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Résumé : 

Contribution à la commande non-linéaire de l’association 

machines convertisseurs : Cas de la Machine Synchrone  

à Aimants Permanents (MSAP). 

 
La Machine Synchrone à Aimants Permanents (MSAP) est de plus en plus utilisée dans le 

domaine industriel grâce à ses performances supérieures comparant aux autres types de 

machines. L‘objectif principal de ce travail étant de présenter la modélisation et la simulation 

des commandes non-linéaires de la MSAP à l'aide d'un onduleur à trois niveaux (NPC). 

La première commande traitée sera l‘approche Backstepping adaptative et non adaptative. 

Cette dernière est basée sur la définition des variables de contrôle virtuelles en sélectionnant 

les fonctions de Lyapunov. Concernant la douzième commande, il s‘agit du contrôleur de 

vitesse de la MSAP en mode glissent (MG) qui peut découpler les courants dans les axes d et 

q. Pour atténuer le phénomène de bavardage bien connu causé par le terme discontinu en 

régime permanent de la commande en MG, un algorithme de logique floue sera introduit. Les 

performances des commandes non-linéaires proposées seront testées et simulées à l'aide de 

l'environnement MATLAB / Simulink. 

Mots-clés :  

 Machine Synchrone à Aimant Permanent (MSAP) 

 Onduleur à trois niveaux (NPC). 

 Commande par Mode Glissant (MG). 

 Commande par Backstepping adaptative et non adaptative 

 Logique floue (LF). 
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 :ملخص

حالة المحرك : المساهمة في التحكم غير الخطي لاتحاد المحرك مع المحول

 .المتزامن رات المغناطيس الذائم

أكثر فأكثر فً المجال الصناعً بفضل أدائه المتفوق  (PMSM)ٌتم استخدام المحرك المتزامن ذات المغناطٌس الدائم 

الهدف الرئٌسً من هذا العمل هو تقدٌم النمذجة والمحاكاة للأوامر غٌر الخطٌة . على الأنواع الأخرى من المحركات

أول نهج مقترح هو . (NPC)للمحرك المتزامن ذات المغناطٌس الدائم باستخدام محول ثلاثً المستوٌات 

Backstepping التكٌفً وغٌر التكٌفً، ٌعتمد هذا النهج على تعرٌف متغٌرات التحكم الظاهري واختٌار دالة 

Lyapunov . الأمر الثانً هو جهاز تحكم فً سرعة المحرك بواسطة وضع الانزلاق(SMC)  ٌمكنه فصل تٌارات

للتخفٌف من ظاهرة الثرثرة المعروفة الناتجة عن المصطلح المتقطع للحالة الثابتة للتحكم بواسطة . q والمحور dالمحور 

ٌتم اختبار ومحاكاة أداء عناصر التحكم غٌر الخطٌة المقترحة . وضع الانزلاق، تم تقدٌم خوارزمٌة المنطق الضبابً

 MATLAB / Simulink.باستخدام بٌئة 

 : الكلمات الذالة

  المحرك المتزامن ذات المغناطٌس الدائم(PMSM) 

  محول ثلاثً المستوٌات(NPC.) 

 التحكم عن طرٌق وضع الانزلاق. 

  التحكم عن طرٌقBacksteppingًالتكٌفً وغٌر التكٌف . 

 ًالمنطق الضباب. 
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Abstract : 

Contribution to the non-linear control of the converter 

machine association: Case of the Permanent Magnet 

Synchronous Machine (PMSM). 

 

The Permanent Magnet Synchronous Motor (PMSM) is increasingly being used in the 

industrial field due to its superior performance compared to other motor types. The main 

objective of this work is to present the modeling and simulation of non-linear drives of the 

PMSM using a three-level inverter (NPC). The first drive processed is the adaptive and non-

adaptive backstepping approach, which is based on the definition of virtual control variables 

and selecting Lyapunov functions. The second command is a Sliding Mode motor speed 

Controller (SMC) that can decouple the d-axis and q-axis currents. To mitigate the well-

known chatter phenomenon caused by the steady-state discontinuous term of the SMC, a 

fuzzy logic algorithm is introduced. The performance of the proposed nonlinear controllers is 

tested and simulated by using the MATLAB / Simulink environment. 

Keywords: 

 Permanent Magnet Synchronous Machine (PMSM) 

 Three-level inverter (NPC) 

 Sliding Mode Control (SMC) 

 Adaptive and non-adaptive Backstepping control 

 Fuzzy Logic (FL) 
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Acronymes & définitions : 

Le tableau ci-après regroupe l‘ensemble des acronymes ainsi que leurs définitions utilisées 

dans ce rapport : 

Tableau 1.1: Acronymes et définitions. 

Acronyme Définition 

MCC Machine à Courant Continu 

MSRB Machine Synchrone à Rotor Bobiné 

MSAP Machine Synchrone à Aiment Permanant 

MAS Machine Asynchrone 

MSRV Machine Synchrone à Reluctance Variable 

MRVDS Machine à Reluctance Variable à Double Saillance 

DTC Commande Directe Du Couple 

DSC Commande Vectoriel Direct du Flux Statorique 

CSV Commande à Structure Variable 

PI Régulateurs Classiques (Proportionnelle, Intégrale) 

PD Régulateur Proportionnel-Dérivé 

PID Régulateur Proportionnel- Intégral-Dérivé 

SVM Space Vector Modulation 

MG Mode Glissant 

MGF Mode Glissant Flou 

MLI Modulation de Largeur d‘Impulsion 

NPC Neutral Point Clamped 

FMM Forces Magnétomotrices 

THD Taux Distorsion Des Harmoniques 

           GAS Système Globalement Asymptotiquement Stable 

a, b, c Axes liés aux enroulements triphasés 

d, q Composantes de Park (Lié Au Rotor) directe et quadrature 

𝜶,𝜷 Référentielle Fixe Lié Au Stator 

p Nombre de paires de pôles 

𝜽 Position angulaire du rotor par rapport au stator 

𝜽𝒈𝒆𝒐 Angle géométrique 

𝝎 Vitesse électrique du rotor 

 𝒑(𝜽)  Matrice de transformation de Park 

      𝒑(𝜽) −𝟏 Matrice de transformation inverse de Park 

𝑽𝒔 Tension statorique 

𝑽𝒂,𝑽𝒃,𝑽𝒄 Tension statorique des phases a, b et c 

𝑽𝒅,𝑽𝒒 Tensions statoriques sur l‘axe direct et en quadrature 
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𝑽𝜶,𝑽𝜷 Tensions statoriques sur l‘axe 𝛼  et l‘axe 𝛽  

𝑰𝒔 Courant statorique 

𝑰𝒂, 𝑰𝒃, 𝑰𝒄 Courant statorique da la phase a, b et c 

𝑰𝒅, 𝑰𝒒 Courants statoriques d‘axe direct et en quadrature 

𝑰𝜶, 𝑰𝜷 Courant statoriques sur l‘axe 𝛼  et l‘axe 𝛽  

𝑰𝒐 Courants homopolaire 

𝝓𝒔 Flux statorique 

𝝓𝒂,𝝓𝒃,𝝓𝒄 Flux statorique de la phase a, b et c 

𝝓𝒅,𝝓𝒒 Flux statorique d‘axe direct et en quadrature 

𝝓𝜶,𝝓𝜷 Flux statorique sur l‘axe 𝛼 et l‘axe 𝛽 

𝝋𝒇 Flux des aimants 

𝑹𝒔 Résistance d‘une phase statorique 

𝑳𝒔 Inductance d‘une phase statorique 

𝑳𝒔𝒐 Inductance propre d‘une phase statorique 

𝑴𝒔𝒐 Inductance mutuelle entre deux phases statoriques 

J Moment d‘inertie de la machine 

B Coefficient de frottement 

𝑿∗ ou  𝑿𝒓𝒆𝒇 Valeur de référence 

𝑻𝒆  Couple électromagnétique 

𝑻𝑳 Couple de charge 

𝒘𝒆 Energie électromagnétique 

x Vecteur d‘état 

b Matrice de commande 

u Vecteur de commande 

y Vecteur de sortie  

E Tension de bus continu 

𝑺𝒂, S𝒃, S𝒄 Signal de commande des phases a, b, c. 

𝑼𝒂𝒃,𝑼𝒃𝒄,  𝑼𝒄𝒂 Tensions composées délivrées par l‘onduleur 

m Indice de modulation 

fc Fréquence de la porteuse 

fm Fréquence de la référence 

 r Coefficient de réglage 

Ac Amplitude de la tension de référence   

Am Amplitude de la tension de la porteuse 

V(x) Fonction de Lyapunov de la variable d'état x 

𝒆𝒅, e𝒒, e𝒘 Écart de la variable à régler 

𝑲𝒊 Paramètre du régulateur Backstepping de l‘étape i 

𝒀
∧

 Valeur estimée 
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𝒀
∼

 Écart entre la valeur estimée et l‘état réel 

𝜸𝟏,𝜸𝟐 Gains des paramètres estimés du régulateur Backstepping 

S(x) La surface de glissement 

𝑼𝒆𝒒 Commande équivalente 

𝑼𝑵 Commande de convergence 

Sign(x) Fonction signe 

𝝁(𝒙) Fonction d‘appartenance 
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Introduction générale : 

Durant les vingt dernières années, le domaine de la conversion de l'énergie électrique a été 

marqué, comme de nombreux autres domaines, par la révolution de l'électronique de 

puissance et de la microinformatique. Les méthodes classiques de variation de vitesse 

(Mécaniques et électromécaniques) ont été peu à peu dépassées par des ensembles et 

composants associant des convertisseurs statiques à des machines électriques. Historiquement, 

la Machine à Courant Continu (MCC) a parfaitement assuré le fonctionnement de la plupart 

des équipements industriels. 

Cependant, son principal défaut réside dans son collecteur mécanique que l'on tolère 

difficilement dans certains environnements et que ses coûts d'entretien s‘élèvent de plus en 

plus. Ces contraintes ont emmené les études vers les entraînements équipés de la machine à 

courant alternatif [1]. 

Pour toutes ces raisons, l‘orientation vers les recherches aboutissant à des meilleures 

exploitations d‘un robuste actionneur est très justifié, à savoir, la Machine Asynchrone à Cage 

et la Machine Synchrone à Aimants Permanents (MSAP), qui présentent une robustesse et une 

construction simple, ce qui permet de limiter le coût et accroitre le rapport de puissance 

massique. C‘est pourquoi les machines à courant alternatif remplacent de plus en plus les 

MCCs dans de nombreux et différents domaines tels que les servomoteurs [2]. 

Les nouvelles applications industrielles nécessitent des variateurs de vitesse ayant de hautes 

performances dynamiques, une bonne précision en régime permanent, une haute capacité de 

surcharge sur toute la plage de vitesse et une robustesse face aux différentes perturbations. 

Lors de ces dernières années, plusieurs techniques ont été développées dont le but est de 

permettre au variateur d'atteindre ces performances [2]. 

Lorsque la partie commandée du processus est faiblement perturbée, les algorithmes de 

commande classique (à base d'un correcteur PI : Proportionnel Intégral) peuvent en général 

s‘avérer suffisants si les exigences appliquées sur la précision et la performance du système 

ne sont pas trop strictes. Cependant, lorsque la dynamique du modèle s‘éloigne de celle du 

processus réel (Cas des procédés non-linéaires et/ou à paramètres variant dans le temps), les 

performances de la commande linéaire se dégradent au fur et à mesure que l‘écart entre les 

paramètres réels et ceux utilisés dans le calcul de la commande augmente. Pour remédier à ce 

dysfonctionnement, les recherches se sont orientées vers des techniques de commande 

assurant la robustesse du comportement du processus vis-à-vis des incertitudes sur les 

paramètres et leurs variations. On peut citer dans ce contexte la commande adaptative 

[3],[4],[5],[6], la linéarisation par retour d'état adaptatif [7],[8], la commande H∞ 

[9],[10],[11], et également la méthodologie de commande non-linéaire identiquement à la 

Commande à Structure Variable (CSV) [12],[13],[14], qui s‘agit d‘une commande non-

linéaire, possédant cette robustesse, fut largement adoptée et a montré une grande efficacité 

dans de nombreuses applications. Cette dernière a changé la structure de commande en 
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fonction de l‘état du système, tout en assurant d‘agréable performances du système et une 

robustesse vis-à-vis des perturbations externes et des variations paramétriques. Le régime 

permanent du système dans ce cas est appelé mode glissant (MG)[15]. C‘est à dire que la 

trajectoire d‘état du système est amenée vers une hyper surface dite surface de glissement et 

commute autour de cette surface jusqu‘au point d‘équilibre. L‘inconvénient majeur de MG 

réside dans l‘apparition du phénomène de broutement dit "Chattering en anglais" 

[16],[17],[18], La cause principale de ce broutement a été identifiée comme étant la présence 

de dynamiques parasites non modélisées dans le dispositif de commutation [19].  

Parmi les techniques utilisées pour pallier ce problème sont celle de la logique floue. Cette 

technique est largement utilisée dans différentes applications, on cite les références les plus 

intéressantes dans le domaine de la commande des machines [20],[21],[22],[23]. Nous avons 

employé dans un travail cette loi de commande afin de minimiser le phénomène de 

broutement. 

En outre, il existe d‘autres types de commande robuste capable d‘assurer la commande de la 

MSAP à savoir : la logique floue [24],[25],[26], la commande prédictive [27],[28], la 

linéarisation entrée sortie [29],[30], les réseaux de neurones [31]et la commande 

Backstepping [32],[33]. Cette dernière est très récente, son principal objectif est de présenter 

une procédure récursive qui combine entre le choix de la fonction de Lyapunov et la synthèse 

de la loi de commande. Cette méthode transforme le problème de synthèse de la loi de 

commande pour le système global en une synthèse de séquence de commande pour des 

systèmes réduits tout en exploitant la flexibilité de ces derniers, le Backstepping peut 

répondre aux difficultés de régulation, de poursuite et de robustesse avec des conditions 

moins restrictives que d'autres méthodes. L‘ingéniosité de l‘idée nous a conduits à proposer 

l‘utilisation de cette loi de commande pour le réglage de la vitesse avec une loi d'adaptation 

des paramètres de la MSAP et qui fera l‘objet de notre thèse. 

Les différents travaux concernant ce travail de thèse font l'objet de quatre chapitres qui 

constituent ce rapport de thèse : 

Dans le premier chapitre, nous avons exposé un état de l'art sur les machines électriques et 

comparé leurs performances, puis nous avons traité les différentes techniques de commande 

des machines électriques et en fin du chapitre, une incorporation de la logique floue dans 

l'algorithme de commande a été abordée comme technique intelligente. 

Concernant le deuxième chapitre, dans sa première partie, nous avons traité la modélisation 

dynamique de la MSAP dans les hypothèses simplificatrices. L‘utilisation de la 

transformation de Park a permis d‘obtenir un modèle plus simple et facile à implanter dans un 

bloc de simulation. La deuxième partie du second chapitre a été consacrée à l'étude de 

l'onduleur de tension à 2 niveaux et multi niveaux (Cas du 3 niveaux structure NPC) et les 

différentes techniques de commande des onduleurs. 

A propos du troisième chapitre, il a été dédié à la théorie de contrôle dite Backstepping non 

adaptative et adaptative. La méthode du Backstepping non adaptative a offert une méthode 

systématique pour effectuer la conception d'un contrôleur, pour des systèmes non-linéaires. 
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Une démonstration de convergence par la théorie de Lyapunov de la loi de commande a été 

détaillée. 

 L'avantage principal de cette méthode étant de garantir la stabilité de l‘ensemble du système 

(Contrôleur et machine), cependant, elle a présenté quelques inconvénients. Sa structure 

s'apparente à celle d'un PD (Proportionnel-Dérivé). En régime permanent, des erreurs 

statiques persistent. Des solutions pour régler ces problèmes ont été apportées, une loi 

d'adaptation a été introduite dans le contrôleur (Backstepping adaptative). Des résultats de 

simulation obtenus sur différents profils ont été donnés et commentés. 

Le quatrième chapitre a porté sur la commande à structure variable. Pour cela nous avons 

choisi l‘approche non-linéaire par la méthode du MG. L‘application de la commande en 

vitesse de la MSAP est synthétisée. On a pu remarquer cependant que le signal de commande 

obtenu présente des variations brusques dues au phénomène de broutement. Cela nous a 

poussé à effectuer une hybridation entre la logique floue et la méthode du MG, afin de réduire 

les effets du phénomène de broutement (chattering) ainsi que d‘améliorer davantage les 

performances de contrôle de la MSAP. Plusieurs résultats de simulation obtenu ont été fournis 

et commentés. 

Finalement, une synthèse des travaux réalisés concluant ce travail a été présenté tout en 

proposant également plusieurs perspectives d‘aboutissement et continuation du travail réalisé, 

ainsi que les axes futurs à exploiter par la suite de ces travaux traitant la commande de la 

MSAP. 
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1.1 Introduction 

Le but principal de ce travail consiste à étudier et améliorer les performances des systèmes 

utilisés dans les entraînements électriques par simulation, en temps réel et à l'aide de la 

représentation d'état. Nous avons donc effectué une recherche bibliographique en ce sens.  

De nombreux actionneurs associant des MCCs, à courant alternatif et des convertisseurs 

statiques manifestent de nouvelles perspectives dans le domaine de l'entraînement à vitesse 

variable. Cette solution n'était inabordable et irréalisable dans le passé à cause des structures 

de commande complexes de ce type de machine et des limitations des calculateurs classiques.  

Les contrôleurs proposés sont, cependant, très complexes et représentés par de longues 

expressions mathématiques. Ces deux contraintes, ajoutées à une limitation des calculateurs 

classiques, ont permis de poser des questions sur les possibilités d'implanter ce type de 

commande.  

Nous nous sommes fixés dans ce chapitre qui a pour titre "État de l'art", sur les objectifs 

suivants : 

 Dans un premier temps, nous nous somme focalisés sur le choix du type de machine à 

utiliser parmi ceux existant déjà dans le marché industriel, tout en insistant sur les 

meilleures performances.  

 En deuxième lieu, nous avons analysé les différentes techniques de commande 

appliquées sur la machine sélectionnée et avons comparé les techniques existantes afin 

de choisir la technique convenable à optimiser dans ce qui suit. 

 Et enfin, une recherche concernant les techniques intelligentes est faite telle que la 

logique floue qui a été abordée. 

1.2 Les différents types des machines électriques 

1.2.1 Moteurs à courant continu (MCC) 

Actuellement les machines à courant continu et à courant alternatif se partagent le marché des 

variateurs. Le prix des machines électriques varie peu alors que celui des composants 

électroniques et micro-informatique à tendance à baisser, ce qui profite aux variateurs à 

courant alternatif. Cependant l‘entraînement à courant continu garde encore une bonne place 

dans le marché de la haute performance.  

La machine synchrone à inducteur bobiné convient aux très fortes puissances, celle à aimants 

permanents au positionnement et aux faibles et moyennes puissances. La machine asynchrone 

se trouve dans les moyennes et fortes puissances[34]. 

Le moteur à courant continu à collecteur (MCC) et surtout à excitation indépendante confère, 

encore actuellement, la solution la plus économique grâce à son convertisseur d'induit de type 

hacheur à deux interrupteurs (l'inducteur est aussi alimenté par un hacheur de petite 

puissance). C'est la technologie retenue par de nombreux constructeurs automobiles pour la 

commercialisation des véhicules électriques de première génération. Mais la MCC possède un 
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certain nombre d'inconvénients bien connus et il sera très probablement remplacé par des 

machines à commutation électronique dans les générations suivantes. Citons-en quelques-uns 

de ces inconvénients [35] : 

 L'usure des balais, voir du collecteur, nécessite un entretien périodique et produit des 

poussières conductrices qui finissent par nuire à l'isolement du collecteur lui-même et 

l'induit. 

 La commutation mécanique nécessite des pôles de commutation et des enroulements 

de compensation qui accroissent le volume. 

 L'induit tournant, source des pertes principales, ne permet pas un refroidissement 

efficace, à l'eau par exemple, ce qui limite les possibilités des hautes performances. 

 La vitesse périphérique du collecteur et de l'induit est limitée à 50 voire 75 m/s ce qui 

ne permet pas d'atteindre les vitesses élevées nécessaires à une puissance massique 

convenable.  

 Si l'excitation est à aimants, il n'est pas possible de fournir la puissance maximale (ce 

type de fonctionnement permet la suppression de la boite de vitesses) sur une plage de 

vitesse étendue (il faudrait pouvoir décaler les balais…).  

1.2.2 Machine Synchrone à Rotor Bobiné (MSRB) 

Généralement alimentée par un onduleur en pont à six transistors. C'est la machine dont les 

caractéristiques se rapprochent le plus de celles de la MCC à excitation indépendante, elle 

permet d'optimiser facilement le rendement (Action sur le flux et le courant d'induit). Enfin, le 

fonctionnement à puissance maximale constante est aisé à obtenir sur une très large plage de 

vitesse. Son rotor bobiné est cependant source de pertes et sa vitesse maximale est limitée à 

130 m/s environ [35], [37], [36], [34]. 

1.2.3 Machine Synchrone à Aimants Permanents (MSAP) 

II existe de nombreuses façons de disposer les aimants au rotor (En surface insérée ou non 

entre des pièces polaires, "enterrés'' avec ou sans concentration de flux). Si l'objectif est 

d'obtenir un "fonctionnement à puissance constante", il est nécessaire d'avoir une réaction 

d'induit importante (judicieusement optimisée) et il est nécessaire d'avoir des aimants 

"enterrés" ou insérés entre des pièces polaires. Le rendement de tels machine est excellent à 

condition de disposer des aimants à hautes performances. La technologie Samarium Cobalt ne 

semble pas avoir un coût compatible avec l'industrie automobile et la technologie Fer-

Néodyme-Bore doit encore faire quelques progrès en ce qui concerne la tenue en température 

ainsi que le prix. Ce dernier type d'aimants constitue un espoir important dans le domaine des 

machines électriques. Quant aux ferrites, dont le prix est acceptable en production de grande 

série, ils confèrent des performances relativement modestes aux MSAP mais ne sont pas à 

exclure. Les MSAP sont souvent retenus pour les appareils de mesure de précision, robots 

industriels, machine outils, l'entraînement des véhicules électriques et, particulièrement pour 

les entraînements directs de roue [38]. elles sont toujours alimentées à travers un onduleur 

triphasé [35],[37]. 
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1.2.4 Machine Asynchrone à cage d'écureuil (MAS) 

Son alimentation est aussi effectuée par un onduleur triphasé. Il s‘agit d‘une solution 

envisagée par de nombreux constructeurs car cette machine est bien connue et surtout en 

possède l'expérience de sa fabrication en série. Le contrôle vectoriel permet d'obtenir de 

bonnes performances et ceux pour des vitesses élevées jusqu'à l'arrêt, et est associé à un 

contrôle approprié du flux, le rendement peut être optimisé. Son rendement est moins bon 

comparant à celui des machines synchrones à cause des pertes par effet joules car elles sont 

importantes pour obtenir le couple, c'est son principal inconvénient. La cage d'écureuil 

autorise des vitesses de 150 m/s moyennant un bon équilibrage. Le "fonctionnement à 

puissance constante" est aussi possible mais la plage de vitesse est limitée par le rapport du 

couple maximal (sommet de la caractéristique du couple à flux maximal) sur le couple 

nominal. Cette contrainte conduit, quelque fois, à utiliser la machine en couple nominal pour 

étendre sa plage de vitesse.[35], [37], [39], [34]. 

1.2.5 Machine Synchrone à Reluctance Variable (MSRV) 

Développée par FIAT la machine synchrone à reluctance variable est alimentée par un 

onduleur triphasé en pont classique. Pour obtenir des performances satisfaisantes aussi bien en 

termes de couple/pertes, de facteur de puissance que de plage de fonctionnement à puissance 

maximale constante, il est nécessaire d'avoir un grand rapport des inductances directes sur 

transverses. Un rapport supérieur ou égal à 10 (satisfaisant) est atteint grâce à la construction 

de rotors spéciaux dits "axialement laminés".  

De tels rotors sont constitués de paquets de tôles intercalés entre des couches magnétiques et 

montés axialement de telle façon que le flux, dans l'axe direct, passe aisément d'un pôle à 

l'autre. Les performances de ces machines sont supérieures à celles des machines asynchrones 

mais cette technologie de rotor reste aujourd'hui délicate à réaliser et il reste à trouver des 

solutions pour la fabrication en série [35], [36], [37]. 

1.2.6 Machine à Réluctance Variable à Double Saillance (MRVDS) 

Il s‘agit d‘une machine dont les phases sont alimentées en courants unidirectionnels par des 

demi-ponts asymétriques. Cette machine constitue certainement la solution la plus 

économique grâce aux matériaux utilisés (Tôles Fer-Silicium et Cuivre) et à sa simplicité de 

fabrication (Empilage de tôles, bobines préfabriquées, rotor passif naturellement équilibré…), 

ses performances peuvent être comparables à celles des MSAP. Cette machine peut aussi 

fonctionner à puissance maximale constante. Mais elle produit un couple très pulsatoire à 

haute vitesse et génère un bruit acoustique supérieur à tous ses concurrents[35] . 

1.2.7 Choix de la machine électrique 

Le choix de la machine dépend fortement de l'application désirée et selon le cahier des 

charges défini. En général, c'est le couple qui définira le type de machine. Dans la gamme des 

moteurs alternatifs, le choix est vaste avec les machines asynchrones, les MSRB, les MSAP 



Chapitre. 1 : État de l’art sur les différentes techniques de contrôle-commande des machines électriques 

 
 23 
 

ou les MSRV. Le tableau 1.2 présente l‘ensemble des machines génériques argumentées de 

leurs avantages et inconvénients[36] [40]: 

Tableau 1. 2: Comparaison des différents types de machines électriques. 

Type de Machine Inconvénients Avantages 

Machine asynchrone à 

cage d'écureuil 

Rendement, pertes Joule rotor, électronique 

coûteuse et commande complexe 

Fabrication maîtrisée, puissance 

massique élevée, machine 

robuste, montée en survitesse 

aisée 

Machine synchrone à 

rotor bobinée 

Fragilité des bagues-balais, il faut alimenter 

le rotor (c'est donc un peu moins efficient). 
Bon rendement, puissance 

massique élevée 

Machine synchrone à 

réluctance variable 

Surdimensionnement de l'alimentation, 

bruit et vibrations, ondulations de couple 
Montée en survitesse aisée 

Machine synchrone à 

aimants permanents 

Ondulations de couple, coût des aimants, 

technologie coûteuse, survitesse pénalisante 

Technologie devenue courante, 

puissance massique élevée, pas 

d'échauffement du rotor, un bon 

rendement 

 

Au regard des qualités générales des différents types des machines électriques (tableau1.2), 

nous nous sommes orientés vers une MSAP car ses caractéristiques principales lui permettent 

de se comporter comme une machine à fort couple massique et qui possède un bon rendement 

particulièrement adaptable aux applications spécifiques[38], [41], [42]. Ses principaux 

inconvénients sont le coût qui est lié à celui des aimants et à sa faible aptitude aux 

fonctionnements en survitesse[37], [40]. 

1.3 Techniques de commande des machines électriques 

Parce que les outils de calcul le permettent et que les modèles se sont affinés, les travaux de 

recherche ont été orientés vers d'autres solutions faisant intervenir des actionneurs moins 

coûteux et plus robustes, à savoir les machines synchrones et les machines à induction. Une 

recherche de la simplicité de conception et de la robustesse devient un des critères les plus 

importants dans de nombreuses applications.  

La progression rapide dans le domaine de l'électronique de puissance, surtout la découverte du 

transistor en 1948 et du thyristor en 1957 et les progrès de l‘informatique, permettent de 

développer des stratégies de commande beaucoup plus évoluées pour les actionneurs 

électriques. 

Dans cette partie, nous présenterons les différentes techniques de commande et interpréterons 

leurs implantations. Les difficultés rencontrées, les avantages et inconvénients de chaque 

technique seront développées afin de choisir la plus adaptée à notre cas. 

Dans la littérature, on trouve de nombreuses méthodes de commandes. Nous nous 

intéresserons, dans ce qui suit, à celles les plus connues et les plus utilisées dans le cadre 

d'une commande de la machine synchrone. Dès leurs inventions, les chercheurs utilisent une 

de ces stratèges comme unité de base dont le but est d'améliorer les performances 
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fonctionnelles des machines électriques. Les commandes principales et leurs dérivées 

représentent le même type, donc on s'intéresse aux techniques les plus connues qui font l'objet 

à de nombreuses publications. 

1.3.1 Commande scalaire ou contrôle du flux 

La commande scalaire est la plus ancienne technique de commande pour les machines à 

courant alternatif. Elle est caractérisée par sa simplicité à implanter, sa simple structure, qui 

est basée sur le contrôle de flux statorique qu'il faut le maintenir constant.  

Les stratégies de contrôle du flux peuvent être directes, ou indirectes. Dans le premier cas, 

elles nécessitent un régulateur de flux et donc un estimateur ou un observateur de ce dernier. 

De hautes performances statiques et dynamiques sont alors obtenues. La seconde stratégie 

n‘utilise pas de régulateur de flux. Elle consiste à maintenir le flux constant par l'intermédiaire 

d‘une relation liant la pulsation (𝜔𝑠) et les grandeurs électriques de commande, Vs ou Is de la 

machine. Ces lois sont définies à partir des relations déduites des équations de la machine en 

régime permanent (lois statiques)[34]. 

Deux principales lois statiques sont généralement utilisées : 

1.3.1.1 Loi tension- fréquence 

Dans le cas d‘une alimentation en tension, il suffit d‘imposer à l'onduleur MLI le module de 

la tension Vs proportionnel à la fréquence statorique la relation I.1 dite loi  𝑉 𝑓  ou commande 

scalaire. 

 

Figure 1. 1: Schéma de commande scalaire 𝑽 𝒇 .  

 

La loi généralement utilisée s‘écrit sous les formes simplifiées suivantes : 
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𝑉𝑠 = 𝜓𝑠 .𝜔𝑠 Ou 𝑉𝑠 = 𝜓𝑠 . (𝜔𝑠 + 𝐾0 .𝜔𝑟) 

Avec 𝐾0 =
𝑅𝑠 .𝐿𝑟

𝑅𝑟 .𝐿𝑠
 

(I.1)  

On constate que pour avoir un rapport  
𝑉𝑠

𝜔𝑠
 constant il faut maintenir le flux constant. 

Pour un fonctionnement à grande vitesse le flux est estimé de la relation (I.2): 

𝜓𝑠 =
𝑉𝑠 − 𝑅𝑠 . 𝐼𝑠

𝜔𝑠
 (I.2)  

On peut négliger le terme 𝑅𝑠 . 𝐼𝑠 devant 𝑉𝑠. Pour les faibles vitesses ou proche du zéro, la chute 

de tension statorique n'est plus négligeable (𝑉𝑠 a une faible valeur) donc un écart égal a 𝑅𝑠 . 𝐼𝑠 

s'impose dans l'estimation du flux ce qui rend la commande inutile. 

1.3.1.2 Loi courant-fréquence 

Dans le cas d‘une alimentation en courant ou une alimentation en tension contrôlée en 

courant, la loi courant - fréquence consiste à imposer le module du courant statorique en 

fonction de la pulsation du courant rotorique.  

L‘avantage de ces lois statiques est la simplicité de leur implantation. Cette technique est 

rarement utilisée à cause de sa limitation qui vient principalement de la non-validité du 

modèle utilisé pour les régimes transitoires de fortes amplitudes tels que le démarrage et 

l‘inversion du sens de rotation.  

Dans la référence[43], la commande  
𝑉

𝑓
  est étudiée et comparée avec une commande directe 

du couple, les résultats de simulation et de l'expérimentation manifestent que l'instabilité et la 

mauvaise dynamique lors du démarrage et du changement de consigne représentant les 

principaux inconvénients de la commande  
𝑉

𝑓
. 

1.3.2 Commande vectorielle directe 

La commande vectorielle directe a été établie au début des années 70 par F. Blaschke. Cette 

dernière nécessite une bonne connaissance du module de flux et de sa phase. Le vecteur flux 

est mesuré directement par des capteurs dont la réalisation pratique est délicate (précision 

médiocre, coût élevé, …). Ces capteurs sont donc proscrits et on a recours à des techniques 

d‘estimations ou d‘observations du flux à partir des grandeurs mesurables. 

1.3.3 Commande vectorielle indirecte 

L‘objectif de la commande vectorielle indirecte de la MSAP est d‘aboutir à un modèle 

équivalent à celui d‘une MCC, c'est-à-dire un modèle linéaire et découplé, ce qui permet 

d‘améliorer son comportement dynamique, [44],[45]. La figure (1.2) montre la structure de la 

commande vectorielle. 
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Figure 1. 2: Schéma globale de la commande vectorielle. 

Cette méthode est restée peu exploitée jusqu'au début des années 80, les progrès dans la 

technologie des semi-conducteurs de puissance et dans la microélectronique ont permis son 

utilisation dans les variateurs industriels actuels. Cependant, cette commande présente une 

faiblesse face aux variations des paramètres de la machine, qu'ils varient au cours de 

fonctionnement, les auteurs dans [48], [47], [46],[45] traitent le problème de la variation des 

paramètres surtout la résistance statorique et rotorique. D'autres articles proposent une 

commande vectorielle pour commander la machine synchrone afin d'optimiser les 

performances du système on peut en citer par exemple les références [49] et [50]. 

1.3.4 Commande directe du couple (DTC) 

Le contrôle direct du couple (Direct Torque Control DTC) a été introduit par I.TAKAHASHI 

en 1985 à partir de la méthode du flux orienté et du principe de la MCC. Il a proposé de 

remplacer le découplage à travers la transformation vectorielle par un contrôle non-linéaire tel 

que les états de commutation de l'onduleur soient imposés à travers un pilotage séparé du flux 

statorique et du couple électromagnétique de la machine. La commande de l‘onduleur est 

instantanée, ce qui nécessite une période d‘échantillonnage très faible[51]. 

La DTC présente une structure simplifiée, robuste vis-à-vis les variations des paramètres de la 

machine, elle est basée sur la détermination directe de la séquence de commutation des 

interrupteurs de l‘onduleur de tension, pour contrôler le flux statorique et le couple 

électromagnétique directement et indépendamment en utilisant deux comparateurs à 

hystérésis[52],[53],[54]. La structure de la commande directe du couple est donnée par la 

figure (1.3). 
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Figure 1. 3: Structure de la commande directe du couple.  

Grace à ses multiples avantages et de sa simplicité pour la réalisation pratique, la DTC a fait 

l'objet de plusieurs travaux scientifiques. Les auteurs dans les références [52], [57] ont essayé 

de traiter l'influence de la variation des paramètres et plus précisément la résistance statorique 

et ils ont proposé par des méthodes de compensation. Alors que dans [53], [56], [55] et [58] 

une modification de la commande DTC a été introduite par élimination des vecteurs nuls, 

pour rendre le vecteur flux plus rapide. Les auteurs dans [59]ont effectué un état de l'art sur 

les différentes commandes DTC classique et modifiées. En et enfin dans [58] la commande 

directe du couple est réalisée et comparée avec une commande à V/f dans le domaine de 

fonctionnement à très grande vitesse. 

1.3.5 Contrôle vectoriel direct du flux statorique (DSC) 

Le contrôle vectoriel direct du flux statorique (DSC) est apparu environ en même temps que 

la DTC. Il a été proposé par M. Depenbrock vers le milieu des années 80[60]. Son principe de 

base correspond à une version simplifiée de la DTC car, bien que le couple soit aussi régulé 

par hystérésis avec un régulateur simple bande, le flux statorique ne l‘est pas. En effet, le flux 

statorique a une allure trapézoïdale dans le temps, au lieu de se rapprocher d‘une sinusoïde 
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comme dans le cas de la DTC et suit une hexagone prédéfinie dans le plan (α , β) en régime 

permanent. 

Le principe de réglage consiste à faire évoluer le vecteur flux statorique, selon une trajectoire 

dans le plan (α , β), qui est défini a priori comme étant une hexagone dont le côté est égal au 

flux de référence en diphasé[61]. Pour le faire tourner, on utilise un vecteur tension active, et 

pour le bloquer, un vecteur tension nul. Le choix du vecteur tension se fait de manière à 

maintenir le couple à l‘intérieur de sa bande d‘hystérésis. Le synoptique complet de la 

stratégie DSC classique avec un onduleur 2-niveaux est présenté dans la Figure (1.4). Comme 

dans le cas de la DTC, le flux statorique doit être soit estimé, soit observé dans le plan (α ,β), 

ce qui permettra l‘estimation du couple à partir de la mesure des courants statoriques[60], 

[62], [63], [48]. 

 

Figure 1. 4: Schéma de la commande DSC classique 2-niveaux. 
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1.3.6 Commande non-linéaire 

Parmi les techniques de commande appliquées aux MSAP, la commande non-linéaire dite 

linéarisation entrée-sortie par retour d'état non-linéaire, pour tenter de retrouver les 

performances optimales des MCC. On cherche donc à obtenir une commande découplée pour 

réguler le flux dans la machine et le couple électromagnétique qu'elle développe 

indépendamment l'un de l'autre. La commande linéarisant l‘entrée-sortie par retour d‘état a été 

introduite depuis les années 80 et elle a été utilisée pour la commande des systèmes non-

linéaires. Parmi les techniques de la commande non-linéaire appliquées au domaine de la 

commande des machines électriques, la linéarisation entrée - sortie par retour d'état, basée sur 

la Géométrie Différentielle (dérivée de Lie) afin de l'appliquer sur la machine synchrone [1]. 

Le but de cette technique est de transformer le système multi entrées-sorties non-linéaire en 

une chaîne de systèmes linéaires et découplés, en utilisant un retour d'état linéarisant avec 

découplage entrée-sortie. De là, on pourra appliquer la théorie des systèmes linéaires, qui se 

résume en un placement de pôle pour assurer le bon suivi des trajectoires de références[67]. 

La commande non-linéaire a été introduite en 1983 par Filless et Kupka, et est présentée dans 

sa forme actuelle en temps continu par Isidori 1989, grâce aux importants travaux développés 

par A.Isidori, B.Charlet, R. Marino, les théories de bases de la commande linéarisant l‘entrée-

sortie par retour d‘état ont été mises en évidence. Bien que la théorie de la commande non-

linéaire soit ancienne, sa complexité ne lui permet pas d'être appliquée que ces dernières 

années avec la disponibilité des calculateurs numériques puissants [69]. 

Plusieurs chercheurs travaillent sur cette technique dont le but est d'optimiser ses 

caractéristiques dynamiques surtout vis-à-vis le changement des paramètres, et aussi de 

réaliser une commande non-linéaire sans capteur mécanique. Dans la référence [68] la 

commande non-linéaire d‘une machine synchrone sans capteurs mécaniques de vitesse, et 

couple de charge pour une machine synchrone alimentée par un onduleur de tension 

commandé par une technique de modulation de largeur d'impulsion (MLI sinus-triangle). Le 

filtre de Kalman étendu est utilisé pour l‘estimation de la vitesse et du couple résistant. Les 

auteurs dans [65] proposent une commande non-linéaire pour étudier la stabilité flux/couple 

électromagnétique par utilisation du logiciel de simulation MATLAB/Simulink. 

La commande non-linéaire présente l‘avantage de pouvoir commander séparément les 

courants et le couple. Avec cette technique de commande, le modèle de la machine est 

décomposé en deux sous-systèmes linéaires mono variables indépendants. Chaque sous-

système représente une boucle indépendante de commande d‘une variable donnée (vitesse, 

couple, courant etc..). La dynamique du système linéarisé est choisie par une imposition 

optimale des pôles [66]. 

Le problème de la variation des paramètres reste l'inconvénient majeur de cette technique, 

surtout la résistance statorique qui peut varier avec la température, intervient directement sur 

les performances de régulation de vitesse ou de la position. C‘est pourquoi les travaux de 

recherches ont été orientés vers le développement des commandes adaptatives. 
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1.4 Développement des commandes par des techniques intelligentes 

Les commandes de vitesse basées sur l'intelligence artificielle (Réseau de neurones et logique 

floue) qui n'exigent pas la connaissance d'un modèle mathématique sont récemment 

proposées. Les contrôleurs à logique floue sont des candidats idéaux pour la commande de 

tels systèmes, malheureusement il n'existe pas de méthodes précises pour la détermination de 

la stratégie de réglage[54]. Cette dernière doit être construite par tâtonnement à l'aide des tests 

sur le système à régler. D'un autre côté, ces approches présentent une bonne robustesse aux 

variations paramétriques et aux bruits de mesure, leurs conditions informatiques, le temps 

d'élaboration et le besoin de la connaissance experte du système, limitent les applications 

actuelles à une gamme limitée et parfois bien spécifique. 

1.4.1 Logique floue 

La théorie de la logique floue a été mise au point au milieu des années soixante à l‘université 

de BERKELEY en CALIFORNIE par le professeur LOTFI A. ZADEH. Le texte « Fuzzy 

Sets» a paru en 1965 dans la revue «Information And Control». Il est considéré généralement 

comme le début de la théorie[70] [71]. 

On pourrait dire que la logique floue constitue des approches qui, tout compte fait, ne sont pas 

nouvelles. Leur développement se fait à travers les méthodes par lesquelles l'homme essaye 

de copier la nature et de reproduire des modes de raisonnement et de comportement qui lui 

sont propres. Bien que ces approches paraissent "naturelles", et si elles se sont imposées dans 

des domaines allant du traitement de l'image à la gestion financière, elles commencent à peine 

à être utilisées dans les domaines de l'électrotechnique et de l'industrie afin de résoudre les 

problèmes d'identification, de régulation de processus, d'optimisation, de classification, de 

détection de défauts ou de prise de décision. 

Dans [71] les auteurs sont traité une commande vectorielle à flux orienté de la MSAP, dont le 

système est alimenté par un redresseur accompagné d‘un régulateur PID du Bus continu, la 

logique floue a été utilisée pour adapter les paramètres ki, kp et kd du régulateur PID. La 

même idée a été utilisée par les auteurs de [73] pour une commande directe du couple (DTC). 

L'inconvénient de la commande vectorielle directe du flux (DSC) est lent durant le démarrage 

et le changement de référence, la logique floue est utilisée pour améliorer la commande et 

éliminer cet inconvénient c'est le but à réaliser par les auteurs dans [63]. Alors que dans [72] 

la commande directe du couple avec modulation vectorielle est améliorée par la logique floue.
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1.5 Conclusion 

A partir de cet état de l‘art sur les différents types des machines existantes sur le marché, les 

différentes stratégies de commande des machines électriques, sont exposées et ainsi 

comparées selon les performances de chacune. 

On peut conclure que la MSAP est un actionneur électrique très robuste et présentant de 

faibles moments d'inerties ce qui lui confère une dynamique caractérisée par de très faibles 

constantes de temps et permet de concevoir des commandes de vitesse, de couple ou de 

position avec une précision et des performances dynamiques très intéressantes (Actionneurs 

de robotique, servomoteurs, entraînement à vitesse variable, véhicules électriques...etc.) 

On déduit aussi que la commande vectorielle permet d‘envisager un découplage entre le 

couple électromagnétique et le flux de la MSAP. Cependant, la plupart des travaux effectués 

sur ce sujet montrent que ce découplage n‘est pas garanti en présence des perturbations 

(Surtout la variation paramétrique), en plus elle nécessite la mise en place de capteur 

mécanique de la vitesse ou de la position. La commande directe du couple reste une solution 

acceptable, c'est une commande insensible vis-à-vis la variation paramétrique. Malgré ses 

avantages, la DTC possède un inconvénient majeur qui est la non-maîtrise de la fréquence de 

commutation de l'onduleur. Cette dernière, est notamment la cause d'un bruit acoustique 

généré au niveau de la MSAP surtout à basse vitesse. 

Du côté de la commande non-linéaire, à savoir la commande linéarisante qui convienne 

parfaitement pour la poursuite de trajectoires. Néanmoins, les performances de la MSAP 

dépendent fortement de la valeur du couple de charge, qui est supposée connue, et des 

paramètres de la MSAP. Nous sommes ainsi conduits à combiner la commande non-linéaire à 

des algorithmes adaptatifs ou à d'autres modes de commande pour assurer la robustesse. 

Enfin, nous avons vu brièvement qu'actuellement, des études portant sur un contrôle, dit 

"intelligent", utilisant la technique de la logique floue. 
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2.1 Introduction 

L'étude du comportement de la machine électrique est une tâche difficile et qui nécessite, 

avant tout, une bonne connaissance de son modèle dynamique afin de bien prédire, par voie 

de simulation, son comportement dans les différents modes de fonctionnement envisagés. 

Historiquement, les servomoteurs utilisant des MCC ont assuré le fonctionnement de la 

plupart des équipements industriels (Robots et machines-outils). Cependant, leur principal 

défaut reste le collecteur mécanique que l'on tolère difficilement dans certaines applications. 

C'est pour cette raison qu'on a eu intérêt à utiliser des machines électriques à courant alternatif 

afin d'écarter cet inconvénient et profiter de leurs avantages tels que, la flexibilité de variation 

de vitesse et la stabilité de fonctionnement. Parmi les machines électriques à courant alternatif 

utilisées dans les entraînements, la MSAP qui représente un candidat correcte grâce à un 

certain nombres d'avantages qu'elles présentent, à savoir l‘annulation des pertes au niveau du 

rotor, une grande capacité de surcharge, une vitesse stable et constante à une fréquence 

donnée et surtout grâce à son couple massique élevé comparativement à celui des machines 

asynchrones et des machines synchrones classiques[74]. 

Ce dernier avantage lui garantit la supériorité aux autres types de machines. Elle est souvent 

appelée MCC sans balais car lorsqu'elle est auto pilotée, ses caractéristiques coïncident avec 

celles de la MCC à excitation shunt. En effet, les travaux qui ont été consacrés au 

fonctionnement de la MSAP auto pilotée ont conclu qu'il y a une similitude entre ses 

caractéristiques et celles de la MCC que le transfert des lois de commande se fait aisément. 

Cependant, l‘autopilotage nécessite l'utilisation d'un onduleur de tension et un capteur de 

position ce qui affecte sensiblement le coût du système,[75].  

2.2 Modélisation de la MSAP 

La première étape de la synthèse d‘une loi de commande est la modélisation du procédé à 

contrôler, il s‘agit ici de la MSAP. Ce modèle doit être capable de représenter les différentes 

dynamiques présentes. Cette modélisation est établie en termes d'équations différentielles et 

est basée essentiellement sur la transformation de Park. Puisque les machines synchrones dans 

les systèmes industriels ne sont pas directement alimentées par le réseau électrique, un 

onduleur de tension est prévu.  

La MSAP comprend au stator un enroulement triphasé représenté par les trois axes (a, b, c) 

déphasés, l'un par rapport à l'autre, de 120° électrique (Figure (2.5)) et au rotor des aimants 

permanents assurant son excitation. En fonction de la manière dont les aimants sont placés, on 

peut distinguer deux types de rotors : 

Concernant le premier type, les aimants sont montés sur la surface du rotor offrant un entrefer 

homogène, la machine est appelée à rotor lisse et les inductances ne dépendent pas de la 

position du rotor. Dans le deuxième type, en revanche, les aimants sont montés à l'intérieur de 
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la masse rotorique et l'entrefer sera variable à cause de l'effet de la saillance. Dans ce cas, les 

inductances dépendent fortement de la position du rotor. De plus, le diamètre du rotor du 

premier type est moins important que celui du deuxième ce qui réduit considérablement son 

inertie en lui offrant la priorité dans l‘entraînement des charges rapides, [76]. 

Afin de modéliser la MSAP, on adopte les hypothèses simplificatrices usuelles données dans 

la majorité des références : 

 L‘absence de saturation dans le circuit magnétique, 

 La distribution sinusoïdale de la F.M.M crée par les enroulements du stator, 

 L‘hystérésis est négligée avec les courants de Foucault et l‘effet de peau, 

 L‘effet d‘encochage est négligeable, 

 La résistance des enroulements ne varie pas avec la température[1]. 

2.2.1 Modèle de la MSAP dans le repère (abc) 

Pour établir des relations simples entre les tensions d'alimentation de la machine et celles des 

courants, nous considérons le modèle de la machine synchrone idéal suivant : 

 

Figure 2. 5: Représentation de la MSAP dans le système d'axe biphasé ( a, b, c). 

2.2.1.1 Équations électriques 

Les équations électriques dans un repère fixe lié au stator sont décrites par: 

 

𝑉𝑎
𝑉𝑏
𝑉𝑐

 = 𝑅𝑠  

𝑖𝑎
𝑖𝑏
𝑖𝑐

 +
𝑑

𝑑𝑡
 

𝛷𝑎
𝛷𝑏

𝛷𝑐

  (II.1)  

Avec :  

 𝑉𝑎  𝑉𝑏𝑉𝑐 
𝑇  Tensions des phases statoriques. 

 𝑖𝑎 𝑖𝑏 𝑖𝑐 
𝑇             Courants des phases statoriques. 

 𝛷𝑎𝛷𝑏𝛷𝑐 
𝑇          Flux totaux à travers les bobines statoriques. 



 

Modélisation de l‘association convertisseur – MSAP 

 
 35 
 

2.2.1.2 Équations magnétiques 

Les relations entre flux et courants s‘écrivent sous forme matricielle comme suit : 

𝜙𝑠𝑎𝑏𝑐 =  𝐿  𝐼𝑠𝑎𝑏𝑐  +  𝜙𝑟𝑎𝑏𝑐   (II.2)  

Avec : 

 𝐿 =  

𝐿𝑠𝑠 𝑀𝑠 𝑀𝑠

𝑀𝑠 𝐿𝑠𝑠 𝑀𝑠

𝑀𝑠 𝑀𝑠 𝐿𝑠𝑠

    (II.3)  

Avec : 

𝑀𝑠  Inductance mutuelle entre deux phases statorique 

𝐿𝑠𝑠  Inductance propre d‘une phase statorique 

θ
             Caractérise la position angulaire du rotor par rapport au stator. 

La self-inductance (l'inductance propre) est la somme de deux inductances, l'inductance de 

fuite et l'inductance de magnétisation. Les flux 𝜙𝑟𝑎𝑏𝑐  sont les flux rotoriques vus par les 

enroulements du stator. 

 𝜙𝑟𝑎𝑏𝑐  = 𝜙𝑓  

𝑐𝑜𝑠(𝜃)
𝑐𝑜𝑠(𝜃 − 2𝛱/3)
𝑐𝑜𝑠(𝜃 + 2𝛱/3)

  (II.4)  

L‘étude analytique du comportement des équations (II.2) et (II.3) est relativement laborieuse, vu 

le grand nombre du coefficient variable. On utilise alors des transformations mathématiques qui 

permettent de décrire le comportement de la machine à l‘aide des équations différentielles à 

coefficients constants. L‘une de ces transformations est la transformation de Park [27]. 

2.2.2 Modèle de la MSAP dans le référentiel de Park 

La transformation de Park ramène les équations statoriques dans un référentiel lié au rotor. Donc 

la machine équivalente est identique à une MCC ayant l‘enroulement comme inducteur et ayant 

deux induits en quadrature [76]. 

2.2.2.1 Transformé de Park direct : du triphasé au diphasé  

L‘équation qui traduit le passage du système triphasé au système biphasé (d,q) est donnée par 

: 

 𝑋𝑑𝑞𝑜  =  𝑝(𝜃)  𝑋𝑎𝑏𝑐   (II.5)  

Avec : 

 𝑝(𝜃)  : Matrice de passage direct de Park 

X        : Représente les variables considérées de la machine (tensions, courants ou flux) 

𝑋𝑜        : Composante homopolaire, ajoutée pour rendre la transformation réversible, elle est 

nulle lorsque le système est en équilibre. 
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La matrice de passage notée P(θ): 

𝑃(𝜃) =  
2

3

 
 
 
 
 
 𝐶𝑜𝑠𝜃 𝐶𝑜𝑠(𝜃 −

2𝜋

3
)         𝐶𝑜𝑠(𝜃 −

4𝜋

3
)

−𝑆𝑖𝑛𝜃 −𝑆𝑖𝑛(𝜃 −
4𝜋

3
) −𝑆𝑖𝑛(𝜃 −

4𝜋

3
)

1

 2
                 

1

 2
                         

1

 2  
 
 
 
 
 

 (II.6)  

2.2.2.2 Transformé de Park inverse : diphasé au triphasé: 

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

est définie par : 

 𝑋𝑎𝑏𝑐  = 𝑃(𝜃)−1 .  𝑋𝑑𝑞0 
𝑇
 (II.7)  

Et la matrice de passage inverse de Park 𝑃(𝜃)−1est donnée par : 

  

𝑃(𝜃)−1 =  
2

3

 
 
 
 
 
 

1

 2

1

 2

1

 2

𝑐𝑜𝑠 𝜃 𝑐𝑜𝑠(𝜃 −
2𝜋

3
) 𝑐𝑜𝑠(𝜃 −

4𝜋

3
)

−𝑠𝑖𝑛 𝜃 −𝑠𝑖𝑛(𝜃 −
2𝜋

3
) −𝑠𝑖𝑛(𝜃 −

4𝜋

3
) 
 
 
 
 
 

 (II.8)  

2.2.2.3 Modélisation de la MSAP dans le référentiel de Park 

Pour éliminer θ de la matrice [L] et afin que les algorithmes de commande traitent des grandeurs 

électriques continues, les enroulements statorique (a, b, c) sont remplacés par deux enroulements 

(d, q) en quadrature (figure (2.6)), ce passage est obtenu par la transformation de Park[76]. 

 

Figure 2. 6: Représentation de la MSAP dans le système d'axe biphasé (d,q).  
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 𝑉𝑑𝑉 𝑞𝑉0 = 𝑃(𝜃) 𝑉𝑎𝑉𝑏  𝑉𝑐 

 𝑖𝑑 𝑖𝑞 𝑖0      = 𝑃(𝜃) 𝑖𝑎  𝑖𝑏  𝑖𝑐 

 𝛷𝑑  𝛷𝑞𝛷0 = 𝑃(𝜃) 𝛷𝑎𝛷𝑏𝛷𝑐 

  (II.9)  

Alors, le modèle de la machine après la transformation de Park est: 

 
𝑉𝑑 = 𝑅𝑠𝑖𝑑 +

𝑑𝜑𝑑
𝑑𝑡

− 𝜔𝜑𝑞

𝑉𝑞 = 𝑅𝑠𝑖𝑞 +
𝑑𝜑𝑞
𝑑𝑡

+ 𝜔𝜑𝑑

  (II.10)  

Avec la même procédure de calcul pour les équations magnétiques on aura : 

 
𝜑𝑑 = 𝐿𝑑 𝑖𝑑 + 𝜑𝑓
𝜑𝑞 = 𝐿𝑞 𝑖𝑞

  (II.11)  

𝜑𝑓 : Représente le flux des aimants à travers le circuit équivalent direct. 

En remplaçant les expressions des flux 𝜑𝑑  et 𝜑𝑞  dans le système (II.10) nous obtenons : 

 
𝑉𝑑 = 𝑅𝑠𝑖𝑑 + 𝐿𝑑

𝑑𝑖𝑑
𝑑𝑡

− 𝜔𝐿𝑞 𝑖𝑞

𝑉𝑞 = 𝑅𝑠𝑖𝑞 + 𝐿𝑞
𝑑𝑖𝑞
𝑑𝑡

+ 𝜔(𝐿𝑑 𝑖𝑑 + 𝜑𝑓)

  (II.12)  

Le modèle matriciel est sous la forme suivante : 

 
𝑉𝑑
𝑉𝑞
 =  

𝑅𝑠 + 𝐿𝑑𝑠 −𝜔𝐿𝑞
𝜔𝐿𝑑 𝑅𝑠 + 𝐿𝑞𝑠

  
𝑖𝑑
𝑖𝑞
 +  

0
𝜔𝛷𝑓

  (II.13)  

  

2.2.2.4 Équations mécaniques : 

L‘équation mécanique développée par la machine est donnée par la relation suivante : 

𝐽
𝑑𝜔𝑟
𝑑𝑡

= 𝑇𝑒 −𝐵𝜔𝑟 − 𝑇𝐿  (II.14)  

Avec: B, J, TL  et ωr  définissant respectivement le coefficient de frottement visqueux, le 

moment d'inertie du rotor, le couple de charge et la vitesse mécanique de rotation. 

Le couple électromagnétique est exprimé par la dérivée partielle de l‘énergie 

électromagnétique par rapport à l'angle géométrique de rotation du rotor comme suit : 

𝑇𝑒 =
𝑑𝑤𝑒
𝑑𝜃𝑔𝑒𝑜

= 𝑝
𝑑𝑤𝑒
𝑑𝜃

 (II.15)  

2.2.2.5 Expression du couple électromagnétique : 

Selon Park, l'expression de la puissance transmise est la suivante : 

𝑃(𝑡) =
3

2
 𝑉𝑑 𝑖𝑑 + 𝑉𝑞 𝑖𝑞  (II.16)  
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En remplaçant 𝑉𝑑  et 𝑉𝑞  par leurs expressions on aura : 

𝑃(𝑡) =
3

2
 𝑅𝑠 𝑖𝑑

2 + 𝑖𝑞
2 +  

𝑑𝜑𝑑
𝑑𝑡

𝑖𝑑 +
𝑑𝜑𝑞
𝑑𝑡

𝑖𝑞 +
𝑑𝜃

𝑑𝑡
 𝜑𝑑 𝑖𝑞 − 𝜑𝑞 𝑖𝑑   (II.17)  

 
3

2
𝑅𝑠 𝑖𝑑

2 + 𝑖𝑞
2  : Représente la puissance dissipée en pertes par effet Joules dans les 

enroulements du stator,  

  
𝑑𝜑𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝑑 +

𝑑𝜑𝑞

𝑑𝑡
𝑖𝑞  : Représente la variation de l'énergie magnétique emmagasinée 

dans les enroulements du stator, 

  𝜑𝑑 𝑖𝑞 − 𝜑𝑞 𝑖𝑑  : Représente la puissance électromagnétique. 

Sachant que : 
𝑃𝑒 = 𝑇𝑒𝜔𝑟  (II.18)  

Il vient : 

𝑇𝑒 =
3

2
𝑝 𝜑𝑑 𝑖𝑞 − 𝜑𝑞 𝑖𝑑   (II.19)  

En remplaçant (II.11) en (II.19), on aura :  

𝑇𝑒 =
3

2
𝑃 (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝑖𝑑 𝑖𝑞 + 𝜑𝑓 𝑖𝑞   (II.20)  

En développant le système d'équations (II.12), (II.14) et (II.20), on peut déduire la forme 

finale des équations de la MSAP dans le référentiel (d, q) : 

 
  
 

  
 
𝑑𝑖𝑑
𝑑𝑡

= −
𝑅𝑠
𝐿𝑑

𝑖𝑑 +
𝑝𝐿𝑞
𝐿𝑑

𝜔𝑟 𝑖𝑞 +
1

𝐿𝑑
𝑣𝑑

𝑑𝑖𝑞
𝑑𝑡

= −
𝑅𝑠
𝐿𝑞
𝑖𝑑 −

𝑝𝐿𝑑
𝐿𝑞

𝜔𝑟 𝑖𝑑 −
𝑝𝜑𝑓

𝐿𝑞
𝜔𝑟 +

1

𝐿𝑞
𝑣𝑞

𝑑𝜔𝑟
𝑑𝑡

=
3𝑝

2𝐽
 𝜑𝑓 𝑖𝑞 +  𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑑 𝑖𝑞  −

𝐵

𝐽
𝜔𝑟 −

𝑇𝐿
𝐽

  (II.21)  

La représentation fonctionnelle du modèle de Park du MSAP est illustrée sur la figure (2.7) 

 

Figure 2.7: Schéma fonctionnel du modèle de Park.  
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2.2.3. Modélisation de la MSAP sous la forme d’états : 

On cherche à obtenir un système d‘équations écrit sous forme d‘équations d‘état, comme 

représenté dans l‘équation suivante : 

 
𝑥
.

= 𝑓(𝑥) + 𝑏𝑢
𝑦 = 𝑦(𝑥)

  (II.22)  

Avec : 𝑥 =  𝑥1  𝑥2   𝑥3 =  𝑖𝑑    𝑖𝑑    𝜔𝑟 : vecteur d‘état. 

𝑓(𝑥) =  

𝑓1(𝑥)
𝑓2(𝑥)
𝑓3(𝑥)

 =

 

 
 
 
 
−
𝑅𝑠
𝐿𝑑

𝑥1 + 𝑝
𝐿𝑞
𝐿𝑑

𝑥2𝑥3

−
𝑅𝑠
𝐿𝑞
𝑥2 − 𝑝

𝐿𝑞

𝐿𝑑
𝑥1𝑥3 − 𝑝

𝜑𝑓

𝐿𝑞
𝑥3

3𝑃

2𝐽
𝜑𝑓𝑥2 + (𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝑥1𝑥3 −

𝐵

𝐽
𝑥3 −

𝑇𝐿
𝐽  

 
 
 
 

 (II.23)  

 𝑢 =  
𝑣𝑑
𝑣𝑞
 : Vecteur de commande. 

 𝑏 =  

1

𝐿𝑑
0

0
1

𝐿𝑞

 : Matrice de commande 

Les variables à contrôler sont le courant 𝑖𝑑  et la vitesse mécanique 𝜔𝑟  

𝑦(𝑥) =  
𝑥1

𝑥3
 =  

𝑖𝑑
𝜔𝑟
  (II.24)  

2.3 Modélisation de l’association Onduleur de Tension – MSAP : 

L‘onduleur de tension est un convertisseur statique capable de transformer l‘énergie 

électrique d‘une source de tension continue en une énergie électrique de type alternative. 

L‘utilisation des onduleurs est très vaste dans l‘industrie, tels que les variateurs de vitesse 

pour les machines triphasées, les alimentations de secours……etc. 

Grâce au développement technologique des semi-conducteurs, et l‘apparition des nouvelles 

techniques de commandes, les onduleurs sont devenus plus performants. D‘autre part la 

forme de tension de sortie d‘un onduleur doit être plus proche d‘une sinusoïde pour laquelle 

le taux d‘harmoniques soit le plus faible possible, cette dernière dépend largement de la 

technique de commande utilisée [31]. 

On distingue plusieurs types d‘onduleurs : 

 Selon la source (Onduleurs de tension, onduleurs de courant) 

 Selon le nombre de phases (monophasé, triphasé, etc.), 

 Selon le nombre de niveaux (2, 3, etc.…).  



 

Modélisation de l‘association convertisseur – MSAP 

 
 40 
 

2.3.1 Modélisation de l'onduleur de tension 2 niveaux : 

Après avoir présenté le modèle de la MSAP, on présentera le système d‘entraînement 

complet où la MSAP est associée un onduleur de tension triphasé. 

La figure (2.8) illustre le schéma de principe de cette association convertisseur-MSAP : 

 

 

Figure 2.8: Schéma de principe d’un onduleur de tension alimentant une charge 

triphasée équilibrée. 

Pour modéliser l‘onduleur de tension, (Figure (2.8)), on considère son alimentation comme 

une source parfaite, supposée d‘être constituée de deux générateurs de f.é.m. égaux à E/2 

connectés entre eux par un point noté 𝑛0[78]. 

 

Pour simplifier l‘étude, on supposera que [79] : 

 La commutation des interrupteurs est instantanée ; 

 La chute de tension aux bornes des interrupteurs est négligeable ; 

 La charge triphasée, est équilibrée, couplée en étoile avec un neutre isolé n. 

 

La MSAP a été modélisée à partir des tensions simples que nous notons 𝑉𝑎𝑛 ,𝑉𝑏𝑛 ,𝑉𝑐𝑛  .E étant 

la tension du bus continu à l‘entrée de l‘onduleur de tension. La fonction Si(t) avec (i=a, b, 

c) est une fonction binaire qui représente l‘état du bras de l‘onduleur de tension. Cette 

fonction est suffisante à elle seule pour caractériser le fonctionnement d‘un bras entier. Les 

interrupteurs d‘un même bras sont commandés de façon complémentaire afin d‘éviter un 

court-circuit de la source de tension d‘entrée E. Ainsi la fonction Si(t) de bras est définie 

comme suit : 

 

 Si(t) = 0 si l‘interrupteur du haut est ouvert et celui du bas est fermé. 

 Si(t) = 1 si l‘interrupteur du haut est fermé et celui du bas est ouvert. 

 

Les tensions composées (de lignes) délivrées par l‘onduleur de tension sont données comme 

suit : 

𝑈𝑎𝑏 = 𝑉𝑎𝑛 − 𝑉𝑏𝑛 = 𝐸 𝑆𝑎 − 𝑆𝑏  (II.25)  



 

Modélisation de l‘association convertisseur – MSAP 

 
 41 
 

𝑈𝑏𝑐 = 𝑉𝑏𝑛 − 𝑉𝑐𝑛 = 𝐸 𝑆𝑏 − 𝑆𝑐  (II.26)  

𝑈𝑐𝑎 = 𝑉𝑐𝑛 − 𝑉𝑎𝑛 = 𝐸 𝑆𝑐 − 𝑆𝑎  (II.27)  

Les tensions 𝑉𝑎𝑛 ,𝑉𝑏𝑛 ,𝑉𝑐𝑛  forment un système de tension triphasée équilibrée alors : 

𝑉𝑎𝑛 + 𝑉𝑏𝑛 + 𝑉𝑐𝑛 = 0 (II.28)  

Après les équations (II.25), (II.26), (II.27) et (II.28) on a : 

𝑉𝑎𝑛 =
𝐸

3
 2𝑆𝑎 − 𝑆𝑏 − 𝑆𝑐  (II.29)  

𝑉𝑏𝑛 =
𝐸

3
 2𝑆𝑏 − 𝑆𝑎 − 𝑆𝑐  (II.30)  

𝑉𝑐𝑛 =
𝐸

3
 2𝑆𝑐 − 𝑆𝑎 − 𝑆𝑏  (II.31)  

Donc la relation liant les vecteurs tensions simples aux signaux de commande est donnée par 

la relation matricielle suivante : 

 

𝑉𝑠𝑎 (𝑡)
𝑉𝑠𝑏(𝑡)
𝑉𝑠𝑐(𝑡)

 =  

𝑉𝑎𝑛 (𝑡)
𝑉𝑏𝑛 (𝑡)
𝑉𝑐𝑛(𝑡)

 =
𝐸

3
 

2 −1 −1
−1 2 −1
−1 −1 2

  

𝑆𝑎(𝑡)
𝑆𝑏(𝑡)
𝑆𝑐(𝑡)

  (II.32)  

2.3.2 Modélisation de l’onduleur multi-niveaux : 

Un convertisseur statique est dit « multi niveaux » lorsqu‘il génère une tension découpée de 

sortie composée d‘au moins trois niveaux. Ce type de convertisseur présente essentiellement 

deux avantages. D‘une part les structures multi niveaux permettent de limiter les contraintes 

en tension subies par les interrupteurs de puissance : chaque composant, lorsqu‘il est à l‘état 

bloqué, supporte une fraction d‘autant plus faible de la pleine tension continue que le nombre 

de niveaux est élevé. D‘autre part, la tension de sortie délivrée par les convertisseurs multi 

niveaux présente d‘intéressantes qualités spectrales. Le fait de multiplier le nombre de 

niveaux intermédiaires permet de réduire l‘amplitude de chaque front montant ou descendant 

de la tension de sortie. L‘amplitude des raies harmoniques est, par conséquent, d‘autant moins 

élevée, [80]. 

2.3.2.1 Description des principales topologies de la conversion multi 

niveaux : 

Les onduleurs de tension multi niveaux peuvent être implantés de différentes manières, dans 

lesquelles la tension de sortie est synthétisée de plusieurs niveaux. 

Les principales topologies sont: 

 Topologie à diode de bouclage (NPC). 

 Topologie au condensateur flotteur (à cellule imbriquées). 

 Topologie en cascade. 
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Figure 2.9: Différentes topologies des onduleurs multi niveaux.  

La technique des onduleurs multi-niveaux représente un domaine de recherche important. 

Recherche liée également à des applications toujours plus performantes et plus puissantes[81]. 

Les onduleurs NPC sont intéressants pour les applications triphasées nécessitant peu de 

niveaux. Les deux structures d‘onduleurs NPC et à cellule imbriqué sont avantageuses pour 

les applications avec échange de puissance active. L‘onduleur en cascade est avantageux pour 

les applications monophasées. Il convient même pour les très grandes tensions. 

Le convertisseur de tension NPC à N niveaux permet d‘obtenir des performances statiques et 

dynamiques très intéressantes par rapport à une structure à deux niveaux et ses applications 

sont diverses de nos jours. 

Dans le paragraphe qui suit, on présentera la structure d‘onduleur de tension à trois niveaux à 

diode de bouclage (NPC), ainsi que leur principe de fonctionnement et l‘étude de son modèle 

mathématique en mode commandable. 

2.3.2.2 Structure de l’onduleur NPC à trois niveaux : 

L‘idée de base de l‘onduleur NPC est l‘obtention d‘une tension de sortie à trois niveaux par la 

superposition de deux interrupteurs élémentaires alimentés chacun par une source de tension 

continue distincte. 

L‘onduleur triphasé à trois niveaux utilisés est constitué de trois bras et de deux sources de 

tension continue. Chaque bras comporte quatre interrupteurs en série et deux diodes 

médianes. Chaque interrupteur est composé d‘un transistor et une diode montée en tête bêche, 

[31]. 

Le point milieu de chaque bras est relié à une alimentation continue, de force électromotrice 

(E). A l‘aide d‘un diviseur de tension capacitif formé par les condensateurs de filtrage C1 et 

C2 de même capacité, on obtient deux sources secondaires de tension continue délivrant 

chacune une demi-tension (E/2). Étant connectés entre eux en un point neutre noté O. Ces 

derniers sont identiques de manière à éviter le déséquilibre de charge (C1=C2 c‘est-à-dire 

Uc1=Uc2). 
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Le point O est connecté avec les deux diodes médianes (DDK1, DDK2), [82]. La figure (2.10) 

fournit une représentation schématique de cet onduleur. 

 

 

Figure 2.10: Onduleur triphasé à trois niveaux.  

Pour simplifier la complexité de la structure de l‘onduleur à trois niveaux, on a présenté 

chaque paire (Transistor -diode) par un seul interrupteur bidirectionnel 𝑇𝐷𝐾𝑆  (Figure (2.11)), 

et vue la symétrie de la structure, on présente la configuration d‘un seul bras (Figure (2.12)). 

 

Figure 2. 11: Interrupteur bidirectionnel équivalent de la paire Transistor – diode. 
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Figure 2. 12: Bras de l’onduleur à trois niveaux de type NPC.  

L‘ouverture et la fermeture des interrupteurs dépend de : 

 La commande externe BKS (l‘ordre d‘amorçage ou de blocage du semi-conducteur 

Bidirectionnel TKS). 

 Une commande interne définie par les signes du courant des bras. 

Pour éviter la mise en conduction simultanée des quatre interrupteurs d‘un seul bras, qui 

provoque un court-circuit aux bornes des sources continues et par conséquent le risque de 

distorsion des condensateurs et des composants semi-conducteurs par surintensité et qui peut 

engendrer la distinction par surtension des interrupteurs lors d‘ouvertures simultanée de ces 

derniers, on adopte la solution classique suivante :On doit réaliser une commande 

complémentaire des différents interrupteurs d‘un même bras de l‘onduleur de tension, [83]. 

2.3.2.3 Configuration et fonctionnement d’un bras de l’onduleur à trois 

niveaux : 

Il faut déterminer les valeurs que peut prendre la tension simple Vao entre la borne (a) de 

la charge et le point neutre O. Cette tension est entièrement définie par l‘état (0 ou 1) des 

quatre interrupteurs Ka1, Ka2, Ka3 et Ka4 du bras. 

Sur les 24=16 configurations possibles, seules trois configurations sont mises en œuvre. 

Toutes les autres séquences ne sont pas fonctionnelles et sont donc à éviter. En effet, elles 

provoquent soient des courts-circuits des sources de tension continue, soient elles provoquent 

la déconnexion de la charge. 
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L‘onduleur à trois niveaux étant symétrique, l‘étude peut se limiter au fonctionnement d‘un 

seul bras, (où on distingue trois configurations possibles). 

On donne ci-dessous le tableau récapitulatif tableau (2.1) qui représente la tension de sortie 

Vao d‘un onduleur NPC à trois niveaux en fonction de l‘état des interrupteurs, la tension aux 

bornes des interrupteurs de puissance n‘excède jamais la moitié du bus d‘entrée, [84]. 

A la différence de l‘onduleur à deux niveaux, chaque demi-bras de l‘onduleur à trois niveaux 

utilisés non pas un interrupteur bidirectionnel mais deux, ce qui permet d‘effectuer une 

commande décalée, [85]. 

 Première configuration {1100} 

Ka1, Ka2 sont passants et Ka3 et Ka4 sont bloqués (Figure (2.13)), la valeur de tension simple 

Vao est donnée par l‘équation suivante : 

𝑉𝑎𝑜 = +𝐸
2  (II.33)  

La tension inverse aux bornes des interrupteurs bloqués est : 

𝑉𝐾𝑎3 = 𝑉𝐾𝑎4 = +𝐸
2  (II.34)  

 

Figure 2. 13: 1
ère

configuration du 1er bras.  

 Deuxième configuration {0110} 

Ka2, Ka3 sont passants et Ka1 et Ka4 sont bloqués (Figure (2.14)), le point a est relié 

directement au point neutre O. La tension simple Vao est nulle : 

𝑉𝑎𝑜 = 0 (II.35)  

La tension inverse aux bornes des interrupteurs bloqués est : 

𝑉𝐾𝑎1 = 𝑉𝐾𝑎4 = +𝐸
2  (II.36)  
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Figure 2. 14: 2
ème

configuration du 1er bras.  

 Troisième configuration {0011} 

Ka3, Ka4 sont passants et Ka1 et Ka2 sont bloqués (Figure (2.15)), la valeur de tension simple 

Vao est donnée par l‘équation suivante : 

𝑉𝑎𝑜 = −𝐸
2  (II.37)  

La tension inverse aux bornes des interrupteurs bloqués est : 

𝑉𝐾𝑎1 = 𝑉𝐾𝑎2 = +𝐸
2  (II.38)  

 

 

Figure 2. 15: 3
ème

configuration du 1er bras.  
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Tableau 2. 1: Grandeur connue pour chacune des configurat ions d’un bras de 

l’onduleur NPC à trois niveaux  

Etat des interrupteurs Tension de 

sortie Vao 
Ka1 Ka2 Ka3 Ka4 

1 1 0 0 E /2 

0 1 1 0 0 

0 0 1 1 -E/2 

Pour visualiser l‘enchainement des configurations décrites ci-dessus, la figure (2.16) 

représente les signaux de commande de chaque interrupteur, ainsi que la forme d‘onde de la 

tension de sortie Vao. 

 

Figure 2. 16: Forme d’onde de la tension de sortie d’un bras d’onduleur à trois 

niveaux de type NPC. 

2.3.3 Modèle de la commande de l’onduleur à trois niveaux type NPC : 

2.3.3.1 Commandabilité des convertisseurs statiques : 

Un convertisseur statique est dit en mode commandable, lorsque les transistors entre les 

différentes configurations dépendent uniquement de la commande externe et non pas des 

commandes internes. Nous supposerons par la suite que cette condition est toujours vérifiée. 

Dans ces conditions, on peut définir la notion de fonction de connexion, [82]. 
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2.3.3.2 Commande complémentaire : 

Pour éviter le court-circuit des sources de tension par conduction de plusieurs interrupteurs, et 

pour que le convertisseur soit totalement commandable, nous avons adopté une commande 

complémentaire. 

Pour un bras K de l‘onduleur triphasé à trois niveaux et en mode commandable, on définit les 

trois commandes complémentaires comme suit, [86]: 

 

 
𝐵𝐾1 = 𝐵𝑘2

     

𝐵𝐾3 = 𝐵𝑘4
     

         
𝐵𝐾1 = 𝐵𝑘3

     

𝐵𝐾2 = 𝐵𝑘4
     

          
𝐵𝐾1 = 𝐵𝑘4

     

𝐵𝐾2 = 𝐵𝑘3
     

  

 

(II.39)  

 Commande N°1 

Soit la commande complémentaire suivante : 

 
𝐵𝐾1 = 𝐵𝑘2

     

𝐵𝐾3 = 𝐵𝑘4
     

  (II.40)  

𝑩𝑲𝑺: Commande du transistor TKS du bras K. 

La table logique correspondante à cette commande est définie comme suit : 

Tableau 2. 2: Commande N°1 du bras K 

𝑩𝑲𝟏 𝑩𝑲𝟐 𝑩𝑲𝟑 𝑩𝑲𝟒 Tension de sortie du bras K (Vao) 

Off On Off On Inconnue (dépend de la charge) 

Off On On Off V = 0 ou I = 0 (Inconnue) 

On Off Off On V = 0 ou I = 0 (Inconnue) 

On Off On Off V = 0 

Cette commande rend le système pratiquement incommandable. 

 Commande N°2 

Soit la commande complémentaire suivante : 

 
𝐵𝐾1 = 𝐵𝑘3

     

𝐵𝐾2 = 𝐵𝑘4
     

  (II.41)  

La table logique correspondante à cette commande est définie comme suit : 
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Tableau 2. 3: Commande N°2 du bras K 

𝑩𝑲𝟏 𝑩𝑲𝟐 𝑩𝑲𝟑 𝑩𝑲𝟒 Tension de sortie du bras K (Vao) 

Off Off On On - UC2 = - E/2 

Off On On Off (Inconnue) 

On Off Off On (Inconnue) 

On On Off Off UC1 = E/2 

 

La commande dans ce cas n‘est possible qu‘à deux niveaux. 

 Commande N°3 

Soit la commande complémentaire suivante : 

 
𝐵𝐾1 = 𝐵𝑘4

     

𝐵𝐾2 = 𝐵𝑘3
     

  (II.42)  

La table logique correspondante à cette commande est définie comme suit : 

Tableau 2. 4: Commande N°3 du bras K 

𝑩𝑲𝟏 𝑩𝑲𝟐 𝑩𝑲𝟑 𝑩𝑲𝟒 Tension de sortie du bras K (Vao) 

Off Off On On - UC2 = E/2 

Off On Off On (Inconnue) 

On Off On Off V = 0 

On On Off Off UC1 = E/2 

Cette commande complémentaire rend le système totalement commandable à trois niveaux. 

La commande N°3 est la seule qui permet d‘exploiter les trois niveaux de tension de sortie 

possible pour un bras (UC1, 0, -UC2), avec UC1 = UC2 = E/2. C‘est donc cette commande 

qui va être adopté pour la modélisation de l‘onduleur à trois niveaux. 

2.3.3.3 Fonctions de connexion : 

La fonction de connexion 𝐹𝐾𝑆  traduit l‘état ouvert ou fermé de l‘interrupteur 𝑇𝐷𝐾𝑆 . Chaque 

interrupteur 𝐾𝐾𝑆  (K Є (1, 2,3), S Є (1, 2,3)), supposé idéal introduit une fonction déconnexion 

FKS  : 

𝐹𝐾𝑆 =  
1   si l′ interrupteur 𝐾𝐾𝑆  est fermé

0  si l′ interrupteur 𝐾𝐾𝑆  est ouvert 
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2.3.3.3.1 Relation entre les fonctions de connexion : 

Ainsi fonctions de connexion des interrupteurs du bras K sont liées par les relations 

suivantes : 

 
𝐹𝐾1 = 1 − 𝐹𝐾4

𝐹𝐾2 = 1 − 𝐹𝐾3

  (II.43)  

2.3.3.3.2 Relation entre les fonctions des demi-bras : 

On définit la fonction de connexion du demi-bras qu‘on notera  𝐹𝐾𝑀
𝑏  avec K : étant le numéro 

du bras, M=1 pour le demi-bras du haut et M = 0 pour le demi-bras du bas. 

Pour un bras K, les fonctions de connexions des demi-bras s‘expriment au moyen des 

fonctions de connexion des interrupteurs comme suit : 

 
𝐹𝐾1
𝑏 = 𝐹𝐾1 .𝐹𝐾2

𝐹𝐾0
𝑏 = 𝐹𝐾3 .𝐹𝐾4

  (II.44)  

𝐹𝐾1
𝑏  : Est associé au demi-bras du haut (la paire (Kk1, Kk2)). 

𝐹𝐾0
𝑏  : Est associé au demi-bras du bas (la paire (Kk3, Kk4)), [83], [87]. 

2.3.3.4 Modélisation des valeurs instantanées : 

Cette modélisation sera effectuée en considérant l‘association de l‘onduleur de tension 

triphasé avec une charge triphasé équilibrée. 

 Tension simple aux bornes de chaque phase de la charge : 𝑉𝑎 ,𝑉𝑏 , 𝑉𝑐 . 

 Tension entre le point milieu « i » de chaque bras de l‘onduleur et le point neutre « o » 

de l‘alimentation continue de l‘onduleur :𝑉𝑎𝑜 , 𝑉𝑏𝑜 , 𝑉𝑐𝑜 . 

 Charge triphasée équilibrée couplée en étoile. 

2.3.3.4.1 Les potentiels 𝑽𝒊𝒐: 

Les potentiels des nœuds A, B, C de l‘onduleur triphasé à trois niveaux par rapport au point 

milieu O, s‘expriment comme suit : 

 
 
 

 
 𝑉𝑎𝑜 = 𝐹11 .𝐹12 .𝑈𝑐1 − 𝐹13 .𝐹14 .𝑈𝑐2 =  𝐹11 .𝐹12 − 𝐹13𝐹14 .

𝐸

2

𝑉𝑏𝑜 = 𝐹21 .𝐹22 .𝑈𝑐1 − 𝐹23 .𝐹24 .𝑈𝑐2 =  𝐹21 .𝐹22 − 𝐹23𝐹24 .
𝐸

2

𝑉𝑐𝑜 = 𝐹31 .𝐹32 .𝑈𝑐1 − 𝐹33 .𝐹34 .𝑈𝑐2 =  𝐹31 .𝐹32 − 𝐹33𝐹34 .
𝐸

2

  (II.45)  

Pour l‘onduleur triphasé à trois niveaux, les fonctions de connexions des demi-bras sont 

définies selon les relations suivantes : 
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𝐹11
𝑏 = 𝐹11 .𝐹12

𝐹10
𝑏 = 𝐹13 .𝐹14

   
𝐹21
𝑏 = 𝐹21 .𝐹22

𝐹20
𝑏 = 𝐹23 .𝐹24

                    
𝐹31
𝑏 = 𝐹31 .𝐹32

𝐹30
𝑏 = 𝐹33 .𝐹34

  (II.46)  

En traduisant ces fonctions de connexions des demi-bras dans le système (II.45) on aboutit à : 

 
 
 

 
 𝑉𝑎𝑜 = 𝐹11

𝑏 .𝑈𝑐1 − 𝐹10
𝑏 .𝑈𝑐2 =  𝐹11

𝑏 − 𝐹10
𝑏  .

𝐸

2

𝑉𝑏𝑜 = 𝐹21
𝑏 .𝑈𝑐1 − 𝐹20

𝑏 .𝑈𝑐2 =  𝐹21
𝑏 − 𝐹20

𝑏  .
𝐸

2

𝑉𝑐𝑜 = 𝐹31
𝑏 .𝑈𝑐1 − 𝐹30

𝑏 .𝑈𝑐2 =  𝐹31
𝑏 − 𝐹30

𝑏  .
𝐸

2

  (II.47)  

2.3.3.4.2 Tensions de sorties : 

Le système d‘équation (II-47) nous a permis d‘avoir les tensions de sortie de l‘onduleur à trois 

niveaux qui s‘expriment en fonction des deux tensions d‘entrées 1CU
et 2CU

. 

On peut considérer l‘onduleur à trois niveaux comme étant l‘association en série de deux 

onduleurs à deux niveaux et chaque bras de l‘un de ces onduleurs sera un demi-bras de 

l‘onduleur à trois niveaux. 

Dans ces conditions, nous pourrons définir le modèle liant les fonctions des demi-bras et les 

tensions aux bornes de la charge par 𝑉𝑎 ,𝑉𝑏 ,𝑉𝑐 . 

2.3.3.4.2.1 Tensions composées : 

Les différentes tensions composées de l‘onduleur triphasé à trois niveaux s‘expriment à l‘aide 

des fonctions de connexions des interrupteurs comme suit : 

 

𝑉𝑎𝑏 = 𝑉𝑎𝑜 − 𝑉𝑏𝑜 = (𝐹11 .𝐹12 − 𝐹21 .𝐹22)𝑈𝑐1 −  𝐹13 .𝐹14 − 𝐹23𝐹24 .𝑈𝑐2

𝑉𝑏𝑐 = 𝑉𝑏𝑜 − 𝑉𝑐𝑜 = (𝐹21 .𝐹22 − 𝐹31 .𝐹32)𝑈𝑐1 −  𝐹23 .𝐹24 − 𝐹33𝐹34 .𝑈𝑐2

𝑉𝑐𝑎 = 𝑉𝑐𝑜 − 𝑉𝑎𝑜 = (𝐹31 .𝐹32 − 𝐹11 .𝐹12)𝑈𝑐1 −  𝐹33 .𝐹34 − 𝐹13𝐹14 .𝑈𝑐2

  (II.48)  

 
 
 

 
 𝑉𝑎𝑏 =   𝐹11 .𝐹12

  − 𝐹21 .𝐹22) −   𝐹13𝐹14 − 𝐹23𝐹24  .
𝐸

2

𝑉𝑏𝑐 =   (𝐹21 .𝐹22 − 𝐹31 .𝐹32
  ) −   𝐹23 .𝐹24 − 𝐹33𝐹34  .

𝐸

2

𝑉𝑐𝑎 =   𝐹31 .𝐹32 − 𝐹11 .𝐹12
  ) −   𝐹33 .𝐹34 − 𝐹13𝐹14  .

𝐸

2

  (II.49)  

Les différentes tensions composées de l‘onduleur triphasé à trois niveaux s‘expriment à l‘aide 

des fonctions des demi-bras comme suit : 

 

𝑉𝑎𝑏
𝑉𝑏𝑐
𝑉𝑐𝑎

 =  
1 −1 0
0 1 −1
−1 0 1

   

𝐹11
𝑏

𝐹21
𝑏

𝐹31
𝑏

 𝑈𝐶1 −  

𝐹10
𝑏

𝐹20
𝑏

𝐹30
𝑏

 𝑈𝐶2  (II.50)  

Dans le cas où 𝑈𝑐1= 𝑈𝑐2, cette relation se réduit à : 
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𝑉𝑎𝑏
𝑉𝑏𝑐
𝑉𝑐𝑎

 =  
1 −1 0
0 1 −1
−1 0 1

  

𝐹11
𝑏 −

𝐹21
𝑏 −

𝐹31
𝑏 −

𝐹10
𝑏

𝐹20
𝑏

𝐹30
𝑏

 𝐸/2 (II.51)  

2.3.3.4.2.2 Tensions simples : 

Les tensions simples de sorties de l‘onduleur se déduisent en fonction des potentiels des 

noueux par rapport au point milieu par la relation suivante : 

𝑉𝑎 + 𝑉𝑏 + 𝑉𝑐 = 0 (II.52)  

   

Va = (2Vao − Vbo − Vco )/3
Vb = (−Vao + 2Vbo − Vco )/3
Vc = (−Vao − Vbo + 2Vco )/3

  (II.53)  

Sous forme matricielle : 

 

Va

Vb

Vc

 =
1

3
 

2 −1 −1
−1 2 −1
−1 −1 2

  

F11
b −

F21
b −

F31
b −

F10
b

F20
b

F30
b

 E/2 (II.54)  

2.4 Différents types de commande des onduleurs : 

2.4.1 Introduction 

La Modulation de Largeur d‘Impulsion (MLI ou en anglais PWM : Pulse Width Modulation) 

consiste à adopter une fréquence de commutation supérieure à la fréquence des grandeurs de 

sortie et former chaque alternance de la tension de sortie d‘une succession de créneaux de 

largeur convenable.  

L‘essor de la MLI est lié aux progrès de développement des semi-conducteurs de puissance ; 

l‘augmentation des nombres des commutations entrainerait des pertes excessives si on n‘avait 

pas réussi à réduire les pertes à chacune des commutations.  

La multiplication des nombres d‘impulsions formant chacune des alternances d‘une tension de 

sortie offre la possibilité de moduler la forme de cette tension de manière à avoir la forme 

sinusoïdale que possible. 

La MLI permet de repousser vers des fréquences élevées les harmoniques de la tension de 

sortie ; ce qui facilite le filtrage, la multiplication du nombre d‘impulsions, formant chacune 

des alternances d‘une tension de sortie, faire varier la valeur de la fondamental de la tension 

de sortie offrent la possibilité de moduler la forme de cette tension et obtenir une forme 

d‘onde approximant de la sinusoïde. 

La génération des signaux de commande de la modulation se fait le plus souvent en temps 

réel. 
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Pour déterminer en temps réel les instants de fermeture et d‘ouverture des interrupteurs on fait 

appel à l‘électronique de commande analogique ou numérique ou les deux simultanément. La 

MLI nous permet cette détermination. 

Pour assurer la détermination en temps réel des instants de fermeture et d‘ouverture des 

interrupteurs, on distingue plusieurs types de techniques de la MLI qui peuvent être 

considérées par la suite, en peut citer donc: 

 Modulation sinus-triangle,  

 Modulation en pleine onde,  

 MLI vectorielle (SVM : Space Vector Modulation). 

 

Figure 2. 17: Différentes techniques de commandes de l’onduleur.  

2.4.2 Commande en pleine onde (dite 180°) : 

Dans la commande 180° chaque interrupteur est commandé pour une durée de demi-période. 

D‘après le tableau (2.5) la fermeture d‘un interrupteur coïncide avec l‘ouverture de l‘autre 

interrupteur situé dans le même bras [88]. La commande des interrupteurs de deux bras 

différents est décalée de 120°. 

La tension générée par la stratégie de la commande pleine onde à une forme rectangulaire, Sa 

décomposition en série de Fourier à montrer que cette forme d‘onde est riche en harmoniques. 

Tableau 2. 5: Le contrôle des interrupteurs en pleine onde  

Q1 Q‘1 

Q2‘ Q2 Q2‘ 

Q3 Q3‘ Q3 
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2.4.3 Commande 120° : 

Dans la commande 120° chaque interrupteur est commandé pour une durée d‘un tiers d‘une 

période. D‘après le tableau (2.6) la fermeture d‘un interrupteur ne coïncide pas avec 

l‘ouverture de l‘autre interrupteur situé dans le même bras [88]. La commande des 

interrupteurs des deux bras différents est décalée de 120°. 

Tableau 2. 6: Le contrôle des interrupteurs par la Commande de 120° 

Q1  Q1‘  

Q2‘  Q2  Q2‘ 

 Q3‘  Q3 

2.4.4 Modulation sinusoïdale 

Le principe de cette technique consiste à comparer un signal triangulaire (P) d‘amplitude fixe 

et de fréquence nettement supérieure appelée porteuse, au trois signaux sinusoïdaux (r1, r2, 

r3), d‘amplitude variable et de fréquence f appelée référence. L‘intersection de ces deux 

signaux donne les instants de commutation des interrupteurs. 

 

Figure 2. 18: Schéma de principe de la technique triangule-sinusoïdale. 

2.4.5 Caractéristique de la modulation 

Dans le cas d‘une référence sinusoïdale, deux paramètres caractérisent la modulation : 

 Indice de modulation «m» qui est égale au rapport de la fréquence fc de la porteuse à 

la fréquence 𝑓𝑚  de la référence m=fc/fm. 

 Taux de modulation ou coefficient de réglage de tension « r » qui est égal au rapport 

de l‘amplitude de la tension de référence « Am » à celle de la porteuse Ac; r=Am/ Ac 



 

Modélisation de l‘association convertisseur – MSAP 

 
 55 
 

La modulation est dite synchrone si l‘indice m est entier c.à.d. que lorsque la 

fréquence du porteuse fp est un entier multiple de la fréquence de l‘onde de référence 

f. En modulation synchrone, si l‘indice de modulation m est impair le développement 

en série de Fourier de la tension de sortie ne comporte alors que des harmoniques 

impairs. Si l‘indice m est pair, on trouve alors la composante continue ainsi que les 

harmoniques pairs et impairs. 

 Elle est utilisée pour des valeurs suffisamment élevées. En modulation asynchrone, si 

le maximum de la référence correspond à un pic de la porteuse, on dit que le calage est 

optimal et la tension bénéficie d‘un double symétrique par rapport au quart et au 

milieu de la période 

 Le facteur d‘évaluation des performances de la MLI, le facteur de distorsion totale des 

harmoniques de la tension de sortie THD, définit par le rapport de la somme 

quadratique des harmoniques de tension à la valeur de la somme quadratique du 

fondamental et des harmoniques de la tension, [90] est définit par : 

𝑇𝐻𝐷 =
( 𝑉𝑖

2𝑛
𝑖=2 )

1

2

( 𝑉𝑖
2𝑛

𝑖=1 )
1

2

 (II.55)  

2.4.5.1 Modulation sinusoïdale triangle : 

Comme pour les onduleurs à deux niveaux, les signaux de commande des interrupteurs de 

l‘onduleur NPC sont obtenus à partir des intersections des trois signaux de référence 

sinusoïdaux déphasés entre eux de 120°, de fréquence et d‘amplitude Am, avec un signal 

triangulaire d‘amplitude « Ac » et de fréquence « fc » très supérieur à « fm ». La figure (2.19) 

montre le principe de la technique MLI sinusoïdale naturelle utilisée pour un onduleur 

triphasé à deux et trois niveaux de type NPC, [33]. 
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Figure 2. 19: Principe de la MLI sinusoïdale classique. 

2.4.5.2 Modulation sinusoïdale à doubles triangles : 

Cette stratégie est basée, dans son principe sur la modulation sinusoïdale naturelle. Pour un 

onduleur à trois niveaux, elle recommande l‘utilisation de deux signaux triangulaires de même 

fréquence « fc » et de même amplitude « Ac ». Ces signaux triangulaires sont comparés, pour 

chaque phase avec un signal de référence d‘amplitude « Am » et de fréquence « fm». C‘est la 

modulation sinusoïdale à double triangle[91]. 

Pour les onduleurs avec un nombre de niveaux n supérieur à trois, la technique sinusoïdale 

naturelle avec son signal triangulaire unique, ne permet pas la génération de tous les signaux 

de commande requis. Alors c‘est la modulation sinusoïdale à triangles multiples qui le permet. 

Cette technique nécessite (n-1) signaux triangulaires de même fréquence « fc » et de même 

amplitude « Ac », [83]. 

La figure (2.20) représente le principe de la modulation sinusoïdale à double triangle. Deux 

porteuses sont utilisées, avec trois signaux de référence, pour générer la commande de chaque 

phase. 



 

Modélisation de l‘association convertisseur – MSAP 

 
 57 
 

 

Figure 2. 20: Principe de la MLI à double triangles. 

2.4.6 Modulation vectorielle : 

La stratégie de la modulation vectorielle est proposée par « Der Broek & al, 1988 ». Elle 

consiste à générer une séquence spécifiée des états de l‘onduleur. La modulation vectorielle 

est une modulation en temps réel. Elle utilise le fait qu‘un vecteur peut représenter les trois 

tensions d‘un système triphasé de somme nulle. 

Cette modulation est utilisée par les commandes modernes des machines à courant alternatif, 

les tensions de référence sont les tensions désirées à la sortie de l‘onduleur. Cette technique à 

MLI est basée sur les principes suivants, [81] : 

 Le signal de référence est échantillonné sur des intervalles T (MLI régulière). 

Pour chaque phase, on envoie une impulsion de largeur centrée sur la période (MLI 

symétrique) dont la valeur moyenne est égale à la valeur de la tension de référence à 

l‘instant d‘échantillonnage. 

 Tous les interrupteurs d‘un même demi-pont ont un état identique au centre et aux 

deux extrémités de la période [92]. 

2.4.6.1 Principe de la modulation vectorielle 

Le principe de la modulation vectorielle (SVM) consiste à reconstruire le vecteur tension 𝑉𝑟𝑒𝑓  

à partir des vecteurs tensions. Chacun de ces vecteurs corresponds à une combinaison de l‘état 

des interrupteurs d‘un onduleur de tension triphasé, [93]. 
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Elle consiste à considérer globalement le système triphasé, et à lui appliquer une transformée 

de Concordia pour se ramener dans le plan (𝑉𝛼 ,𝑉𝛽). Le système triphasé des tensions à 

générer pour la durée d'échantillonnage en cours peut alors être représenté comme un unique 

vecteur dans ce plan. 

Ce vecteur n'est pas directement réalisable par les interrupteurs du variateur, mais on peut 

chercher les trois configurations les plus proches (situées sur les sommets et au centre de 

l‘hexagone (Figure (2.21)), et les appliquer successivement pendant une fraction adéquate de 

la période d'échantillonnage, de façon à obtenir en valeur moyenne le vecteur recherché. 

 

Figure 2. 21: Approximation du vecteur de référence par les tensions d’alimentation  

La modulation vectorielle traite donc, les signaux triphasés comme un tout. L‘onduleur 

triphasé à trois niveaux de tension ayant trois bras et trois configurations, il possède 33=27 

modes de commutations possibles. Il peut donc générer 27 vecteurs différents de tension de 

sortie. 

La représentation sur le plan (α, β) de ces 27 vecteurs est donnée par la figure (2.22), [94]. 
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Figure 2. 22: Représentation dans le plan (α, β) des vecteurs de tension de l’onduleur 

à trois niveaux. 

Le schéma de la figure (2.23) résume la méthode de calcul de la MLI vectorielle. 

 

Figure 2. 23: Schéma de principe de la MLI vectorielle. 
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2.5 Résultats de simulation 

Pour compléter l‘étude théorique présentée précédemment, une simulation numérique est 

indispensable. La simulation a été effectuée sous l‘environnement MATLAB/Simulink. Les 

paramètres de la machine sont présentés dans l‘annexe. 

2.5.1 Bloc de simulation de la MSAP 

A partir des équations (II.11),(II.12),(II.14) et (II.20), on peut représenter la MSAP par un 

bloc diagramme illustré par la figure (2.24) : 

 

Figure 2. 24: Schéma de simulation de la MSAP alimentée en tension.  

Le comportement de la MSAP sur référentiel (d, q) peut-être être mis sous un schéma 

fonctionnel Simulink à base de blocs Fnc, intégrateur et Mux (Figure(2.25)). 

 

Figure 2. 25: Schéma de la MSAP avec la transformation (abc)/(dq) dans le modèle 

SIMULINK. 
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2.5.2 Alimentation par le réseau : 

La figure (2.26) illustre les résultats de simulation de la MSAP, en première étape pour un 

démarrage à vide sous une alimentation de tension V=220 V et de fréquence 50 Hz. En 

deuxième étape on applique un couple résistant de 5 N.m à l‘instant t = 0.5s. 

 Pendant le régime transitoire, la vitesse est fortement pulsatoire, présentant au premier 

instant de démarrage des battements importants, et atteint sa valeur nominale de 105 

rad/s. La contre réaction des masses tournantes tendant à ramener le moteur au repos 

fait apparaître des valeurs de vitesse négative très faible et de courte durée, 

 L'allure de la courbe du couple présente au démarrage des battements importants dans 

un intervalle de temps court, puis se stabilise à zéro puisque la MSAP est à vide, 

 Pour les courants 𝑖𝑑  et 𝑖𝑞  au début du démarrage on aperçoit des pics de courant assez 

important au démarrage, ensuite ils se stabilisent à leurs valeurs nominales après un 

temps assez court, 

 A t = 0.5s, nous avons appliqué une charge de C = 5 Nm, on remarque que les 

caractéristiques suivent cette variation puis se stabilisent au régime permanent. 

Ces résultats montrent bien le fort couplage existant entre ces différentes variables indiquant 

le caractère non-linéaire de la MSAP. 

 

  

 
 

Figure 2. 26: Résultats de simulation de la MSAP alimentée par un réseau triphasé 

équilibré. 
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2.5.3 Alimentation par un onduleur de tension 3 niveaux : 

Nous avons simulé l‘association convertisseur statique et la MSAP, pour un démarrage à vide 

puis nous avons appliqué un couple résistant de 5 N.m à l‘instant t = 0.5s. L‘onduleur est 

commandé par MLI sinus-double triangle,  

Si on compare ces résultats (MSAP alimentée par un onduleur de tension) avec ceux obtenus 

auparavant (MSAP alimentée par le réseau), on constate qu‘ils sont similaires, alors que la 

présence de l‘onduleur engendre des ondulations. 

  

  

Figure 2. 27: Résultats de simulation de la MSAP alimentée par un onduleur de 

tension 3 niveaux commandés par MLI sinus-double triangle 

2.6 Conclusion 

On a présenté dans ce chapitre la structure de la MSAP principe fonctionnement, ainsi que sa 

modélisation. Malgré les hypothèses simplificatrices adoptées, le modèle triphasé est de nos 

jours rarement utilisé à cause de sa complexité et du fort couplage entre ses équations. Nous 

avons montré qu‘à l‘aide de la transformation de Park, le modèle devient plus simple et les 

non-linéarités sont réduites. 
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Ensuite nous avons présenté le modèle de l‘onduleur de tension (2 niveaux et 3 niveaux à 

structure NPC) et sa commande. Il s‘agit de la technique de commande par :  

 Plein d'onde, 

 MLI sinus,  

 MLI vectorielle.  

Et en dernière partie, nous avons simulé le modèle de la MSAP alimentée par une source 

parfaite, puis par un onduleur de tension commandé par les deux techniques. 

D'après les résultats de simulation qu'on a pour obtenir, les repenses sont très rapides et 

stables mais on remarque que les performances ne sont pas bonnes conformes à nos attentions 

surtout au démarrage et lors de l'application des perturbations du couple de charge. 

Donc, pour obtenir des performances statiques et dynamiques élevées, nous avons appliqué 

des commandes modernes et robuste qui sera développée dans les 2 chapitres suivants. 
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3.1 Introduction 

Depuis quelques années, plusieurs perfectionnements et améliorations ont été effectués dans 

le domaine de la commande des systèmes non-linéaires. La technique du Backstepping a fait 

partie de ces nouvelles percées dans ce domaine. Elle a été développée par Kanellakopoulos et 

al, au début des années 90.  

En effet, cette technique a offert une méthode systématique pour effectuer le design d'un 

contrôleur pour des systèmes non-linéaires. L'avantage principal de cette méthode étant de 

garantir la stabilité du couple contrôleur-procédé. La méthode du Backstepping a permis de 

déterminer une loi de mise à jour des paramètres, pour une loi de commande adaptative, qui 

garantit, elle aussi, la stabilité du couple contrôleur- procédé, [95]. 

La plupart des systèmes physiques qui nous entourent, de nos jours, sont non-linéaires. Bien 

souvent, ces non-linéarités sont faibles ou ne sont pas visibles sur la plage d'opérations de ces 

procédés. Les contrariétés persévérantes d'améliorer les performances des systèmes 

commandés conduit à des modélisations de plus en plus précises ce qui permet d‘avoir une 

réponse sur une plus large plage d'opérations. C'est à ce moment que les non-linéarités se font 

sentir et rendent les outils d'analyse et/ou de synthèse des lois de commande, utilisés dans le 

domaine linéaire, anciens et absolument incapables de rendre compte de certains phénomènes. 

C'est pourquoi, depuis quelques années, plusieurs et différents types de recherches ont été 

effectuées dans le domaine de la commande des systèmes non-linéaires. Le Backstepping fait 

partie de ces nouvelles méthodes de commande. 

Dans ce qui suit, nous avons clarifié dans un premier temps, la notion des systèmes non-

linéaires, puis le concept et la mise au point de la technique Backstepping, ensuite nous avons 

établi l‘algorithme généralisé. Les centres d‘intérêt de ce chapitre se sont articulés autour des 

deux types de commande qui vont nous permettre d‘atteindre nos objectifs : Commande non 

adaptative et adaptative des systèmes non-linéaires par la technique dite Backstepping 

appliquée à une MSAP. Finalement, la dernière partie qualifiera la simulation de la 

commande non adaptative et adaptative sur l‘environnement MATLAB/SIMULINK. 

3.2 Système non-linéaire 

Durant des années, les systèmes physiques modélisés par des équations non-linéaire sont été 

étudiés en considérant que les non-linéarités étaient négligeables par rapport aux termes 

linéaires ce qui donne naissance à des problèmes généraux dans ce sens au niveau du 

comportement du processus.  

Comme nous l‘avons vu, précédemment, le modèle d‘un tel système linéaire est valable pour 

une zone de fonctionnement particulière, en dehors de cette zone, le système n‘est plus 

linéaire ou les coefficients choisis ne sont plus valides. 

Ces notions nous en permis d‘aborder une autre catégorie des systèmes, dont leur étude 

engendrera une importance majeure dans le domaine de la commande des processus 

physiques, ce sont les systèmes non-linéaires. 
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Quelques exemples de ces phénomènes sont donnés par la suite. Un système linéaire possède 

un seul point d‘équilibre. Un système non-linéaire peut en avoir plusieurs. Le système peut 

converger, en régime permanent, à l‘un des points, suivant les conditions initiales (point 

d‘opération). 

L‘état d‘un système linéaire instable peut prendre des valeurs infinies quand le temps devient 

infini. Un système non-linéaire peut a percevoir son état prendre des valeurs infinies, pour des 

valeurs finies du temps. Cette propriété peut-être à l‘origine de conséquents problèmes de 

stabilité, notamment en commande adaptative. 

Pour qu‘un système linéaire puisse présenter des oscillations entretenues, il faut qu‘il ait une 

paire de pôles imaginaires. Il est presque impossible de maintenir de telles oscillations en 

présence des perturbations. 

Dans la pratique, les oscillations stables (D‘amplitudes et fréquences fixes) doivent-être 

réalisées par des systèmes non-linéaire. Ce type d‘oscillations est connu sous le nom de cycles 

limités [96]. 

Un système linéaire, sous l‘effet d‘une entrée périodique, produit un signal périodique de 

même période à sa sortie. Un système non-linéaire peut osciller avec des fréquences qui sont 

des sous multiples et/ou des multiples de la fréquence d‘entrée. Un système non-linéaire peut 

avoir des régimes permanents plus compliqués que ceux cités précédemment. Ces régimes 

sont connus sous le nom de chaos. Ils présentent un aspect stochastique [97]. 

Contrairement au cas linéaire, les systèmes non-linéaire, étant définis par négation, ne 

représentent pas un ensemble homogène. Une méthode qui partage d‘importantes 

performances sur une classe de systèmes, peut avoir des conséquences épouvantables sur une 

autre classe, très peu différente de la première. Par conséquent, dans le cadre de la commande 

des systèmes non-linéaires la question de l‘applicabilité est primordiale et une méthode 

générale n‘existe pas. 

Tous les efforts consentis ces dernières années visent à élargir, le plus possible, l‘ensemble 

des systèmes auxquels les méthodes sont applicables. Ces ensembles sont définis en termes de 

contraintes imposées aux non-linéarités du système. 

3.3 Stabilité des systèmes linéaires et non-linéaires 

3.3.1 Equilibre et stabilité des systèmes 

Quelques définitions relatives à la stabilité des systèmes non-linéaires seront données. Les 

méthodes d‘analyses seront brièvement présentées. On parlera surtout des méthodes de 

Lyapunov, et l‘accent sera, plus particulièrement, mis sur la deuxième méthode de Lyapunov, 

qui constitue l‘élément central de la méthode design adoptée, i.e. le Backstepping[3]. 

On appelle systèmes linéaires les systèmes physiques représentés par des équations 

différentielles linéaires à coefficients constants, l‘hypothèse de linéarité équivaut au principe 

de superposition. Les systèmes non-linéaires, par opposition aux systèmes linéaires, sont des 
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systèmes physiques qui ne sont pas régis par des équations linéaires. Autrement dit, le 

principe de superposition ne peut leur être appliqué[98]. 

Physiquement, un système est en équilibre quand il conserve son état en absence de forces 

externes. Mathématiquement, cela équivaut à dire que la dérivée 𝑋
.

 de son état est nulle pour 

un système. 

𝑋
.

= 𝜑(𝑥) (III.1)  

 

L‘état (ou les états) d‘équilibre 𝑋𝑒  est la solution (sont les solutions) de l‘équation algébrique 

𝜑(𝑥𝑒) = 0. 

Dans le cas de systèmes linéaires, on a 𝜑(𝑥) = 𝐴𝑥, ce qui implique que x=0 est un point 

d‘équilibre pour tout système linéaire. Si A est régulière, l‘origine est le seul point d‘équilibre. 

Dans le cas où la matrice A est singulière, tout le sous espace défini par Ax=0 constitue une 

région d‘équilibre. Pour les non-linéaires, la solution est moins évidente et l‘origine n‘est pas 

forcément un point d‘équilibre. En plus, en présence de plusieurs équilibres, ces derniers 

peuvent se présenter comme dans le cas linéaire, sous forme de domaines continus, mais aussi 

de points isolés, voir même de combinaisons de deux. 

Pour comprendre le comportement d‘un système non-linéaire, on utilise souvent une 

représentation de ses trajectoires dans l‘espace de phase (Figure (3.28)). Ces trajectoires 

évoquent un ensemble de courbes qui représentent l‘évolution de l‘état du système dans le 

temps. L‘obtention de ces trajectoires passe par la résolution de l‘équation différentielle 

(III.1), qui peut s‘avérer une tâche difficile. C‘est pourquoi, les outils permettant l‘analyse du 

comportement du système, sans avoir à résoudre les équations qui les décrivent, ont connu un 

grand succès. Les techniques basées sur la deuxième méthode de Lyapunov font partie de 

cette classe. 

3.3.1.1 Définition de la Stabilité par la méthode intuitive 

On dit qu‘un système est stable s‘il se déplace de sa position d‘équilibre et tend à y revenir ; 

instable, s‘il tend à s‘en écarter davantage : 

 

Figure 3. 28: Trajectoire d’un système dans le plan de phase .  
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 Exemple : 

Soit à stabiliser l‘origine  𝑋1 = 0  du système scalaire : 

𝑋
.

1 = 𝜑1(𝑋1)𝑇 𝜃 + 𝜓1(𝑋1)𝑈 (III.2)  

Où  𝜑1 et 𝜓1 sont des fonctions non-linéaires, et 𝜃 représente le vecteur des paramètres 

connus. Pour ce fait, la fonction de Lyapunov doit être choisie et une commande U qui annule 

sa dérivée le long de la trajectoire, doit être calculée. La fonction est comme le montre 

l‘équation suivante: 

𝑉( 𝑥1) =
1

2
𝑥1

2 (III.3)  

Elle représente souvent un raisonnable choix. Sa dérivée le long de la solution de l‘équation 

(III.3) donne: 

𝑉
.
(𝑥1) = 𝑋1 .𝑋

.

1 = 𝑋1[𝜑1(𝑋1)𝑇 𝜃 + 𝜓1(𝑋1)𝑈] (III.4)  

Un choix judicieux de U rend 𝑉(𝑥1) négative et assure la stabilité asymptotique de l‘origine 

du système. Un exemple de commande est donné par le choix de u tel que : 

𝜑1(𝑋1)𝑇 𝜃 + 𝜓1(𝑋1)𝑈 = − 𝐾1 .
2

1x 𝐾1≻0 (III.5)  

Ce qui donne : 

𝑈 = −
1

𝜓1(𝑋1)
. [𝐾1 .𝑥1

2 + 𝜑1(𝑋1)𝑇 𝜃] (III.6)  

La dérivée s‘écrit alors : 

𝑉
.
(𝑥1) = −𝐾1.𝑥1

2 ≤0 (III.7)  

D‘où la stabilité asymptotique de l‘origine. Le fait que, dans l‘équation (III.4) V soit semi 

définie négative n‘implique pas forcément une stabilité simple. L‘ensemble des points où la 

dérivée s‘annule ne constitue pas une trajectoire possible du système, puisqu‘elle ne s‘annule 

qu‘à l‘origine. On peut donc, selon le théorème de Barbasin- Krasovskij, affirmer la stabilité 

asymptotique [99]. 

 Remarque (Choix de la commande) : 

Le choix de U n‘est pas unique. Un bon choix permet de rendre négative la dérivée, sans 

supprimer les non-linéarités utiles dans le système, ni d‘augmenter inutilement l‘effort fourni 

par l‘actionneur. 
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3.3.2 Choix de la fonction Lyapunov 

La théorie de Lyapunov a été durant des années un outil important dans la commande linéaire 

aussi bien que dans la commande non-linéaire. Cependant, son utilisation dans la commande 

non-linéaire a été entravée par les difficultés afin de trouver une fonction de Lyapunov pour 

un système donné mais la tâche de trouver une telle fonction a été souvent laissée à 

l'imagination et à l'expertise du concepteur. 

Même pour des systèmes simples et en l‘absence d‘incertitude, le choix de la fonction de 

Lyapunov et de la loi de commande n‘est pas toujours facile. Aucune règle générale n‘existe à 

ce jour quant au choix d‘une telle fonction. Et quand on sait l‘influence de ce choix sur le 

comportement général du système, on comprend l‘intérêt qu‘a suscité ce problème ces 

dernières années[32]. 

3.3.3 Théorème de Lyapunov 

Une condition de base sur un système commandé est qu'elle doit atteindre l'équilibre désiré 

sans prendre un détour trop grand y arrivant. Formalisons cette condition en termes de 

propriétés de l'équilibre désiré, d‘après Slotine et Li[100]. 

Considérons un système de temps invariable : 

𝑋
.

= 𝑓(𝑥) (III.8)  

Commençons à l‘état initial 𝑋( 0). Soit 𝑋𝑒  un point d‘équilibre du système, alors 𝑓(𝑥𝑒) = 0. 

Nous savons que le point d‘équilibre est stable, si pour chaque 휀 ≻ 0 il existe ∂(휀) ≻ 0 tel 

que : 

 𝑥(0) − 𝑥𝑒 ≺ ∂ ⇒  𝑥(𝑡) − 𝑥𝑒 ≺ 휀 Pour tout   𝑡 ≥ 0 (III.9)  

 Instable, s‘il n‘est pas stable, 

 Asymptotiquement stable, s‘il est stable et une addition existe r>0 tel que :  

 𝑥(0) − 𝑥𝑒 ≺ 𝑟 ⇒ 𝑥(𝑡) → 𝑥𝑒    Si    𝑡 → ∞ 
(III.10)  

 Globalement asymptotiquement stable s‘il est asymptotiquement stable pour tous les 

états initiaux. 

 Définition de la stabilité au sens de Lyapunov 

La fonction scalaire 𝑉(𝑥) est dite : 

 Positive définie si :               
𝑉(0) = 0  et

𝑉(𝑥) ≻ 0, x ≠ 0
  

 Positive semi définie si :      
𝑉(0) = 0  et

𝑉(𝑥) ≥ 0, x ≠ 0
  

 Négative semi définie si :   −𝑉(𝑥) est positive (semi définie) 

 Radialement illimité si :        𝑉(𝑥) → ∞ dont  𝑥 → ∞ 
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Annonçons maintenant les théorèmes de la stabilité. 

3.3.4 Théorème (LaSalle- Yoshizawa) 

Prenons X=0 est le point d‘équilibre pour l‘équation (III.3). V(x) est une fonction scalaire, 

continuellement différentiable de l‘état x tel que : 

 V(x) est définie positive 

 V(x) est radialement illimité 

 𝑉(𝑥) = 𝑉𝑥( 𝑥) 𝑓(𝑥) ≤ −𝑊(𝑥) Où W(x) est définie semi positive  

Alors, toutes les solutions de l‘équation (III.3) satisfont : 𝑙𝑖𝑚
𝑡→∞

𝑊(𝑥( 𝑡)) = 0 

En addition, si W(x) est définie positive, puis l‘équilibre x=0 est globalement 

asymptotiquement stable. 

Pour démontrer la stabilité quand 𝑉
.

(𝑥)est seulement définie semi négative, les corollaires 

suivants le théorème LaSalle sont utiles. 

 Corollaire 

Admettons X=0 est le seul point d‘équilibre pour l‘équation (III.3). Admettons que V(x) une 

fonction scalaire, continuellement différentiable pour l‘état x tels que : 

 V(x) est définie positive 

 V(x) est radialement illimitée 

 V(x) est définie semi négative 

Admettons que 𝐸 =  𝑥:𝑉( 𝑥) = 0  et supposons qu‘aucune solution que x(t)=0 peut rester 

toujours en E. alors x=0 est asymptotiquement globalement stable. 

Notez que ces résultats sont non-constructifs, dans le sens qui ne donnent aucun indice au 

sujet de la façon de trouver une fonction scalaire V(x) satisfaisant les conditions nécessaires 

de conclure Globalement Asymptotiquement Stable (GAS). Nous nous référerons à une 

fonction scalaire V(x) satisfaisant les conditions spécifiées dans le théorème (la stabilité de 

Lyapunov) comme fonction de Lyapunov pour le système[101]. 

3.3.5 Conception de commande basée sur Lyapunov 

Maintenant ajoutons une commande d‘entrée et considérons le système suivant : 

𝑋
.

= 𝑓(𝑥,𝑢) (III.11)  

Tel que u est une loi de commande donnée par : 𝑢 = 𝐾(𝑥) de sorte que l‘état désiré de la 

boucle fermée du système : x = f(x, k(x)) devient globalement asymptotiquement un point 

stable d'équilibre. Pour la simplicité, nous assumerons l'origine pour être l'état du but. Ceci 

peut toujours être réalisé par un changement approprié des coordonnées. Une approche 
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franche à trouver le k(x) est de construire une fonction définie positive et radialement illimitée 

V(x) et alors choisir k(x) tels que : 

𝑉
.

= 𝑉𝑥(𝑥) .𝑓( 𝑥,𝑘( 𝑥)) = −𝑊( 𝑥) (III.12)  

Où : W(x) est définie positive. 

Alors la stabilité en boucle fermée suit le théorème de la stabilité au sens de Lyapunov. Pour 

que cette approche soit vérifiée, V(x) et W(x) doivent être choisies adéquatement, où 

l‘équation (III.3) ne peut être résolue. Ceci motive les définitions suivantes : 

 Définition : (La Fonction de Commande de Lyapunov) 

Une fonction V(x) définie positive radialement illimitée est dite une fonction de commande de 

Lyapunov pour (III.2) si tous 𝑥 ≠ 0, 𝑉
.

= 𝑉𝑥(𝑥) . 𝑓( 𝑥,𝑢) ≺ 0 pour certain u. 

Donnant une fonction de commande de Lyapunov l pour le système, nous pouvons ainsi 

trouver une loi de commande globalement stabilisante. En fait l‘existence d‘une loi de 

commande globalement stabilisante est équivalente à une fonction de commande de 

Lyapunov. Cela veut dire que pour chaque loi de commande globalement stabilisante, la 

fonction de commande de Lyapunov correspondante peut être trouvée, et vice versa. Ceci est 

connu comme étant le théorème d‘Artstein[102]. 

Si la fonction de commande de Lyapunov est connue, un choix particulier de k(x) est donné 

par la formule de Sontag reproduit dans l‘équation (III.5). Pour le système affiné à l‘entrée de 

commande. 

𝑥
.

= 𝑓(𝑥) + 𝑔( 𝑥) .𝑢 (III.13)  

Nous pouvons sélectionner : 

𝑢 = 𝐾(𝑥) =
𝑎 +  𝑎2 + 𝑏2

𝑏
 (III.14)  

Où :      𝑎 = 𝑉𝑥(𝑥) . 𝑓( 𝑥)  ,  b=V𝑥(𝑥) .𝑔( 𝑥) 

Ceci rapporte : 

𝑉
.

= 𝑉𝑥(𝑥) . (𝑓( 𝑥) + 𝑔( 𝑥) .𝑢) = 𝑎+ 𝑏  
𝑎 +  𝑎2 + 𝑏2

𝑏
 = − 𝑎2 + 𝑏2 (III.15)  

Et ainsi, il rend l‘origine globalement asymptotiquement stable. 

Une approche étroitement liée est celle de Freeman et Primbs [103] où u est choisie pour 

minimiser l‘effort de commande nécessaire pour satisfaire  𝑉
.

≤ −𝑊(𝑥). 

Pour certain W(x), en utilisant une contrainte d'inégalité plutôt que de demander l‘égalité 

permet pour tirer bénéfice des propriétés inhérentes du système. 

Si f(x) commande seule le système (III.6) vers l‘équilibre tels que : 
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 𝑉
.

 
𝑢=0

= 𝑉𝑥(𝑥) . 𝑓( 𝑥) ≺ 𝑤( 𝑥) (III.16)  

Cela provoquerait une perte d‘effort de commande pour atteindre   𝑉
.

= −𝑊(𝑥). 

3.4 Commande Backstepping des systèmes non-linéaires 

Dans cette partie, une brève présentation historique sera faite sur le Backstepping afin 

d‘obtenir un concept global sur cette technique. Et par la suite, nous dériverons vers ses 

méthodes et ses applications sur les systèmes non-linéaires. 

 Le Backstepping a été développé par Kanellakopoulos et al.[95] et inspiré par les travaux de 

Feurer & Morse [104] d'une part et Tsinias, [105] et Kokotović & Sussmann[106] d'une autre 

part. Cette technique offre une méthode systématique pour effectuer le design d'un contrôleur 

pour les systèmes non-linéaires. 

L'idée consiste à calculer une loi de commande afin de garantir que la dérivée d'une certaine 

fonction (de Lyapunov) soit définie positive et que sa dérivée soit toujours négative. La 

méthode consiste à fragmenter le système en un ensemble de sous-système imbriqué d'ordre 

décroissant. 

Le calcul de la fonction de Lyapunov s'effectue, ensuite, récursivement en partant de 

l'intérieur de la boucle. A chaque étape, l'ordre du système est augmenté et la partie non 

stabilisée lors de l'étape précédente est traitée. À la dernière étape, la loi de commande est 

trouvée. Celle-ci permet de garantir, en tout temps, la stabilité globale du système compensé 

tout en travaillant en poursuite et en régulation. 

Contrairement à la plupart des autres méthodes, le Backstepping n'a aucune contrainte au 

niveau du type de non-linéarité. Cependant, le système doit se présenter sous la forme dite 

paramétrique pure.[33] 

3.4.1 Méthode récursive de conception de Backstepping 

Cette méthode s‘applique sur des systèmes ayant une forme dite triangulaire, telle que 

l‘indique la représentation d‘état suivante : 

 
 

 
𝑥
.

1 = 𝑓1(𝑥1) + 𝑔0(𝑥1)𝑥2

𝑥
.

2 = 𝑓2(𝑥1, 𝑥2) + 𝑔0(𝑥1, 𝑥2)𝑥3

⋮
𝑥
.

𝑛 = 𝑓𝑛(𝑥1,⋯ , 𝑥𝑛) + 𝑔0(𝑥1,⋯ , 𝑥𝑛)𝑢

  (III.17)  

Avec                     𝑥 =  𝑥1, 𝑥2,⋯ , 𝑥𝑛 
𝑇 ∈ ℝ𝑛 ,   u ∈ ℝ 

On désire faire suivre à la sortie y=x le signal de référence 𝑦𝑟𝑒𝑓  supposé connu. Le système 

étant d‘ordre n, la conception s'effectue en n étapes. 
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3.4.1.1 1
ère 

étape - Calcul de la première commande virtuelle 

On commence par la première équation du système (III.17) où 𝑥2 sera considérée comme une 

commande virtuelle intermédiaire. On définit la première référence désirée du sous système 

𝑥1 𝑒𝑡 𝑞𝑢𝑖 doit suivre la référence 𝑦𝑟𝑒𝑓  définie tel que : 

(𝑥1)𝑑 ≜ 𝑦𝑟𝑒𝑓 = 𝛼0 (III.18)  

Où  (𝑥1)𝑑  est l‘état désiré. 

La première variable d'erreur du sous-système est définie par : 

𝑒1 = 𝑥1 − 𝛼0 (III.19)  

𝑒1 =
.

𝑓1(𝑥1) + 𝑔0(𝑥1)𝑥2 − 𝛼
.

0 (III.20)  

Pour un tel sous système, nous construisons d‘abord la fonction de Lyapunov 𝑉1 sous une 

forme quadratique : 

𝑉1 =
1

2
𝑒1

2 (III.21)  

Sa dérivée temporelle est donnée par :  

𝑉1

.
= 𝑒1 . 𝑒1

.
 (III.22)  

𝑉1

.
= 𝑒1 𝑓1(𝑥1) + 𝑔0(𝑥1)𝑥2 − 𝛼

.

0  (III.23)  

Afin d‘assurer la stabilité du sous-système d‘après Lyapunov, il faut que 𝑉1

.

 soit négative. 

Pour cela on choisit 𝑉1

.

 sous la forme : 

𝑉1

.
= −𝐾1𝑒1

2 ≤ 0 (III.24)  

Où 𝐾1 ≻ 0 est un paramètre de conception. 

En substituant (III.24) dans (III.23) on trouve : 

𝑉1

.
= 𝑒1 𝑓1(𝑥1) + 𝑔0(𝑥1)𝑥2 − 𝛼

.

0 = −𝐾1𝑒1
2 (III.25)  

Cela donne la commande virtuelle  𝑥2: 

𝑥2 =
1

𝑔0(𝑥1)
 −𝐾1𝑒1 + 𝛼

.

0 − 𝑓1(𝑥1)  (III.26)  

D‘où la stabilité asymptotique de l‘origine. 

Cette dernière sera la nouvelle référence désirée 𝑥2𝑟𝑒𝑓  du sous-système qui suit. 

3.4.1.2 2
ème 

étape - Calcul de la deuxième commande virtuelle 

On considère les deux premières équations du système définies en (III.17) 

𝑥
.

1 = 𝑓1(𝑥1) + 𝑔0(𝑥1)𝑥2 (III.27)  

𝑥
.

2 = 𝑓2(𝑥1 ,𝑥2) + 𝑔0(𝑥1 ,𝑥2)𝑥3 (III.28)  
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Où la nouvelle référence désirée 𝛼1 sera la variable de commande pour le sous-système 

précédent 𝑥2𝑟𝑒𝑓  tel que : 

𝑥2𝑟𝑒𝑓 ≜  𝛼1 (III.29)  

Et la nouvelle variable d'erreur : 

𝑒2 = 𝑥2 − 𝛼1 (III.30)  

De la même manière, on définit la fonction de Lyapunov pour assurer la stabilité du sous-

système suivant : 

𝑥
.

2 = 𝑓2(𝑥1 ,𝑥2) + 𝑔0(𝑥1 ,𝑥2)𝑥3 (III.31)  

Ces fonctions dépendent forcément des états précédents du sous-système définie par : 

𝑥
.

1 = 𝑓1(𝑥1) + 𝑔0(𝑥1)𝑥2 (III.32)  

On choisit comme fonction de Lyapunov étendue pour le sous-système (III.31) : 

𝑉2 = 𝑉1 +
1

2
𝑒2

2 (III.33)  

𝑉2 =
1

2
 𝑒1

2 + 𝑒2
2  (III.34)  

Cette dernière a pour dérivée : 

𝑉2

.
= 𝑉1

.
+ 𝑒2𝑒2

.
= −𝐾1𝑒1

2 + 𝑒2 𝑓2(𝑥1 ,𝑥2) + 𝑔0(𝑥1 ,𝑥2)𝑥3 − 𝛼1

.
  (III.35)  

Afin d‘assurer la stabilité du sous-système d‘après Lyapunov, il est réclamé que 𝑉2

.

 soit 

négative. Pour cela on choisit 𝑉2

.

 sous la forme :  

𝑉2

.
= −𝐾1𝑒1

2 −𝐾2𝑒2
2 ≤ 0 (III.36)  

Où 𝐾2 ≻ 0 est un paramètre de conception. 

En substituant (III.36) dans (III.35) on trouve : 

𝑉2

.
= −𝐾1𝑒1

2 + 𝑒2 𝑓2(𝑥1,𝑥2) + 𝑔0(𝑥1,𝑥2)𝑥3 − 𝛼1

.
 = −𝐾1𝑒1

2 − 𝐾2𝑒2
2 (III.37)  

Cela donne la commande virtuelle 𝑥3: 

𝑥3 =
1

𝑔0(𝑥1,𝑥2)
 −𝐾2𝑒2 + 𝛼

.

1 − 𝑓2(𝑥1,𝑥2)  (III.38)  

Avec : 

𝛼
.

1 =
𝜕𝛼1

𝜕𝑥1
=
𝑔0(𝑥1) −𝐾1𝑒1

.
+ 𝛼0

..
− 𝑓

.

1(𝑥1) −  −𝐾1𝑒1 + 𝛼0

.
𝑓1(𝑥1) 𝑔0

.
(𝑥1)

𝑔0
2( 𝑥1)

 (III.39)  

Cette dernière sera la nouvelle référence désirée 𝑥3𝑟𝑒𝑓  du sous-système qui suit. 

On pose 𝑥3𝑟𝑒𝑓 ≜  𝛼2 et on continue jusqu‘à la dernière expression du système (III.17) où on 

atteindra le calcul de la loi de commande réelle. 
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3.4.1.3 N
ième 

étape - Calcul de la loi de commande finale 

Le système (III.17) est maintenant considéré dans sa globalité. De la même façon, pour cette 

étape la référence à suivre sera : 

(𝑥𝑛)𝑑 ≜  𝛼𝑛−1 (III.40)  

La variable d‘erreur de régulation : 

𝑒𝑛 = 𝑥𝑛 − 𝛼𝑛−1 (III.41)  

Sa dérivée est :  

𝑒
.

𝑛 = 𝑥
.

𝑛 − 𝛼
.

𝑛−1 = 𝑓𝑛(𝑥1,⋯ , 𝑥𝑛) + 𝑔0(𝑥1,⋯ , 𝑥𝑛)𝑢−𝛼
.

𝑛−1 (III.42)  

Avec comme fonction de Lyapunov étendue : 

𝑉𝑛 = 𝑉1 + ⋯+
1

2
𝑒𝑛

2 (III.43)  

𝑉𝑛 =
1

2
 𝑒1

2 + ⋯+ 𝑒𝑛
2  (III.44)  

La dérivée devient : 

𝑉𝑛
.

= 𝑉1

.
+ ⋯+ 𝑒𝑛𝑒𝑛

.
 (III.45)  

𝑉𝑛
.

= −𝐾1𝑒1
2 + ⋯+ 𝑒𝑛  𝑓𝑛(𝑥1,⋯ , 𝑥𝑛) + 𝑔0(𝑥1,⋯ , 𝑥𝑛)𝑢−𝛼

.

𝑛−1  (III.46)  

Dans cette dernière étape, on est arrivé à déduire la vraie loi de commande u qui permet 

d‘atteindre les objectifs de conception pour le système global qui contrairement aux lois 𝑥𝑖  

qui sont des lois virtuelles. Un bon choix de celle-ci doit satisfaire : 

𝑓𝑛(𝑥1,⋯ , 𝑥𝑛) + 𝑔0(𝑥1,⋯ , 𝑥𝑛)𝑢−𝛼
.

𝑛−1 = −𝐾𝑛𝑒𝑛
2 (III.47)  

Où  𝐾𝑛 ≻ 0 est un paramètre de conception 

Ainsi, la loi de commande pour le système entier sera donnée par : 

𝑢 =
1

𝑔𝑛(𝑥1,⋯ , 𝑥𝑛)
 −𝐾𝑛𝑒𝑛 + 𝛼

.

𝑛−1 − 𝑓𝑛(𝑥1,⋯ , 𝑥𝑛)  (III.48)  

Ce qui garantit la négativité de la dérivée de la fonction de Lyapunov étendue : 

𝑉𝑛
.

= −𝐾1𝑒1
2 −⋯−𝐾𝑛𝑒𝑛

2 ≤ 0 (III.49)  

Nous avons ainsi défini la méthode de la commande Backstepping que nous allons mettre en 

application sur la MSAP. 

3.5 Application du Backstepping non adaptative sur la commande de la 

MSAP 

Dans cette partie, nous exposerons l‘application de la commande Backstepping non adaptative 

sur la MSAP. Cette approche [33] [107] est conçue de telle façon à garder la même structure 
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générale d‘une commande vectorielle, comme le montre la figure (3.29) tout en assurant une 

régulation et une limitation des courants. 

 

Figure 3.29:Structure globale du réglage de la vitesse de la MSAP par la méthode 

Backstepping non adaptative. 

Le modèle donné en (II.21) peut être réécrit sous la forme suivante : 

 
  
 

  
 
𝑑𝑖𝑑
𝑑𝑡

= −
𝑅𝑠
𝐿𝑑

𝑖𝑑 +
𝑝𝐿𝑞

𝐿𝑑
𝜔𝑟 𝑖𝑞 +

1

𝐿𝑑
𝑣𝑑

𝑑𝑖𝑞
𝑑𝑡

= −
𝑅𝑠
𝐿𝑞
𝑖𝑑 −

𝑝𝐿𝑑
𝐿𝑞

𝜔𝑟 𝑖𝑑 −
𝑝𝜑𝑓

𝐿𝑞
𝜔𝑟 +

1

𝐿𝑞
𝑣𝑞

𝑑𝜔𝑟
𝑑𝑡

=
3𝑝

2𝐽
 𝜑𝑓 𝑖𝑞 +  𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑑 𝑖𝑞  −

𝐵

𝐽
𝜔𝑟 −

𝑇𝐿
𝐽

  (III.50)  

L‘idée de base de la commande par la méthode Backstepping est de rendre le système bouclé 

en sous-systèmes d‘ordre un en cascade stable au sens de Lyapunov, ce qui lui confère des 

qualités de robustesse et une stabilité globale asymptotique. L‘objectif fixé est d‘asservir la 

vitesse en choisissant comme sous-système les expressions de 
𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
  et 

𝑑𝑖𝑞

𝑑𝑡
 et comme variables 

intermédiaires les courants statoriques (𝑖𝑑   et 𝑖𝑞). Ces variables sont considérées comme étant 

des commandes virtuelles telles que définis dans le paragraphe 3.4.1. A partir de ces deux 

paramètres qui sont (𝑖𝑑  et 𝑖𝑞), on calcule ainsi les commandes en tension (𝑣𝑑  et 𝑣𝑞 ) nécessaire 

pour assurer la commande en vitesse de la MSAP ainsi la stabilité du système global[33]. 
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Figure 3. 30:Structure interne du bloc régulateurs Backstepping non adaptative.  

3.5.1 1
ère

 étape - Calcul de la loi de commande 𝒗𝒅𝒓𝒆𝒇 

Etant donné le courant direct est une grandeur de régulation, on définit sa valeur désirée et son 

erreur de régulation par : 

𝑖𝑑𝑟𝑒𝑓 = 0 (III.51)  

𝑒𝑑 = 𝑖𝑑𝑟𝑒𝑓 − 𝑖𝑑  (III.52)  

A partir des équations (III.50) et (III.52), les équations dynamiques de l‘erreur sont : 

𝑒 𝑑 = 𝑖
.

𝑑𝑟𝑒𝑓 − 𝑖
.

𝑑  (III.53)  

𝑒 𝑑 = 𝑖
.

𝑑𝑟𝑒𝑓 +
𝑅𝑠
𝐿𝑑

𝑖𝑑 −
𝑝𝐿𝑞
𝐿𝑑

𝜔𝑟 𝑖𝑞 −
1

𝐿𝑑
𝑣𝑑  (III.54)  

Du fait que l‘objectif exige que l‘erreur 𝑒𝑑  converge vers zéro et exige aussi que le courant 

doit être régulé et limité, on utilisera la fonction de Lyapunov 𝑉1 qui représentera en quelque 

sorte, l'énergie de l‘erreur : 

𝑉1 =
1

2
𝑒𝑑

2 (III.55)  

La dérivée de la fonction s'écrit à partir des équations (III.54) et (III.55) comme suit : 

𝑉1

.
= 𝑒𝑑𝑒

.

𝑑  (III.56)  

𝑉1

.
= 𝑒𝑑  𝑖

.

𝑑𝑟𝑒𝑓 +
𝑅𝑠
𝐿𝑑

𝑖𝑑 −
𝑝𝐿𝑞
𝐿𝑑

𝜔𝑟 𝑖𝑞 −
1

𝐿𝑑
𝑣𝑑  (III.57)  

Afin que la dérivée du critère soit toujours négative, il faut que la dérivée de 𝑉1 prenne la 

forme 𝑉1

.

= −𝐾1𝑒𝑑
2  introduit par la méthode du Backstepping, d‘où : 

𝑉1

.
= −𝐾1𝑒𝑑

2 = 𝑒𝑑  
𝑅𝑠
𝐿𝑑

𝑖𝑑 −
𝑝𝐿𝑞

𝐿𝑑
𝜔𝑟 𝑖𝑞 −

1

𝐿𝑑
𝑣𝑑  (III.58)  
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Cette équation nous permet de définir la commande en tension 𝑣𝑑  du sous-système afin 

d‘assurer la stabilité de Lyapunov et de forcer le courant 𝑖𝑑  de suivre sa référence 𝑖𝑑𝑟𝑒𝑓 = 0. 

On obtient la tension de référence 𝑣𝑑𝑟𝑒𝑓 : 

𝑣𝑑𝑟𝑒𝑓 = 𝐿𝑑  𝐾1𝑒𝑑 +
𝑅𝑠
𝐿𝑑

𝑖𝑑 −
𝑝𝐿𝑞
𝐿𝑑

𝜔𝑟 𝑖𝑞  (III.59)  

3.5.2 𝟐è𝒎𝒆 Étape - Calcul de la loi de commande virtuelle 𝒊𝒒𝒓𝒆𝒇: 

La vitesse rotorique étant la principale grandeur de régulation, on définira sa trajectoire 

désignée par la valeur de référence et l‘erreur de régulation par : 

𝑒𝑤 = 𝜔𝑟𝑟𝑒𝑓 −𝜔𝑟  (III.60)  

𝑒
.

𝑤 = 𝜔𝑟𝑟𝑒𝑓

.
−𝑤𝑟

.
 (III.61)  

𝑒
.

𝑤 = 𝜔𝑟𝑟𝑒𝑓

.
−

3𝑝

2𝐽
 𝜑𝑓 𝑖𝑞 +  𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑑 𝑖𝑞  +

𝐵

𝐽
𝜔𝑟 +

𝑇𝐿
𝐽

 (III.62)  

Notre objectif exige que l‘erreur 𝑒𝑤  converge vers zéro, ce qui est satisfait en choisissant 𝑖𝑞  

comme commande virtuelle dans l‘équation (III.62). 

La fonction de Lyapunov étendue sera définie comme dans le paragraphe (3.4.1): 

𝑉2 = 𝑉1 +
1

2
𝑒𝑤

2  (III.63)  

𝑉2 =
1

2
 𝑒𝑑

2 + 𝑒𝑤
2   (III.64)  

En choisissant 𝑉2 Semi défini négative tel que : 

𝑉2

.
= −𝐾1𝑒𝑑

2 −𝐾2𝑒𝑤
2 ≤ 0 (III.65)  

On obtient : 

𝐾2𝑒𝑤 + 𝜔𝑟𝑟𝑒𝑓

.
−

3𝑝

2𝐽
 𝜑𝑓 𝑖𝑞 +  𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑑 𝑖𝑞  +

𝐵

𝐽
𝜔𝑟 +

𝑇𝐿
𝐽

= 0 (III.66)  

En considérant que 𝑖𝑑𝑟𝑒𝑓 = 0 ce qui amène à définir la commande 𝑖𝑞𝑟𝑒𝑓  nécessaire pour 

déterminer la tension 𝑣𝑞𝑟𝑒𝑓   comme le montre la figure (3.30). 

D‘où : 

𝑖𝑞𝑟𝑒𝑓 =
2𝐽

3𝑃𝜑𝑓
 𝐾2𝑒𝑤 +

𝑇𝐿
𝐽

+
𝐵

𝐽
𝜔𝑟  (III.67)  
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3.5.3 𝟑è𝒎𝒆 Étape -Calcul de la loi de commande finale 𝒗𝒒𝒓𝒆𝒇 

Cette étape permet de déterminer la tension de référence du système globale (III.50), le 

nouvel objectif de régulation est le courant considéré comme commande virtuelle de cette 

étape. On définit une nouvelle erreur de régulation comme le montre l‘équation ci-après: 

𝑒𝑞 = 𝑖𝑞𝑟𝑒𝑓 − 𝑖𝑞  (III.68)  

Ainsi, les équations dynamiques de l‘erreur d‘après le système (III.50) sont : 

𝑒
.

𝑞 = 𝑖
.

𝑞𝑟𝑒𝑓 − 𝑖𝑞
.
 (III.69)  

𝑒
.

𝑞 = 𝑖
.

𝑞𝑟𝑒𝑓 +
𝑅𝑠
𝐿𝑞

𝑖𝑑 +
𝑝𝐿𝑑
𝐿𝑞

𝜔𝑟 𝑖𝑑 +
𝑝𝜑𝑓

𝐿𝑞
𝜔𝑟 −

1

𝐿𝑞
𝑣𝑞  (III.70)  

Du fait que l‘objectif exige que cette erreur converge aussi vers zéro, et exige aussi que le 

courant doit être régulé et limité, on utilisera l‘extension de la fonction de Lyapunov suivante: 

𝑉3 = 𝑉1 + 𝑉2 +
1

2
𝑒𝑞

2 (III.71)  

𝑉3 =
1

2
 𝑒𝑑

2 + 𝑒𝑤
2 + 𝑒𝑞

2  (III.72)  

La dérivée de la fonction s'écrit comme suit : 

𝑉3

.
= 𝑉1

.
+ 𝑉2

.
+ 𝑒𝑞𝑒𝑞

.
 (III.73)  

𝑉3

.
= 𝑉1

.
+ 𝑉2

.
+ 𝑒𝑞  𝑖

.

𝑞𝑟𝑒𝑓 +
𝑅𝑠
𝐿𝑞

𝑖𝑑 +
𝑝𝐿𝑑
𝐿𝑞

𝜔𝑟 𝑖𝑑 +
𝑝𝜑𝑓

𝐿𝑞
𝜔𝑟 −

1

𝐿𝑞
𝑣𝑞  (III.74)  

En choisissant 𝑉3

.

 Semi défini négative tel que :  

𝑉3

.
= −𝐾1𝑒𝑑

2 − 𝐾2𝑒𝑤
2 − 𝐾3𝑒𝑞

2 ≤ 0 (III.75)  

On obtient : 

𝑉 2 = 𝑒𝑤𝑒 𝑤 + 𝑒𝑑𝑒 𝑑 + 𝑒𝑞𝑒 𝑞 = −𝑘2𝑒𝑤
2 − 𝑘1𝑒𝑑

2 − 𝑘3𝑒𝑞
2 +

𝑒𝑤
𝐽

[
3𝑝

2
𝜑𝑓𝑒𝑞 +

3𝑝

2
(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝑖𝑞𝑒𝑑] 

+𝑒𝑑  
𝑅𝑠𝑖𝑑
𝐿𝑑

−
𝑝𝐿𝑞𝜔𝑟 𝑖𝑞

𝐿𝑑
−
𝑣𝑑
𝐿𝑑

+ 𝑘1𝑒𝑑  + 𝑒𝑞  
2(𝑘2𝐽 − 𝐵)

3𝑝𝜑𝑓𝐽
  

3𝑝

2
𝜑𝑓𝑒𝑞 +

3𝑝

2
 𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑞𝑒𝑑 − 𝑘2𝐽𝑒𝑤  

 +
𝑅𝑠𝑖𝑞

𝐿𝑞
+
𝑝𝐿𝑑𝜔𝑟 𝑖𝑑

𝐿𝑞
+
𝑝𝜔𝑟𝜑𝑓

𝐿𝑞
−
𝑣𝑞

𝐿𝑞
+ 𝑘3𝑒𝑞  

(III.76)  

On en déduit, alors, la loi de commande finale 𝑣𝑞𝑟𝑒𝑓  : 

𝑣𝑞𝑟𝑒𝑓 =
2𝐿𝑞 𝑘2𝐽 − 𝐵 

3𝑝𝜑𝑓𝐽
 

3𝑝

2
𝜑𝑓𝑒𝑞 +

3𝑝

2
 𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑞𝑒𝑑 − 𝑘2𝐽𝑒𝑊  

𝑅𝑠𝑖𝑞 + 𝑝𝐿𝑑𝜔𝑟 𝑖𝑑 + 𝑝𝜔𝑟𝜑𝑓 +
3𝑝𝜑𝑓𝐿𝑞

2𝐽
𝑒𝑤 + 𝑘3𝐿𝑞𝑒𝑞  

(III.77)  

Finalement en imposant les lois de commandes suivantes[33] [108] : 
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 𝑣𝑑𝑟𝑒𝑓 = 𝐿𝑑  𝐾1𝑒𝑑 +

𝑅𝑠
𝐿𝑑

𝑖𝑑 −
𝑝𝐿𝑞
𝐿𝑑

𝜔𝑟 𝑖𝑞 

𝑣𝑞𝑟𝑒𝑓 =
2𝐿𝑞 𝑘2𝐽 − 𝐵 

3𝑝𝜑𝑓𝐽
 

3𝑝

2
𝜑𝑓𝑒𝑞 +

3𝑝

2
 𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑞𝑒𝑑 − 𝑘2𝐽𝑒𝑤 

𝑅𝑠𝑖𝑞 + 𝑝𝐿𝑑𝜔𝑟 𝑖𝑑 + 𝑝𝜔𝑟𝜑𝑓 +
3𝑝𝜑𝑓𝐿𝑞

2𝐽
𝑒𝑤 + 𝑘3𝐿𝑞𝑒𝑞

  (III.78)  

3.6 Application de la commande non-linéaire adaptative par 

Backstepping sur la MSAP : 

Présentement, nous utiliserons la technique de commande Adaptative par Backstepping, 

développée pour les systèmes non-linéaires avec des incertitudes paramétriques, pour réaliser 

les objectifs de poursuite des consignes et de régulations[109]. 

Dans notre travail, les paramètres à estimer sont : la résistance statorique 𝑅𝑠 et le couple 

résistant 𝑇𝐿. 

Par la suite, une représentation du modèle de la MSAP sera arborée tout en intégrant les deux 

paramètres primordiaux (Les courants statoriques ainsi que la vitesse mécanique) comme 

variables d‘état et les tensions statoriques comme commande. 

 

Figure 3. 31:Schéma fonctionnel de la commande adaptative de Backstepping 

appliquée sur la MSAP. 

La représentation du modèle de la MSAP sera présentée comme le montre les équations 

suivantes (III.69) : 
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𝑑𝑖𝑑
𝑑𝑡

= −
𝑅𝑠
𝐿𝑑

𝑖𝑑 +
𝑝𝐿𝑞
𝐿𝑑

𝜔𝑟 𝑖𝑞 +
1

𝐿𝑑
𝑣𝑑

𝑑𝑖𝑞
𝑑𝑡

= −
𝑅𝑠
𝐿𝑞
𝑖𝑞 −

𝑝𝐿𝑑
𝐿𝑞

𝜔𝑟 𝑖𝑑 −
𝑝𝜑𝑓

𝐿𝑞
𝜔𝑟 +

1

𝐿𝑞
𝑣𝑞

𝑑𝜔𝑟
𝑑𝑡

=
3𝑝

2𝐽
 𝜑𝑓 𝑖𝑞 +  𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑑 𝑖𝑞  −

𝐵

𝐽
𝜔𝑟 −

𝑇𝐿
𝐽

  (III.79)  

Le modèle présenté ci-dessus est non-linéaire dû au couplage entre la vitesse mécanique et les 

courants statoriques. De plus, les paramètres peuvent varier avec la température et la 

saturation durant le fonctionnement de la MSAP. Par conséquent, quand les performances de 

la MSAP sont exigées, les non-linéarités, les incertitudes et les variations du couple de charge 

doivent être pris en considération par la loi de commande. 

On suppose que : 

𝑅
∼

𝑠 = 𝑅
∧

𝑠 − 𝑅𝑠 (III.80)  

𝑇
∼

𝐿 = 𝑇
∧

𝐿 − 𝑇𝐿 (III.81)  

3.6.1 𝟏è𝒓𝒆 étape "boucle de vitesse" 

On a comme trajectoire de référence à faire poursuivre par le procédé, ce qui va se traduire 

par le calcul permanent de l'erreur de vitesse : 

Sa dynamique est donnée par : 

Comme l'erreur de la vitesse doit être réduite à zéro, les courants statoriques 𝑖𝑑  et 𝑖𝑞  sont 

identifiés comme des éléments de commande virtuels pour stabiliser la vitesse mécanique de 

la MSAP. Pour déterminer la fonction stabilisante, la fonction de Lyapunov est définie 

comme suit: 

𝑉1 =
1

2
𝑒𝑤

2  (III.85)  

En dérivant la fonction de Lyapunov, on obtient : 

𝑉1

.
= 𝑒𝑊𝑒

.

𝑊 = 𝑒𝑤  −
3𝑝

2𝐽
 𝜑𝑓 𝑖𝑞 +  𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑑 𝑖𝑞  +

𝐵

𝐽
𝜔𝑟 +

𝑇𝐿
𝐽
  (III.86)  

La poursuite de la vitesse est obtenue si les fonctions stabilisantes suivantes sont définies par : 

𝑒𝑤 = 𝜔𝑟𝑟𝑒𝑓 −𝜔𝑟  (III.82)  

𝑒
.

𝑤 = 𝜔𝑟𝑟𝑒𝑓

.
−

.

r  (III.83)  

𝑒
.

𝑤 = 𝜔𝑟𝑟𝑒𝑓

.
−

3𝑝

2𝐽
 𝜑𝑓 𝑖𝑞 +  𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑑 𝑖𝑞  +

𝐵

𝐽
𝜔𝑟 +

𝑇𝐿
𝐽

 (III.84)  
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𝑖𝑞𝑟𝑒𝑓 =

2𝐽

3𝑃𝜑𝑓
 𝐾2𝑒𝑤 +

𝑇𝐿
𝐽

+
𝐵

𝐽
𝜔𝑟 

𝑖𝑑𝑟𝑒𝑓 = 0

  (III.87)  

Si les erreurs des courants définies par : 

 
𝑒𝑑 = 𝑖𝑑𝑟𝑒𝑓 − 𝑖𝑑
𝑒𝑞 = 𝑖𝑞𝑟𝑒𝑓 − 𝑖𝑞

  (III.88)  

Tendent vers zéro, alors en remplaçant substitution (III.87) en (III.86) la fonction de 

Lyapunov devient alors : 

𝑉1

.
= −𝐾2𝑒𝑤

2  (III.89)  

Ceci réalise la stabilité asymptotique globale. 

Puisque le couple de charge est inconnu, il doit être estimé de manière adaptative, alors on 

définit : 

𝑖
∧

𝑞𝑟𝑒𝑓 =
2𝐽

3𝑃𝜑𝑓
 𝐾2𝑒𝑤 +

𝑇𝐿
∧

𝐽
+
𝐵

𝐽
𝜔𝑟  (III.90)  

Tel que 𝑇
∧

𝐿 est la valeur estimée du couple de charge. En remplaçant (III.88) et (III.87) dans 

(III.84), la dynamique de l'erreur de la vitesse sera donnée par l'équation suivante : 

𝑒 𝑤 =
1

𝐽
 
3𝑝

2
𝜑𝑓𝑒𝑞 +

3𝑝

2
 𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑞𝑒𝑑 − 𝑘2𝐽𝑒𝑤 − 𝑇 𝐿  (III.91)  

Où : 𝑇
∼

𝐿 = 𝑇
∧

𝐿 − 𝑇𝐿 

3.6.2 𝟐è𝒎𝒆étape "Dynamique d'erreurs du courant 𝒊𝒅 et 𝒊𝒒" 

Pour stabiliser les courants 𝑖𝑑  et 𝑖𝑞 , on définit leurs dynamiques d'erreurs comme suit : 

𝑒 𝑑 =
𝑑𝑖𝑑

∗

𝑑𝑡
−
𝑑𝑖𝑑
𝑑𝑡

=
𝑅𝑠
𝐿𝑑

𝑖𝑑 −
𝑝𝐿𝑞

𝐿𝑑
𝜔𝑟 𝑖𝑞 −

1

𝐿𝑑
𝑣𝑑  

𝑒 𝑞 =
𝑑𝑖𝑞

∗

𝑑𝑡
−
𝑑𝑖𝑞
𝑑𝑡

=
2

3𝑝𝜑𝑓
 𝐵𝜔 𝑟 + 𝑇 𝐿 + 𝑘2𝐽𝑒 𝑤   

+
𝑅𝑠
𝐿𝑞

𝑖𝑞 +
𝑝𝐿𝑑
𝐿𝑞

𝜔𝑟 𝑖𝑑 +
𝑝𝜔𝑟𝜑𝑓

𝐿𝑞
−
𝑣𝑞

𝐿𝑞
 

=
2 𝑘2𝐽 − 𝐵 

3𝑝𝜑𝑓𝐽
 

3𝑝

2
𝜑𝑓𝑒𝑞 +

3𝑝

2
 𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑞𝑒𝑑 − 𝑘2𝐽𝑒𝑤  

+
𝑅𝑠
𝐿𝑞

𝑖𝑞 +
𝑝𝐿𝑑
𝐿𝑞

𝜔𝑟 𝑖𝑑 +
𝑝𝜔𝑟𝜑𝑓

𝐿𝑞
−
𝑣𝑞
𝐿𝑞

+
2 𝐵 − 𝑘2𝐽 

3𝑝𝜑𝑓𝐽
𝑇 𝐿  

(III.92)  
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3.6.3 𝟑è𝒎𝒆 étape " Calcul de la loi de commande finale 𝒗𝒅𝒓𝒆𝒇 et 𝒗𝒒𝒓𝒆𝒇" 

Supposons par la suite que les paramètres inconnus à estimés sont 𝑅𝑠 et 𝑇𝐿. Alors la structure 

de Lyapunov peut se traduire sous la forme suivante : 

𝑉2 =
1

2
 𝑒𝑤

2 + 𝑒𝑑
2 + 𝑒𝑞

2 +
1

𝛾1
𝑇 𝐿

2 +
1

𝛾2
𝑅 𝑠

2  (III.93)  

Tel que :  𝛾1 et 𝛾2 sont des gains constants. 

En dérivant la fonction de Lyapunov (III.93), on obtient l‘expression : 

𝑉 2 = 𝑒𝑤𝑒 𝑤 + 𝑒𝑑𝑒 𝑑 + 𝑒𝑞𝑒 𝑞 +
1

𝛾1
𝑇 𝐿𝑇 

 
𝐿 +

1

𝛾2
𝑅 𝑠𝑅 

 
𝑠  

= −𝑘2𝑒𝑤
2 − 𝑘1𝑒𝑑

2 − 𝑘3𝑒𝑞
2 + 𝑒𝑑  

𝑅 𝑠𝑖𝑑
𝐿𝑑

−
𝑝𝐿𝑞𝜔𝑟 𝑖𝑞

𝐿𝑑
−
𝑣𝑑
𝐿𝑑

+
3𝑝

2𝐽
(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝑖𝑞𝑒𝑤 + 𝑘1𝑒𝑑  

+𝑒𝑞  
2(𝑘2𝐽 − 𝐵)

3𝑝𝜑𝑓𝐽
  

3𝑝

2
𝜑𝑓𝑒𝑞 +

3𝑝

2
 𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑞𝑒𝑑 − 𝑘2𝐽𝑒𝑤  

+
𝑅 𝑠𝑖𝑞
𝐿𝑞

+
𝑝𝐿𝑑𝜔𝑟 𝑖𝑑

𝐿𝑞
+
𝑝𝜔𝑟𝜑𝑓

𝐿𝑞
−
𝑣𝑞
𝐿𝑞

 +
3𝑝

2𝐽
𝜑𝑓𝑒𝑤 + 𝑘3𝑒𝑞  

+𝑇 𝐿  −
𝑒𝑤
𝐽

+
2 𝐵 − 𝑘2𝐽 

3𝑝𝜑𝑓𝐽
𝑒𝑞 +

𝑇  𝐿
𝛾1
 + 𝑅 𝑠  −

𝑖𝑑𝑒𝑑
𝐿𝑑

−
𝑖𝑞𝑒𝑞

𝐿𝑞
+
𝑅  𝑠
𝛾2
  

 

(III.94)  

La réalisation de la stabilité implique la dérivée de la fonction de Lyapunov suivante : 

𝑉 2 = −𝑘2𝑒𝑤
2 − 𝑘1𝑒𝑑

2 − 𝑘3𝑒𝑞
2 ≤ 0 (III.95)  

Alors, il est nécessaire de sélectionner les lois de commande comme suit : 

𝑣𝑑𝑟𝑒𝑓 = 𝑅 𝑠𝑖𝑑 − 𝑝𝐿𝑞𝜔𝑟 𝑖𝑞 +
3𝑝

2𝐽
(𝐿𝑑 − 𝐿𝑞)𝑖𝑞𝑒𝑤 + 𝑘𝑑𝐿𝑑𝑒𝑑  

𝑣𝑞𝑟𝑒𝑓 =
2𝐿𝑞(𝑘2𝐽 − 𝐵)

3𝑝𝜑𝑓𝐽
 

3𝑝

2
𝜑𝑓𝑒𝑞 +

3𝑝

2
 𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑞𝑒𝑑 − 𝑘2𝐽𝑒𝑤  

+𝑅 𝑠𝑖𝑞 + 𝑝𝐿𝑑𝜔𝑟 𝑖𝑑 + 𝑝𝜔𝑟𝜑𝑓 +
3𝑝

2𝐽
𝜑𝑓𝑒𝑤 + 𝑘2𝐿𝑞𝑒𝑞  

(III.96)  

Et les lois de mise à jour des paramètres estimés peuvent être représentées par : 

𝑇  𝐿 = 𝛾1  
𝑒𝑤
𝐽
−

2 𝐵 − 𝑘𝜔𝐽 

3𝑝𝜑𝑓𝐽
𝑒𝑞  (III.97)  

𝑅  𝑠 = 𝛾2  
𝑖𝑑𝑒𝑑
𝐿𝑑

+
𝑖𝑞𝑒𝑞

𝐿𝑞
  (III.98)  

Enfin la dérivée de la fonction de Lyapunov est donnée par l'expression suivante : 

 𝑉 2 = −𝑘2𝑒𝑤
2 − 𝑘1𝑒𝑑

2 − 𝑘3𝑒𝑞
2 ≤ 0 (III.99)  

Il est prouvé que l'équation (III.99) garantie la stabilité asymptotique globale. Par conséquent 

les lois de commandes obtenues permettent d'assurer la stabilité de la MSAP par un choix 

judicieux des paramètres 𝑘1, 𝑘2, 𝑘3,𝛾1 et 𝛾2[110]. 
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3.7 Simulation de la commande non adaptative et adaptative par 

Backstepping appliqué sur la MSAP : 

Afin de vérifier et comparer la stabilité asymptotique de deux types de régulateur non 

adaptatif et adaptative et de montrer ses performances vis-à-vis les incertitudes paramétriques 

et le suivi de la trajectoire de la vitesse, nous avons modélisé le système dans l‘environnement 

MATLAB/Simulink suivant le schéma de principe ci-après[33]: 

 

Figure 3. 32: Schéma de simulation de la commande non adaptative  et adaptative 

Backstepping dans l’environnement Matlab/Simulink.  

Les paramètres de la MSAP sont donnés en annexe. Les gains des lois d'adaptation sont 

sélectionnés de manière à assurer une convergence rapide. Par conséquent  𝑘1 = 400 ,  𝑘2 =

1 , 𝑘3 = 600 , 𝛾1 = 0,1 , 𝛾1 = 0,00094. 

Pour tester les performances des approches proposées, deux cas sont considérés :  

 La variation de la vitesse du rotor tout en maintenant le couple de charge constant, 

 La variation du couple de charge tout en maintenant la vitesse du rotor constante. 

3.7.1 1
er

 Cas : Variation de la vitesse avec la consigne du couple de charge 

constant : 

Dans ce cas, la référence de vitesse du rotor est définie sur 100 rad/s à t = 0s et elle est 

augmentée à 140 rad/ s à t = 0,3 s. Cependant, le couple de charge reste égal à 6 N.m. 
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Les figures de (3.33) à (3.40) montrent les performances de la commande non-linéaire non 

adaptative et adaptative avec la technique Backstepping appliquée sur la MSAP. 

 

 

Figure 3. 33: Réponse du Couple 

Electromagnétique 

 

Figure 3. 34: Réponse de la vitesse 

mécanique ω. 

 

Figure 3. 35: Zoom sur la réponse de la 

vitesse mécanique ω entre 0 et 0.08s  

 

Figure 3. 36: Réponse Courants 

Statorique direct Id. 

 

Figure 3. 37: Réponse du Courants 

Satirique quadratique Iq. 

 

Figure 3. 38: Courants Statoriques dans 

le plan abc. 
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Figure 3. 39: Zoom sur les Courants 

Statoriques dans le plan abc, entre 0,2 et 

0,4 s. 

 

Figure 3. 40 : Réponse de la résistance 

statorique estimée. 

Les figures (3.34) et (3.35) dévoilent la réponse de la vitesse du rotor basé sur la technique 

Backstepping non adaptatif et le Backstepping adaptatif. Il est évident que la réponse du 

Backstepping non adaptatif a une grande erreur statique. Néanmoins, le Backstepping 

adaptatif converge vers sa référence en 0,05s environ.  après les figures (3.36) et (3.37) les 

courants statoriques équivalents sur le plan (d, q) présentent un dépassement, qui dure 0,02 s 

pour le courant dans l'axe d et 0,03 s pour le courant dans l'axe q. La résistance statorique 

estimée est indiquée sur la figure (3.40). 

3.7.2 2
ème

 Cas :  Couple de charge variable et la vitesse de rotation 

constante 

Dans ce cas, la référence de vitesse du rotor est maintenue constante à 140 rad/s. Cependant, 

le couple de charge est égal à 4 N.m et il est augmenté à 6 N.m à t = 0,3 s comme présenté sur 

la figure (3.41). 

 

 

Figure 3. 41 : Evolution du couple 

électromagnétique Cem. 

 

Figure 3. 42 : Réponse de la vitesse 

mécanique ω. 
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Figure 3. 43 : Zoom sur la réponse de la 

vitesse mécanique ω entre 0 et 0.1s.  

 

Figure 3. 44 : Réponse Courant 

Statorique direct Id.  

 

Figure 3. 45 : Réponse Courant 

Statorique quadratique Iq.  

 

Figure 3. 46 : Courants Statoriques 

dans le plan abc.  

 

Figure 3. 47 : Zoom sur les courants statoriques dans le plan ab entre 0,25 et 0,35 s  

Les figures (3.42) et (3.43) montrent la réponse de la vitesse du rotor en utilisant les deux 

approches. Il est clair que la réponse Backstepping non adaptatif a une grande erreur statique. 

Alors que le Backstepping adaptatif converge vers sa référence en 0,05s environ. Les figures 
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(3.44) et (3.45) montrent la réponse de l'axe d-q du courant statorique équivalent en raison du 

changement de couple de charge. 

3.7.3 3
ème

 Cas : Variation sévère de la vitesse de rotation et le couple de 

charge 

Le troisième test effectué est un essai sévère de la poursuite de la vitesse : 

 Un démarrage à vide avec un échelon de référence de 100 rad/s à t = 0s. 

 Changement de consigne de 100 rad/s à 120 rad/s puis à 140 rad/s, suivi d‘une 

inversion de vitesse rotation à – 140 rad/s puis un arrêt 0 rad/s. 

 Le couple de charge est égal à 4 N.m à t=0 et il est augmenté à 6 N.m à t = 0,3 s. 

 

Figure 3. 48 : Comportement de la vitesse de la MSAP réglée par  la méthode 

Backstepping 

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

dynamique de poursuite ainsi qu‘un bon rejet de la perturbation (figure (3.48)). D‘autre part 

on remarque une très bonne dynamique lors de l‘application du couple de charge. 

3.8 Conclusion 

Dans ce chapitre, une étude comparative entre le contrôle Backstepping non adaptatif et 

adaptatif de la MSAP utilisant un onduleur à trois niveaux a été étudié. Dans le cas adaptatif, 

les paramètres sont estimés à l'aide des lois d'adaptation. Les résultats de simulation pour 

différentes conditions telles que les variations de vitesse et de charge ont montré l'efficacité de 

cette stratégie dans le rejet des perturbations, la précision du suivi et l'adaptation des capacités 

aux variations des paramètres.  
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4.1 Introduction 

Le développement de l‘informatique industrielle et de l‘automatique appliquée aux systèmes 

de conversion électrique met à notre disposition des moyens permettant d‘implanter des lois 

de commande (De position, de vitesse et de couple) de plus en plus performantes et robustes, 

pour les machines électriques et en particulier les MSAPs.  

Des solutions alternatives consistent à développer des commandes ne supprimant pas les non-

linéarités intrinsèques du système, et qui sont de commande robuste aussi bien en stabilisation 

qu'en poursuite de trajectoire, par exemple la commande par mode glissant (MG). 

Le MG est un mode de fonctionnement particulier des systèmes à structure variable. La 

théorie de ces systèmes a été développée en union soviétique, tout d‘abord par le professeur 

Emel‘yanov, puis par d‘autres collaborateurs comme Utkin[111] [112] [113], à partir des 

résultats des études du mathématicien Filippov sur les équations différentielles à second 

membre discontinu. 

La commande par MG dédiée au contrôle des systèmes non-linéaires, est réputée pour ses 

qualités de robustesse mais aussi par ses contraintes imposées aux actionneurs. Cependant, le 

réglage de ce type de commande rend difficile son applicabilité dans l‘industrie. Une 

extension aux MGs d‘ordres supérieurs [114] [115] a commencé à lever ces difficultés 

d‘applicabilité. Dans ce chapitre, nous nous proposerons une application de la technique MG 

au réglage de la vitesse mécanique de la MSAP. Pour cela, Dans une première partie, le 

principe d‘un système à structure variable contrôlé par MG ainsi que les fondements 

théoriques de contrôle par MG seront présentés. Dans une deuxième partie, la synthèse du 

contrôle des composantes d et q des vecteurs des courants statoriques de la MSAP sera 

présentée. Ensuite, pour atténuer le phénomène de bavardage bien connu provoqué par le 

terme discontinu dans un état stationnaire de la commande glissant, un algorithme de logique 

floue sera introduit. Les performances de la commande hybride glissant-logique floue 

proposées seront testées et comparées en simulation à l'aide de l'environnement Matlab / 

Simulink. 

4.2 Théorie de la commande par mode glissement 

La commande par MG a connu un considérable essor durant les dernières décennies. Ceci est 

dû principalement à la propriété de convergence rapide et en temps fini des erreurs [116]. 

Cette théorie de contrôle est a priori bien adaptée à la commande des convertisseurs, car elle 

tient compte de la nature discrète de ces dispositifs. En outre, cette technique permet de 

piloter des systèmes multi variables, tout en garantissant une grande robustesse à la variation 

paramétrique. [117]. 

Tous ces aspects positifs ne doivent pas néanmoins cacher certains inconvénients. En effet les 

commandes à MGs procèdent de manière discontinue, ce qui conduit à exciter toutes les 

fréquences du système à commander et donc des modes pas forcément pris en compte dans la 
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modélisation. En second lieu, dans la plupart des cas, les discontinuités de la loi de contrôle 

interviennent directement sur l‘actionneur. Si cet organe n‘est pas conçu pour ce type de 

fonctionnement, cela risque de conduire à son vieillissement prématuré et le système sera 

soumis à chaque instant à une commande élevée afin d‘assurer sa convergence vers l‘état 

désiré [116]. 

4.2.1 Principe de base de la commande par Mode Glissant 

Le principe de base de la commande par MG consiste à amener la trajectoire d‘état d'un 

système vers une zone convenablement sélectionnée en un temps fini pour y ensuite rester. 

Cette zone est alors désignée comme surface de glissement ou de commutation représentant 

une relation entre les variables d'état du système. Une fois que le système évolue sur la 

surface de glissement, le comportement dynamique résultant est appelé régime glissant [118], 

[119], [120]. Le comportement du système peut être décrit par trois phases selon la figure 

(4.49) [121] : 

 Phase de convergence (MC) : Cette phase correspond à l'intervalle de temps t ϵ [0 ; 

tc] pendant lequel les trajectoires d'état du système ne sont pas sur la surface de 

glissement. Durant cette phase, le système reste sensible aux incertitudes. 

 Phase de glissement (MG) : Cette phase correspond à l'intervalle de temps t ϵ [tc ; 

∞[durant lequel les trajectoires d'état sont confinées dans la surface de glissement. Le 

comportement du système ne dépend plus du système d'origine ni des perturbations, 

mais est entièrement déterminé par la surface de glissement. 

 Mode du régime permanent (MRP) : Ce mode est ajouté pour l‘étude de la réponse 

du système autour de son point d‘équilibre (origine du plan de phase), il est caractérisé 

par la qualité et les performances de la commande. 

 

Figure 4. 49: Convergence du système glissant.  



 

Commande hybride par mode glissant et logique floue d’une MSAP 

 
 92 
 

4.2.1.1 Régime glissant idéal 

En théorie, l‘organe de commutation est supposé insensible aux bruits et la trajectoire en 

régime glissant décrit parfaitement l‘équation S(x)=0. Le régime glissant idéal correspond à 

une oscillation de fréquence infinie et d‘amplitude nulle, le point représentatif de l‘évolution 

du système glisse parfaitement sur l‘hyper surface de commutation (Figure (4.50)). 

4.2.1.2 Régime glissant réel 

En pratique l‘organe de commutation est réalisé à partir de relais qui présentent des 

imperfections comme les retards de commutations, dans ce cas la trajectoire de phase du 

régime glissant reste au voisinage de la surface de commutation donnant naissance à des 

oscillations indésirables qui éliminent la précision du système et néanmoins sa stabilité 

(Figure (4.51)). 

 

  Figure 4. 50: Glissement idéal 

 

Figure 4. 51: Glissement réel 

 

4.2.2 Conception de la commande par mode glissant 

La conception d‘une commande par les modes de glissement prend en considération les 

problèmes de stabilité du système et des performances souhaitées d‘une façon systématique. 

L‘élaboration de cette technique de contrôle s‘effectue en trois étapes qui sont : 

 Le choix des surfaces. 

 L‘établissement des conditions d‘existence et de convergence. 

 La détermination de la loi de commande 

4.2.2.1 Choix de la surface de glissement 

Pour un système défini par l'équation (IV.1), le vecteur de la surface a la même dimension que 

le vecteur de commande (U). 
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 𝑥
.

= 𝑓(𝑥, 𝑡) + 𝑔( 𝑥, 𝑡).𝑈 (IV.1)  

Nous trouvons dans la littérature différentes formes de la surface de glissement et chaque 

surface a une meilleure performance pour une application donnée. En général, on choisit une 

surface non-linéaire dont sa forme est une fonction de l'erreur sur la variable à commander 

(x), elle est décrite par : 

 𝑆(𝑥) =  
𝜕

𝜕𝑡
+ 𝜆𝑥 

𝑟−1
. 𝑒( 𝑥) (IV.2)  

Avec : 

 e(x) : L‘écart entre la variable à régler et sa référence. 

 𝜆𝑥  : Constante positive. 

 r : Degré relatif présentant le nombre de fois qu‘il faut dériver la surface pour faire 

apparaitre la commande [122][123]. 

La finalité de la commande par le mode glissant est de garder la surface à zéro. Cette dernière 

est une équation différentielle dont l‘unique solution est e(x) = 0, pour un choix convenable 

du paramètre 𝜆𝑥  en respectant la condition de convergence [124]. 

4.2.2.2 Conditions de convergence et d’existence 

Les conditions d‘existence et de convergence sont les critères qui permettent aux différentes 

dynamiques du système de converger vers la surface de glissement et d‘y rester 

indépendamment de la perturbation [123]. Il existe deux critères pour assurer le mode de 

convergence. 

 La Fonction discrète de commutation : 

C‘est la première condition de convergence, elle est donnée par l‘expression suivante[123] :  

  
𝑆
.

(𝑥) ≻ 0   si   S(𝑥) ≺ 0

𝑆
.

(𝑥) ≺ 0   si   S(𝑥) ≻ 0
  (IV.3)  

Cette expression peut être présentée d‘une façon simplifiée comme suit : 

 𝑆(𝑥) 𝑆
.

(𝑥) ≺ 0 (IV.4)  

 La Fonction de Lyapunov : 

La fonction de Lyapunov est une fonction scalaire positive pour les variables d'état du 

système. Cette fonction est, généralement, utilisée pour assurer la stabilité des systèmes non-

linéaires. L'idée est de choisir une fonction scalaire S(x) pour garantir l'attraction de la 

variable à contrôler à sa valeur de référence. Nous définissons la fonction Lyapunov comme 

suit : 

 𝑉(𝑥) =
1

2
𝑆2(𝑥) (IV.5)  

La dérivée de cette fonction est : 
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 𝑉
.
 𝑥 = 𝑆 𝑥 𝑆

.

(𝑥) (IV.6)  

Pour que la fonction V(x) puisse décroitre, il suffit d‘assurer que sa dérivée soit négative. Ceci 

n‘est vérifiée que si la condition (IV.4) est vérifiée [125]. 

La structure d'un contrôleur parle MG comporte deux parties : 

 La première représente la linéarisation exacte (𝑈𝑒𝑞 ) 

 la deuxième est stabilisante (𝑈𝑛) Cette dernière, est très importante dans le contrôle 

par le MG. Elle permet d'atténuer les effets d'imprécisions du modèle et de rejeter les 

perturbations extérieures. 

 𝑈 = 𝑈𝑒𝑞 + 𝑈𝑛  (IV.7)  

Avec 𝑈𝑒𝑞  : la commande équivalente permettant le glissement de l‘état sur la surface de 

glissement et 𝑈𝑛  le terme de robustesse permettant de renforcer l‘état à rester sur cette 

surface. Ce terme est en général donné par 𝑈𝑛 = −𝐾𝑠𝑖𝑔𝑛 𝑆 . Cependant, la commande 

robuste régularisée est en général une fonction discontinue dont l‘inconvénient principal est le 

phénomène de réticence, appelé aussi broutement « en anglais : chattering ». Ainsi plusieurs 

solutions ont été proposées pour la réduction de ce problème [15]. La figure (4.52) présente la 

structure d‘un contrôleur par le MG. 

 

Figure 4. 52: Structure d'un contrôleur par le mode glissant. 

Nous considérons le système définit dans 1‘espace d‘état définit par 1‘équation (IV.1). Il 

s‘agit de trouver l‘expression analogique de la commande 𝑈. Nous nous occupons du calcul 

de la commande équivalente, ensuite de la commande stabilisante. 

La dérivée de la surface S(x) est : 
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 𝑆
.

(𝑥) =
𝜕𝑆

𝜕𝑡
=

𝜕𝑆

𝜕𝑥
.
𝜕𝑥

𝜕𝑡
 (IV.8)  

En remplaçant les expressions (IV.1) et (IV.7) dans l‘equation (IV.8), on trouve : 

 𝑆
.

(𝑥) =
𝜕𝑆

𝜕𝑥
 𝑓(𝑥, 𝑡) + 𝑔( 𝑥, 𝑡).𝑈𝑒𝑞  +

𝜕𝑆

𝜕𝑥
.𝑔( 𝑥, 𝑡).𝑈𝑛  (IV.9)  

Durant le mode de glissement la surface est nulle, et par conséquent, sa dérivée et la partie 

discontinue sont aussi nulles.D‘ou nous déduisonsl‘expression de la commande équivalente 

qui s‘écrit sous la forme suivante: 

 𝑈𝑒𝑞 = −  
𝜕𝑆

𝜕𝑥
𝑔( 𝑥, 𝑡) 

−1
.
𝜕𝑆

𝜕𝑥
𝑓(𝑥, 𝑡) (IV.10)  

Pour que le terme de la commande équivalente puisse prendre une valeur finie, il faut que : 

 
𝜕𝑆

𝜕𝑥
𝑔( 𝑥, 𝑡) ≠ 0 (IV.11)  

Durant le mode de convergence, et en remplaçant la commande équivalente par son 

expression dans (IV.9), nous trouvons la nouvelle expression de la derivée de la surface: 

 𝑆
.

(𝑥) =
𝜕𝑆

𝜕𝑥
𝑔( 𝑥, 𝑡).𝑈𝑛  (IV.12)  

Et la condition exprimée par l‘équation (IV.4) devient [125] : 

 𝑆(𝑥)
𝜕𝑆

𝜕𝑥
𝑔( 𝑥, 𝑡).𝑈𝑛 ≺ 0 (IV.13)  

Afin d‘assurer cette condition, le signe de 𝑈𝑛  doit être opposé à celui de 𝑆 𝑥 .
𝜕𝑆

𝜕𝑥
.𝑔 𝑥, 𝑡 . 

La solution la plus simple est de choisir 𝑈𝑛  sous la forme de relais (Figure (4.53)). Dans ce 

cas, la commande s‘écrit comme suit : 

 𝑈𝑛 = 𝐾𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑠( 𝑥, 𝑡)) (IV.14)  

 

Figure 4. 53: Définition de la fonction signe.  
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Le signe du gain k doit être différent de celui de  
𝜕𝑆

𝜕𝑥
.𝑔 𝑥, 𝑡 . 

4.2.2.3 Phénomène de réticence 

Le régime glissant idéal correspond à une commande qui commute à une fréquence infinie. 

Cependant, dans une application pratique, la fréquence de commutation des organes de 

commande a une limite finie. Le caractère discontinu de la commande engendre un 

comportement dynamique particulier au voisinage de la surface appelé phénomène de 

réticence ou broutement «chattering » [121]. Par conséquent, des oscillations à hautes 

fréquences se produisent. Dans ce mode, la trajectoire d‘état n‘évolue plus exactement le long 

de la surface, mais elle tend à osciller au voisinage de celle-ci. Ce mode de glissement est 

illustré par la figure (4.54). Malgré les différents avantages que présentent la commande par 

mode de glissement, son utilisation a été, malheureusement entravée par le phénomène de 

réticence. Ceci peut dégrader les performances du système à commander et même conduire au 

problème d‘instabilité [120]. 

 

Figure 4. 54: Phénomène de résistance. 

Dans le but de réduire ou d‘éliminer ce phénomène, de nombreuses solutions sont présentées. 

L‘une des solutions envisagées consiste à remplacer la fonction "signe" par une fonction lisse 

dite "Fonction saturation". Cela permet à effectuer une approximation continue des 

discontinuités présentées dans la loi de commande au voisinage de la surface de glissement et 

garantir une commutation progressive par la droite de pente 1/휀 à l'intérieur d'une zone 

frontière de la surface appelée couche limite. Cette solution est connue aussi par le nom 

"Boundary layer solution" [119], [126] (Figure (4.55)).  
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Figure 4. 55: Fonction saturation. 

La fonction saturation peut être exprimée par : 

 𝑆𝑎𝑡( 𝑠) =  

𝑠

휀
                 si      𝑠 ≤ 휀

𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑠)      si       𝑠 ≤ 휀
  (IV.15)  

D'autres méthodes sont proposées pour limiter ce phénomène [128],[127],[129],[130] dont on 

cite : 

 Commande continue avec composante intégrale 

 Commande continue avec logique floue 

 L'utilisation d'une surface augmentée (super twisting) 

 Un observateur pour estimer la commande équivalente 

4.3 Application de la commande par mode glissant sur la MSAP 

Pour la synthèse de la loi de commande à structure variable,nous avons considéré que toutes 

les grandeurs sont mesurables et que les caractéristiques de la MSAP ne varient pas ou peu, ce 

qui constitue des hypothèses acceptables pour la mise en pratique. 

Le choix de la commande pour l‘asservissement de vitesse est basée sur l‘application de la 

commande par MG afin d‘atteindre les objectifs suivants : 

 Assurer la rapidité et la précision de la réponse des grandeurs asservies, 

 Assurer la robustesse du système vis-à-vis des perturbations, des erreurs de 

modélisation, des variations des paramètres et des charges mécaniques sur l‘arbre du 

moteur. 

La synthèse de la loi de commande à structure variable pour l‘asservissement de vitesse de la 

machine synchrone considérée est effectuée à partir du modèle de la MSAP et de l‘équation 

mécanique donnée au chapitre II : 
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𝑑𝑖𝑑

𝑑𝑡
= −

𝑅𝑠

𝐿𝑑
𝑖𝑑 +

𝑝𝐿𝑞

𝐿𝑑
𝜔𝑟 𝑖𝑞 +

1

𝐿𝑑
𝑣𝑑

𝑑𝑖𝑞

𝑑𝑡
= −

𝑅𝑠

𝐿𝑞
𝑖𝑞 −

𝑝𝐿𝑑

𝐿𝑞
𝜔𝑟 𝑖𝑑 −

𝑝𝜑𝑓

𝐿𝑞
𝜔𝑟 +

1

𝐿𝑞
𝑣𝑞

𝑑𝜔𝑟

𝑑𝑡
=

3𝑝

2𝐽
 𝜑𝑓 𝑖𝑞 +  𝐿𝑑 − 𝐿𝑞 𝑖𝑑 𝑖𝑞  −

𝐵

𝐽
𝜔𝑟 −

𝑇𝐿

𝐽

  (IV.16)  

4.3.1 Stratégie de réglage à trois surfaces 

La figure (4.56) présente le schéma du réglage par mode glissement, utilisant le principe de la 

méthode de réglage en cascade (Structure de trois surfaces). La boucle interne permet de 

contrôler les courants, tandis que la boucle externe permet de contrôler la vitesse mécanique. 

 

Figure 4. 56: Schéma bloc du réglage par mode glissent de la MSAP. 

4.3.2 Surface de régulation de la vitesse 

On remarque que d‘après l‘équation (IV.16), le degré relatif de la vitesse mécanique 𝜔𝑟  avec 

le courant de commande 𝑖𝑞est égal à un. Dans ce cas, l‘erreur de réglage est choisie comme la 

surface donnée par l‘équation suivante: 

 𝑆(𝜔𝑟) = 𝜔𝑟
∗ −𝜔𝑟  (IV.17)  

La dérivée de la surface est : 

 𝑆 (𝜔𝑟) = −
3𝑝𝜑𝑓

2𝐽
𝑖𝑞 +

𝐵

𝐽
𝜔𝑟 +

1

𝐽
𝑇𝐿 (IV.18)  

Avec : 

 𝑖𝑞
∗ = 𝑖𝑞𝑒𝑞 + 𝑖𝑞𝑛  (IV.19)  
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Durant le mode de glissement et le régime permanent, nous avons : 

 𝑖𝑞𝑒𝑞 =
2

3𝑝𝜑𝑓
 𝐵𝜔𝑟 + 𝑇𝐿

∗  (IV.20)  

Le couple de charge a été estimé à partir de la vitesse mécanique et du courant de commande 

𝑖𝑞  sur la base de l'équation (IV.16) comme suit : 

 𝑇𝐿
∗ =

3𝑝𝜑𝑓

2
𝑖𝑞 − 𝐵𝜔𝑟  (IV.21)  

Durant le mode de convergence, la dérivée de l‘équation de Lyapunov doit être négative : 

𝑉
.
(𝜔𝑟) = 𝑆(𝜔𝑟)𝑆

.

(𝜔𝑟) ≺ 0 (IV.22)  

Si on remplace l‘équation (IV.21) dans (IV.18), on obtient : 

𝑆
.

(𝑥) = −
3

2
𝑝𝜑𝑓 𝑖𝑞𝑁  (IV.23)  

Alors : 

𝑖𝑞𝑁 = 𝑘𝜔 𝑠𝑖𝑔𝑛( 𝑆(𝜔𝑟)) (IV.24)  

Avec 𝑘𝜔  Gain positif. 

Dans ce cas, la loi de commande est calculée comme suit : 

𝑖𝑞
∗ =

2

3𝑝𝜑𝑓
 𝐵𝜔𝑟 + 𝑇𝐿

∗ − 𝑘𝜔 𝑠𝑔𝑛( 𝑆(𝜔𝑟))  (IV.25)  

4.3.3 Surface de régulation du courant 𝒊𝒒 

La surface de glissement est choisie comme : 

𝑆 𝑖𝑞 = 𝑖𝑞
∗ − 𝑖𝑞  (IV.26)  

Dans ce cas, les commandes 𝑉𝑞𝑒𝑞  et 𝑉𝑞𝑁  sont exprimées par : 

 
𝑉𝑞𝑒𝑞 =  𝑖𝑞

∗. +
𝑅𝑠
𝐿𝑞

𝑖𝑞 +
𝑝𝜑𝑓

𝐿𝑞
𝜔𝑟 𝐿𝑞

𝑉𝑞𝑁 = 𝐾𝑞 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆(𝑖𝑞))

  (IV.27)  

Avec 𝑘𝑞  Gain positif. 

Donc, la loi de commande 𝑉𝑞
∗ est calculée comme suit : 

 

𝑉𝑞
∗ = 𝑉𝑞𝑒𝑞 + 𝑉𝑞𝑁

𝑉𝑞
∗ =  𝑖𝑞

∗. +
𝑅𝑠
𝐿𝑞

𝑖𝑞 +
𝑝𝜑𝑓

𝐿𝑞
𝜔𝑟 𝐿𝑞 + 𝐾𝑞 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆(𝑖𝑞))

  (IV.28)  
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4.3.4 Surface de régulation du courant 𝒊𝒅 

Soit  𝑒𝑑  l‘erreur de courant direct : 

𝑒𝑑 = 𝑖𝑑
∗ − 𝑖𝑑  (IV.29)  

 

Le degré r de la surface de glissement est égal à un, on déduit donc la surface : 

𝑆(𝑖𝑑) = 𝑖𝑑
∗ − 𝑖𝑑  (IV.30)  

Avec :   𝑖𝑑
∗ = 0 

La dérivée de la surface : 

𝑆
.

(𝑖𝑑) = −𝑖
.

𝑑  (IV.31)  

 

En utilisant l‘équation du système citée en (IV.16) et (IV.31) on obtient alors : 

𝑆  𝑖𝑑 = 𝑅𝑠𝑖𝑑 −
𝑝𝐿𝑞
𝐿𝑑

𝜔𝑟 𝑖𝑞 −
1

𝐿𝑑
𝑣𝑑  (IV.32)  

Durant le mode de glissement la surface  𝑆(𝑖𝑑) devient nulle de même sa dérivée 𝑆
.

(𝑖𝑑) = 0  , 

on trouve la loi de commande : 

𝑣𝑑𝑒𝑞 = 𝑅𝑠𝑖𝑑 − 𝑝𝐿𝑞𝜔𝑟 𝑖𝑞  (IV.33)  

Durant le mode de convergence on satisfait la condition 𝑆 𝑖𝑑 . 𝑆
.

(𝑖𝑑) ≺ 0 en choisissant : 

𝑣𝑑𝑁 = 𝑘𝑠𝑖𝑔𝑛 𝑆 𝑖𝑑   (IV.34)  

La commande de référence 𝑣𝑑
∗  est donnée par l‘expression suivante : 

𝑣𝑑
∗ = 𝑣𝑑𝑒𝑞 + 𝑣𝑑𝑁  (IV.35)  

Soit : 

𝑣𝑑
∗ = 𝑅𝑠𝑖𝑑 − 𝑝𝐿𝑞𝜔𝑟 𝑖𝑞 + 𝑘𝑠𝑖𝑔𝑛 𝑆 𝑖𝑑   (IV.36)  

Le schéma de contrôle de régulateur glissant de la MSAP est décrit dans la figure (4.57). 
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Figure 4. 57: Schéma de principe de la Contrôle mode glissant du MSAP 

4.3.5 Simulation et interprétation des résultats 

Afin de tester les performances et la robustesse de la commande par le MG de la MSAP 

alimentée par un onduleur à trois niveaux de tension commandée en tension., des séries de 

simulations numériques ont été effectuées : 

4.3.5.1 1
ère

 Cas : Couple de charge à 15Nm et vitesse de rotation à 180 

rad/s 

La simulation est réalisée sur une MSAP de 3,6 KW. Par le régulateur en mode glissent, un 

couple de charge de 15 Nm est appliqué au départ et une vitesse mécanique de référence de 80 

rad/s. Les figures ci-dessous montrent l‘efficacité et les performances de la commande par le 

MG: 

 

Figure 4. 58: Réponse de la vitesse 

mécanique par le régulateur mode 

glissent. 

 

Figure 4. 59: Zoom sur la réponse de la 

vitesse mécanique. 
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Figure 4. 60: Réponse du couple 

Electromagnétique 

 

Figure 4. 61: Courants Statoriques (Id 

et Iq) sur le plan dq 

4.3.5.2 2
ème

 Cas : Tests de robustesse du régulateur en mode glissant 

Pour mettre en évidence l‘importance de la technique de la commande par MG, nous avons 

effectué les tests de robustesse suivants : 

 Variation de la résistance statorique de 100 % de 𝑅𝑠. 

 La variation des inductances 𝐿𝑑 , 𝐿𝑞  de 100 %. 

 La variation de flux des aimants de + 5 % de  ϕ
f
. 

Les figures (4.62),(4.63), (4.64), (4.65), (4.66) et (4.67) présentent les résultats de simulation 

avec variation des paramètres du moteur : 

 

Figure 4. 62: Réponse de la vitesse 

mécanique à l'aide du régulateur mode 

glissent avec une augmentation de 100% 

de la valeur Rs 

 

Figure 4. 63: Zoom sur la réponse de la 

vitesse mécanique avec une 

augmentation de 100% de la valeur Rs 
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Figure 4. 64: réponse de la vitesse 

mécanique avec une augmentation de 

100% de Ld et Lq 

 

Figure 4. 65: Zoom sur la réponse de la 

vitesse mécanique avec une 

augmentation de 100% de Ld et Lq 

 

Figure 4. 66: Réponse de la vitesse 

mécanique à l'aide du régulateur mode 

glissent avec une augmentation de 5% de 

la valeur de flux des aimants. 

 

Figure 4. 67: Zoom sur La réponse de 

la vitesse mécanique à l'aide du 

régulateur mode glissent avec une 

augmentation de 5% de la valeur de 

flux des aimants . 

D‘après la figure (4.58), lors du démarrage de la MSAP, la vitesse de rotation se stabilise 

après un temps de réponse durant 0.1 s, la vitesse de rotation suis la vitesse de référence avec 

un dépassement dû au changement rapide de la consigne, un fort appel du courant au régime 

transitoire puis il se stabilise en régime permanent. Le couple électromagnétique (figure 

(4.60)) oscille lors de la mise sous tension et disparaît une fois le régime permanent est atteint. 

On remarque que le couple augmente de façon à compenser instantanément le couple de 

charge de 15 N.m avec un durée de 0,15 s, l‘effet de Chattering apparait sur la courbe de 

vitesse avec la fonction signe. Ceci est clairement remarqué par la figure (4.59) qui présente 

un zoom sur la réponse de vitesse entre les instants 0,375s et 0,4s des dynamiques de la 

vitesse de la MSAP. On remarque que la réponse de la vitesse de rotation oscille presque entre 

r ±1 rad/s. 

Pour un fonctionnement optimal au couple électromagnétique maximal et le découplage et 

l‘orientation des axes d et q, la solution est de maintenir le courant 𝐼𝑑  (dans l’axe d) égale à 

zéro et de réguler la vitesse de la MSAP par le courant transverse 𝐼𝑞  (dans l'axe q) via la 
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tension 𝑉𝑞  comme illustré dans la figure (4.61), La réduction du courant dans l'axe d permet 

de réduire les pertes par effet Joule, donc l'optimisation du rendement de la MSAP. 

Concernant le deuxième cas, il s‘agit d‘un test de robustesse, Les figures de (4.62) à (4.67) 

présentent les résultats de simulations avec une augmentation de la valeur de la résistance 

statorique (+ 100% de 𝑅𝑠), une augmentation des valeurs des inductances 𝐿𝑑 , 𝐿𝑞 (+ 100% de 

(𝐿𝑑 , 𝐿𝑞 )) et une augmentation de la valeur du flux des aimants (+ 5 % de ϕ𝑓 ,). 

Les résultats de la simulation montrent que le régulateur par MG et est insensible aux 

variations paramétriques. Par conséquent, cette commande présente une bonne robustesse 

concernant les variations paramétriques. 

Comme conclusion, nous constatons que cette commande présente des résultats satisfaisants 

avec une avantageuse dynamique de poursuite ainsi qu‘un rejet correct de la perturbation et la 

vitesse de rotation s‘établit vers la valeur désirée sans erreur statique, une très dynamique 

satisfaite lors de l‘application du couple de charge. Mais l‘inconvénient majeur de la 

commande par MG étant que le phénomène de réticence (Chattering) qui est caractérisé par 

des fluctuations du couple, ce phénomène est indésirable et nuisible pour les actionneurs, il 

engendre des bruits et des forces additionnelles de torsion sur l‘arbre de la MSAP. Pour 

remédier à ce problème on a fait appel à une autre technique de commande permettant de 

réduire le phénomène de réticence, cette technique est basée sur la commande hybride par 

MG et la logique floue qui sera l‘objet du paragraphe suivant. 

4.4 Élimination du phénomène de réticence par la commande hybride 

mode glissant-logique floue 

L‘utilisation de la fonction Signe signifie que la commande 𝑈𝑛  commute entre deux valeurs ± 

k avec une fréquence théoriquement infinie. Ce qui cause le phénomène Chattering. Afin 

d‘atténuer ce phénomène, nous avons utilisé la commande hybride par mode glissant et 

logique floue. 

Pour améliorer et obtenir des résultats satisfaisants, nous avons proposé une combinaison 

entre la logique floue et le contrôle par MG. L‘idée clé de cette combinaison est inspirée par 

le fait que dans le cas idéal et quand ‗e‘ est loin de la surface de glissement, ‗𝐾𝜔 ‘ doit être 

ajusté au fur et à mesure. Dans cette voie on doit proposer une adaptation de ce paramètre par 

le biais d‘un système à une inférence floue tout en gardant les mêmes lois de commande du 

contrôleur MG. 

4.4.1 Historique de la commande logique floue 

Le terme d'ensemble flou est apparu pour la première fois en 1965 lorsque le professeur Lotfi 

A. Zadeh, de l'université de Berkeley aux USA, a publié un article intitulé "Ensembles flous" 

ou "Fuzzy sets". Il a réalisé depuis de nombreuses avancées théoriques majeures dans le 
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domaine et a été rapidement accompagné par de nombreux chercheurs développant des 

travaux théoriques de ce genre[131]. 

En 1974, M. Mamdani expérimentait la théorie énoncée par Zadeh sur une chaudière à 

vapeur, ce qui introduisait la commande floue dans la régulation des processus industriels. 

Plusieurs applications ont alors vu le jour en Europe, pour des systèmes parfois très 

complexes, telle que la régulation de fours de cimenterie réalisée par la société Smidt-Fuller 

en 1978. C‘est la première véritable application industrielle de la logique floue. Grâce au 

chercheur japonais Sugneo, la logique floue était introduite au Japon dès 1985. Les sociétés 

japonaises comprirent l'avantage à la fois technique et commercial de la logique floue [132].  

La logique floue a permis d‘effectuer le lien entre la modélisation numérique et modélisation 

linguistique, ce qui a permis des développements industriels spectaculaires à partir 

d'algorithmes très simples de traduction de connaissances symboliques en entité numérique et 

inversement. La théorie des ensembles flous a également donné naissance à un traitement 

original de l'incertitude, fondée sur l'idée d'ordre, et qui permet de formaliser le traitement de 

l'ignorance partielle et de l'inconsistance dans les systèmes d'informations avancés. Les 

ensembles flous ont également eu un impact sur les techniques de classification automatique, 

et ont contribué à un certain renouvellement des approches existantes de l'aide à la décision 

[131]. 

4.4.2 Principe de la logique Floue 

Le principe de la logique floue s‘approche de la démarche humaine dans le sens que les 

variables utilisées ne sont pas des variables booléennes mais des variables linguistiques 

(figure (4.68)), proches du langage humain courant. Afin de pouvoir traiter numériquement 

ces variables linguistiques qui sont normalisées généralement sur un intervalle bien déterminé 

appelé univers de discours, il faut les soumettre à une définition mathématique à base de 

fonctions d‘appartenance qui montrent le degré de vérification de ces variables linguistiques 

relativement aux différents sous-ensembles flous de la même classe [133]. Ainsi, la théorie de 

la logique floue, fondée sur des aspects de la théorie des possibilités, fait intervenir un 

ensemble de règles floues établies par l‘expert et dont la manipulation permet la génération de 

la commande adéquate ou la prise de décision [134]. 
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Figure 4. 68: Comparaison entre logique classique et logique floue.  

4.4.3 Étape de conception d’un contrôleur floue 

Dans ce paragraphe, nous avons présenté la configuration de base du contrôleur floue qui 

comprend trois parties principales. La figure (4.69) représente, à titre d‘illustration, la 

structure interne d‘un contrôleur floue à deux entrées (𝑥1 et 𝑥2) et une sortie (𝑥𝑟 )[91]. 

 

Figure 4. 69: Structure générale d’un contrôleur floue. 

On peut noter que le calcul de la sortie xr s'effectue à partir des trois étapes suivantes : 

4.4.3.1 La fuzzification 

C‘est l‘opération qui consiste à transformer les entrées réelles (grandeurs mesurés) d‘un 

système à des valeurs linguistiques. Sur l‘univers de discours et pour chaque grandeur 

d‘entrée ou de sortie, on peut définir les fonctions d‘appartenances et calculer les degrés 

relatifs aux sous-ensembles flous de la variable linguistique correspondante [135]. 
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 Différentes formes des fonctions d’appartenances : 

La fonction d‘appartenance μ comprise entre 0 et 1 est associée au sous ensemble E1 de T(x) 

et à la variable x, dont l‘ensemble des valeurs possibles est T(x). Elle s‘appelle aussi, degré 

d‘appartenance ou coefficient d‘appartenance ou degré de possibilité, qui est la possibilité que 

la variable u ait la qualité associée au sous-ensemble E1. Elle est utilisée pour le traitement 

mathématique des variables linguistiques dans le but de traiter des déductions floues par 

ordinateur. Ils existent plusieurs formes de la fonction d‘appartenance dont ces fonctions sont 

les suivantes [136] : 

a) fonction triangulaire : 

𝜇(𝑥) =

 
 
 

 
 
𝑥 − 𝑎

𝑎 − 𝑏
  si  a ≺ 𝑥 ≤ 𝑏

𝑐 − 𝑥

𝑐 − 𝑏
  si  b ≺ 𝑥 ≤ 𝑐 

0        ailleur

  (IV.37)  

b) fonction d’appartenance trapézoïdale : 

𝜇(𝑥) =

 
 
 

 
 
𝑥 − 𝑎

𝑎 − 𝑏
  si   a ≺ 𝑥 ≤ 𝑏

1          si   b ≺ 𝑥 ≤ 𝑐
𝑑 − 𝑥

𝑑 − 𝑐
  si   c ≺ 𝑥 ≤ 𝑑 

0         ailleur

  (IV.38)  

 

c) fonction d’appartenance gaussienne : 

𝜇(𝑥) = 𝑒𝑥𝑝  −  
𝑥 −𝑚

𝛿
 

2

       -∞ ≺ 𝑥 ≤ +∞ (IV.39)  

La figure (4.70) représente les formes de ces trois types de fonction d‘appartenance. 
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Figure 4. 70: Différentes formes des fonctions d’appartenance.  

Le choix de la forme des fonctions d‘appartenance (Triangulaires, trapézoïdales, 

gaussiennes,…) est arbitraire. Les formes triangulaires facilitent la programmation ce qui 

explique qu‘elles soient le plus fréquemment utilisées. Quant au nombre de fonctions 

d‘appartenance, il est généralement impair car elles se répartissent autour de zéro. 

Prenons l‘exemple d‘une variable x définie sur X. A cette variable, trois sous-ensembles flous 

sont associés dans lesquels les fonctions d‘appartenance notées, μA1(x), μA2(x) et μA3(x) 

sont définis sur X et représentés sur la figure (4.71). 

 

Figure 4. 71: Fonctions d’appartenance de la variable x . 

Pour une valeur de x=x1, la fuzzification consiste à évaluer la valeur des fonctions 

d‘appartenance pour le point 𝑥1, c'est-à-dire de donner au point 𝑥1 un degré d‘appartenance à 

chaque sous-ensemble floue [134]. 

4.4.3.2 Base de règles d’inférence floue 

Les règles d‘inférence floue forment le noyau des systèmes flous. Elles sont souvent 

représentées sous une forme décomposée où la variable linguistique est définie comme une 

combinaison de simple propositions floues sur les composantes individuelles 𝑥𝑖 , 𝑖 =



 

Commande hybride par mode glissant et logique floue d’une MSAP 

 
 109 
 

1,2,… ,𝑝 du vecteur x. Les opérateurs logiques conjonction, disjonction et négation peuvent 

être utilisés pour construire une proposition résultante : 

𝑅𝑙 : 𝑆𝑖 𝑥1 𝑒𝑠𝑡 𝐴1 
𝑙 𝑜𝑢 𝑥2 𝑒𝑠𝑡 𝐴2

𝑙  𝑒𝑡 𝑥3 𝑒𝑠𝑡 𝐴3
𝑙  𝑎𝑙𝑜𝑟𝑠 𝑦𝑙  𝑒𝑠𝑡 𝐵𝑙

 (IV.40)  

La décision du nombre de règles floues est un enjeu très important car il joue un rôle clé dans 

la commande et la modélisation floue des systèmes. Il n'existe généralement pas de procédure 

systématique et efficace pour choisir le nombre de règles le plus approprié. Un nombre 

raisonnable de règles floues, sans perdre trop d'informations sur le système à commander ou à 

modéliser doit être soigneusement obtenue[137]. 

4.4.3.3 L’influence floue 

Cette étape consiste à relier les variables physiques d‘entrée qui sont transformées en 

variables linguistiques pendant l‘opération de la fuzzification à la variable de sortie sous 

forme linguistique. En fait, le mécanisme d‘inférence combine les règles floues pour effectuer 

une transformation à partir des ensembles flous dans l‘espace d‘entrée vers des ensembles 

flous dans l‘espace de sortie. Ces inférences sont basées sur plusieurs règles établies par 

l‘expert humain concernant le système à contrôler. Généralement, on exprime les inférences 

par une description linguistique symbolique à base de règle prédéfinie. Chaque règle est 

composée d‘une condition précédée du symbole ≪ Si ≫ appelée prémisse et d‘une conclusion 

précédée du symbole ≪ Alors ≫ [135]. Le traitement numérique des règles d‘inférence 

permet d‘obtenir la sortie linguistique en utilisant l‘une de ces méthodes : 

 Méthode d‘inférence max-min,  

 Méthode d‘inférence max-prod, 

 Méthode d‘inférence somme-prod. 

Chacune de ces trois techniques utilise un traitement numérique propre des opérateurs de la 

logique floue [137]. Retenons, que l‘intérêt majeur de la logique floue en commande réside 

dans sa puissance à traduire une technique de commande d‘un opérateur qualifié en un 

ensemble de règles linguistiques facilement interprétables[136]. 

4.4.3.4 La défuzzification 

La défuzzification consiste à déduire une valeur numérique précise à partir de la conclusion 

résultante floue issue de l‘opération d‘inférence. C‘est la transformation inverse de la 

fuzzification qui permet de déterminer la valeur réelle de sortie du régulateur flou. Les 

méthodes les plus utilisées sont la méthode du centre de gravité, la méthode du maximum, la 

méthode des aires et la méthode de la hauteur et ses variantes. La méthode du centre de 

gravité est l‘une des méthodes les plus mentionnées dans la littérature. Cette méthode fournit 

intuitivement la valeur la plus représentative de l‘ensemble flou issu de l‘agrégation des 

règles[138]. 
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Figure 4. 72: Défuzzification par la méthode du centre de gravité.  

Dans cette méthode l‘abscisse du centre de gravité de la surface défini par la fonction 

d‘appartenance résultante de l‘inférence correspond à la valeur de sortie du régulateur : 

𝑦0 =
 𝜇𝐵 𝑦 𝑦𝑑𝑦𝑦

 𝜇𝐵 𝑦 𝑑𝑦𝑦

 (IV.41)  

4.4.4 Différents types de modèles flous 

Il existe plusieurs modèles flous qui ont été élaborés dans la littérature, mais les plus courants 

sont :  

 Modèle flou à conclusion symbolique (système flou de Mamdani) [139], [140]. 

 Modèle flou à conclusion fonctionnelle (système flou de Takagi-Sugeno)[91],[141]. 

4.4.4.1 Modèle floue de Mamdani 

Le modèle floue de Mamdani est historiquement le premier à être proposé et est assez simple 

à y mettre en œuvre. Ce Modèle utilise des conclusions symboliques de même nature que les 

prémisses. Un système floue de type Mamdani est basé sur une collection de règles qui ont la 

forme suivante [139] : 

𝑅𝑙  : si x est A𝑙   alors  y𝑙   est  B𝑙  (IV.42)  

Où x est la variable linguistique représentant la variable d‘entrée du système contrôleur floue 

et y est la variable résultante représentant la sortie du contrôleur floue.  𝐴𝑙  et 𝐵𝑙    sont des 

termes linguistiques définis respectivement par les ensembles flous : 

𝜇𝐴
𝑙  𝑥  : X →  0 1  et 𝜇𝐵

𝑙  𝑥  : X →  0 1  (IV.43)  
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4.4.4.2 Modèle floue de TAKAGI-SUGENO 

Les contrôleurs flous de Takagi-Sugeno sont, comme ceux de Mamdani, basés sur des règles 

de type ―Si ... alors ...‖. Les prémisses sont toujours exprimées linguistiquement et donc 

similaires à celles utilisées dans (IV.43), les conclusions sont en revanche de nature 

numérique. Elles peuvent prendre différentes formes : équations linéaires ou polynômiales, 

statiques ou dynamiques. Les règles étant donc formulées de la manière suivante [91]: 

𝑆𝑖 𝑥1 𝑒𝑠𝑡 𝐴1 
𝑙 𝑒𝑡 𝑥2 𝑒𝑠𝑡 𝐴2

𝑙  𝑒𝑡 …𝑒𝑡 𝑥𝑃  𝑒𝑠𝑡 𝐴𝑃
𝑙  

𝐴𝑙𝑜𝑟𝑠 𝑦𝑙 = 𝑓 𝑙 𝑥1, 𝑥2 ,… , 𝑥𝑝  𝑙 = 1,… ,𝑀  
(IV.44)  

4.5 Minimisation des bavardages à l'aide de la logique floue appliquée 

sur la MSAP 

Afin de minimiser le phénomène de bavardage, un terme d'atténuation est calculé en utilisant 

la logique floue. Son principe étant de multiplier le terme discontinu du régulateur glissant par 

un terme d'atténuation calculé à l'aide de la technique d'inférence floue de SUGENO[141].  

Le contrôleur floue a deux entrées ; la surface de glissement et la vitesse angulaire mesurée. 

Le schéma proposé pour contrôler la MSAP en utilisant la technique du MG-logique floue est 

représentée à la figure (4.73). 

 

Figure 4. 73: schéma fonctionnel du contrôleur glissent -logique floue. 

Cinq fonctions d‘appartenance sont utilisées pour décrire la distance entre le point de 

fonctionnement et la surface de glissement, et trois fonctions d‘appartenance sont exploités 

pour définir la vitesse.  

Finalement, trois fonctions d‘appartenance supplémentaires sont présentées pour définir la 

valeur d'atténuation appropriée dans la sortie du bloc floue. 

Au cours de l‘étape de la fuzzification les variables d‘entrée et de sortie sont converties en 

degrés d‘appartenance aux différents sous-ensembles flous. Les figures (4.74) et (4.75) 

illustrent les fonctions d‘appartenances des variables linguistiques d‘entrée et de sortie du 

régulateur floue. 
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Figure 4. 74: Fonctions d’appartenance d’entrée du contrôleur floue surface (S) et 

vitesse (ω). 

 

Figure 4. 75: Fonctions d’appartenance de la sortie du contrôleur floue. 

L‘univers de discours de chaque variable d‘entrée du régulateur (Surface et la vitesse). La 

surface S est subdivisée en cinq ensembles flous caractérisés par les désignations suivantes : 

{Négatif Grand (S--), Négatif Petit (S-), Egal à Zéro (S), Positif Petit (S+), Positif Grand 

(S++)}. La vitesse de rotation (𝜔) est subdivisée en trois ensembles flous {Négatif (Sp-), Egal 

à Zéro (Sp), Positif (Sp+)}. 

La sortie (휀) est constituée de 3 sous-ensembles flous de forme constante { 휀,휀 +,휀 + +}. 

A partir de l‘étude du comportement du système, nous pouvons établir les règles de 

commande, qui relient la sortie avec les entrées. Comme nous l‘avons mentionné avant, 

l'entrée linguistique S du contrôleur possède cinq ensembles flous et la vitesse 𝜔 possède 3, 

ce qui donne un ensemble de 15 règles. Celles-ci peuvent être représentées par la matrice 

d‘inférence représenté sur Le tableau (4.1) qui montre les règles du contrôleur floue relative 

au système où les entrées de la matrice sont : Les ensembles flous surface (S) la vitesse de 

rotation (𝜔) et la sortie de cette table de règles est le terme d'atténuation (휀)[91]. 
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Tableau 4. 1: Les règles du contrôleur floue. 

Input S-- S- S S+ S++ 

Ω- 휀 + + 휀 + 휀 휀 + 휀 + + 

Ω 휀 + + 휀 + 휀 휀 + 휀 + + 

Ω+ 휀 + + 휀 + 휀 휀 + 휀 + + 

La surface de contrôle résultante du contrôleur floue proposé est illustrée dans la figure 

(4.76). 

 

Figure 4. 76: La surface de contrôle résultante du contrôleur floue. 

Le schéma fonctionnel de la commande en mode glissant-floue de la MSAP avec 

minimisation du bavardage par logique floue est illustré dans la figure (4.77). 

 

Figure 4. 77: schéma fonctionnel de la commande en mode glissant-floue de MSAP 
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4.6 Simulation et interprétation des résultats : 

Afin de conclure sur les performances de l‘utilisation d‘une commande hybride par mode 

glissant-floue nous avons présentés les simulations réalisées sur la MSAP alimentée par un 

onduleur à trois niveaux commandés en tension similaires à celles réalisées dans le 

paragraphe précédent, Les figures (4.78) à (4.85) représentent les résultats de simulation. 

 

Figure 4.78: Réponse de la vitesse 

mécanique à l'aide d'un régulateur 

glissant-floue 

 

Figure 4.79: Zoom sur la réponse de la 

vitesse mécanique à l'aide d'un régulateur 

glissant-floue 

 

Figure 4. 80: Réponse de la vitesse 

mécanique à l'aide du régulateur glissent-

floue avec une augmentation de 100% de 

la valeur𝑹𝒔. 

 

Figure 4. 81: Zoom sur la réponse de la 

vitesse mécanique avec une augmentation 

de 100% de la valeur 𝑹𝒔.  

 

Figure 4. 82: Réponse de la vitesse 

mécanique à l'aide d'un régulateur 

glissent-floue avec une augmentation de 

100% des valeur 𝑳𝒅 et 𝑳𝒒. 

 

Figure 4. 83: Zoom sur la réponse de la 

vitesse mécanique à l'aide du régulateur 

MGF avec une augmentation de 100% des 

valeur 𝑳𝒅 et 𝑳𝒒. 
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Figure 4. 84: réponse de la vitesse 

mécanique à l'aide d'un régulateur 

glissent-floue avec une augmentation de 

5% de la valeur de flux des aimants.  

 

Figure 4. 85: Zoom sur la réponse de la 

vitesse mécanique à l'aide d'un régulateur 

glissent-floue avec une augmentation de 

5% de la valeur de flux des aimants.  

Les figures (4.78) et (4.79) montrent la réponse de la vitesse avec une commande par MG et 

une commande de mode glissant-floue pour une vitesse de référence de 80 rad/s. Il est clair 

que les performances du contrôleur par mode glissant-floue sont meilleures que celles du 

régulateur glissant en termes de dépassement maximal et de temps de stabilisation. 

Néanmoins, La figure (4.79) représente une plage de réponse en vitesse. Ce zoom se fait entre 

les instants [0.375s 0.4s]. Il est clair que les ondulations du régulateur en mode glissant-floue 

qui sont estimées à "0,6 rad/s" sont plus réduites par rapport au régulateur MG (un écart de "2 

rad/s"). 

Les figures (4.80) à (4.85) illustrent une comparaison de la réponse de la vitesse de rotation de 

la MSAP à l'aide d'un régulateur MG et d'un régulateur mode glissant-floue avec  

modification des valeurs des paramètres de la MSAP (𝑅𝑠 , 𝐿𝑑 , 𝐿𝑞  et 𝜑𝑠).Le zoom a été effectué  

entre les instants [0,375 s 0,4 s], le zoom  sur la figure (4.81), fournit une plage d'ondulation 

moyenne de MGF = 1rad / s et MG = 2 rad / s, en outre, le zoom sur la figure (4.83), fournit 

une plage d'ondulation moyenne de MGF = 0,6 rad / s et MG = 1,8 rad / s, et enfin, un zoom  

sur la figure (4.85), fournit une plage d'ondulation moyenne de MGF = 0,7 rad / s et MG = 1,8 

rad/s. 

Les résultats de simulation montrent que Le régulateur par MG est plus robuste vis-à-vis des 

perturbations de charge, et aux variations des paramètres du moteur.
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4.7 Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons présenté dans un premier temps les bases théoriques des 

régulateurs par le MG, après nous avons procédé à leurs applications dans la commande 

vectorielle de la MSAP. 

Les recherches effectuées sur les MSAPs en tant que sources de puissance mécaniques ont 

obtenu de plus en plus d'attention. Pour suivre la consigne de la vitesse de rotation le plus 

rapidement possible, un contrôleur de vitesse en MG qui peut découpler les courants de l'axe 

d et q est proposé. En outre, pour atténuer le phénomène de réticence causé par le terme 

discontinu en régime permanent de la commande par le MG, un algorithme de logique floue 

est introduit. Les performances MG-floue proposées sont testées et comparées en simulation à 

l'aide de l'environnement MATLAB / Simulink. Pour éliminer le phénomène de réticence, une 

combinaison entre la commande en MG et la logique floue est adoptée. La méthode proposée 

peut également garantir le contrôle robuste de la MSAP sous les paramètres du modèle 

(résistance, inductance) et les variations de couple de charge. A partir de ces résultats obtenus, 

il est clair qu'un régulateur en mode glissant-flou peut davantage fonctionner comparant au 

contrôleur PI classique en termes de temps de montée, de dépassement, de temps de 

stabilisation ainsi que d'erreur en régime permanent. L'efficacité du contrôleur MG-floue peut 

également garantir le contrôle robuste de la MSAP et montre que cette commande ne 

dépendait pas des paramètres de la machine (Résistance, inductance) par rapport aux autres 

commandes existantes et que l'effet de bavardage est réduit en utilisant cette méthode 

proposée.
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Conclusion Générale : 

La MSAP est un actionneur électrique de grand intérêt industriel, grâce à de sa faible inertie, 

son rendement, sa robustesse ainsi que sa puissance massique élevée. En revanche, sa 

structure non-linéaire rend sa commande plus complexe, ce qui nous a conduit à utiliser des 

modèles de commande non-linéaires susceptibles de fournir d'avantage performances. De ce 

fait, le travail présenté dans ce rapport de thèse expose essentiellement une contribution à la 

commande non-linéaire dont l'objectif fixé repose sur la proposition d‘un ensemble de lois de 

commande robustes qui garantissent de rentables performances statiques et dynamiques 

concernant la vitesse de rotation. 

Afin de répondre à notre objectif, notre travail a été axé sur l'amélioration des performances 

de la commande vectorielle en appliquant des commandes non-linéaires. Pour cela, nous 

avons établi le modèle mathématique de la MSAP dans les différents repères : triphasé (a, b, 

c), fixe ( ,  ) et tournant (d, q) en se basant sur les hypothèses simplificatrices adoptées en 

littérature. Ainsi, l'élaboration d'un modèle de l'onduleur triphasé commandé en tension de 

type 2 niveaux et multi niveaux (Cas du 3 niveaux de structure NPC).    

La commande vectorielle basée sur un correcteur classique PI n‘est pas robuste face aux 

variations paramétriques de la MSAP dû essentiellement au calcul du correcteur basé sur le 

modèle linéaire. 

Devant l‘insuffisance des performances dynamiques de ce correcteur, nous avons fait appel 

aux régulateurs non-linéaires. Le problème de la robustesse paramétrique a été résolu par des 

algorithmes de commande à structure variable tel que le MG. Dans ce type de commande, 

l‘approche non-linéaire a été traitée et a présenté l‘avantage de se rapprocher au système réel 

sans passer nécessairement par le modèle linéaire. 

Cette commande a donné des résultats intéressants concernant la poursuite de consigne et la 

robustesse vis à vis des variations paramétriques. Elle offre le réglage en cascade ce qui 

autorise son application à des machines de grandes puissances. On a rencontré un 

inconvénient de phénomène de Chattering qu‘on a pu minimiser en associant à la loi de 

commande de type signe, un réglage à base de logique floue. 

Une autre commande non-linéaire a été proposée à savoir un régulateur de type Backstepping. 

Ce régulateur est basé sur une récente méthodologie faisant appel à la fonction de Lyapunov. 

La synthèse a conduit à un contrôleur non-linéaire globalement asymptotiquement stable. Le 

régulateur Backstepping dont la conception est de type PD présente l‘inconvénient de la 

persistante de l‘erreur statique. Pour y remédier, nous avons associé une loi d'adaptation des 

paramètres afin d‘éliminer cette erreur. Ce régulateur a présenté les mêmes résultats en termes 

de performances dynamiques, statiques et de robustesses vis-à-vis des variations 

paramétriques qu‘une commande avec des régulateurs de type MG. 

Dans les futurs travaux, nous allons nous intéresser au développement de nouvelles stratégies 

pour le contrôle du courant de la MSAP, à savoir la commande prédictive et la commande 
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adaptative. Nous allons aussi traiter le développement des études avec d‘autres types 

d‘onduleurs de tension.  

L‘amélioration des performances de la machine en se basant sur des algorithmes de contrôle 

modélisé avec les réseaux de neurones artificiels (Backstepping, MG, commande prédictive, 

…), avec validation expérimentale va être aussi abordée 
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Annexe : 

Le tableau ci-après regroupe l‘ensemble des paramètres de la MSAP utilisée lors de la 

simulation via MATLAB/Simulink : 

Tableau A1. 1 : Paramètres de la MSAP. 

Désignation Valeurs 

Fréquence 50 Hz 

Nombre de pair de pôle (p) 2 

Résistance statorique (𝑹𝒔) 1.35 𝛺 

Inductance dans l’axe d (𝑳𝒅) 7.66 mH 

Inductance dans l’axe q(𝑳𝒒) 17 mH 

Flux magnétique (𝝋𝒇) 0.158 Wb 

Moment d’Inertie (J) 0.0035 kg.m² 

coefficient de frottement (B) 0.001Nm/rad/s 
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