, chaque bras compte 

deux composants de puissance complémentaires munis de diode montée en anti-parallèle. Les diodes 

de roue libres assurent la continuité du courant dans la MAS une fois les interrupteurs sont ouverts.  

À noter qu’un temps de retard doit exister pratiquement entre les interrupteurs haut et bas d’un 

même bras afin d’éviter le court-circuit de la source continu.  

L'onduleur est commandé par la technique de modulation de largeur d'impulsion (MLI), appelée en 

anglais (Pulse Width Modulation PWM). Il existe plusieurs techniques PWM, dont deux seront 

mentionnées, la PWM dite sinus-triangle (STPWM), et la MLI vectorielle ou (space vector PWM) 

abrégée (SVPWM), devenue très sollicitée par les industriels et chercheurs en commande des 

machines électriques [42].  

Avant d'entamer la modélisation de l'onduleur, on a jugé intéressant de faire un descriptif sur les 

l’interrupteurs statiques en semi-conducteurs utilisés en électroniques de puissance qui existent 

actuellement, car l’élément clé de la conversion d'énergie est l’interrupteur statique qui va permettre, 

en interrompant ou non le transfert d’énergie entre les divers éléments du circuit, et de gérer les 

valeurs moyennes des courants et tensions. 

 

I.3.2  Les Composants de l'électronique de puissance 
Les composants de l'électronique de puissance, doivent répondre à une commande qui exige l'état 

passant ou bloqué, ce changement de conductivité est possible grâce aux structures  spéciales des 

semi-conducteurs qui contrôlent les porteurs de charges mobiles, trois différents types sont définis :     
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• semi-conducteurs non contrôlés : diodes de puissance: PiN, SCHOTTKY, JBS. 

• semi-conducteurs contrôlés avec commande amorçage: Thyristors, Triacs. 

• semi-conducteurs contrôlés avec commande amorçage/blocage : 

→ Thyristors GTO (Gate Turn Off) 

→ Transistors bipolaires de puissance BJT (Bipolar  Junction Transistor) 

→ Transistors de puissance MOSFET (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor) 

→ IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor) 

→ GCT et IGCT (Integrated Gate Commutated Turn-off Thyristor) 

→ MCT (Mos Controlled Thyristor) 

→ SIT (Static Induction Transistor) 

→ SITH (Static Induction thyristor) 

Un nouvel horizon, qui est l’intégration en électronique de puissance, évolue vers une intégration de 

systèmes de puissance, comprenant les composants de conversion de l’énergie, des composants 

passifs, des éléments de commande et de protection. Deux technologies distinctes sont définis, la 

technologie  hybride ou monolithique qui se divisent elle-même en: 

- Circuits intégrés à haute tension HVIC (High Voltage Integrated Circuits). 

- La technologie « Smart Power » : puissance intelligente. On entend par « intelligent », le fait que 

les composants puissent réagir à différentes situations sans aide extérieure, donc ils puissent avoir une 

certaine autonomie. 

 

I.3.2.1  Choix des interrupteurs  

Les paramètres suivants sont  importants pour un interrupteur en semi-conducteur conçu pour les 

applications  de conversion de puissance [43]:  

> Courant maximal supporté.  

> Tension maximale bloquée. 

> Chute de tension à l'état passant et sa dépendance de la température.  

> Courant de fuite à l'état bloqué. 

> Capacité thermique. 

> Temps de transition de commutation pendant l'ouverture et la fermeture. 

> La tenue en 
dt
dv  à l'état bloqué ou pendant l'ouverture. 

> La tenue en 
dt
di  à l'état passant ou pendant la fermeture. 

> Capacité de résister aux courants et tensions excessifs. 

> Pertes de commutation. 

> La puissance contrôlée. 
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De manière générale, la constitution des semi-conducteurs de puissance est différente de leurs 

équivalents de courant faible. Des modifications sont faites sur les structures de bases afin de les 

adapter aux hautes tensions et aux forts courants. 

En électronique de puissance, la diode bipolaire est souvent appelée diode PiN où i désigne une 

région peu dopée de type N, ainsi, le profil du champ électrique en régime inverse et les tenues en 

tensions seront augmentées par rapport à la diode PN standard [44]. 

La jonction MS (metal-semiconductor) est couramment connue sous la diode  Barrière-Schottky, 

les principales caractéristiques d’une diode Schottky sont, la capacité a travailler en haute fréquence, 

ses faibles pertes (chute de tension très réduite) en polarisation directe. Elle est employée 

intensivement dans le domaine de l'électronique de puissance, en particulier en basses tensions et fort 

courants [45].  

 
La diode JBS est un composant hybride issu d'un croisement entre une diode PiN et une diode 

Schottky. L'intérêt d'une telle structure est d'obtenir une chute de tension directe plus faible qu'une 

diode bipolaire, tout en ayant un courant de fuite inverse plus faible qu'une diode Schottky [46].  

La technologie des thyristors est intrinsèquement plus performante que celle des transistors pour les 

valeurs de tension de blocage supérieures à 2,5 kV, elle offre un meilleur compromis entre la tension à 

l’état passant et la tension de blocage. L’ajout de la fonction d’extinction de gâchette impose 

plusieurs restrictions aux GTO. En effet La technologie de commande standard des GTO, largement 

répandue, provoquait des transitoires de commutations non homogènes, imposant l’utilisation de 

coûteux circuits amortisseurs de dv
dt  et  di

dt , et de circuits de gâchette encombrants. Toutefois, elle a 

trouvé des domaines d’application intéressants pour les puissances entre 1 et 20 MVA, principalement 

dans les entraînements électriques à vitesse variable et dans la traction ferroviaire. Ces interrupteurs 

fonctionnent à des fréquences de commutations relativement basses   [44] [47].                                                 

 
Les transistors bipolaires BJT sont utilisés dans les applications allant jusqu'à plusieurs centaines de 

kilowatts et à des fréquences allant jusqu'à 10 kHz. Les plus utilisés généralement dans les 

convertisseurs de puissances sont de type NPN, car ils possèdent, une chute de potentielle plus faible 

à l’état passant que le PNP, et ils ont une fréquence de commutation plus élevée (les électrons 

circulent plus vite que les trous) [48]. Pour la raison de son temps de commutation relativement 

grand, les pertes de commutation sont d'autant plus grandes que la fréquence augmente. Pour éliminer 

le besoin de grand courant de base, la configuration Darlington est généralement utilisée [44]. Aussi 

pour conserver l'état passant le courant de base doit être présent en permanence, et un fort courant 

inverse et requit pour commuter à l'état ouvert rapidement, de ce fait le circuit de commande de la 

base devient complexe et coûteux [49]. 
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Toutes ces limitations ont conduit au développement des transistors MOSFET, ces derniers ont 

permit d’obtenir des fréquences de commutations très élevées voisines de 1 MHz, avec une 

commande en tension qui nécessite une énergie pratiquement négligeable. Cependant, les MOSFET 

présentent de chutes de potentiels dus  à la résistance à l'état passant, et donc des pertes en conduction 

d'autant plus importantes que la tension est grande par rapport aux BJT  de même puissance. Ce qui 

limite leurs applications en haute tension à environ 1,2 kV [48].  

 

Le transistor IGBT  est l’un des composants de puissance le plus utilisé actuellement. Sa structure 

associe en sortie celle d'un transistor bipolaire BJT  et celle d'un MOSFET en entrée. Donc l'IGBT  

regroupe les avantages en conduction du transistor bipolaire BJT, et les avantages en commutation et 

simplicité de commande du transistor MOSFET. Il est largement utilisé pour les applications de 

moyenne et dans certaines applications de haute tension, avec des tensions d’alimentation comprises 

entre 600V et 6.5kV, et des fréquences de l'ordre de 130 kHz [50] [51]. 

 

Les dispositifs « Smart Power » et HVIC, sont réalisés à partir de filières technologiques de type 

circuits intégrés. Des associations plus ou moins complexes sont envisageables, allant du simple 

interrupteur formé d’un IGBT avec sa diode en antiparallèle, le bras de pont, les ponts en H, ou 

triphasé (six-pack), ou menu du hacheur (seven-pack),  pour  s’acheminer vers  le module de 

puissance complet, baptisé PIM (power integrated module), réunissant dans un même boîtier : un 

pont redresseur à diodes,  un hacheur de freinage, ainsi que les  six IGBT de l’onduleur avec leurs 

diodes de roue libre. Quant aux modules dits «intelligents  » ou IPM (intelligent power module), ils  

incluent en sus le driver et différents capteurs chargés de mettre en évidence un échauffement de 

température excessif, une surcharge ou un court-circuit. Ils sont Conçus spécialement pour la 

commande des moteurs [52].        

               

L’IGCT ou GCT (IGCT  est un produit de ABB, GCT est un produit de Mitsubishi, mais le concept 

est le même), est un GTO optimisé et muni d'un circuit de commande de gâchette à faible inductance 

(constitué principalement de substrat, MOSFETs, et capacités), afin de réduire considérablement la 

limitation due au  di
dt , et permettre un fonctionnement sans circuit limiteur de  dv

dt  (snubber), qui sont 

les principaux inconvénients des GTO, en plus de la fréquence de commutation assez lente. De ce fait 

il exploite de manière optimale la technologie des thyristors (pertes faibles et haut niveau de fiabilité) 

ainsi que l’extinction commandée sans circuit amortisseur (plus économique) pour les applications 

aux puissances de 0,5 MVA à plusieurs centaines de MVA à des fréquence allant jusqu’à plusieurs kHz 

[47]. 
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Le thyristor MCT est une amélioration du thyristor (GTO) classique, où deux MOSFET sont 

intégrés afin de pouvoir forcer le composant au blocage et à l’amorçage. Ces thyristors offrent une 

solution intéressante pour la réalisation de convertisseurs, ils ne nécessitent pas d’impulsion 

d’extinction. Le MCT possède deux principaux avantages vis à vis du GTO, une commande plus 

simple pour commuter de l'état passant à l'état bloqué (un fort courant négatif n'est pas nécessaire) et 

des temps de commutation plus brefs (de l'ordre de quelques microsecondes). Le MCT est un 

composant commandé en tension comme l'IGBT ou le MOSFET, et la même énergie est nécessaire 

pour commuter un MCT, un IGBT ou un MOSFET. Les MCT présentent également de plus faibles 

tensions à l'état passant comparé aux IGBT ayant des caractéristiques similaires [43] [53].  

 
On parlera maintenant des deux éléments de puissance le SIT et le SITH, tous deux très semblables 

dans la structure de base avec une légère modification au niveau des couches semi-conductrices. 

Leurs principes de fonctionnement sont identiques au transistor JFET, qui peut s'assimiler à celui 

d'un barreau de semi-conducteur pour lequel on vient modifier sa résistance par l'application d'une 

tension négative sur la grille. Pour le SIT et le SITH, Le courant principal circule entre le drain et la 

source, et son passage est limité par la résistance de la région N faiblement dopée, une grille, 

constituée de petits domaines de type P+, permet de modifier la conduction du substrat par effet 

d’induction. Les transistors statiques à induction SIT  peuvent fonctionner à une puissance   100 kW à 

100 kHz ou 10 W à 10 GHz [48].  

Avant de fermer cette brèche, notons que tous les composants cités sont au Silicium, les recherches 

actuelles s'oriente vers un nouveau matériau semi-conducteur, on parle du Carbure de Silicium 

(Silicon Carbide) SiC . Le SiC est en mesure de bloquer une tension nettement plus élevée que le 

Silicium, cet avantage significatif hisse le SiC parmi les meilleurs candidats pour les hautes tensions 

dans les dispositifs de l'électronique de puissance. Le nombre de composants de puissance réalisés sur 

carbure de silicium par diverses équipes augmente, la diversité des composants. On note ainsi dans la 

littérature des caractérisations de diodes PiN, Schottky, JBS, de MOSFET de puissance, de 

thyristors et d'IGBT [46]. Dans [44], une synthèse très satisfaisante est mise, des composants sus 

mentionnés en SiC avec des comparaisons de leurs homologues en Si. 

 
I.3.2.2  Conclusion 

Le MOSFET est très bien adapté pour les convertisseurs basse tension et à fréquence élevée 

(inférieure à 200V et supérieure à 50kHz) alors que l’IGBT est utilisé pour les tensions supérieures à 

300V et des fréquences rarement supérieures à 50kHz. Les GTOs et thyristors sont dédiés aux 

applications haute tension (>1kV) fort courant (>1kA). Le SIT  ne peut répondre qu'a des applications 

où la tension à bloquer est inférieure à 1kV. Les composants à base de thyristor, sont celle de l’avenir, 

Il paraît probable que le GTO soit supplanté par le SITH, et peut-être aussi l’IGBT par le MCT  pour 
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les grandes puissances. Les modules IGBT ont un domaine d’application qui recouvre totalement 

celui des transistors bipolaires, partiellement celui des MOSFET et des GTO.  

C’est pourquoi les IGBT qu'ils soit en modules ou discret sont les composants d’avenir dans les 

fortes et moyennes puissances, en effet les IGBTs ont trouvé  leurs domaine de prédilection dans la 

commande industrielle des machines électriques, ils sont proposés à une très large variétés qui couvre 

une gamme de puissance très étendue [54]. 

Actuellement l'enjeu des industriels  est de concevoir des dispositifs permettant de travailler dans 

des conditions de plus en plus difficile, augmentation de la température de fonctionnement, 

diminution de la taille des composants et augmentation des calibres courant/tension. Les compromis 

sont de plus en plus serrés et le silicium atteint ses limites. Aujourd’hui, le silicium répond au marché 

mais de nouvelles applications apparaissent pour lesquelles de nouveaux composants sont développés 

sur des nouveaux matériaux tels que le SiC. 

 
I.3.3  Modèle mathématique de l'onduleur de tension 

L’état des interrupteurs, supposés parfaits peuvent être définit par trois grandeurs booléennes de 

commande Si (i = a,b,c): 

• Si = 1 le cas ou l’interrupteur de haut est fermé et celui d’en bas ouvert, (voir figure.I.10 plus bas). 

• Si = 0 le cas ou l’interrupteur de haut est ouvert et celui d’en bas fermé. 

 

Dans ces conditions on peut écrire les tensions vio en fonction des signaux de commande Si et en 

tenant compte du point fictif "o" représenter sur la figure.I.7: 
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Fig.I.7: l'onduleur de tension associé à la MAS 
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Soit ‘n’ le point neutre du coté alternatif (MAS), alors les trois tensions composées : vab , vbc , et vca  

sont définies par les relations suivantes: 
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La charge constituée par la machine est équilibrée ( 0=++ ncnbna vvv ), on aura donc: 
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en faisant apparaître le point "o", les tensions entre phases peuvent aussi s'écrire: 
 

                    

⎪
⎪
⎩

⎪⎪
⎨

⎧

−=

−=

−=

oaocac

ocobcb

oboaba

vvv

vvv

vvv

                                                                                                       (I-43)   

en remplaçant (1-43) dans (1-42) on obtient : 
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des relations suivantes: 
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on peut déduire le potentiel entre les points n et o :                                                                             
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L’utilisation de l’expression (I-40) permet d’établir les équations instantanées des tensions simples 

en fonction des grandeurs de commande : 
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Les techniques de MLI ou (PWM)  ont été l'objet de recherches intensives, un nombre important de 

méthodes, différentes de par leurs concepts et leurs performances ont été développées. Le choix d'une 

technique dépend du type de machine à commander, de la gamme de puissance, des semi-conducteurs 

utilisés pour l'onduleur et de la simplicité d'implantation de l'algorithme. Ce sont finalement des 

critères de coût et de performance qui vont déterminer ce choix. Les critères de performances 

permettent d'évaluer et de comparer les qualités des différentes techniques  PWM. Ils se résument en: 

l'index de modulation, le facteur de distorsion harmonique et le spectre harmonique de courant (ou 

analyse FFT : Fast Fourier Transformation), l'harmoniques de couple, et les pertes à la commutation 

[44]. 

Parmi les nombreuses techniques PWM, deux d'entre elles sont considérées dans notre travail, la 

STPWM et la  SVPWM . 

 

I.3.4  La technique de modulation "Sinus-triangle" (STPWM) 
La STPWM considérée est classique : il s’agit d’une modulante sinusoïdale d’amplitude Am  et de 

fréquence fm, combinée à une porteuse triangulaire d’amplitude Ap de haute fréquence fp, les angles 

de commutation de la tension d’entrée d’un pont sont situés aux intersections de la porteuse et de la 

modulante (figure.I.8). 

  

 

 

 

 

 

                                

 

                                              

 

Fig.I.8: principe de la STPWM 

 

L'index de modulation maximal mMAX d'une PWM est un critère important puisqu'il montre la 

capacité d'une méthode à utiliser au maximum la tension du bus-continu.  

Pour la STPWM le maximum de l'index de modulation est (voir annexe B.1): 
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R-q: il existe d'autres méthodes pour améliorer cette valeur, parmi elles, celle qui consiste à injecter 

l'harmonique d'ordre trois, mais elles ne seront pas considérées dans se travail.  

Les figures.I.9 montrent le principe de la méthode STPWM ainsi que des différentes grandeurs 

appliquées à l'onduleur.  

La figure.I.9 (a), représente les signaux de références issue de la commande varef , vbref , vcref et le 

signal de la  porteuse vp, chaque intersection génère les signaux de commande qui seront appliqués 

aux interrupteurs statiques.     

Les figures.I.9 (b), et (c), montrent respectivement les tensions entre phases et ceux qui seront aux 

bornes de la machine. 
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I.3.5  La technique de modulation vectorielle (SVPWM) 
 
Cette technique est beaucoup sollicitée dans le domaine de la commande, ses effets sur les 

ondulations du courant et couple sont remarquables, c'est pourquoi elle est la plus utilisée par les 

chercheurs et industriels, elle permet de déterminer les séquences des allumages et extinctions des 

composants du convertisseur et de minimiser ainsi les harmoniques des tensions appliquées au 

moteur [42]. 

 

La technique de modulation vectorielle SVPWM se diffère de celle STPWM par le fait qu'au lieu 

d'employer un modulateur séparé pour chacune des  trois phases, les tensions de référence sont 

données par un vecteur de contrôle global approximé sur une période de modulation Tz.  

Elle est basée sur la représentation spatial du vecteur de tension dans le repère fixe αβ. Les huit états 

de commutation (figure.I.10) peuvent s’exprimer dans le plan αβ, par huit vecteurs de tension 

( 76543210 ,,,,,,, VVVVVVVV
rrrrrrrr

) parmi eux deux sont nuls 0V
r

 et 7V
r

 qui correspondent respectivement à 

S(000) et S(111), les autres sont appelés états actifs. 

 

 

 

 

 

 
 
 
 

 

 

 

 

 

 
 
 
 
 
 

Fig.I.10: Les états de l'onduleur et les vecteurs des tensions correspondants 
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La représentation dans le plan  αβ de ces vecteurs equi-répartis tout les 60°, permet de déterminer un 

hexagone (figure.I.11) à l’intérieur duquel le vecteur tension de référence refV
r

doit s'y trouver pour 

éviter la saturation de la grandeur de commande.  
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Fig.I.11: Représentation des états de l'onduleur dans le repère αβ, et les différents secteurs  

 

Les vecteurs tensions des six états actifs, peuvent s'écrire en fonction des portions de l'hexagone 

appelés secteur k, où  k = 1,…6: 
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Chaque vecteur de référence refV
r

dans l'hexagone peut être exprimé comme combinaison de deux 

vecteurs tensions actifs adjacents et de vecteurs tension d'états nuls. En se reportant à la figure.I.11,  

si le vecteur de référence est dans le secteur k, les vecteurs actifs adjacents sont kV
r

et 1+kV
r

(avec k+1 = 

1 pour k = 6 ). 

 

De la figure.I.11 on voit bien que la tension de référence atteint les limites de l'hexagone, d'où 

l'index de modulation  qui vaut (voir annexe B.2): 
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Le tableau.I.1 résume les définitions suscitées : 

Notons que toutes les valeurs des tensions doivent être multipliées par Vdc. 

Vecteurs 

d'état 

Valeur 

en αβ 

      

iV
r

(SaSbSc) Vi Van Vbn Vcn Vab Vbc Vca 

0V
r

(000) 0 0 0 0 0 0 0 

1V
r

(100) 0je  2/3 -1/3 -1/3 1 0 -1 

2V
r

(110) 3
2πj

e  1/3 1/3 1/3 0 1 -1 

3V
r

 (010) 3
πj

e  -1/3 2/3 -1/3 -1 1 0 

4V
r

(011) 3
4πj

e  -2/3 1/3 1/3 -1 0 1 

5V
r

(001) 3
5πj

e  -1/3 -1/3 2/3 0 -1 1 

6V
r

(101) πje  1/3 -2/3 1/3 1 -1 0 

7V
r

(111) 0 0 0 0 0 0 0 

 

TableauI.1 Valeurs des tensions correspondantes 

La méthode SVPWM peut être implémentée par les étapes suivantes:  
 

− Déterminer Vα , Vβ , et par conséquent refV  , et l'angle α . 

− Déterminer les temps d’application des états de l’onduleur. 

− Déterminer les séquences d’impulsions pour chaque bras de l'onduleur. 
 

 Détermination de refVVV ,, βα , et  l'angle (α) 

Les tensions Vα , Vβ , sont issues directement de la transformation de Clarcke comme suit: 
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βα VVVref +=⇒                                                                                               (I-53) 
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où: refV , est le module du vecteur tension de référence, et α son argument.  

 

 
Tensions simples 

 
Tensions composées 
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 Calcul des temps d’application des états de l’onduleur. 

 

La partie centrale de la stratégie SVPWM est la détermination des temps qui doivent être attribués à 

chaque vecteur de tension durant chaque cycle de modulation ou période  d’échantillonnage Tz. À 

chaque période de commutation de l’onduleur le vecteur refV
r

, projeté sur ses deux vecteurs adjacents 

assure le calcul des temps de commutation (figure.I.12). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig.I.12: La tension de référence comme combinaison de deux vecteurs adjacents dans le secteur 1 

 

Dans ce qui suit Tk  dénote la demi période de l'application de kV
r

 (l'état on), T0 est le demi-temps de 

l'état-nul, la somme des temps de conduction T0, Tk, et Tk+1, doit être égale à la demi période de 

commutation de l’onduleur Tz, on aura alors: 
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En tenant compte que 0V
r

= 7V
r

= 0
r

 , et que refV
r

est constant pendant la période de commutation, et 

du fait que kV
r

 et 1+kV
r

sont aussi constants, la relation (I-56) est réduite à ceci: 
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En exprimant le vecteur tension refV
r

par ses composantes en αβ nous aurons:  
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où: k est déterminé à partir de la relation α.                                  

Sachant que : 
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La solution du système (I-58) conduit au résultat suivant: 
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Le temps T0 est définit à partir de la relation (I-55) :  
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Sachant que, ))()(( ααα SinjCosVeVV ref

j
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r
,  le système (I-60) devient: 
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Avec la définition de l'index de modulation m, le calcul des temps d'application Tk , Tk+1 , n'exige 

pas la connaissance de la tension adoptée du bus-continu, mais dépend seulement de l'index 

modulation désiré. La substitution de cette définition dans (I-62)  mène à: 
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Si par exemple, 
3

0 πα ≤≤ , alors le vecteur refV
r

se situe au secteur 1, donc (I-63) donne: 

 

                                  

⎪
⎪
⎪
⎪

⎩

⎪⎪
⎪
⎪

⎨

⎧

+−=

=

−=

)(
2

)sin(3

)
3

sin(3

210

2

1

TTTT

TmT

TmT

Z

Z

Z

α
π

απ
π

             (I-64) 

 
 

 Détermination des séries d’impulsions pour chaque bras de l'onduleur 
 

 
Afin d'obtenir de performance optimum en harmoniques (moins d'harmoniques en sortie), et une 

fréquence de commutation minimum pour chaque composants de puissance, l'ordre des états est 

arrangé tels que la transition d'un état au prochain est exécuté en commutant seulement un bras de 

l'onduleur.  

 

Pour cela, le modèle d'impulsion symétrique ou méthode à états-nuls symétriques, est utilisée, ainsi 

pour les secteurs impairs (k = 1,3,5), la séquence est la suivante: 01710 VVVVVVV kkkk

rrrrrrr
++  , et pour les 

secteurs pairs (k = 2,4,6), la séquence est: 01710 VVVVVVV kkkk

rrrrrrr
++ , figure I.13 [55]. 

 

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig.I.13: Signaux de commande dans le cas ou refV
r

 est au secteur 1 
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Les figure.I.14 illustrent l'analyse qui vient d'être décrit pour chaque secteur. 
 
 
 
 
 
 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 

Fig.I.14: Signaux de commande pour chaque secteur 
 
 
 
On peut apercevoir sur les figures (I.14, et I.15) que les résultats de simulations coïncident 

parfaitement avec l'analyse théorique étendue de la méthode SVPWM. Notons que se sont quasiment 

les mêmes résultats obtenus par [56]. 
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Fig.I.15: Comparaison entre théorie et simulation des signaux de commandes des interrupteurs 

obtenues par SVPWM. 
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Fig.I.16: Tensions simples  

I.3.6  Conclusion  
Dans ce chapitre, on a commencé par un état de l'art sur les commandes prépondérantes sur le 

marché actuel, notamment la commande scalaire, la FOC et la DTC, pour faire par la suite une étude 

comparative entre ces deux dernières qui sont très compétitives et qui attirent l'attention des 

chercheurs  afin d'aboutir à une commande performante qui réponde aux exigences industrielles 

modernes.        

Ensuite, on a présenté le modèle mathématique de la MAS en triphasée, puis on a procédé aux 

transformations dans les différents  repères de Park, ce qui abouti aux modèles simplifiés.   

La représentation en modèle d'état permet d’envisager  la commande de la MAS par les techniques 

qui seront traitées aux chapitres suivants, notamment la technique  par orientation du flux rotorique 

IRFOC   et la DTC, et aussi pour l'étude et l'élaboration des observateurs.   

Les résultats de simulation ont montrés la validité du modèle mathématique de la machine 

asynchrone.    

La STPWM est la plus simple des techniques PWM à base de porteuse, tant du point de vue de son 

concept que de son implantation (analogique ou numérique). Elle souffre néanmoins d'une sous 

utilisation du bus continu, du fait que son index de modulation maximal est mMAX  = 0,785. Alors que 

pour la SVPWM il atteint  mMAX = 0,907, d'autant plus que les avancés technologiques récents, en 

matière de calculateurs digitaux (DSP, microprocesseurs et microcontrôleurs), ont  rendu  son 

implantation industrielle assez simple. 

Une étude comparative sera faite sur ces deux méthodes, avec une analyse de leurs impactes sur la 

commande vectorielle sera traitée aux chapitres suivants. 
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II.2  Commande vectorielle de la MAS 
II.2.1  Introduction 

De multiples applications industrielles qui sollicitent un contrôle délicat du couple,  vitesse et/ou 

position, où  la commande scalaire avec ses performances modeste ne peut satisfaire.     

La commande de la machine asynchrone requiert le contrôle du couple, et du flux. Cependant, la 

formule du couple électromagnétique est complexe, elle ne ressemble pas  à celle d'une machine à 

courant continu où  le découplage naturelle entre le réglage du flux et celui du couple rend sa 

commande aisée. C'est pourquoi, la commande vectorielle n'a été introduite qu'au début des années 

70, grâce aux avancées technologiques de l'électronique de puissance et de signal, car elle nécessite 

des calculs de transformé de Park, évaluation de fonction trigonométrique, des intégrations, des 

régulations, ce qui demande une technologie assez puissante.  

Dans ce qui suit on va développer en premier l'étude théorique de la commande vectorielle à flux 

rotorique orienté dans le but de l'implémenter sous Simulink.  

 
II.2.2  Principe de la commande vectorielle 

Le principe dont repose la FOC est que le couple et le flux de la machine sont commandés 

séparément en similitude avec la MCC à excitation séparée, où les courants statoriques sont 

transformés dans un référentiel tournant aligné avec le vecteur de flux rotorique, statorique ou ce de 

l'entre-fer, pour produire des composantes selon l'axe d (control du flux) et  selon l'axe q (control du 

couple). 

La commande FOC est initialement proposée en Allemagne dans la fin des années 60 et début des 

années 70 par deux méthodes distinctes, l'une qui, en imposant une vitesse de glissement tirée de 

l'équation dynamique du flux rotorique afin  d'assurer l'orientation du flux (Hasse) connu par 

IRFOC, et l'autre qui utilise l'estimation ou la mesure du flux pour obtenir l'amplitude et l'angle 

indispensable pour l'orientation du flux (Blaschke) connu par DFOC.  

La technique IRFOC a été  généralement préférée à la DFOC car elle a une configuration 

relativement simple comparée à la DFOC qui demande  des estimateurs, ou des sondes à effet Hall 

pour la mesure du flux qui sont contrains aux conditions de travail excessives (température, 

vibration…etc), et encore que la mesure soit entachée de bruits dépendant de la vitesse [60][61].  

Mais sans omettre que la IRFOC dépend des paramètres de la machine et notamment la constante 

de temps rotorique Tr et surtout la résistance rotorique Rr [3].  

Ces deux méthodes citées s'appuient sur l'orientation du flux rotorique (en fait c'est le repère dq qui 

est orienté), d'autres techniques ont été introduites telle que l'orientation du flux statorique SFOC 

avec les deux formes directe et indirecte, et l'orientation du flux d'entre-fer, mais leurs performances 
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sont moindres par rapport aux premières, d’autan qu’elles exigent des algorithmes plus compliqués et 

surtout la compensation au découplage qui est très sensible aux erreurs [62]. 
 

II.2.3  La Commande vectorielle indirecte à flux rotorique orienté (IRFOC) 
II.2.3.1  Introduction 

Dans le cas de la commande indirecte, le flux n’est pas régulé (donc ni mesuré, ni estimé). Celui-ci 

est donné par la consigne et orienté à partir de l'angle θs qui est obtenu à partir de la pulsation 

statorique ωs. Cette dernière est la somme de la pulsation rotorique ωsl estimée et la pulsation 

mécanique P.Ω  mesurée. Donc cette méthode élimine le besoin d’utiliser un capteur ou un 

observateur du flux d'etre-fer. 

 
II.2.3.2  Mise en équation de la commande  IRFOC  

Rappelons que dans un repère lié au champ tournant, les équations des tensions statoriques et 

rotoriques de la MAS sont les suivantes: 

⎪
⎪
⎩

⎪⎪
⎨

⎧

++=

−+=

sds
sq

sqssq

sqs
sd

sdssd

dt
d

iRv

dt
d

iRv

ψω
ψ

ψω
ψ

.

.
                                                                                                (II-10) 

⎪
⎪
⎩

⎪⎪
⎨

⎧

++=

−+=

rdsl
rq

rqr

rqsl
rd

rdr

dt
d

iR

dt
d

iR

ψω
ψ

ψω
ψ

0

0
                                                                                                  (II-11)   

 

La mise en œuvre de la commande vectorielle à flux rotorique orienté est basée sur l'orientation du 

repère tournant d'axes dq, tel que l'axe d soit confondu avec la direction de ψr (figure II.3). 

 

 

 

 

 

 

 
 

 

 

Fig.II.3: Représentation de l'orientation du repère dq  
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L'orientation du flux magnétique selon l’axe direct conduit à l'annulation de sa composante en 

quadrature, on a alors: 
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les équations des tensions rotoriques deviennent :  
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celles des flux: 

                                      
⎪
⎩

⎪
⎨

⎧

=

+=

sqssq

rd
r

m
sdssd

iL
L
L

iL

.

.

σψ

ψσψ
                                                                   (II-14)        

 

Nous obtenons donc les composantes des tensions statoriques :     
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II.2.3.3  Estimation de ωS et de θS 

 
Dans la commande IRFOC la pulsation statorique est déterminée indirectement depuis, la mesure de 

la vitesse mécanique et la relation suivante [62]: 
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à partir des équations (II-16) et (I-15) nous aurons : 
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Nous remarquons l’apparition de la constante de temps rotorique, qui est un paramètre influent sur 

les performances de cette commande.  

 

La position θs, est déterminée ensuite par l'intégration de ωs : 

 

                                 ∫= dtss .ωθ                                                                                               (II-18)               
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II.2.3.4  Expression du couple électromagnétique 

Il découle de l'expression du couple électromagnétique (I-21) la nouvelle relation suivante:  

                                  sqrdte iKT ψ=                                 (II-19) 

Notons que la vitesse donnée par l'expression dans (I-22) reste inchangée. 

Il devient tout à fait claire qu'en fixant la valeur de rdψ  à une valeur de référence *
rdψ , le couple ne 

dépendra que du courant statorique sqi (comme dans le cas d'une MCC à excitation séparée), qui est le 

but de la commande vectorielle.      

Les équations de la machine sont résumées dans (II-20) : 
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Finalement l'écriture en équation d'état déduite de (I-25), (en reconnaissant 0=rqψ ), conduit au 

système suivant: 
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                           (II-21) 

 
On remarque dans ces équations, que vsd et vsq  dépendent à la fois des courants des deux axes 

choisis comme variables d'états isd et isq donc ils influent sur le flux et le couple. Il est donc 

indispensable de procéder au découplage des termes couplés [58] [63]. 
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II.2.3.5  Découplage  

Différentes techniques de découplage existent : découplage par retour d'état, découplage statique ou 

découplage par compensation, que nous allons présenter maintenant [63]. 

II.2.3.5.1 Découplage par compensation 

La compensation a pour but de découpler les axes d et q. Ce découplage permet d’écrire les 

équations de la machine, et de la partie régulation d’une manière simple et ainsi de calculer aisément 

les coefficients des régulateurs. En considérant une dynamique longue du flux en basse vitesse 

)0( =
dt

d rdψ  par rapport aux courants [25] [65], alors les équations de tensions (II-15) sont réécrites 

en introduisant l'opérateur de Laplace s de la manière suivante: 
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Les nouvelles variables de commande  *
Sdv  , *

Sqv  s'écrivent alors comme suit : 
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avec: *  désignant la variable de commande ou de référence 

Ainsi donc les actions sur les axes d et q sont donc découplées comme représentés dans le schéma 

de la figure II.4. 

 

 

  

 

 

 
Fig.II.4: Les nouvelles commandes obtenues  

 
Les tensions vsd et vsq sont alors reconstituées à partir des tensions vsd

* et vsq
* (figure II.5) : 

 

 

 

 

 

 

 
Fig.II.5 : Reconstitution des tensions vsd et vsq  
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II.2.3.6  Calculs des régulateurs 

Les régulateurs à action proportionnelle-intégrale PI sont très répandus dans le domaine de la 

commande des machines électriques, l'action du régulateur proportionnelle P assure la rapidité de la 

réponse dynamique, et l'action du régulateur intégral élimine l'erreur statique en régime permanent.  

Dans notre commande il y a trois régulateurs PI, un pour la régulation de la vitesse et deux pour les 

courants isd et isq. Notons qu'une structure IP a été utilisée dans la boucle de régulation de la vitesse, 

elle est parfois bien meilleure que celle à régulateur PI classique [66].    

Les détails des calculs des paramètres des régulateurs sont donnés en annexe C. 

On aboutira finalement au système schématisé  sur la figure II.6. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 

 

 

Fig.II.6: Schéma fonctionnel de la commande vectorielle IRFOC 

 
à des vitesses inférieures ou égales à la vitesse nominale du moteur, le flux est maintenu constant à 

sa valeur nominale nrψ , par contre, il faut qu’il décroît lorsque la vitesse augmente au delà de la 

vitesse nominale afin de limiter la tension aux bornes du moteur. Pour cela, il est utilisé le bloc de 

Défluxage qui est défini  par la non linéarité suivante [58]: 
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avec : 
*
rψ  : Flux rotorique de référence.  

nrψ : Flux rotorique nominal. 

nΩ  : Vitesse mécanique nominale. 
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II.2.3.7  Résultats de simulation avec onduleur à commande STPWM   
 
La machine commandée vectoriellement par orientation du flux rotorique, est mise en évidence par 

simulation numérique sous environnement MATLAB/ SIMULINK. 

La commande rapprochée est réalisée par la technique MLI Sinus-Triangle (STPWM).  

Les figures suivantes montrent les performances de réglage lors d’un démarrage à vide suivi de 

l’application d'un couple de charge à t = 0. 8 s, puis à l’inversion de la consigne à t = 2 s. 
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       Fig.II.7.a : Vitesse de rotation à vide puis en charge à t=0.8s         Fig.II.7.b : Zoom sur l'impact de la charge 

                      et inversion de consigne à t=2s 
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     Fig.II.8.a : Réponse du couple électromagnétique                        Fig.II.8.b : ondulations du couple 
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           Fig.II.9.a : Les Courants statoriques de phases            Fig.II.9.b : Zoom à l'inversion de la vitesse  
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  Fig.II.9.c : Forme d'onde des courants statoriques        Fig.II.10 : Composantes du flux rotorique selon les axes d  et q 
 

Nous remarquons que cette commande présente des résultats très satisfaisants avec une bonne 

dynamique de poursuite ainsi qu’un rejet acceptable de la perturbation.  

 D’autre part on remarque que la vitesse s’établit à sa valeur nominale avec une bonne dynamique et 

sans erreur statique, à l'instant où l'on applique le couple de charge, la vitesse est réduite 

(figure.II.7.b), mais elle se rétablit à nouveau sans erreur statique. 

 A l'application d'une consigne de -1415 tr/min, la vitesse suit sa commande avec une bonne réponse, 

et les mêmes performances précédentes. 

Dans les figures (II.8, II.9, et II.10) on remarque l’apparition des pics dans le couple et dans les 

courants statoriques de phases ainsi qu'aux flux rotoriques, lors de l'application du couple de charge 

et surtout l'ors de l'inversion de la vitesse, puis il y a stabilisation  en régime permanent. On peut 
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remarquer aussi que, les composantes du flux rotoriques présentent un découplage réussi avec un bon 

contrôle du flux, et les régimes transitoires du courant et du couple sont vite maîtrisés.  

On remarque dans la figure.II.9.c que la forme d'onde des courants statoriques présentent des 

ondulations se qui se répercutent directement sur le couple (figure.II.8.b), cependant l'atténuation des 

ondulations du couple est évidente, mais elles persistent toujours. 

 

II.2.3.8  Résultats de simulation avec onduleur à commande SVPWM  

Nous reprenons maintenant les mêmes essais précédents, mais cette fois ci la commande rapprochée 

est réalisée par la technique MLI vectorielle (SVPWM). 
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 Fig.II.11.a : Vitesse de rotation à vide puis en charge à t=0.8s        Fig.II.11.b : Zoom sur l'impact de la charge 

                   et inversion de consigne à t=2s 
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  Fig.II.12.a : Réponse du couple électromagnétique                          Fig.II.12.b : Zoom sur l'ondulation de Te 
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  Fig.II.13.a : Les Courants statoriques des phases a,b,c            Fig.II.13.b : Zoom à l'inversion de la vitesse  
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Fig.II.13.c : Forme d'onde des courants statoriques              Fig.II.14 : Composants du flux rotorique selon les axes d  et q 
 
 
II.2.3.9 Comparaison entre les résultats obtenus par STPWM et SVPWM   

 
On remarque dés le premier coup d'œil que les performances de la commande sont nettement 

améliorées avec l'introduction de la modulation vectorielle SVPWM. 

Dans la figure II.11.a, on voit que la vitesse atteint et suit la valeur de référence sans dépassement et 

ce dans les deux cas de consignes (1415,-1415 tr/min), avec une réponse dynamique plus rapide que 

celle réalisée avec la STPWM, on aperçoit aussi (figure.II.11.b), que la chute de vitesse due à 

l'application du couple de charge est nettement inférieure comparée à la figure.II.7.b, et que le rejet 

de la perturbation est satisfaisant. 

Dans la figure.II.12.a, on remarque que les pics dus à l'application du couple de charge  et au 

changement de consigne de la vitesse sont atténués. Les ondulations du couple électromagnétique 

(figure.II.12.b) se sont atténuées d'une façon remarquable par rapport à ceux relevées sur la 

figure.II.8.b, ce qui été prévisible vu les figures des courants de phases statoriques. Dans les 

figures.II.13 (a et b), les courants statoriques sont plus stables (moins de fluctuations), et la forme 

d'onde est plus nette et présente beaucoup moins d'ondulations remarquées à la figure.II.13.c. 
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Sur la figure II.14, les courbes sont plus stables, après les régimes transitoires, la composante du 

flux rotorique de l'axe q est maintenue à zéro (principe de la commande vectorielle), et celle de l'axe 

d  à la valeur de référence.  

 
II.2.3.10  Impact de la variation de la résistance rotorique (Rr) 
 

Jusque ici on a supposé que les paramètres électriques et mécaniques de la machine sont constants, 

mais en fait les variations de quelques uns ont un impact qui ne doit pas être négligés. Pour la IRFOC 

le paramètre influant sur la commande est la constante de temps rotorique et surtout  la résistance 

rotorique (Rr) dû spécialement à la température [67].  

 

Pour commencer, la machine est testée pour une variation de la résistance rotorique de l'ordre de 

65% de sa valeur nominale à l'instant t= 1.4s. 
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Fig.II.15.a : Vitesse de rotation à vide puis en charge à t=0.8s       Fig.II.15.b : Zoom à l'application de la charge (t=0.8s) 

                  et inversion de consigne à t=2s                                                et au changement de Rr  à t=1.4s  
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  Fig.II.16.a : Réponse du couple électromagnétique                          Fig.II.16.b : Zoom au changement de Rr                                  
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  Fig.II.17.a : Les Courants statoriques de phases a,b,c                   Fig.II.17.b : Zoom au changement de Rr   
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Fig.II.18 : Composantes du flux rotorique selon les axes d  et q 

Ce qui est marquant dans ces courbes, c’est que la variation de la résistance rotorique a un impact 

néfaste sur la commande vectorielle à flux rotorique orienté, car le découplage n'est plus maintenu et 

le principe même de commande est détérioré, l'erreur statique de la composante du flux rotorique 

persiste ( 0≠rqψ ), de plus la machine est surexcitée  ce qui risque de saturer le circuit magnétique. 

II.2.3.11  Conclusion  
 

Les résultats de simulation ont permis de montrer le principe de découplage existant dans la 

commande vectorielle indirecte, le rejet de perturbation au niveau de vitesse est acceptable, par 

utilisation d’un régulateur IP. Le découplage persiste toujours, ce qui montre la robustesse de la 

commande IRFOC face aux variations de la vitesse. L'utilisation de la technique STPWM pour 

l'onduleur a présenté ses limites au niveau des ondulations des courants et du couple, d'où la 

nécessité d'introduire une meilleure technique qu'est la SVPWM. Les résultats ont montré que la 

technique SVPWM a beaucoup amélioré les performances de la IRFOC  tant aux rejets des 

perturbations qu'aux ondulations du couple électromagnétique et des courants statoriques, et d'une 

manière générale a contribué à la stabilité du système. On a montré aussi que les régulateurs PI sont 

très sensibles aux variations de la résistance rotorique ce qui  implique  la détérioration de la 

commande vectorielle IRFOC, donc le fait d'envisager des régulateurs robustes, devient nécessaire. 
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II.1  Commande scalaire de la MAS 
 
II.1.1 Introduction 

D'une façon générale utilisée pour les systèmes en boucle ouverte, la commande  scalaire 

approvisionne un grand nombre d'applications où le besoin majeur est de changer la vitesse du 

moteur et réaliser une  commande efficace, elle est également rentable et simple à implémenter. Ce 

type de contrôle convient surtout pour des performances moyennes de fonctionnement de la machine 

asynchrone [57]. 

 
II.1.2 Principe de la méthode 

Pour faire varier la vitesse sans modifier le couple utile, il faut garder  le flux de la machine 

constant, soit en imposant le rapport tension/fréquence, soit avec une commande avec auto pilotage  

qui asservit la fréquence et courant statorique. Dans notre cas on s’est intéressé à la commande en 

courant, car la commande en tension est tributaire des paramètres de machine, on utilise pour cela le 

modèle par phase de la machine asynchrone en régime permanent à fuites totalisées au stator [58], 

illustré dans la figure.II.1:  

 

 

 

 

 
 

Fig.II.1: Schéma équivalent de la machine asynchrone à fuites totalisées au stator 

avec : 
2' )/( rmrr LLRR =                                                                                                    (II-1) 

rmrrq ILLII )/(' −=−=                                                                                           (II-2) 

qI  : Courant dans le circuit du rotor, analogue au courant d'induit de la MCC. 

dI  : Courant dans la branche magnétisante, analogue au courant d'excitation.  

 
• Relation du couple électromagnétique  

Partant de la relation de la puissance mécanique le couple est donné par: 
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avec: 
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On sait que la puissance mécanique est la différence entre la puissance électromagnétique et les 

pertes joule, qui s'écrit en prenant les valeurs efficaces des courants par:  
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La relation du diviseur de courant permet d’écrire : 
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ce qui permet d'écrire: 
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Sachant qu'en régime permanent le courant statorique et relié au flux par la relation suivante: 
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Cette équation montre que lorsque le module du flux est constant, le couple ne dépend que de ωsl.      
 
Le schéma de la commande est illustré sur la figure II.2. 
 

 

 

 

 

 

 

 

 
 
 

Fig.II.2: Schéma de principe de la commande scalaire en courant 
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La machine est alimentée à travers un onduleur contrôlé en courant. Connaissant l’amplitude du 

courant statorique 
*
sI , les courants ** , ba ii et *

ci sont issues des relations (II-9), et la pulsation *
sω  

obtenue par la loi d’autopilotage. 
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                                                                     (II-9) 

 

Après la génération des courants, ils sont comparés aux courants statoriques mesurés de la machine,  

la sortie de cette comparaison est l’entrée des régulateurs à hystérésis, ces derniers appliquent les 

impulsions de commande à l’onduleur. 

 

II.1.3 Conclusion  

Pour la machine à induction alimentée en courant et contrôlée par la commande scalaire, le couple 

électromagnétique et le flux statorique sont à la fois fonction des courants et de la fréquence 

d’alimentation, ce qui provoque de mauvaises performances dynamiques. C'est pourquoi ce type de 

commande convient pour les applications où la précision sur la vitesse n'est pas importante et où le 

couple aux faibles vitesses est faible, telle que les ventilateurs, les compresseurs, les pompes …etc 

[58][59].   

Vu les limitations que présente cette méthode, il est donc évident que pour des applications exigeant 

plus de performances surtout durant les régimes transitoires les industriels optent pour d'autres 

alternatives et plus particulièrement la commande vectorielle ou la commande  directe du couple.  
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II.3  Commande directe du couple de la MAS  

  
II.3.1  Introduction 

 
La commande directe du couple et du flux DTFC abrégée DTC a été introduite il y a plus d'une 

vingtaine d'année par Takahashi [68] et Depenbroak [69], différente de la commande précédente 

FOC, la DTC vise une exploitation directe du couple et du flux produit par la machine asynchrone 

alimenté par l'onduleur. Ses majeurs avantages sont, moins de paramètres de la machine utilisés dans 

ses équations, pas de transformation entre référentiels, pas de régulateurs de courants, pas de 

générateur MLI se qui améliore considérablement la réponse dynamique, et sans recours à des 

capteurs mécaniques. Ses principaux inconvénients sont : le nombre limité de vecteurs tensions 

disponibles engendre les ondulations du couple, flux, et des courants en régime permanent qui sont 

reflétées sur l'estimation de la vitesse et sa réponse, et aussi se traduisent par des bruits acoustiques 

accrus. Et la sensibilité aux variations de la résistance statorique. En outre, la suppression de l'étage 

MLI  principale caractéristique de la DTC et l'introduction de contrôleurs d'hystérésis pour le couple 

et le flux a pour conséquence d'avoir une fréquence de commutation variable [24][70][71].    

 
II.3.2 Principe de la commande DTC  

Le terme commande directe du couple et du flux vient du fait que sur la base des erreurs entre les 

valeurs de références et celles estimées du couple et du flux, il est possible de commander 

directement les états de l'onduleur afin de réduire les erreurs dans les limites de la bande de 

régulateurs à hystérésis prédéterminée.  

 
II.3.2.1 Règle d'évolution du flux statorique  
 

Le modèle généralement retenu à l'implantation de la DTC est celui à référentiel stationnaire αβ, ce 

modèle est donné par le système d’équations suivant [72] : 
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à partir de  (II-25) on a: 
 

                                   sss
s R

dt
d ivψ

−=                                                                                        (II-26)  

 
alors: 

                                   ∫ −=
t

ssss dtR
0

)( ivψ                                                                              (II-27)  

 
Sachant que pendant une période d’échantillonnage [0, Tz], la séquence de commande (Sa Sb Sc) du 

convertisseur est fixe, la relation (II-27)  peut s'écrire comme suit : 

                                  ∫−+=
t

sszsss dtRTt
0

0
)( ivψψ                                                               (II-28)  

ou encore: 

                           0
0

3
2

21 )(
3
2)( s

t

Ssdcs dtRSaSaSVt ψiψ +−++= ∫                                      (II-29)  

où 
0sψ est le vecteur flux à  t = 0, et avec l’hypothèse que la résistance Rs reste constante. 

Et si on néglige, en première approximation la chute de tension due à la résistance statorique, le 

vecteur flux statorique à l’instant (t+∆t) se déduit du vecteur flux à l’instant t par la sommation 

vectorielle suivante, à l’intérieur d’une période de commutation de l’onduleur (vs étant fixe): 

 

                                    tttt sss ∆+=∆+ vψψ )()(                                           (II-30)  

La relation (II-30) peut se réduire à la relation de récurrence suivante: 

                                      zsss Tkk vψψ +≈+ )()1(                               (II-31) 
où: 

ψs(k): vecteur flux statorique à l'instant d’échantillonnage tk 

ψs(k+1): vecteur flux statorique à l'instant d’échantillonnage tk+1 

La variation du flux statorique due à l'application du vecteur tension  pendant une période de 

commande est donc : 

                                       sss Tk vψ ≈∆ )(                                   (II-32)         

où:  

                                      )()1()( kkk sss ψψψ −+≈∆                                (II-33) 

La relation  (II-32)  montre que la trajectoire de sψ suit la direction du vecteur tension Sv , de tel 

sorte que, si ce dernier est non nul, l’extrémité du vecteur sψ  suit la direction de Sv , et si Sv  est une 

tension nulle, sψ  est alors fixe. 
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Pour mieux illustrer le comportement du module du flux statorique, on va le représenter dans un 

repère tournant dq où il coïncide avec l'axe d (figure.II.19), on peut réécrire l'équation (II-26)  sachant 

que: 

                                                        22
sqsds ψψ +=ψ                                   (II-34) 

on obtient ainsi: 

                                      )0( =−== sqsdssd
sds iRv

dt
d

dt
d

ψ
ψψ

                                            (II-35) 

 

 

 

 

 
 
 
 
 
 
 Fig.II.19: orientation de l'axe d selon la direction du flux statorique 
 

En négligeant la chute de tension ohmique due à la résistance statorique, la variation du module du 

flux statorique devient: 

                                                      Sd
sd v

dt
d

=
ψ                                                                          (II-36) 

A partir de l’équation (II-36), nous constatons que la variation du module du flux statorique est 

proportionnelle à la composante radiale de la tension statorique, c’est-à-dire, quand un vecteur de 

tension actif est appliqué, c’est la projection de cette tension sur l’axe du flux qui permet de faire 

varier son module.  

Si une séquence de tension nulle est appliquée, nous constatons que la variation du module du flux 

statorique est nulle. 

                                                          0=
dt

d sdψ                             (II-37) 

 

On aperçoit dans la figure II.17 que les vecteurs ( ),, 621 vvv  possèdent une composante radiale vsd  

positive, cela signifie que ces vecteurs augmentent le module du flux statorique. D'autre part les 

vecteurs ( ),, 543 vvv  ont une composante radiale vsd  négative ce qui a pour cause de diminuer le 

module du flux statorique.  

sdv  
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Sur la figure.II.20 on représente deux situations de la variation du flux statorique lorsqu’on applique 

deux tensions différentes. 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig.II.20: Evolution du vecteur flux statorique en fonction du vecteur tension appliqué 

En choisissant une séquence correcte des vecteurs Sv  sur des intervalles de temps successifs de 

durée Tz, on peut faire suivre à l’extrémité du vecteur sψ la trajectoire désirée. 

Pour fonctionner avec un module de flux constant, il suffit de choisir une trajectoire circulaire pour 

l’extrémité du vecteur flux. Cela n’est possible que si la période de contrôle Tz est très faible devant la 

période de rotation du flux. 

 
II.3.2.2 Règle d'évolution du couple électromagnétique 
 
Le couple est exprimé par : 
 

δsin

)(

srt

srte

K

KT

ψψ

ψψ

′=

×′=
 (II-38) 

 
avec : 

rs

m
t LL

LpK
σ2

3
=′  

Sψ : Module du vecteur flux statorique. 

rψ  : Module du vecteur flux rotorique. 
δ     : Angle entre les vecteurs flux stator et flux rotor (figure.II.21). 
 
On peut apercevoir immédiatement que le couple dépend, de l’amplitude des deux vecteurs sψ  et 

rψ  tout aussi bien que de l'angle δ.  

En admettant que le flux statorique est maintenu dans une bande d'hystérésis prédéterminée, cela 

nous permet de supposer qu'il suit sa référence ( srefs ψψ = ), et que l’évolution du flux rotorique est 

lente par rapport à celle du flux statorique [73], l’expression (II-38) à l'instant tt ∆+ devient:  

                          )(' δδ ∆+= SinKT rsrefte ψψ                                                                            (II-39) 
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Fig.II.21: illustration de l'angle δ
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La figure.II.22 illustre l’évolution de l’angleδ , pour deux vecteurs de tensions différents 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

 

Fig.II.22: Evolution de l'angleδ en fonction du vecteur tension appliqué 

 

 

II.3.2.3  Conclusion 

Nous avons vu que pour fixer l’amplitude du flux statorique, il faut imposer à l’extrémité du vecteur  

flux une trajectoire circulaire. Pour cela, le vecteur tension appliqué doit toujours être perpendiculaire 

au vecteur  flux. Mais, comme on n’a que huit vecteurs tensions possibles, dont deux sont nuls, cela  

se traduit pour le flux statorique par l’application d’une composante radiale  qui agit sur l’amplitude 

du flux  statorique, est d’une composante transversale qui agit sur l’écart angulaire entre les flux 

statorique et rotorique  donc sur le couple.  

Les vecteurs ( 432 ,, vvv ) ont une composante transversale positive, ce sont donc ces vecteurs qui 

augmentent le couple de façon plus ou moins selon la vitesse et la phase du flux. En revanche, les 

vecteurs ( 165 ,, vvv ) possèdent une composante transversale négative ce qui permet de diminuer le 

couple. L’application des vecteurs nuls revient à bloquer la position du vecteur flux statorique 

pendant une durée correspondant à la période de contrôle, alors que le vecteur flux rotorique est en 

train de continuer sa course suivant son inertie , rattrapant ainsi le vecteur flux statorique. L’action 

obtenue est donc une diminution du couple tout en maintenant l’amplitude du flux statorique 

inchangée si la vitesse est positive et d’une augmentation du couple si elle est négative. 
L’approximation sur la chute de tension dans la résistante statorique est réaliste, exceptée aux faibles 

vitesses où le terme (Rs is) doit être considéré. 
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II.3.3  Elaboration de la commande  directe du couple  
 

La stratégie de la commande directe du couple, initialement proposée par Takahashi, est basée sur 

les principes développés dans les paragraphes précédents. Elle consiste à contrôler à l’aide d’un choix 

judicieux du vecteur de tension approprié de l’onduleur, l’amplitude du flux statorique et le couple de 

manière directe et simultanée. 

Le choix du vecteur tension dépend de la variation souhaitée pour le module du flux statorique, mais 

également de l’évolution souhaitée pour sa vitesse de rotation et par conséquent pour le couple. 

Le flux et le couple sont estimés en utilisant les tensions et les courants de lignes, puis  comparés à 

leurs références respectives par des comparateurs à hystérésis à deux ou trois niveaux.  Le choix du 

vecteur tension se fait donc suivant l’état des comparateurs et en fonction de la position du flux 

statorique dans le plan complexe [68]. Cette stratégie montre que le plan complexe est découpé en six 

secteurs de 60º. La décomposition en douze secteurs est possible mais elle n'apporte pas 

d'améliorations supplémentaires dans la structure  DTC avec un onduleur à deux niveaux [74]. 

 
II.3.3.1  Régulation du flux statorique 

Afin de limiter la fréquence de commutation des interrupteurs et d’obtenir de bonnes performances 

dynamiques, le contrôleur à hystérésis à deux niveaux est la solution la plus simple et la mieux 

adaptée à la commande directe du couple. La bande d’hystérésis permet d’évaluer l’erreur du flux, ou 

la sortie du contrôleur de flux, donnée par la variable logique ψd [0,1], indiquant les dépassements 

supérieur et inférieur de l’amplitude du flux.  

Ainsi, le comparateur à hystérésis à deux niveaux, permet de détecter les dépassements de la bande  

de contrôle et respecter par la relation: 

 ψψ ψψ He ss <−= *                                                                                                                  (II-40) 

où ψH  est la bande d’hystérésis du contrôleur (figure.II.23 (a,b)). 
Le choix du vecteur tension à appliquer dépend du signe de l’erreur entre le flux de référence srefψ et 

le flux  estimé sψ) .  

⎩
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⎧
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ψψψ
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                                                                                                   (II-41) 
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Fig.II.23.a: Evolution de sψ                        Fig.II.23.b: contrôleur à hystérésis à deux niveaux 
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II.3.3.2  Régulation du couple électromagnétique 

    De la même façon, la régulation du couple électromagnétique est possible grâce à deux types de 

contrôleurs à hystérésis, un comparateur à hystérésis à deux niveaux ou trois niveaux. Le contrôleur à 

deux niveaux présente l’avantage de la simplicité de contrôle mais dans un seul sens de rotation de la 

machine, alors que le contrôleur à trois niveaux assure  le contrôle du moteur dans les deux sens de 

rotation [75]. La fonction de sortie du correcteur du couple est définit de telle sorte qu’il respecte la 

condition suivante :                                               

 Teeref eTT <−                                                                                        (II-42) 

La figure.II.24 montre l’écart de sortie logique dT du contrôleur suivant l’évolution du couple Te  par 

rapport au couple de référence Teref . 

  

 

                                             

       

   

                                                   

Fig.II.24: contrôleur à hystérésis du couple à trois niveaux 

Le signal de sortie du contrôleur du couple est définit comme suit:  
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                                                                                      (II-43) 

 
II.3.3.3  Elaboration de la table de commande   

A titre d'exemple et en prenant le secteurs (1) (figure.II.25) on peut montrer l'élaboration du choix 

du vecteur de tension à appliquer pour à la fois augmenter le module du flux et le couple. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig.II.25: Choix du vecteur tension à appliquer 
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 Les vecteurs ( 621 ,, vvv ) contribuent à l'augmentation du flux, et les vecteurs ( 32 , vv ) contribuent à 

augmenter le couple. Donc, seul le vecteur 2v est applicable afin de répondre aux exigences voulues. 

C'est le même résonnement qu'il faut appliquer à tous les cas de figures, ce qui permet d'élaborer la 

table de commande du flux et du couple. 

 

• Table de commande du flux statorique 

Le tableau II.1 résume les séquences de tensions actives à appliquer pour augmenter ou diminuer le 

module du flux selon chaque secteur. 

secteur (1) (2) (3) (4) (5) (6) 

sψ↑  216 ,, vvv  321 ,, vvv 432 ,, vvv 543 ,, vvv 654 ,, vvv  165 ,, vvv  

sψ↓  543 ,, vvv  654 ,, vvv 165 ,, vvv 216 ,, vvv 321 ,, vvv  432 ,, vvv

 

Tableau.II.1: vecteurs de tensions à appliquer pour chaque secteur pour le contrôle du flux 

  
• Table de commande du couple 

De la même manière précédente on résume les séquences de tensions actives à appliquer pour 

augmenter ou diminuer le couple en fonction du secteur dans le tableau II.2. 

secteur (1) (2) (3) (4) (5) (6) 

eT↑  32 , vv   43 , vv  54 , vv  65 , vv  16 , vv  
21, vv  

eT↓  65 , vv  16 , vv  21, vv  32 , vv  43 , vv  54 , vv  

 

Tableau.II.2: vecteurs de tensions à appliquer pour chaque secteur pour le contrôle du Couple 

 

La comparaison des tables de commande du module du flux et du couple permet la synthèse d'une 

seule table de commande illustrée dans le tableau II.3. 

 
 (1) (2) (3) (4) (5) (6) 

eT↑ & sψ↑  
2v  3v  4v  5v  6v  

1v  

eT↑ & sψ↓   
3v  4v  5v  6v  

1v  
2v  

eT↓ & sψ↑  
6v  1v  2v  3v  

4v  5v  

eT↓ & sψ↓  
5v  6v  

1v  2v  3v  
4v  

 

Tableau.II.3: vecteurs de tensions à appliquer pour chaque secteur pour le contrôle du couple et du flux 
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De cette table, les différents vecteurs de tensions actifs à appliquer sont connus, mais l'idée 

d'omettre les séquences de tensions nulles n'est pas optimale, en effet leur absence contribue à 

augmenter le nombre de commutation et donc les pertes correspondantes [74].  

La table de commande définie par [76] donnée au tableau II.4 permet l'utilisation des séquences de 

tension nulle et ainsi limiter les pertes. 
 

  (1) (2) (3) (4) (5) (6) 

1=Td  3v  4v  5v  6v  
1v  

2v  

0=Td 0v  7v  0v  7v  0v  7v  0=ψd  
 

1−=Td 5v  6v  
1v  2v  3v  

4v  

1=Td 2v  3v  
4v  5v  6v  

1v  

0=Td  7v  0v  7v  0v  7v  0v  1=ψd  

1−=Td 6v  1v  2v  3v  
4v  5v  

  

Tableau.II.4: élaboration de la table de commutation 

II.3.3.4  Estimation du flux statorique et du couple 

Le flux peut être estimé par différentes méthodes dont deux son très répandus; le modèle dit en 

courant et le modèle en tension statorique ou en combinant entre les deux [77]. On s'en tiendra qu'au 

premier modèle 

 
II.3.3.4.1  Modèle en tension  

Cette méthode est connue comme la plus simple à estimer le flux, elle est issue de l'équation (II-27).     

L’amplitude du flux statorique est estimée à partir de ses composantes suivant les axesαβ   soit :  
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avec: 22

βα ψψ sss +=ψ  
Les composantes isα et isβ du vecteur courant sont obtenues à partir de la transformation de Concordia 

des courants mesurés :   

                                                                          

avec:                                        
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  Les composantes du vecteur tension sont reconstituées à partir de la tension continue par les 
relations suivantes :                                       

                           ))(
2
1(

3
2

CbadcS SSSVv +−=α                                          (II-46) 

                           )(
2
1

CbdcS SSVv −=β                                         (II-47) 

La figure.II.26 montre le diagramme de bloc d'estimation du flux statorique en coordonnées αβ.       
                                           

 

 

 

 

 

Fig.II.26: schéma de l'estimation du flux statorique par le modèle en tension 

 
Malheureusement la précision de l'estimation de ce modèle est limitée, due à l'intégration en boucle 

ouverte qui peut mener à de grandes erreurs d'estimation, aussi en basse vitesse la chute de tension 

statorique n'est plus négligeable, ceci est le principal  inconvénient de ce modèle. L'intégrateur pur est 

souvent remplacé par un filtre passe bas pour éviter le problème de dérive d'intégration, cela 

contribue à l'amélioration de cette technique [75]. 

Le couple est obtenu à partir des composantes du courant statoriques et du flux déjà estimé par:  
  
                           )( αββα ψψ sssse iipT −=                                                                                      (II-48) 

II.3.3.5   Schéma de la commande 

La figure.II.27  illustre le schéma de principe de commande DTC: 

 

   

 

                                

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig.II.27: Principe de la commande DTC 
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II.3.4   Résultats de simulation 

II.3.4.1  Résultats de la DTC 
On présente maintenant les résultats obtenus à partir de simulation du fonctionnement de la structure 

présentée à la figure.II.27. Pour une largeur de la bande d'hystérésis du couple ∆Te = 0.5 Nm et celle 

du flux  ∆ψs = 0.01 wb. 
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Fig.II.28.a : Réponse de la vitesse à vide puis en charge à t=0.7s     Fig.II.28.b : Zoom sur l'impact de la charge 
                   et inversion de consigne à t=1.1 s 
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          Fig.II.29.a : Réponse du couple électromagnétique            Fig.II.29.b : Le couple électromagnétique estimé. 
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Fig.II.29.c : Ondulations du couple                               Fig.II.30: Evolution du module du flux statorique 

psis a 
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On constate par ces figures que la vitesse a une bonne dynamique, sans dépassement ni d'erreur 

statique et suit sa référence d'une manière acceptable, le couple est ondulé, sa dynamique est moins 

performante dû au régulateur ajouté pour la régulation de la vitesse, le flux suit la trajectoire 

prédéfinie mais présente des ondulations autour de sa valeur de consigne du à la bande d'hystérésis.   

 

II.3.4.2  Effet de la variation de la résistance statorique 

Parmi les majeurs inconvénients de la commande DTC on note l'impact des variations de la 

résistance des enroulements statoriques, qui sont dues principalement aux échauffements de la 

machine. Les résultas de simulation qui vont suivre mettent en évidence ce phénomène non 

négligeable dans cette commande où à l'instant t= 1.1s la résistance Rs est supposée subir une 

variation de 200%. Les bandes d'hystérésis des comparateurs du flux et du couple sont les mêmes que 

précédemment. 
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Fig.II.31.a : Réponse de la vitesse                                Fig.II.31.b : Zoom sur l'impact de la charge 

                                                                                                                        et la variation de la résistance Rs   
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Fig.II.32.a : Réponse du couple électromagnétique        Fig.II.33: Evolution du module du flux statorique 
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Fig.II.34: Trajectoire du module du flux statorique, à gauche: estimé, à droite: réel 

 

Les variations de la résistance statorique entraînent des disfonctionnements dans le choix du vecteur 

tension à appliquer. Les résultats montrent que la vitesse présente un dépassement important mais qui 

revienne à sa valeur de référence dû au régulateur IP, le couple électromagnétique présente des 

ondulations plus importantes et des régimes transitoires plus lents, quant au flux de la machine, il 

s'écarte totalement de sa valeur de référence avec une erreur statique permanente, par contre le flux 

estimé  ne subit  aucun   changement car il est calculé à partir de la valeur initiale inchangée de Rs.      

 

II.3.4.3  Effet de la bande d'hystérésis des régulateurs 

Comme il a été mentionné, la commande DTC  utilise des comparateurs à hystérésis, qui par leurs 

largeurs de bande peuvent influencer les performances de celle-ci agissant sur l'ondulation du flux et 

du couple, et la fréquence de commutation des interrupteurs statiques.   

Des travaux ont  montré que la bande d'hystérésis du régulateur de flux  affecte la distorsion du 

courant statorique en terme d'harmoniques d'ordre inférieur, et la bande d'hystérésis du régulateur de 

couple  affecte la fréquence de commutation donc les ondulations du couple [78]. 

 

II.3.4.4  Effet de la bande d'hystérésis du régulateur de flux statorique 

Pour illustrer l'influence de la bande d'hystérésis du régulateur de flux Statorique, on a procédé a 

plusieurs essais de simulations avec trois bandes d'hystérésis ∆ψs = 0.005 wb, 0.03 wb, et 0.07 wb, et 

pour une valeur ∆Te fixée à 0.6 Nm. 

Par ces trois essais on remarque que l'élargissement de la bande d'hystérésis du régulateur de flux 

influe à la fois sur la trajectoire du flux statorique qui s'écarte de sa forme circulaire désirer en se 

rapprochant à une forme plutôt hexagonale, et sur la forme d'onde des courants statoriques qui 

s'éloigne de la forme sinusoïdale. Par contre le couple semble ne pas subir de grandes influences.    
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Fig.II.35: Evolution des principales caractéristiques de la machine pour 07.0=∆ sψ wb 
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Fig.II.36.a: Evolution des principales caractéristiques de la machine pour 03.0=∆ sψ wb 
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Fig.II.36.b: Evolution des principales caractéristiques de la machine pour 03.0=∆ sψ wb 
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Fig.II.37: Evolution des principales caractéristiques de la machine pour 005.0=∆ sψ wb 

 

II.3.4.5  Effet de la bande d'hystérésis du régulateur de couple 

La bande d'hystérésis du régulateur de flux a été fixé à ∆ψs = 0.05 wb et celle du régulateur de 

couple a été varier pour les trois valeur suivantes ( NmetTe 51,5.0=∆ ) . 
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Fig.II.38: Evolution des principales caractéristiques de la machine pour NmTe 5.0=∆  
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Fig.II.39: Evolution des principales caractéristiques de la machine pour NmTe 1=∆  
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Fig.II.40: Evolution des principales caractéristiques de la machine pour NmTe 5=∆  

On remarque sur ces figures qu'à fur et à mesure que la bande du régulateur de couple augmente, les 

ondulations augmentent à leurs tours. Mais le fait de réduire la bande augmente la fréquence de 

commutation. On peut conclure que le moyen d'améliore les performances de la DTC  et d'augmenter 

la fréquence d'échantillonnage, qui dépend évidemment de la puissance du calculateur utilisé.  
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II.3.5  Comparaison entre les commandes IRFOC et DTC 
Par les résultats de simulations obtenus et la littérature déjà mentionnée, nous pouvons faire la 

comparaison entre les formes de base de ces deux méthodes très connues en industrie (voir 

tableau.II.5).  

 

 

 IRFOC DTC 

Avantages - Assez bonne 

dynamique et meilleure 

stabilité en régime 

permanent 

- basse fréquence 

d'échantillonnage 

- moins d'ondulations 

de couple et de courant 

 

- Commande issue 
directement des 
comparateurs, pas de 
transformation entre 
repères 
- Pas de boucles de 
régulations de courants, 
et pas de circuits de 
découplages 
- Suppression de l'étage 
MLI 
- Une dynamique 
excellente du couple et 
de la vitesse 
- pas de capteur de 
vitesse 
- très simple à mettre en 
œuvre 
 

Inconvénients - plus de temps de 
calcul, (transformations 
de repères et 
découplage)  
- Sensible aux 
variations 
paramétriques du rotor 
- modulateur 
- plusieurs boucles de 
régulations 
- nécessite un capteur 
de vitesse et bonne 
estimation de slω    

- Fréquence de 
commutation grande et 
variable 
-  Dépendance à la 
résistance statorique, et 
à la bande d'hystérésis 
des comparateurs 
- Ondulations dans le 
courant et le couple 
- Estimation du couple 
et du flux peut robuste 
- bruis acoustique 

  

Tableau.II.5: Comparaison entre IRFOC et DTC 
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II.3.6   Conclusion   

Dans ce chapitre on a commencé par l’étude du principe de la commande scalaire, qui occupe une 

place non négligeable dans l'industrie, cependant elle a été omise de la comparaison, vue les 

performances visées dans le cadre de ce travail.    

 

Ensuite, et après un bref descriptif de la commande vectorielle à base d'orientation des flux, une 

étude théorique étendue de la commande vectorielle indirecte à flux rotorique orienté (IRFOC) a été 

présentée, ainsi que pour la commande DTC, en vue de faire une étude comparative sous 

environnement Simulink de Matlab des performances qu'offrent ces deux grandes méthodes qui 

dominent l'industrie de la commande des machines électriques à hautes performances.  

 

On peut conclure que les deux méthodes présentent chacune des avantages et des inconvénients, et 

vu les progrès actuels en matière de calculateurs et de composants semi-conducteurs il est difficile de 

les départager, la meilleure méthode sera donc celle qui sera améliorée par les techniques modernes 

afin d'en garder les avantages et supprimer les inconvénients. 

 

Notre choix a été porté sur la commande IRFOC, car elle présente plus de stabilité en régime 

permanent, nous allons donc l'améliorer en terme de réponse dynamique et de robustesse et 

suppression des capteurs mécaniques. Nous avons déjà montré les résultats qu'ont apportés 

l'introduction de la modulation vectorielle (SVPWM), maintenant on va procéder à la rendre robuste 

aux incertitudes internes et externes. 



 
Chapitre III 

 
 

Commande à structure variable 
 

par mode glissant 
 

de la 
 

 machine asynchrone 
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III.1  Introduction 
 
Nous avons  vu précédemment que la commande IRFOC  à régulateurs PI, donne de bons 

résultats dans le cas où le système est linéaire à  paramètres constants. Cependant, elle reste très 

limitée pour un système non linéaire ayant des paramètres variables, dans ce cas, on doit faire appel 

à une technique qui répond aux exigences dont l'insensibilité aux variations de paramètres et aux 

perturbations. 

La technique de commande à structure variable (VSC) par mode glissant de l'anglais Sliding Mode 

Control, est très connue par sa robustesse envers les incertitudes internes (variations des paramètres 

de la machine),  et externes (perturbation due à la charge), et aux phénomènes ayant été omis dans 

la modélisation, toute en ayant une très bonne réponse dynamique [79].  

Dans le but d'améliorer les performances de notre commande en terme de robustesse, on va 

introduire dans ce chapitre, cette technique très apprivoisée par les chercheurs. En premier lieu, des 

notions de bases de la commande par mode glissant seront abordées, avec application à la 

commande de la MAS. Après on va procéder à la simulation en commençant par la commande 

discontinue de base « sign »  qui sera comparée avec la commande adoucie « sat », ensuite on va 

introduire une autre forme de surface. On terminera par l'application d'une structure qui groupe un 

régulateur PI  et des régulateurs à mode glissant.  

 

III.2  Principe du contrôleur à mode glissant 
La commande par mode glissant est une classe de la  commande à structure variable,  elle est 

efficace et robustes pour les systèmes linéaires et non linéaires. La tache principale de la 

commande par mode glissant, est de fournir une surface de commutation, selon des lois d'existence, 

de convergence et de stabilité. La surface de commutation peut être atteinte par la trajectoire d'état 

grâce aux changements appropriés  de la structure du système commandé [8]. 

Le but de la commande par mode glissant et que la trajectoire d'état soit attirée vers une surface de 

glissement défini S (Sliding Surface) et glisse autour d'elle. Une fois la surface de glissement est 

atteinte, la dynamique du système reste insensible aux variations des paramètres du processus, et 

aux perturbations externes [80]. 

Ainsi, la conception de contrôleur à mode glissant passe par deux étapes essentielles [8][81]:  

 

• Déterminer le choix et le nombre des surfaces représenter par un vecteur S(x)= 0. 

• Déterminer la loi de commande par une nouvelle entrée discontinue )(xun , pour 

attirer la trajectoire d'état vers la surface. 
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III.3  Bases théoriques de la commande par mode glissant  
Soit un système de commande continue, représenter par le système d'état (III-1) [62]: 
 

                    ( ) ( ) utxBtxAx ,, +=
•

                                                                                      (III-1) 
 
Où: nRx∈  est le vecteur d'état du système, mRu∈  est le vecteur de commande, et mRy∈ est le 

vecteur de sortie. 

Dans la commande à structure variable, la réponse d'un tel système passe en général  par trois 

phases ou modes appelés, mode d'atteinte (Reaching Mode, RM), mode de glissement (Sliding 

Mode, SM), et le mode du régime permanent (steady-state mode, SS) [82], ces modes sont illustrés 

dans le plan de phase sur figure III.1. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig.III.1: Trajectoire d'un système de deuxième ordre à VSC     

 

III.3.1 Choix de la surface de glissement  

L’objectif premier d’un contrôleur à modes glissants est de diriger les états du système contrôlé 

vers une surface S définie et de maintenir le système sur cette surface.  Cette surface S contribue à 

définir une fonction linéaire S(x) appelée fonction de commutation (switching function) telle que 

[83]: 

                            xSxS .)( =                                                                                                (III-2) 

où: { }0.: =∀=∈ × xSRxSetRS nnm  

 

Généralement le nombre de surfaces de glissement est égal  à la dimension du vecteur de 

commande u [8]. 

La fonction linéaire S(x), doit satisfaire les conditions de convergence et de stabilité du système, 

une forme générale a été donnée par [84]: 

SM 
x

•

x  

RM 

RM SM 

SS 

S(x) = 0 

S(x) < 0 

S(x) > 0 
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                 ( ) ( )xe
t

xS
n 1−

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +
∂
∂

= λ                                                                                        (III-3) 

où :  
e(x): est l’erreur entre la variable à réguler et sa référence : e(x)= x*- x. 
λ    : est une constante strictement positive . 
n    : est un degré relatif. 
 
Toutefois il y a plusieurs variantes de surfaces, citons une, qui utilise une composante intégrale 

définie par [35], elle sera traitée par la suite. 

 
III.3.1.1  Condition d'existence du mode glissant  

Le critère d’existence du mode glissant garantit que la surface glissante est bien atteinte par le 

système, on peut exprimer que lors de la phase d’atteinte du mode glissant ,0≠S la condition 

suffisante de l'existence du mode glissant 0=S , dans un temps fini est que la pair d'inégalités dans 

(III - 4) soit vraie [85]. 

 

                   

⎪
⎪
⎩

⎪⎪
⎨

⎧

<

>

•

→

•

→

+

−

0lim

0lim

0

0

S

S

s

s
                                                                                                           (III-4) 

 

Comme le problème d'existence ressemble à un problème de stabilité généralisé. Une autre façon 

très utilisée pour l'étude de l'existence du mode glissant, qui est la seconde méthode de Lyapunov . 

La fonction scalaire de Lyapunov est définit-positive (V(x)>0), la loi de commande doit faire 

décroître cette fonction, ç-à- d  ( ( ) 0<
•

xV  ), pour cela une fonction scalaire V(x) est choisie comme 

suit [13]: 

                )()(
2
1)( xSxSxV t=                                                                                                 (III-5) 

où: tS  est la transposée de S.  

La dérivée de cette fonction est: 

               ( ) ( ) ( )xSxSxV t
••

=                                                                                                      (III-6) 

 

Pour les systèmes mono-variables elle s'écrit: 

               ( ) ( )xSxV 2

2
1

=                                                                                                            (III-7) 
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Pour que (III-5) soit décroissante,  sa dérivée  doit être alors négative : 

              ( ) ( ) ( ) 0<=
••

xSxSxV                                                                                                  (III-8) 

Tant que (III-8) est vérifiée, la dynamique du système sur )(xS , ainsi que sa stabilité sont 

indépendantes du système (III-1), elles dépendent uniquement des paramètres de la surface choisie.  

Ceci explique l'invariance de ces lois de commande par rapport aux perturbations agissant sur la 

partie commande. 

Lorsque la trajectoire de phase reste sur la surface S(x), le système est dit en mode de glissement 

et cela jusqu'à ce qu'il arrive à un état d'équilibre (régime permanent).  

Cette inégalité fondamentale (III-8), permet de déterminer les paramètres de réglage.  

 

III.3.2  Détermination de la loi de commande 

Dans la théorie des VSC, il y a de différentes manières de choisir les paramètres pour définir une 

logique de commutation, dans la littérature il y a trois types de structures très répandues, la 

commande par contre-réaction linéaire à gains commutés, la commande par relais, et la commande 

équivalente. Les deux dernières approches, sont les préférées  dans la commande des machines 

électriques parce qu'elles sont plus appropriées [86]. 

Dans notre cas, la méthode choisie est celle de la commande équivalente, schématisée sur la 

figure.III.2 [86]. 

 

 

 

 
 

 

 

 

 

 

Fig.III.2  schéma fonctionnelle de la commande équivalente     

 

III.3.2.1  La commande équivalente 

L'analyse qui va suivre est issue de [87][88]. 

La commande équivalente est augmentée par un terme appelé action de la commande discontinue 

un, pour satisfaire les conditions d'atteinte de la surface S(x).  

 

 

u nuu =∆  Système 

Perturbation 

Sortie 

S(x) 
Loi de commutation 

-1 

1 

ueq 
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Dans ces conditions la commande est écrite comme suit: 

                               neq uuu +=                                                                                                 (III-9) 

 

La première étape, est de définir une entrée ueq, de telle façon que la trajectoire d'état reste sur la 

surface de commutation S(x)=0.  

La dérivée de la surface S(x) est : 
 
 

                                ( )
t
x

x
S

t
SxS

∂
∂

∂
∂

=
∂
∂

=
•

                                                                                 (III-10)                 

  

En substituant (III-1), et (III-9) dans (III-10), on aura : 
 
 

                               ( ) ( ) ( ) ( ) neq uxB
x
SuxB

x
SxA

x
SxS

∂
∂

+
∂
∂

+
∂
∂

=
•

                                         (III-11)  

 

La commande équivalente est déterminée durant la phase de glissement et la phase du régime 

permanent en identifiant que S(x)=0, et par conséquent 0)( =
•

xS , et un = 0. 

Dans ces conditions la solution de l'équation (III-11) et alors :  

 

                                ( ) ( )xA
x
SxB

x
Sueq ∂

∂
⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛
∂
∂

−=
−1

                                                                 (III-12)  

 

Avec la condition que: ( ) 0≠
∂
∂ xB

x
S . 

Une fois ueq définit, (III-12) est substituée dans le système (III-11), pour avoir la nouvelle 

expression de la dérivée de la surface : 

 

                                   ( ) ( ) nutxB
x
StxS .,,
∂
∂

=
•

                                                                           (III-13)    

La commande un, est définie durant le mode de convergence et doit satisfaire la condition 

0<
•

SS . Afin de satisfaire cette condition, le signe de un doit être opposé à celui de 

( ) ( )txB
x
StxS ,.,
∂
∂ .        

La commande un, est donnée par la forme de base qui est celle d'un relais représenté par la 

fonction « sign » (figure.III.3) : 
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                              ( )( )xSsignKun =       , avec K>0                                                           (III-14)  

 

 

  

 

       

 

  
 

Fig.III.3: la fonction « sign » de un. 
 

La phase de glissement correspond à celui d'un relais commutant avec une fréquence infinie. Une 

fréquence d'oscillation infinie suppose des éléments idéaux de commutation (relais sans seuil, ni 

hystérésis, ni retard de commutation), ce qui n'est pas le cas en pratique. En présence  de ces 

imperfections la fréquence de commutation devient alors finie, et se manifeste par des oscillations 

autour de la surface de glissement S, ces derniers auront une amplitude d'autant plus grande et une 

fréquence d'autant plus basse que les imperfections sont importantes.  

Ce phénomène est appelé phénomène de broutement (chattering en anglais). Pour remédier à ce 

problème qui peut aller jusqu'à détruire les équipements des systèmes, la fonction discontinue 

« sign », est remplacée par des fonctions continues, en créant une bande autour de la surface de 

glissement S [89].  

D'autres méthodes sont proposées pour limiter ce phénomène, par exemple [8] a utilisé pour la 

commande d'une MAS par régulateurs à mode glissant la commande dite douce à un seul  seuil, elle 

est donnée par le système (III-14) et représentée sur la figure.III.4. 

             
( ) ( )

( )( ) ( )⎪⎩

⎪
⎨

⎧

>

<
=

     si     .

   si             1

ε

ε
ε

xSxSsignK

xSxSK
un                                                                                                 (III-15)    

Cette fonction est connue aussi par, la fonction saturation « sat ».  

 

 

 

 

 

 
 

 

Fig.III.4 : commande un adoucie « sat » 
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Dans [7], il a utilisé une commande intégrale compensée par un terme 0>η , elle est définie 

comme suit: 

                η
δ
+

+
=

)(
)(

xS
xSKun                                                                                         (III-16)  

 avec:  

( )
( ) ( )

( )
( ) ( )⎪⎩

⎪
⎨
⎧

<

≥
=

⎪⎩

⎪
⎨
⎧

<+

≥
=

∫

∫

εξ

ε
η

εγδ

εδ
δ

xSdtxS

xS

xSdtxS

xS

  si               

   si                               0

  si         

   si                               

0

0

                                                                                              (III-17)  

 où: εξγηδ ,,,,  sont des constantes positives. 

 

La commande est illustrée à la figure.III.5: 

 

 

 

 

 

 
 

 

 

Fig.III.5 : Commande un intégrale 

 

III.4  Commande de la MAS par régulateur à mode glissant 
En se basant sur l'étude théorique des régulateurs à mode glissant vu précédemment, nous allons 

maintenant procéder à  son application à  la commande vectorielle à flux rotorique orienté dotée de 

la technique SVPWM.  

En premier lieu, on va appliquer la commande à mode glissant pour une structure dite en cascade 

(figure III.6), où tous les régulateurs sont à mode glissant [7][8], puis, une autre forme sera 

appliquée, qui associe régulateurs PI et mode glissant, selon les bases des articles [13][14].  
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III.4.1  Régulation en  cascade pour l'asservissement de la vitesse  

La structure en cascade présentée est à trois surfaces, une pour la vitesse, et les deux autres pour 

les courants, le schéma de contrôle est montré sur la figure III.6. 

 

 

 

  

  

  

 

     

 
  
 
 
 Fig.III.6 : schéma de control de la structure en cascade 
 
Avant la détermination des surfaces )(),(),( sdsq iSiSS Ω , d'abords on soustrait aux équations de 

la MAS dans la commande vectorielle à flux rotorique orienté écrites dans (II-13) ceci: 
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                       (III-18) 

avec : sqrdte iKT ψ=   

et:  
r

m
t L

LpK
2
3

=  

III.4.1.1  Définition de la surface de  régulation de la vitesse 
 
En choisissant n=1, dans l'équation (III-3), la surface de la vitesse est définie par :  
 
                                    ( ) Ω−Ω=Ω *S                                                                               (III-19)  
 
La dérivée de ( )ΩS  est : 
 

                                   ( )
•••

Ω−Ω=Ω
*

S                                                                                 (III-20) 

En remplaçant dans (III-20), l'expression de 
•

Ω  tirée de (III-18), et en introduisant la commande 

équivalente ( sqnsqeqsq iii +=  ), on aura: 

-+ _ + 

-+ 

)(ΩS  )( sqiS  
∗
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∗
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∗
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             ( ) ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ Ω−−+−Ω=Ω

•
∗

•

J
f

T
J
Pii

J
K

S v
Lsqnsqeqrd

t )(*ψ                                                (III-21)  

Pendant la phase de glissement et au régime permanent ( )ΩS = 0, donc ( ) 0=Ω
•

S et 0=sqni  , d'où 

l'on tire l'expression de i sqeq : 

              ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
Ω++Ω=

•
∗

J
f

T
J
P

K
Ji v

L
rdt

sqeq *ψ
                                                                       (III-22) 

 
L'action de la commande discontinue i sqn , est définie durant la phase d'atteinte, et doit comme 

mentionner précédemment satisfaire la condition 0<
•

SS . Soit, en restituant (III-22) dans (III-21), 

il résultera :   

                     ( )
nsqrd

t i
J

K
S ∗
•

−=Ω ψ                                                                                         (III-23) 

La fonction relais de base est choisie en premier lieu pour i sqn , elle est déjà définie dans  

(III-14), avec dans ce cas K = KΩ.  

R-q: - Un limiteur de courant est jugé utile afin de prévoir tout dépassement possible du courant isq.  

 

III.4.1.2  L'Observateur de Luenberger   

Pour connaître la valeur de TL de l'équation (III-22) et afin de supprimer le capteur de couple de 

charge, nous avons utilisé un observateur de type Luenberger d'ordre 2 relation (III-24). Cette 

méthode a été utilisée dans [63], elle est basée sur l'hypothèse que le couple de charge soit constant 

sur une période d'échantillonnage. Les détails sont portés en annexe D.    
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                                          (III-24)  

où LT~,~Ω sont les valeurs observées de la vitesse et du couple de charge respectivement.  
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Fig.III.7.a : Vitesse de rotation mesurée et observée              Fig.III.7.b : erreur entre la valeur mesurée et observée 
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Fig.III.8.a : Réponse du couple de charge observé            Fig.III.8.b : erreur entre la valeur mesurée et observée 

 
Les figures (III.7) et (III.8) représentent l’allure des valeurs mesurées et observées de la vitesse et 

du couple de charge. Les résultats montrent que l’erreur entre les signaux observés et ceux mesurés 

est  minime sauf aux instants de variations des consignes de la vitesse et du couple de charge. Ainsi 

donc les performances de l'observateur de Luenberger sont satisfaisantes.  

 
III.4.1.3  Définition des surfaces de régulations des courants  
 
La structure de la commande proposée, utilise deux surfaces, )(),( sqsd iSetiS   pour réguler 

respectivement les courants isd , et isq, elles sont définies comme suit: 

 
- pour le courant isd :  sdsdsd iiiS −= *)(                                                                    (III-25)  
 
- pour le courant isq :  sqsqsq iiiS −= *)(                                                                    (III-26)  

 
Maintenant comme pour le régulateur de vitesse nous mettons en œuvre la loi de commande qui 

force le système à se diriger vers la surface choisie en un temps fini, comme suit : 

                   sdnsdeqsd vvv +=*                                                                                               (III-27) 

                   sqnsqeqsq vvv +=*                                                                                               (III-28) 

où sqeqsdeq vv , , sont les actions de la commande équivalente, définit d'après le même résonnement 

du paragraphe précédent, et issues des relations de (III-18), de la manière suivante : 
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et, sqnsdn vv , , sont les actions de la commande discontinue, données après les calculs par : 

                    ( ) sdn
s

sd v
L

iS
σ

1
−=

•

                                                                                       (III-31)  

                   ( ) sqn
s

sq v
L

iS
σ

1
−=

•

                                                                                         (III-32) 

avec :       

                 ))(( sdidsdn iSsignKv =                                                                                     (III-33) 

                 ))(( sqiqsqn iSsignKv =                                                                                     (III-34)                 

     
III.4.2  Résultats de simulation de la commande VSC 
 
Nous allons analyser le comportement du système commandé par la Commande à Structure 

Variable pour deux variétés de surfaces glissement et deux formes de commandes discontinues. 

Les résultats obtenus avec la VSC seront comparés entre eux afin d'en tirer la meilleure structure de 

commande. Comme aux chapitres précédents, en va présenter les principales caractéristiques qui 

sont, la vitesse de rotation, le couple électromagnétique, les composantes du flux rotorique, et les 

courants statoriques. Les critères prises en compte sont : rapidité de réponse, erreur statique, 

oscillations sur les réponses.  

 
III.4.2.1  Résultats pour une commande discontinue de type « sign » 
 
On va considérer la commande discontinue de type « sign », la machine démarre à vide, pour une 

consigne de vitesse de 1415 trs/min, puis à l'instant t = 0,6 s, on applique un couple de charge égale 

à TL = 10 Nm, après la machine est sollicitée par un changement de consigne inverse de vitesse 

égala à  -1415 trs/min à t = 1 s.  
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Fig.III.9.a : Vitesse de rotation à vide puis en charge à t=0.6s              Fig.III.7.9 : Zoom à l'application de la charge 
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 Fig.III.10 : Réponse du couple électromagnétique        Fig.III.11 : Composants du flux rotorique selon les axes d  et 
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Fig.III.12.a : Les Courants statoriques de phases                  Fig.III.12.b : Zoom sur courants statoriques 

 

 

La réponse en vitesse obtenue avec la VSC pour un démarrage à vide est très rapide (de l'ordre de 

0,2 s). On observe que l'erreur de vitesse provoquée par la perturbation de la charge est très 

rapidement compensée. La réponse en couple est pratiquement instantanée. Les oscillations de 

haute fréquence et d'amplitude élevée que l'on remarque sur le couple sont dues à la partie 

discontinue de la commande qui prend des valeurs importantes, et ainsi ça induit des oscillations 

sur la réponse en vitesse. 

On remarque que le découplage est perdu après l'inversion de la vitesse, ceci est gênant car ça 

détériore le principe même de la commande vectorielle. 

On peut conclure que l'utilisation de la combinaison d'une surface de base et d'une commande 

discontinue de type « sign » aboutit à des réponses rapides mais détériorées par des oscillations. 

Vu ces résultats très oscillatoires une autre commande semble bien imposante. 
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III.4.2.2  Résultas pour une commande adoucie de type « sat » 

En remplaçant la commande discontinue de base représentée par la fonction « sign », par une 

fonction plus douce de type « sat » définie dans(III-15), on a obtenu  les résultats suivants: 
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Fig.III.13.a : Vitesse de rotation à vide puis en charge à t=1s      Fig.III.13.b : Zoom à l'application de la charge 
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Fig.III.14.a : Réponse du couple électromagnétique                        Fig.III.14.b : Zoom sur l'ondulation de Te 
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Fig.III.15.a : Les Courants statoriques de phases         Fig.III.15.b : Forme d'onde des courants statoriques 



Chapitre III                                                                          Commande à structure variable par mode glissant de la MAS    
 

 86

0 0.5 1 1.5 2
-0.2

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

1.2

t[s]

ps
ird

,p
si

rq
 [w

b]

flux rotoriques

psir d
psir q

 
Fig.III.16 : Composantes du flux rotorique selon les axes d  et q 

 
Les résultats obtenus montrent bien l'efficacité de l'utilisation de la commande adoucie, La 

réponse en vitesse est légèrement rapide que précédemment, Il n'y a plus d'oscillations sur le couple 

et la vitesse, l'erreur statique provoquée par la perturbation de la charge (figure.III.13.b) est d'une 

amplitude à peine décelable d'autant qu'elle est rejetée instantanément.  

On remarque n'est au moins des oscillations résiduelles sur le couple au  moment où il atteint les 

régimes permanents, qui correspondent à une oscillation autour de la surface de glissement, mais 

qui sont atténuée très rapidement car la commande passe de la commande discontinue à la 

commande continue et le système entre en régime glissant autour de  S(x)=0 [90].  

Pour les composantes du flux rotorique, on observe un découplage assuré contrairement  à la  

commande précédente.   

Dans les figures III.15 (a,b), on voit que les ondulations du courants sont nettement atténuées, 

avec une forme d'onde très satisfaisante. 

 
III.4.3  Application d'une autre variante de surface 
 
La surface qu'on va étudier est proposée dans [35][91], elle est donnée par:  

                    ( ) ( ) ∫ −−=
t

deaktetS
0

)()()( ττ                                                                     (III-35)   

où : k est un gain constant. 

       a est un paramètre défini par la commande. 

Considérant l'équation mécanique déjà définie dans (III-18) :  

             sqibfa =+Ω+Ω
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1                                                                                                (III-36) 
où : 
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Nous allons maintenant reconsidérer cette équation en introduisant les termes des incertitudes 

comme suit: 

              sqibbffaa )()()( 11 ∆++∆+−Ω∆+−=Ω
•

                                                       (III-37)  

 

où bfa ∆∆∆ ,, 1 , représentent les incertitudes sur les termes a, f1, et b respectivement. 

Maintenant définissant l'erreur de la vitesse par: 

              )()()( ttte ∗Ω−Ω=                                                                                                (III-38) 

où )(t∗ω , est la vitesse de référence. 

La dérivée temporelle de (III-38) s'écrit : 

                  )()()()()()( tdtuteattte ++−=Ω−Ω=
∗•••

                                                      (III-39)  

Où les termes suivants sont regroupés dans le signal de commande u(t): 

             )()()()( 1 ttftaibtu sq

∗•
∗ Ω−−Ω−=                                                                     (III-40) 

Et les termes des incertitudes sont regroupés dans d(t):    

 

   )()()( 1 tibftatd sq∆+∆−Ω∆−=                                                                    (III-41) 

La commande du régulateur à mode glissant est définit par: 

 

                   ))(()()( tSsigntektu β−=                                                                           (III-42)               

 

où k, est le même gain défini dans (III-35), il doit être strictement négatif, β est le gain de 

commutation qui doit être choisi de tel sorte que ttd ∀≥ )(β . 

La preuve de ces suppositions se trouve en annexe D2.  

 

Finalement, le courant de référence ∗
sqi , est obtenu en substituant (III-42) dans (III-40): 

                  ].)(..[1
1faSsignek

b
isq +Ω+Ω+−=

•
∗∗∗ β                                                         (III-43) 
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Les mêmes critères de robustesse ont été repris pour la nouvelle variante de la surface. 
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Fig.III.17.a : Vitesse de rotation à vide puis en charge à t=1s      Fig.III.17.b : Zoom à l'application de la charge 
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Fig.III.18.a : Réponse du couple électromagnétique                 Fig.III.18.b : Zoom sur l'ondulation de Te 
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Fig.III.19.a : Les Courants statoriques de phases         Fig.III.19.b : Forme d'onde des courants statoriques 
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Fig.III.20 : Composantes du flux rotorique selon les axes d  et q 

 

On remarque sur les figures, qu'il y a une amélioration plutôt légère mais évidente,  sur les 

figures.III.17 (a,b), on remarque que la réponse de la vitesse est la même, mais l'erreur statique a 

pratiquement disparue alors qu'elle persistait dans la commande précédente malgré qu'elle est d'une 

valeur moindre. Sur les figures.III.18 (a,b), on voit que les ondulations du couple sont encore plus 

atténuées, et les oscillations résiduelles sur le couple aux moment où il atteint les régimes 

permanents ont été éliminées. On remarque aussi que la forme d'onde des courants sur la 

figure.III.19.b est plus raffinée, et que les composantes du flux (figure.III.20) sont toujours 

découplées. 

 
 

III.4.4  Application d'une structure mixte (IP/VSC) 
 
Maintenant on va tester une structure qui a été proposé par [13] pour la commande vectorielle 

d'une machine asynchrone par SVM. La vitesse est contrôlée par un régulateur de type IP, et les 

courants par deux régulateurs à mode glissant utilisant la fonction « sat ».  

 

Pour notre commande on a utilisé un régulateur de vitesse de même type déjà proposé dans la 

commande vectorielle classique (chapitre II.2), et les mêmes régulateurs de courants à mode 

glissant adopté dans le paragraphe (III.4.2.2), ç-à-d, une fonction de commande de type « sat ». 
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On a gardé toujours les mêmes critères pour  tester cette  commande. 
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Fig.III.21.a : Vitesse de rotation à vide puis en charge à t=1s      Fig.III.21.b : Zoom à l'application de la charge 
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     Fig.III.22.a : Réponse du couple électromagnétique                 Fig.III.22.b : Zoom sur l'ondulation de Te 
 

0 0.5 1 1.5 2
-30

-20

-10

0

10

20

30

t[s]

is
,a

bc
 [A

]

courants de phases statoriques

 
1.4 1.42 1.44 1.46 1.48 1.5

-6

-4

-2

0

2

4

6

t[s]

is
,a

bc
 [A

]

courants de phases statoriques

 
       Fig.III.23.a : Les Courants statoriques de phases           Fig.III.23.b : Forme d'onde des courants statoriques 
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Fig.III.24 : Composantes du flux rotorique selon les axes d  et q 

 

En comparant cette structure avec la précédente  où tous les régulateurs sont à mode glissant,  on 

voit bien qu'elle est moins performante. En effet la réponse de la vitesse n'est pas aussi rapide et la 

perturbation causée par le couple de charge a plus d'effet et dure plus longtemps. Le couple 

électromagnétique présente des pics plus importants d'autant que sa dynamique est longue, seul les  

ondulations sont légèrement atténuées. On constate que les régimes transitoires, mettent plus de 

temps à disparaître, et les courants présentent des pics plus importants que ceux remarqués dans les 

structures précédentes. Pour les composantes du flux on voit qu'elles sont bien découplées, mais 

elles mettent plus de temps à se rétablir, cependant elles sont plus stables si on les compare avec la 

structure de commande vectorielle classique. 

 
III.4.5  Impact de la variation de la résistance rotorique (Rr) 
 

Maintenant on va tester la robustesse des méthodes étudiées pour une éventuelle variation de la 

résistance rotorique de l'ordre de 65% de sa valeur nominale et ce à l'instant t= 0.7 s, avec  une 

perturbation du couple de charge à t=0.45 s. 
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Fig.III.25 : Réponse de la vitesse de rotation dans le cas de la commande de type « sat » 
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Fig.III.26 : Réponse de la vitesse de rotation dans le cas de la deuxième surface 
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Fig.III.27 : Réponse de la vitesse de rotation dans le cas de la structure mixte (IP/VSC) 

 
On note sur ces figures que l'impact de la variation de la résistance rotorique est insignifiant sur la 

réponse de la vitesse, de plus il n'engendre pas de dépassement ni d'erreur statique,  ce qui prouve 

la robustesse des régulateurs à mode glissant vis-à-vis les incertitudes internes, on remarque que la 

structure mixte (figure III.27) présente plus de sensibilité et moins de robustesse par rapport aux 

premières méthodes, ceci est dû au régulateurs PI présents dans cette commande.   

 

III.5  Conclusion  
Dans ce chapitre, on a présenté en premier lieu les bases théoriques des régulateurs à mode 

glissant SMC, après on a procédé à leurs applications dans la commande vectorielle de la machine 

asynchrone. 

Nous avons analysé et ce pour diverses conditions de fonctionnement du moteur asynchrone, le 

comportement du système à mode glissant à plusieurs variantes de types de commandes et de 
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surfaces, et même dans le cas d'une structure mixte où l'on a associé régulateurs PI et à mode 

glissant.  

Etant donné les résultats obtenus avec les différents types de commandes et de surfaces, on 

conclut, que la réponse en vitesse obtenue avec la commande VSC est plus rapide que celle obtenue 

avec la commande à PI classique, l'erreur de vitesse provoquée par la perturbation de la charge est 

compensée instantanément, tandis que celle de la commande IRFOC  classique ne l'est qu'après un 

certain temps. Le système commandé par la VSC est plus robuste vis-à-vis des perturbations de 

charge, et aux variations de la résistance rotorique. On a montré que la technique SVPWM a 

beaucoup contribué  à l'atténuation des ondulations des courants et du couple.  

Notons que les gains de la commande discontinue K, sont très délicats à manipuler car, des 

valeurs trop petites entraînent une dynamique du système lente, tendis que des valeurs trop grandes 

amplifie le phénomène du chattering.  

La commande mixte n'a pas apportée apparemment, une grande amélioration vis-à-vis de la 

robustesse de la commande en terme de réponse et de rejet rapide des perturbations de la charge.  



 
Chapitre IV 

 
 

Commande sans capteur de vitesse  
 

par  
 

la Méthode MRAS 
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IV.1  Introduction 

 
La suppression des capteurs de vitesse, est devenue une tâche inévitable dans les commandes à 

hautes performances, car non seulement les capteurs augmentent le coût et la complexité des  

machines, les mesures sont tachées par les bruits qui influent sur la robustesse des commandes, 

surtout en milieux hostiles. 

La méthode basé sur le système adaptatif à modèle de référence  abrégé MRAS de l'anglais 

(Model Reference Adaptive System) a été prouvé que c'est l'une des meilleurs techniques   

proposées par les chercheurs, ceci est dû aux grandes performances qu'elle présente en termes de 

fiabilité, stabilité, et moins d'efforts de calculs [92][93].  

 

Ce chapitre est organisé de la manière suivante, au début nous allons présenter les différentes 

méthodes de base de la MRAS, ensuite nous développerons l'étude théorique de la méthode choisie 

afin de l'appliquer à notre machine, enfin on passera à la simulation et à l'analyse des résultats 

obtenus.     

 

IV.2  Le système adaptatif à modèle de référence (MRAS)  
 

La MRAS a été initialement introduite pour la machine asynchrone par C. Schauder en 1989 [31], 

la méthode est composée d'un modèle de référence et un modèle ajustable (adaptatif), avec un 

mécanisme d'adaptation. Le modèle de référence est indépendant de l'information de la vitesse alors 

que le modèle adaptatif en dépend. Basé sur l'idée de Landau, qui a utilisé le critère de Popov sur 

l'hyperstabilité, les deux modèles sont comparés, et l'erreur qui s'en suit est introduite dans un 

mécanisme d'adaptation (un régulateur PI) qui génère la vitesse, comme illustrer sur la figure(IV.1) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig.IV.1 Configuration de base de la méthode MRAS 
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IV.2.1  Modèles basés sur le flux rotorique 

Différentes méthodes de la MRAS ont été proposées par les chercheurs, la première, est celle qui 

utilise le flux rotorique de la machine, et qui se base sur le modèle en tension choisi comme 

référence,  et le modèle en courant qui sera le modèle ajustable. Les équations de la machine 

asynchrone sont écrites dans le repère stationnaire. 

 
• Le modèle de tension: 
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• Le modèle de courant (adaptatif) est lui décrit par : 
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On voit bien la vitesse Ω qui apparaît explicitement dans (IV-2).  

Le problème rencontré par cette méthode, est l'intégration en en boucle ouverte, la solution 

d'utiliser des filtres passe-bas à la place des intégrateurs purs a été efficace, mais pas en basses 

vitesses [94].  

 

IV.2.2  Modèles basés sur la force contre électromotrice (fcém) 

Pour éviter complètement les problèmes de l'intégration pure, Peng et Fukao ont  proposé dans 

[33], une méthode qui utilise l'estimation de la fcém à la place du flux, les équations sont les 

suivantes: 

 
Pour le modèle de référence: 

           )(
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Pour le modèle adaptatif, il s'écrit en introduisant le courant magnétisant im: 
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m
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+−⊗= ω                                                                                          (IV-4) 

avec : ⊗  le produit croisé.  
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d'où: 
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Cette méthode a présenté  des performances plus importantes que sa précédente, néanmoins, elle 

est plus difficile à mettre en œuvre [92], en plus elle dépend de la résistance statorique.  

La troisième, fut proposée par les mêmes auteurs [95], elle est basée sur l'estimation de la 

puissance réactive instantanée, en utilisant le produit vectoriel de la fcém et le courant magnétisant. 

Le vecteur de la puissance réactive peut être exprimée par: 

                                        msm eiQ ⊗=                                                                                      (IV-6)  
Dont le module Q représente la puissance réactive instantanée. 

En substituant (IV-3) et (IV-5) dans (IV-6), sachant que 0=⊗ ss ii , conduit à: 

Pour le modèle de référence: 
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Et pour le modèle adaptatif: 
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où: * représente ici le produit scalaire. 

Cette méthode présente l'avantage d'être indépendante de la résistance statorique, donc sa gamme 

est étendue aux basses vitesses. Mais on remarque la présence de sL , qui exprime que le modèle de 

référence est toujours influé par les variations des paramètres. 

D'autres chercheurs se sont inspirés de cette dernière méthode tel que [96][34], qui ont utilisé 

d'autres formules de la puissance réactive, et ont pu éliminer les dépendances paramétriques du 

modèle de référence.    

C'est sur les bases de ces deux derniers travaux que notre travail va être présenté.   
 

IV.3  La méthode MRAS basée sur la puissance réactive  
 
IV.3.1  Calcul de la puissance réactive 

Les équations des tensions de la machine asynchrone peuvent être exprimées dans le référentiel dq 
par: 
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où: l'exposant (
•

x ) indique la dérivée temporelle. 
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L'expression de la puissance réactive est donnée par: 
  
            { } { }))((ImIm *

sqsdsqsdss jiijvv −+== ivQ                                                                 (IV-11)  

où : *
si  est le conjugué de si   

En remplaçant (IV-9), et (IV-10) dans (IV-11) l'expression de la puissance réactive devient alors: 
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                    (IV-12) 

On remarque qu'en multipliant (IV-9) par isq , et (IV-10) par isd , et après soustraction, on arrivera à 

la même équation de la puissance réactive exprimer dans (IV-12), se qui fait qu'on a une autre 

expression de la puissance réactive: 

                         sqsdsdsq ivivQ −=2                                                                                           (IV-13) 

 
En utilisant l'approximation, que les valeurs réelles des tensions vont se rapprocher de leurs 

valeurs de référence en régime permanent [34], l'équation (IV-13) peut s'écrire: 

 
                         sqsdsdsqref ivivQ ∗∗ −=                                                                                   (IV-14) 

 
Et en prenant en considération que dans la commande vectorielle 0=rqψ , et qu'en régime 

permanent, les termes des dérivées temporelles disparaissent, sachant que, sdmrd iL=ψ , l'équation 

(IV-12) devient alors : 

                        2
2

22 )( sds
r

m
sqsdssest i

L
L

iiLQ ωωσ −+=                                                                  (IV-15) 

A partir de ces résultats, il est évident que pour le modèle de référence on prendra la puissance 

réactive dans (IV-14), et vu que (IV-15) demande l'information de la vitesse, elle sera prise pour le 

modèle ajustable, ceci est montré dans la figure IV.2. 

 

   

   

   

      

 

 
 

Fig.IV.2 : Elaboration de la méthode MRAS à puissance réactive 

v*
sd 

v*
sq 

-

+
PI 

Modèle de 
Référence 

équ (IV-14) 

Modèle  
Ajustable 

équ (IV-15) 

isd 

isq 

Qest 

Qref

ests _ω)  



Chapitre IV                                                                                Commande sans capteur de vitesse par la méthode MRAS 
 

 98

IV.3.2  Mécanisme d'adaptation 

IV.3.2.1  Description générale 

Le mécanisme d'adaptation est très important car, il doit assurer la stabilité du système, et que la 

valeur estimée converge vers la valeur de référence. Pour la MRAS le mécanisme d'adaptation est 

élaboré à partir du concept proposé par Landau, fondé sur l'idée de comparer la sortie du modèle de 

référence et celle du modèle ajustable, et de trouver un mécanisme d'adaptation pour minimiser 

l'erreur entre les deux modèles en se basant sur le concept  d'hyperstabilité qui concerne les 

systèmes à rétroaction  qui peuvent être divisés en deux blocs. [33][34][96], (voir figure.IV.3).  
 

 

 

 

 

 

 

Fig.IV.3 : système à rétroaction 

Le système est dit asymptotiquement hyperstable quand les deux conditions suivantes sont 

satisfaites: 

• La fonction de transfert du bloc linéaire invariant doit être strictement réelle 

positive. 

• Le bloc non linéaire variant doit satisfaire l'intégrale d'inégalité de Popov: 

                                   2

0

1

γ−≥∫
t

T dtWV           pour tout t>0                                                      (IV-16)   

   où : (-W) et V sont respectivement l'entrée et la sortie du bloc linéaire invariant. 

                              2γ : est une constante réel positive.  

 

Le système de la figure IV.3 est  équivalent à celui qui est montré sur la figure.IV.4 [96]. 

 

 
 

 

 

 

 

 

 

Fig.IV.4 : système à rétroaction équivalent de la MRAS 
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La procédure d'adaptation est alors comme suit: définir D(s) de tel sorte que la fonction de 

transfert du bloc linéaire invariant doit être strictement réel positive (première condition), après il 

faut choisir Kp, et Ki, de sorte que l'inégalité de Popov soit satisfaite.  

 
IV.3.2.2  Application à la commande vectorielle 

Premièrement l'erreur entre le modèle de référence et le modèle ajustable est définit comme suit: 

                      estref QQ −=ε                                                                                                      (IV-17) 

Cette erreur sera gouvernée par le mécanisme d'adaptation donné par l'équation:   
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La vitesse issue de (IV-18) est à son tour réinjectée dans le modèle ajustable de telle manière que 

l'erreur converge vers zéro.  

La démonstration de stabilité de la méthode est portée en annexe E.  

 
IV.4  Schéma globale de la commande IRFOC sans capteurs 

Le schéma global de la commande vectorielle indirecte à flux rotorique orienté sans capteurs 

mécaniques est représenté sur la figure IV.5. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
lFig.IV.5 : Commande IRFOC sans capteur de vitesse ni de couple de charge 
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IV.5  Résultats de simulation 
La méthode étudiée est mise en évidence par la simulation, en premier lieu on va tester la machine 

à vide avec une consigne de vitesse nominale 1415 tr/min, puis on applique un couple de charge de 

10 Nm à l'instant t = 0.6 s. Après une nouvelle consigne de vitesse sera imposée à  t = 1 s de 1415 à 

 -1415 tr/min. dans tous les cas la vitesse estimée sera comparée à la vitesse réelle de la machine 

et avec la consigne. 
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Fig.IV.6.a: Vitesses : réel, et estimée.                                           Fig.IV.6.b: Vitesses : estimée, et observée  
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Fig.IV.7: Vitesses : réelle, observée, et estimée, avec l'erreur entre  N et N~  
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       Fig.IV.10: Composantes du flux rotorique   Fig.IV.11: Couples, électromagnétique et de charge 
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Fig.IV.12 (a,b): Les courants de phases statoriques 

                                                                                            

On remarque dans les figures.IV.6.(a et b) que la vitesse estimée suit  la consigne avec un  

dépassement négligeable,  alors que la vitesse de consigne est parfaitement  suivie par la vitesse 

observée.  
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Dans la figure IV.7.a on constate que les vitesses estimée  et observée sont très proches de la 

vitesse réelle de la machine. Seulement la perturbation de charge, cause une erreur statique sur la 

vitesse estimée qui persiste mais elle est de l'ordre de 1.5% de la référence. Notons que les  

caractéristiques des vitesses observée et réelle sont tout à fait confondues sauf aux régimes 

transitoires, l'erreur est minime comme on le voit sur la même figure. Sur la figure IV.8 qui 

représente les puissances réactives estimée et de référence on remarque qu'elle sont presque 

identiques ceci était prévisible vue les résultas observées sur les courbes des vitesses. 

On a ajouté les autres courbes afin de voir s'il y a d'éventuels changements sur le comportement 

de la machine, mais on remarque que les performance atteint jusqu'alors sont maintenues.   

Maintenant on reprend le même test  en basses vitesses, la vitesse de consigne sera maintenant de 

l'ordre de +/-286.5 tr/min.  
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    Fig.IV.13.a: Vitesses: réel et estimée.                                  Fig.IV.13.b: Vitesses, estimée et observée,  

                        et leur erreur                                                                        et leur erreur 
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                    Fig.IV.14: Puissance réactives                                  Fig.IV.15: Composantes du flux rotorique 
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On constate d'après la figure.IV.13 qu'avec une consigne de vitesse de 286.5 tr/min, la réponse de 

la vitesse donné par l'estimateur suit sa consigne et reste très voisine de la vitesse mesurée de la 

machine après les régimes transitoires, la perturbation de charge est rejetée instantanément et il n'y 

a pas d'erreur statique.  Les puissances réactives de référence et estimée sont identiques, leurs 

courbes sont tout à fait confondues (figure IV.14), et le flux est parfaitement découplé dans la 

(figure.IV.15). 

 

IV.6  Conclusion  
 

Dans ce chapitre, nous avons étudié une méthode d'estimation de la vitesse afin d'éliminer le 

capteur. La méthode mise en évidence est la MRAS, connue par sa simplicité et demandant moins 

d'efforts de calcul. Après avoir présenté les différentes techniques de la MRAS, on a adopté celle 

qui utilise la puissance réactive car elle utilise le moins de paramètres de la machine. 

Après l'étude de stabilité, on est passé à la simulation. 

Compte tenu des résultats obtenus, on peut conclure que la commande sans capteur mécanique 

proposée est presque insensible vis-à-vis des critères qui ont  été testé. Ces résultats ont montré que 

la caractéristique de la vitesse estimée par la MRAS est satisfaisante et montre une bonne réponse 

dynamique et ne montre influence sur le couple électromagnétique, sur les courants, et sur le flux 

rotorique. On a montré que l'observateur choisi de Luenberger est très utile et efficace pour la 

suppression du capteur de couple de charge.      
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Conclusion générale et perspectives 
 

Le travail effectué dans ce mémoire propose une amélioration de la commande vectorielle d’une 

machine asynchrone alimentée par un onduleur de tension. Nous nous sommes particulièrement 

intéressés à la technique de modulation vectorielle pour la commande rapprochée. Afin de montrer, 

qu'à travers une loi de commande éloignée judicieusement choisie et par l'introduction d’une 

méthode efficace pour supprimer tous les capteurs, il est possible d'atteindre plusieurs objectifs à 

savoir: 

 Optimisation du convertisseur utilisé, par une méthode qui exploite au maximum le 

bus continu, et réduit considérablement la plage de variations de la fréquence de 

travail, tout en atténuant les ondulations des courants et donc du couple. 

 L'utilisation d'une régulation qui permet d'obtenir de très bonnes performances 

dynamiques du couple et de vitesse, et une robustesse accrue vis-à-vis des incertitudes 

internes et externes. 

 Réduire le coût et l'encombrement de la commande en supprimant le capteur de vitesse 

et du couple de charge, par des techniques très efficaces. 

 
Pour parvenir à ces objectifs, on a donc commencé en première partie par la présentation d’un 

état de l'art, suivi par l'élaboration du modèle mathématique de la machine asynchrone en vue de sa 

commande. Ensuite et avant d'effectuer le modèle de l'onduleur de tension on a fait un panorama 

sur les composants utilisés en électronique de puissance afin de choisir le composant adéquat selon 

la fréquence et la puissance utilisées pour notre travail. Par la suite on a décrit deux méthodes de 

modulation de la largeur d'impulsion à savoir la STPWM et la SVPWM, notre intérêt spécial à la 

dernière technique nous a conduit à  en effectuer une étude plus détaillée en vue de son application 

à notre commande. 

La deuxième partie de ce mémoire a été consacrée à décrire les commandes existantes dans 

l'industrie, notamment, la commande scalaire, la commande vectorielle, et la commande directe du 

couple (DTC), et vu que la première technique n'est pas envisageable dans les applications qui 

nécessite de grands performances, on a procédé à l'étude  plus détaillée  et à la simulation des 

formes de bases des deux dernières techniques pour en savoir le comportement et le principe de 

fonctionnement. Après la comparaison entre ces deux techniques, on a adopté la commande 

vectorielle à flux rotorique orienté (IRFOC). Par la suite, et par souci  d'atténuer les ondulations des 

courants et du couple que présente la commande choisie, la technique SVPWM a été introduite dans 

la commande et les résultas obtenus ont montrés clairement que les buts sont globalement atteints, 

de plus la forme d'onde est remarquablement améliorée.            
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Dans la troisième partie, et vu que les régulateurs PI sont limités par leurs dynamique et leurs 

sensibilités vis-à-vis les variations internes est externes, ainsi, dont le but de rendre notre 

commande robuste envers ces incertitudes, on a étudié des méthodes basées sur les systèmes à 

structure variable. Les conséquences de l'essor des technologies en matière de composants et de 

développement des calculateurs,  ont rendu les commandes à structure variable VSC par mode 

glissant très sollicitées dans le domaine de la commande des machines électriques. 

Cependant, cette technique de commande présente l'inconvénient des oscillations aux hautes 

fréquences du à la commande discontinue nu  de base (fonction « sign »). Pour palier à ce 

problème, nous avons analysé le comportement de la VSC pour diverses formes de la commande 

discontinue, notamment la commande adoucie (fonction « sat »). Une autre variante de surface a 

été étudiée qui utilise un terme d'intégrale.  

Après une étude théorique étendue, l'application de notre commande a confirmé par simulation 

les performances souhaitées. En effet les résultats ont montrés une dynamique excellente de la 

vitesse et du couple, ainsi qu'une robustesse très satisfaisantes vis-à-vis les incertitudes. 

Dans la simulation des différentes consignes ont été appliquées au système afin de vérifier les 

performances de l'asservissement de vitesse. Les réponses en absence et en présence de la charge 

sont également analysées. 

Pour l'asservissement de la vitesse, quelles que soient les plages de fonctionnement étudiées, les 

réponses avec la VSC sont rapides et plus robustes lors des variations de charge.  

Dans le but d'éliminer le capteur de vitesse, et après avoir cité des commandes sans capteurs 

mécaniques, nous avons choisi la MRAS, car elle est la plus simple à implanter et se classe parmi 

les meilleures techniques. La MRAS proposée dans ce travail utilise la puissance réactive qui 

élimine dans les équations plusieurs paramètres de la machine. 

Les performances de la méthode envisagée ont été mis en évidence par des changements de 

consigne, et application de perturbation de charge. La vitesse estimée par la MRAS a montré un bon 

suivi des consignes, avec des écarts satisfaisants même en basse vitesse. 

Du point de vue de la commande, la conception de nouvelles méthodes de commande robustes 

sans capteurs mécaniques reste un sujet ouvert pour obtenir de très bonnes performances en basses 

et grandes vitesses. Soit, et en perspective nous avons envisagé ceci: 

 l'identification « en ligne » des  paramètres de la machine. 

 l'utilisation des techniques robustes d'observation tel qu'à mode glissant ou à ∝H . 

 Introduction de techniques intelligentes tels que la logique floue et les réseaux de 

neurones. 

 Ajouter l'asservissement de position. 

 L’utilisation des onduleurs multi-niveaux. 
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Annexes 

 
Annexe_A 

 
 Les paramètres de la machine asynchrone étudiée 
 
       Nous donnons les paramètres de la  machine  qui a été testé expérimentalement dans [41] et que 

nous avons utilisé dans nos simulations. 

 
Puissance nominale 3 kW 
Tension statorique nominale 380 V 
Vitesse nominale 1415 tr/min 
Courant statorique nominal 6.9 A 
Résistance statorique 1.84 Ω 
Résistance rotorique 1.84 Ω 
Inductance cyclique statorique 0.17 H 
Inductance cyclique rotorique 0.17 H 
Inductance mutuelle 0.16 H 
Nombre de paires de pôles 2 
Moment d’inertie 0.0154 kg.m2 

Flux statorique nominal 0.98 Wb 
Nombre de phases 3 
Facteur de puissance Cos φ = 0.89 

 
 

Annexe_B 
 

L'index de modulation 

 

Il parait utile de définir l'index de modulation comme le rapport de la valeur crête de l'amplitude du 

fondamentale de la tension désirée à la valeur crête de l'amplitude du fondamentale de la tension de 

sortie de l'onduleur (I-8), cette dernière est normalisée en mode pleine onde ou six-étapes (six-step 

mode) [55], qui vaut dcV
π
2  (figure.B.1).   

                                           
stepsixV

Vm
_

1=                                                                                      (B-1) 

donc: 

                                           
dc

ref

V
V

m
2
π

=                                                                                        (B-2)                    
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La figure.B.2, montre la trajectoire en cercle du vecteur Vref  qui par son rayon 
2
dcV

 fixe la valeur 

maximale qu'il peut atteindre par la technique STPWM. On voit bien la limite du cercle par rapport à 

ceux de l'hexagone.  
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Pour la SVPWM, la tension de référence maximale est calculée au milieu de deux extrémités d'états 

de tensions actifs, la où le cercle est tangent à l'hexagone (voire figure.B.3), par: 
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Donc le maximum de l'index de modulation est: 
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Soit 15% de plus par rapport à la technique précédente. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig.B.3. Technique SVPWM : la tension décrit un cercle de rayon   )3/V( dc   

 
 

Annexe_C 
 
C.1  Régulateur de vitesse 

C.1.1  Régulateur PI 
 

Les paramètres du régulateur PI sont définis à partir du schéma illustré dans la figure.C.1. La 

fonction de transfert du régulateur PI de vitesse est donnée par: 

                                                                
s

K
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P
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Fig.C.1.  Boucle de régulation de vitesse. 

 
nous avons d'après (I-22) : 
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soit : 
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En considérant le couple de charge comme perturbation (TL= 0), la relation (II-20) devient: 
 

                            *

2 1

1
Ω

+⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛ +
+⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛

+
=Ω

Ω

Ω

Ω

Ω

Ω

s
K

fK
s

K
J

s
K
K

i

vp

i

i

p

                                                            (C-5) 

 
Par identification membre à membre le dénominateur de l'équations  (II-21)  à la forme canonique: 
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On aura à résoudre le système d'équation suivant: 
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Les gains sont déterminés pour un coefficient d'amortissement ( )7.0=ξ , et un temps de réponse du 

système strep 5.0= . 

 

C.1.2  Régulateur IP 

Dans ce régulateur seul l'erreur est intégrée, la partie proportionnelle est introduite à la sortie 

comme présentée sur la figure.C.2. 

 

 

 

 
 

 
Fig.C.2.  Diagramme bloc du régulateur IP 

 
Il est prouvé qu'un régulateur IP est équivalent à un régulateur PI doter d'un filtre de premier ordre à 

l'entrée, ce qui réduit considérablement les dépassements [66]. 

R-q: Avec les régulateurs IP la fonction de transfère en boucle fermée du système devient 

compliquer, alors il est justifié de définir les paramètres du régulateur par essais [97]. 
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C.2  Régulateurs de courants 

C.2.1  Régulateur du courant isd  
Le régulateur du courant sdi   fournie  la tension *

sdv  de référence d’après l’équation (II-23),  la 

boucle de régulation est alors comme indiqué à la figure.C.3. 

La fonction transfert du régulateur PI est donnée par: 

                                     
s

KKsC ii
Pii +=)(                                                                                   (C-8) 

 

 
 
 
 
 

Fig.C.3. Boucle de régulation de courant isd 
  

La fonction de transfère en boucle ouverte du système est donc :  
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par compensation de pole: 
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alors : 
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donc en boucle fermé :  

                                      
1 

1

1

1

1

1

+
=

+
=

+
=

ss
K
L

sL
K

sL
K

G

pi

s

S

pi

s

pi

F τσ
σ

σ                                                 (C-12) 

 avec :
pi

s

K
Lστ =                                                                                                                           (C-13)    

Les valeurs des régulateurs  KPi  et  Kii sont déterminés pour un τ choisi à τ = 0.01 
 

C.2.2  Régulateur du courant isq  

En procédant de la même manière que pour le régulateur de isd on déterminera les coéfficients du 
régulateur de courant sqi  qui fournie  la tension de référence *

sqv . Le schéma de régulation  du courant 

sqi est représenté sur la figure.C.4, on remarque bien que c'est la même que pour le courant isd. 
 

 

 
 

Fig.C.4.  Boucle de régulation du courant isq  
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Annexe_D 
D.1  Observateur de Luenberger du couple de charge 

La structure d’un observateur déterministe de Luenberger comprend  un estimateur fonctionnant en 

boucle ouverte qui est décrit par l’équation caractéristique du système à observer avec la matrice 

dynamique A figure.D.1. L’introduction de la boucle de correction agissant sur l’erreur d’observation 

(∆Y =Y -Ŷ) permet d’imposer à l’observateur sa dynamique propre. Ainsi, en choisissant de façon 

judicieuse les gains de la matrice L, on peut modifier la vitesse de convergence de ∆Y vers zéro [40]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig.D.1. Schéma fonctionnel de l'observateur de Luenberger 

Partant de l'équation mécanique, une équation d’état peut être formulée selon (D-1). Le couple de 

charge TL est supposé constant sur une période d’échantillonnage:                  
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L'équation de l'observateur déterministe est exprimée par: 
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finalement on obtient: 
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La vitesse Ω est à priori mesurer elle sera remplacée  par la suite par celle issue de l'estimateur 
MRAS.  
  
 
D.2  Etude de stabilité de la méthode décrite dans (III.4.3)  
  
 Si on considère que les suppositions faites dans le paragraphe (III.4.3) sont vrais 

(k<0, ttd ∀≥ )(β ), cela veut dire que l'erreur de la vitesse ( )()()( ttte ∗Ω−Ω= ) tend vers zéro 

quand le temps tend vers l'infini. La preuve est définit en utilisant la théorie de stabilité de Lyapunov. 

En reprenant la fonction candidate de Lyapunov : 

                               2
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1 SV =                                                                                                   (D-5) 

 

Sa dérivée temporelle est alors: 
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 Ceci est virait si ttd ∀≥ )(β .                             
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Durant la mode de glissement sur la surface définit par l'équation (III-35), 0== SS&  il découle: 
 
                                  ( ) ( ) )()(0 teaktetS −=⇒= &&                                                                (D-7)   
Sous la supposition que k<0, l'erreur converge vers zéro exponentiellement.     

 

Annexe_E 
E.1  Etude de stabilité de la méthode proposée 

 

• Dans la première étape on va définir le modèle équivalent: 

Pour le modèle de référence: 
 
                         sqsdsdsqref ivivQ −=                                                                                             (E-1) 
 
Pour le modèle adaptatif: 
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La différence entre (E-1) et (E-2) donne: 
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En rapportant ces équations dans le modèle équivalent on aura la figure (E.1). 
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig.E.1. Système à rétroaction équivalent de la MRAS 
 selon la figure (E.1) on a : 
 
                          21 ρωρε suwetu )+−=−==                                                             (E-5)   
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où : v est la sortie du bloc D(s), qui va gouverné l'erreur. vsD )(=ε                                 (E-7)   
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La fonction de transfère du bloc linéaire invariant doit être strictement réel positive, Pour cela un 

bloc D(s), de manipulation d'erreurs est  incorporé comme montré dans la figure (E.1), qui va 

gouverné l'erreur de la puissance réactive et l'erreur de la vitesse, de tel sorte que leurs produit soit 

toujours positif. 

• La deuxième étape est la vérification de l'inégalité de Popov. 

Reprenant l'intégrale de l'inégalité de Popov: 

                          2

0

1

γ−≥∫
t

T dtWV           pour tout t>0                                                                  (E-8)   

En substituant les équations (E-5) de (E-7) dans (E-8) l'inégalité de Popov s'écrit : 
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En utilisant l'inégalité connue suivante [34]: 
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                                          (E-10)   

Alors l'inégalité (E-9) est donc satisfaite. Donc un régulateur PI est suffisant à satisfaire l'inégalité 
de Popov.  

Annexe_F 
Comparaison de la commande proposée avec des articles  

Dans le but de valider notre travail nous avons comparé nos résultats avec des  articles ayant parus 

dans des revues spécialisées, en appliquant les paramètres des machines étudiées par leurs auteurs.  

 L'article [17] présente une étude de l'effet de la largeur des bandes d'hystérésis du flux et 

couple, (figue F.1). 

 Dans [8] les auteurs ont proposé une structure, de régulateurs à mode glissant en cascade, 

basée sur le principe d'orientation du flux rotorique. Ces résultats de simulation ont été validés 

expérimentalement, (figure F.2).   

 Dans [35] les auteurs ont proposé une régulation par mode glissant en appliquant une surface 

de glissement avec un terme intégral (celle qui a été utilisée dans le paragraphe (III.4.3)) à la 

commande vectorielle directe DFOC, leurs résultats de simulation sont comparé à notre 

commande de type "sign", (figure F.3).   

 Dans [91] l'auteur précédent propose une amélioration de la loi de commande utilisée dans le 

premier travail en rendant le gain de la surface utilisée adaptatif, les résultas obtenus sont 

améliorés. On les a comparé à notre commande qui utilise la première forme de surface et  les 

régulateurs à commande "sat", (figure F.4).     

 Les auteurs de [13] ont proposé une structure mixte qui associe un régulateur PI de vitesse, et 

deux régulateurs à mode glissant, appliqués à la commande DFOC, avec la technique de 

modulation vectorielle SVPWM, (figure F.5).   
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 Afin de valider la commande MRAS on a appliqué les paramètres de l'article [96], qui propose 

d'appliquer la méthode MRAS (à puissance réactive instantanée) à la commande  IRFOC  où 

les régulateurs sont des PI classique, (figure.F.6). 

 Les auteurs de [92] on fait une étude comparative entre les deux méthodes MRAS qui se 

basent sur le flux, et la fcém. les résultats de simulation sont donnés et comparé dans les 

figures.F.7. 

 
[17] D.  Casadei,  G.  Grandi,  G.  Serra, A. Tani 
 “Effects of Flux and Torque Hysteresis Band Amplitude in Direct Torque Control of 

Induction Machines”, IEEE, IECON, Bologna, Italy, sep. 1994.  
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Fig.F.1: Comparaison des flux et courants statoriques  
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[8] N.  Madani,  M.F.  Benkhoris,  S.  Siala, M.O.  Mahmoudi 
 “Sliding  Mode  Control  of  an  Asynchronous  Motor  Drive”, Power Electronics and Variable 
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Fig.F.2: comparaison des figures de vitesses, flux rotoriques, et couples électromagnétiques 

 
[35] Barambones O., Garrido A.J., Maseda F.J. 

“A Robust Field Motor with Flux Oriented Control of Induction Observer and Speed 
Adaptation”, Emerging Technologies and Factory Automation, IEEE Conference, vol.1. pp.245–252, 
Sept. 2003. 
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Fig.F.3: Comparaison des figures de vitesse, et couples électromagnétiques 
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[91] Barambones O., Alkorta, P., Garrido I., Garrido A.J. 
 “Smoothing out the Adaptive Variable Structure Control Law for Induction Motors”, 
Emerging Technologies and Factory Automation, IEEE Conference on Vol, pp.1449-1452 Sept. 2007. 
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Fig.F.4: comparaison des figures de vitesse, et couples électromagnétiques 

 
 
[13] Zhiwen Ma, Trillion Zheng, Fei lin, Xiaojie You 
 “A New Sliding-mode Current Controller for Field Oriented Controlled Induction Motor 
 Drives”, Industrial Electronics Society (IECON). 31st Ann. Con. of IEEE Publication Nov. 2005. 

 
 

Fig.F.5: comparaison des figures de vitesse, flux, et couples électromagnétiques 
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Reactive Power”, 27th Ann. Conf. of the IEEE Industrial Electronics Society on vol.2, pp. 1417-1422, 
2001. 
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Fig.F.6.: Comparaison des figures de vitesses, composantes flux, et courants statoriques  
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Fig.F.7: Comparaison des figures de vitesses 
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 ة من قبل الباحثين، لأن إيجابياتها تجلت فѧي قѧدرتها علѧى التكيѧف فѧي آافѧة البيئѧات و لمردودهѧا الفعѧال، متفوقѧ                         بالغاأخذت الآلات الكهربائية اهتماما      :ملخص

  .     غير الكهربائيةعلى الأجهزة الأخرىبذلك 
ة هي بدون شك الأآثر استعمالا صناعيا، إن مجال اسѧتعمالها يمتѧد مѧن الميكرومحѧرك           المنخفضة و انعدام الصيانة، فإن الآلة اللاتزامني       ةنظرا للسهولة والكلف  

  . إلى المحرآات ذات الاستطاعة الكبيرة
 جل تطوير أسѧاليب الѧتحكم الفائقѧة التѧي    أإن التقدم الحالي للتكنولوجيات قي مجال إلكترونيات الاستطاعة و معالجة الإشارات الرقمية، فتح السبل للباحثين من                

  .تستجيب للمتطلبات الصناعية
النظѧام  ). DTC(، و نظѧام الѧتحكم المباشѧر فѧي العѧزم      )FOC(، نظام التحكم الѧشعاعي      السلمي هي، نظام التحكم      حاليا إن أنظمة التحكم الأآثر تواجدا صناعيا     

نهما مطلوبين بشدة عندما يتعلق الأمر بمتطلبѧات أآثѧر          فإ )DTC(و  ) FOC(أما النظامين   .  في التطبيقات التي لا تتطلب دقة آبيرة في التحكم         مرغوبالأول  
 أمام البѧاحثين لتطѧوير   ل فتح المجاالشيء الذي .  الداخلية و الخارجيةرتيبات، منها الحساسية للإخلوان من بعض النقائصيإلا أنهما لا.  في التحكمدقة و جودة 

  .طرق جديدة لتحسينهما
  .)IRFOC(ة نظام التحكم غير المباشر بحقل موجه  تطوير بنيفي العمل  يتمثل هذالك ذمن أجل

  . العزم وت التياراقليل من تموجات التوتر بغية التمموجللتحكم في ) SVPWM (التعديل الشعاعي الفضائي  إدخال تقنيةالهدف هو  
 و  و بغيѧة حѧذف ملѧتقط الѧسرعة    أخيѧرا .  للإرتيبѧات اس الإنزلاقي من أجل جعل النظѧام غيѧر حѧس   النمطالهدف الثاني هو استعمال الأنظمة ذات البنية المتغيرة ب 

    . Luenberger و ملاحظ من نوع )MRAS( تقنية نظام التحكم التلائمي بنموذج مرجعي  على الترتيب، استعمال تمملتقط عزم الحمولة
  

  نظѧام  ،الإنزلاقѧي  الѧنمط ،  التعѧديل الѧشعاعي الفѧضائي      آلة لاتزامنية، تحكم مباشر في العزم ، الѧتحكم الѧشعاعي غيѧر المباشѧر بحقѧل موجѧه ،      :حهآلمات مفتا
   .ات تحكم بدون ملتقط،Luenbergerملاحظ  ،التحكم التلائمي بنموذج مرجعي

  
  

Résumé: Les machines électriques ont acquis un intérêt énorme de la part des chercheurs, car leurs avantages sont 
incontestables de par leurs aptitudes à s'adapter à tout environnement et à leurs rendements efficaces, dépassant ainsi 
d'autres actionneurs non électriques. 
Vu, la simplicité, le coût réduit, et l'absence  d'entretien, le moteur asynchrone est le plus utilisé, sa gamme d'utilisation 
s'étant du micromoteur aux moteurs à très grandes puissances. Les avancées technologiques récentes de l'électronique 
de puissance et de traitement de signal numérique, ont ouverts aux chercheurs les voix de développements de 
commandes performantes qui répondent aux exigences industrielles. 
Les commandes actuellement prépondérantes dans l'industrie sont, la commande scalaire, la commande vectorielle à 
flux orienté FOC, et la commande directe du couple DTC. La première est préféré dans les applications à faibles 
performances, tandis que la FOC est la DTC, sont très sollicitées quand il s'agit d'exigences plus performantes. 
Cependant, toutes les deux présentent quelques inconvénients, dont la sensibilité aux incertitudes intérieurs et 
extérieurs. Ce qui laisse les portes ouvertes aux chercheurs de développer de nouvelles techniques pour les améliorer. 
C'est pourquoi, ce travail présente le développement d'une structure de commande vectorielle indirecte à flux rotorique 
orienté IRFOC.  
Le premier objectif est d'améliorer la commande de l'onduleur de tension par l'introduction de la technique de 
modulation vectorielle SVPWM très convoité par les industriels, afin d'atténuer les ondulations des courants et du 
couple. Le deuxième objectif est l'application des systèmes à structure variable par mode glissant aux régulateurs dans 
le but de rendre la commande robuste envers les incertitudes. Enfin, le dernier objectif est de supprimer les capteurs de 
vitesse et du couple de charge en introduisant respectivement, la méthode de système adaptatif à modèle de référence 
MRAS, et un observateur de type Luenberger.  
 
Mots Clés: Machine Asynchrone, DTC, IRFOC, SVPWM, Mode glissant, MRAS, observateur de Luenberger, 
Commande Sans Capteurs.    
 
Abstract:  The electric machines had a great interest by the researchers, because their advantages are seen in their 
aptitudes for adapting to any environments, and their efficiency, thus exceeding other nonelectric actuators.  
Considering, simplicity, reduced cost, and absence of maintenance, the asynchronous motor is undoubtedly the most 
used industrially, its range of use extend from micro motors until very great ones. The recent technological advances of 
power electronics and digital signal processing have opened to the researchers a ways to develop controls with good 
performances. 
The recent controls dominating in industry are, the control with constant V/f, the field oriented control FOC, and the 
direct torque control DTC.  The first one is preferred in the applications with poor performances, whereas the FOC 
and DTC are much requested when they are high performances requirements. However, both present some 
disadvantages, like sensitivity to internals and/or externals uncertainties.  What leaves the doors open to the 
researchers to develop new techniques to improve them.   
This is why this work presents the development of a structure of vector control, and in particular the indirect rotor field 
oriented control IRFOC.  
The first objective of this thesis is the introduction of the technique of space vector modulation SVPWM to control the 
inverter in order to attenuate the currents and torque ripples.   
The second objective is the use of the variable structure systems by sliding mode applied to the controllers for the 
robustness against uncertainties.  Lastly, the objective is to remove the velocity and the load torque sensors by the 
introduction the method of model reference adaptive system MRAS, and using Luenberger observers type.   
 
Key words: Induction Machine, DTC, IRFOC, SVPWM, Sliding Mode, MRAS, Luenberger observer, Sensorless control   


