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Résumé  

Abstract : The induction machine technology offers new perspectives in many industrial fields, mainly 

that values its simple mechanical structure, robustness and low cost. However, fast and accurate torque 

control and low current harmonic distortion of electrical drives are mandatory requirements in most 

industrial applications. To fulfil these requirements model predictive control (MPC) is expected to be an 

effective control strategy in the near future. The finite-state predictive torque control (FS-PTC) of motor 

drives is one of the MPC strategy most used. However, the conventional FS-PTC is computationally 

expensive, as it uses all voltage vectors available from the inverter for the predictions of control objectives. 

The computational burden is increased rapidly with the number of admissible voltage vectors and objectives 

to be controlled, resulting in a low sampling frequency and consequent degraded control performance. This 

thesis develops, as a first objective, a simplified FS-PTC algorithm based on selected prediction vectors 

(SPVs). This reduces the number of voltage vectors required to be predicted and the objectives to be 

controlled. The sign of torque or stator flux deviation and the position of stator flux are used to select the 

prediction vectors. The proposed strategy improves the performance of the conventional FS-PTC in terms 

of computational efficiency, cost function design, torque and flux responses, robustness and average 

switching frequency. Moreover, as a second objective, sensorless control based on a neural speed observer 

is designed and tested for a high-speed performance under all speed ranges, the observer assures high 

immunity to parameter variation and noise. Finally, the insertion of losses minimization strategy for 

efficiency optimization was evaluated for static converter. The dynamic performances of the proposed 

strategies are validated through experimental and simulation results. 

Keywords: Asynchronous motor, nonlinear control, predictive control, FS-PTC, ANN, Artificial 

Intelligence, MRAS observer, Solar Converter, Losses optimization. 

 Résumé : La machine à induction offre de nouvelles perspectives dans de nombreux domaines industriels, 

principalement en raison de sa structure mécanique simple, de sa robustesse et de son faible coût. Cependant, 

la précision du couple, la rapidité du contrôle, en surplus à la faible distorsion harmonique du courant des 

entraînements électriques sont des exigences obligatoires dans la plupart des applications industrielles. Pour 

combler ces exigences, la commande prédictive par modèle (MPC) est prévue être une stratégie de 

commande effective et avantageuse. Dans ce contexte, la commande prédictive du couple à ensemble fini 

(FS-PTC) est l'une des stratégies MPC les plus utilisées. Cependant, la FS-PTC conventionnelle est coûteuse 

en calcul, car elle utilise tous les vecteurs de tension disponibles de l’onduleur pour les prédictions des 

objectifs de commande ( couple et flux). La charge de calcul augmente rapidement avec l’augmentation du 

nombre de vecteurs de tension admissibles et d'objectifs à contrôler, ce qui entraîne une faible fréquence 

d'échantillonnage et donc une dégradation des performances de contrôle. Cette thèse développe, comme 

premier objectif, un algorithme FS-PTC amélioré basé sur une sélection des vecteurs de prédiction (SVP), 

ce qui permet de réduire le nombre de vecteurs de tension à prédire et les objectifs à contrôler. Le signe de 

la déviation du couple ou du flux du stator et la position du flux du stator sont utilisés pour sélectionner les 

vecteurs de prédiction. La stratégie proposée améliore les performances du FS-PTC classique en termes 
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d'efficience de calcul, de la fonction de coût, de réponses au couple et au flux, de robustesse et de fréquence 

de commutation. En outre, comme deuxième objectif, le contrôle sans capteur basé sur un observateur de 

vitesse neuronal est conçu et testé pour une meilleure performance pour toutes les gammes de vitesse, 

l'observateur assure une immunité à la variation des paramètres et au bruit. Enfin, l'insertion d'une stratégie 

de minimisation des pertes pour l'optimisation du rendement a été évaluée pour le convertisseur statique. 

Les performances dynamiques des stratégies proposées sont validées par des résultats expérimentaux et de 

simulation. 

 Mot clé : Moteur asynchrone, Commande non linéaire, commande prédictive, FS-PTC, réseaux de 

neurones, L’intelligence Artificiel, Observateur de vitesse, Convertisseur statique solaire, pertes par 

commutation. 
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Introduction Générale 

 Introduction et Situation Technologique : 

 Dans l’industrie moderne, particulièrement dans les pays développés, plus de la moitié de l’énergie 

électrique totale produite est convertie en énergie mécanique dans les moteurs électriques. Que ce soit 

accroitre l’efficacité énergétique ou pour optimiser et améliorer les contrôles des procédés, les industriels 

s’équipent de plus en plus d’entrainement à vitesse variable par moteurs électriques. Selon les statistiques 

relatives, les systèmes de moteurs électriques sont actuellement la plus grande utilisation finale d’électricité, 

ce qui représente 43 % à 46 % de la consommation mondiale d’électricité. Il existe une grande variété de 

moteurs électriques pouvant être utilisés comme moteurs d’entrainements et par conséquent, plusieurs types 

d’entrainements électroniques à vitesse variable. Ces derniers se distinguent les uns des autres par les 

technologies mises en œuvre et par type de commande. 

 Il est bien connu que la machine à courant continu a occupé la place d’honneur dans les applications 

concernant les systèmes à haute performance dynamique. Ceci est dû essentiellement à la simplicité de la 

commande de cette machine. Cette simplicité s’explique par le découplage naturel des champs magnétiques 

d’excitation et d’armature, ce qui rend possible le contrôle du couple de la machine simplement par le 

courant d’armature (induit) indépendamment du courant d’excitation (inducteur). Néanmoins, 

l’inconvénient majeur dans l’utilisation de cette machine réside dans la complexité de sa fabrication et de 

son coût élevé. Cependant, la présence du système bagues-balais constituait un frein au développement de 

ces machines notamment pour des applications dans des environnements sévères. Ce qui rend cette machine 

fragile et exige beaucoup d’entretien. L’absence du collecteur mécanique dans les moteurs synchrones à 

aimant permanent conduit à une utilisation de plus en plus grande dans les entraînements électriques de 

puissance relativement réduite. L’utilisation des aimants au rotor augmente le coût de ce type de machine 

et trouve ses limites dans des conditions d’utilisation sévères : température élevée ou surcharges 

importantes. A ces inconvénients s’ajoute aussi le phénomène encore mal connu du vieillissement des 

aimants permanents utilisés dans les machines synchrones.  

 D’autre part, la machine asynchrone était la plus couramment utilisée dans le domaine des 

applications à vitesse constante en raison des nombreux avantages qu’elle présente par rapport aux autres 

machines. L’utilisation de ce type de moteur dans la variation de vitesse n’est pas une chose nouvelle. Elle 
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se distingue des moteurs à courant continu par sa puissance massique, sa vitesse maximale supérieure, sa 

robustesse et son faible coût. L’absence de collecteur mécanique lui permet d’être le moteur privilégié dans 

de nombreux domaines comme l’aérospatiale, la chimie ou la médecine (entretien moins fréquent), 

l’industrie ainsi que les sciences modernes telles que les véhicules électriques, et les applications de 

l’énergie de solaire ( pompage solaire). Cependant ces avantages ont longtemps été inhibés par la 

complexité de la commande. Le couplage existant entre le flux magnétique et couple moteur est de nature 

non linéaire plus complexe à mettre en œuvre que celui d’un moteur à courant continu. Malgré cela, depuis 

plusieurs années, la place du moteur asynchrone dans les applications industrielles ne cesse de croitre. Elle 

représentait l’année dernière un marché de 12 000 millions de dollars avec une augmentation annuelle de 

15% [Hol,21]. Cette présence régulée est due à l’évolution technologique, notamment en matière de semi-

conducteurs, qui a permis la construction des convertisseurs de puissances élevées, capables de délivrer des 

tensions ou des courants d’amplitudes et de fréquence réglables. En parallèle, l’apparition des processeurs 

numériques de signaux de plus en plus performants a rendu possible l’implantation à moindres coûts des 

lois de commandes sophistiquées ; la commande vectorielle, les commandes non linéaires ( linéarisation 

entrée-sortie, linéarisation exactes, …). Ces dispositifs électroniques ont donc permis de retrouver, avec le 

moteur asynchrone, la souplesse de contrôle et la qualité de la conversion électromagnétique, naturellement 

obtenues jusqu’alors avec le moteur à courant continu. 

Problématique, Objectifs et Etat de l’art : 

 le comportement dynamique de la machine est souvent très complexe, puisque sa modélisation aboutit 

à un système d’équations non linéaires, fortement couplées et multivariables. De plus, certaines de ses 

variables d’état, comme le flux, ne sont pas mesurables. Ces contraintes nécessitent des algorithmes de 

contrôle plus avancés pour contrôler le couple et le flux de ces machines en temps réel. Depuis plusieurs 

années, des recherches universitaires et industrielles sont menées pour remédier au problème de contrôle 

de la machine électrique et pour développer des contrôles robustes et efficaces. 

 Plusieurs techniques ont été proposées à cet effet. Elles sont classées principalement dans les 

contrôles scalaires et vectoriels [Buj14]. La commande scalaire, appelée aussi volts/hertz, est une stratégie 

simple qui est appliquée pour contrôler la vitesse des machines électriques en fonction du rapport constant 

de magnitude de tension et de fréquence en utilisant le modèle de circuit équivalent à l’état stationnaire de 

la machine. Cependant, cette méthode ne se consacre pas aux applications de haute performance en raison 

de sa lente réponse et de l’existence d’un couplage entre le couple et le flux. Le contrôle vectoriel, qui est 

également connu sur terrain par le contrôle à flux orienté (FOC), a été développé pour surmonter la 

limitation du contrôle scalaire. Il a été présenté dans les années 1970 par Hasse [Has69] et Blaschke [Bla72] 
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pour fournir un contrôle indépendant du couple et du flux de manière similaire à la machine CC d’excitation 

séparée. La représentation vectorielle des quantités motrices permet de travailler dans des conditions stables 

et dynamiques, ce qui permet d’obtenir une bonne réponse transitoire. Néanmoins, les principaux 

inconvénients de la FOC sont la transformation des coordonnées qui nécessite l’angle de flux qui ne peut 

pas être mesuré directement. En outre, la sensibilité à la variation des paramètres de la machine, comme les 

résistances du rotor et stator. 

 Une autre méthode classique garantit un contrôle séparé du flux et du couple est appelée Contrôle 

Direct du Couple (DTC). Elle a été introduite par Takahashi et Nagochi au milieu des années 1980 au Japon 

[Tak86], et aussi en Allemagne par Depenbrock sous le nom d’ auto-control direct (DSC) [Dep88]. 

Contrairement à la FOC, cette commande est entièrement effectuée dans une trame fixe (coordonnées fixes 

du stator). De plus, DTC génère les signaux de synchronisation de l’onduleur directement via une table de 

commutation de recherche et l’utilisation du modulateur n’est pas nécessaire. Elle offre une excellente 

réponse au couple en utilisant moins de paramètres du modèle que FOC [Wan14]. Cependant, la méthode 

DTC standard souffre d’un flux élevé et des ondulations de couple en raison de l’utilisation de contrôleurs 

d’hystérésis. De nombreux schémas DTC modifiés ont été proposés afin de réduire les ondulations. 

L’insertion de la modulation du vecteur spatial (SVM) a été une solution très utile [Hab92]. Cette méthode, 

connue par SVM-DTC, réduit le niveau d’ondulation élevé malgré sa complexité. Plusieurs schémas de 

contrôle SVM-DTC ont été mentionnés dans la littérature [Las00];[ Rod04], une des méthodes développées 

est orientée stator flux (SFO). Cette méthode combine les avantages des méthodes COT et TTT et élimine 

leurs inconvénients. L’algorithme SVM-DTC utilise des contrôleurs de couple et de flux PI linéaires au 

lieu de comparateurs d’hystérésis pour générer les tensions de contrôle de référence. 

 Les contrôleurs proportionnels linéaires intégrés différentiels (PID) ont rencontré un grand intérêt 

pour les applications industrielles. Cependant, des extensions supplémentaires devraient être faites pour 

remplir un comportement acceptable comme la limitation de sortie et anti-windup. [Sto13]. Les processus de 

contrôle industriel traitent habituellement des systèmes complexes comportant de multiples paramètres 

variables qui peuvent avoir un couplage non linéaire (c’est-à-dire la machine à induction en particulier) 

[Pan13]. Le modèle mathématique initial basé sur des méthodes analytiques conventionnelles contient 

généralement des hypothèses approximatives et une dynamique non codée. De plus, il peut également être 

affecté par la variation des paramètres due aux conditions environnementales et aux perturbations externes 

pendant l’exploitation. Par conséquent, l’utilisation de méthodes linéaires ne permet pas d’obtenir des 

performances prometteuses 

 Certes que dans la formulation d’un problème de commande conventionnelle , il y a des anomalies 

spécifiques entre le système réel et le modèle mathématique développé dans le but de concevoir la ou les 
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lois de commande. Cette particularité peut être due à la variation paramétrique du système ou de 

l'approximation du comportement complexe du système par un modèle direct. Concernant le modèle, celui-

ci n’est autre qu’une approximation du système physique qu’il doit représenter. L’écart entre le modèle de 

commande et le procédé réel résulte d’une méconnaissance totale ou partielle de certains phénomènes 

physiques qui sont mal connus ou volontairement négligés. Il convient donc d’étudier la robustesse de la 

loi de commande appliquée afin d’être capable de garantir la stabilité avec un certain degré de performance, 

en dépit des incertitudes. Lorsque la partie commandée du processus est faiblement perturbée, les 

algorithmes de commande classique (à base de PI) en général peuvent s’avérer suffisants si les exigences 

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 d’une 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 plus sophistiquées 

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 [FRE99], [KRI95], [MAR95], [ÂST84], la 

linéarisation par retour d'état adaptatif [CAL99], [KOK01], la commande H∞ [DOY89] [FRA87] [BAL91], et 

également des méthodologies de commande non linéaire comme la commande par mode de glissement 

(CMG) [LOU02][UTK99][BAR99][BÜH86][DRA69]. Cette dernière commande s’inscrit dans la théorie des 

systèmes à structure variable qui a pour vocation l’obtention, en boucle fermée, d’une dynamique largement 

indépendante de celle du processus et surtout de ses variations éventuelles, en ce sens, la commande à 

structure variable est une commande non linéaire qui possède la propriété de robustesse 

[EFE04][EDW00][UTK77][EME67] [ITK76]. Il existe aussi d’autres types de commande robuste telle que la 

logique floue [HAJ96] [MIH12], la linéarisation entrée sortie [BEN01][ETI02], les réseaux de neurones [MIH02], 

la commande par backstepping [BEN00][BOU06], et la commande prédictive [PER02]. Cette dernière 

commande est très récente, elle présente 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. En exploitant la flexibilité de ces derniers, le model prédictif peut répondre aux problèmes de 

régulation, de poursuite et de robustesse avec des conditions moins restrictives que d'autres méthodes 

[BOU06]. L’ingéniosité de l’idée nous a conduits à proposer l’utilisation de cette loi de commande pour le 

réglage de la vitesse de la MAS avec capteur mécanique et qui fera l’objet du premier volet de notre thèse. 

 Concernant le deuxième volet, pour ces lois de commande dites sophistiquées, se pose un problème 

majeur qui est la nécessité d’emploi d’un capteur mécanique (vitesse, couple de charge). Ceci impose un 
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surcoût et augmente la complexité des montages. Dans certains domaines industriels tels que la sûreté de 

fonctionnement, le fonctionnement sans capteur mécanique permet d’une part de réduire les coûts de 

fabrication (pas de capteur à implémenter) et de maintenance, et d’autre part de proposer une solution 

dégradée mais fonctionnelle aux applications avec capteurs en cas de panne de ceux-ci. De ce point de vue, 

l’objectif premier de ce volet consiste à concevoir des techniques de détermination des grandeurs 

mécaniques (vitesse et position ) de la machine asynchrone en utilisant comme seules mesures les grandeurs 

électriques. Ces techniques, utilisées pour remplacer l’information donnée par les capteurs mécaniques, 

sont parfois appelées capteurs logiciels. Une attention particulière est donnée au fonctionnement de la 

machine asynchrone sans capteur mécanique à basse vitesse. la conception d’une loi de commande non 

linéaire associée à l’une des techniques de détermination des grandeurs mécaniques pour réaliser une 

commande sans capteur mécanique de la machine asynchrone est le second objectif de ce volet. Plusieurs 

approches d’observation sans capteur mécanique de la machine asynchrone sont développées dans la 

littérature. Il existe deux approches basiques. Celle qui est qualifiée d’approche sans modèles : nous 

pouvons citer celles reposant sur une heuristique et qui sont proches de l’intelligence artificielle (réseaux 

de neurones [WOL14],[KUC17]) et celles qui utilisent les phénomènes parasites liés à la géométrie de la 

machine. Ces dernières introduisent des harmoniques fonctions de la vitesse da la machine [OBR17], 

[RER18],[MOR19]. Une autre approche est basée sur un modèle de comportement de la machine qui s’appuie 

sur les techniques d’observation issues de l’automatique. Plusieurs catégories sont distinguées, dont ils sont 

classifiés comme : les filtres de Kalman étendus [ZEI15],[SAH14],[WES94],[MOR20] et les filtres de Luenberger 

étendus [ZEI20],[SAH18], qui ne peuvent garantir que la convergence locale, les méthodes adaptatives : 

[SCH92],[LUB99], [CAM17] et les observateurs non linéaires tels que par exemple les observateurs par modes 

glissants [GAR98],[AUR19] et les observateurs à grand gain [STR10], [KHA14]. C’est principalement dans cette 

dernière direction que le travail de thèse s’est orienté pour l’observation de la machine asynchrone sans 

capteur mécanique. Dans le domaine de la commande sans capteur mécanique, il existe aussi de nombreux 

articles consacrés à ce sujet (voir [TAJ17],[LIN17], [PER18],[MAR19],[GUI20],[MON20],[FEE21], [MAR21], 

[AUR19],[KHA21],[BAR20][Mar21]). Cependant, les méthodes de commandes sans capteur mécanique 

proposées dans la littérature sont testées et évaluées dans des conditions de fonctionnement à haute vitesse 

de la machine alors que les difficultés sont essentiellement à basse vitesse à cause de l’inobservabilité de la 

machine asynchrone. Dans ces travaux cités auparavant, Il n’existait pas de benchmark permettant de tester 

expérimentalement les lois de commandes sans capteur mécanique prenant en compte le fonctionnement à 

basse vitesse. Il est aussi constaté que pour ces lois de commande sans capteur mécanique proposées dans 

la littérature, il n’existait pas de démonstration de convergence globale de l’ensemble "Commande + 

Observateur" en boucle fermée excepte les travaux de [FEE18] et [MAR21]. Néanmoins, ces méthodes 
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proposées ont été testées et évaluées à haute vitesse et considèrent le couple de charge comme étant une 

variable connue (mesurée). Ainsi, le travail de thèse s’est aussi orienté dans cette direction dans le but de 

proposer une loi de commande non linéaire sans capteur mécanique qui réponde aux questions posées. 

 Dans un dernier volet, toute commande n’est performante si les convertisseurs statiques ne sont 

pas efficaces. La complexité d’un convertisseur augmente avec la puissance qu’il est capable de transmettre. 

Il existe en effet plusieurs topologies de convertisseurs spécialement étudiées pour répondre aux besoins 

des applications forte puissance. Ces convertisseurs doivent transmettre l’énergie avec le meilleur 

rendement possible compte-tenu des contraintes liées notamment aux pertes dans les interrupteurs, qui 

assurent la fonction de commutation, et qui sont généralement des IGBT ou MOSFET. Outre l’efficacité 

énergétique de la conversion de puissance, l’un des aspects primordiaux de la conception de convertisseur 

de puissance est le control ainsi que le rendement de la chaine. Aujourd’hui , l’enjeu est de pouvoir accroitre 

le rendement de la conversion tout en minimisant les dimensions des convertisseurs. A cet égard, de 

nombreuses recherches ont introduit des circuits d’aide à la commutation dans le but de minimiser les pertes 

et assurer une commutation douce pour les interrupteurs. Ces modèles se catégorisent soit sous le modèle 

actif ou le modèle passif du circuit d’aide de commutation. Le modèle actif a été adopté par [DOH17] , 

assurant une minimisation des pertes par contre il nécessite un circuit auxiliaire de commande qui 

complique les deux parties du convertisseurs ( control et puissance). Contrairement au modèle passif 

[ELM20], qui ne comporte que des composants passifs, sans le besoin des circuits additionnels de commande. 

Ce modèle est favorisé pour la simplicité du circuit dans l’implantation expérimentale ainsi que son faible 

coût. C’est principalement dans cette dernière direction que ce volet de thèse s’est focalisé sur 

l’optimisation des convertisseurs statiques, et l’augmentation de l’efficacité de la chaine de puissance.  

Organisation du rapport de thèse : 

 Outre cette introduction qui fait office à la fois de motivation et de présentation générale du sujet, le 

mémoire de thèse s’articule donc autour des chapitres suivants :  

 Le chapitre 1 est consacré à l'état de l'art des différentes stratégies de commandes. Dans la première 

partie de ce chapitre, l’historique chronologique de la commande de la machine asynchrone est introduit ; 

partant des méthodes linéaires classiques ( scalaire et control vectoriel) aux nouvelles structures et stratégies 

de commande rénovées qui se cadrent dans les commandes non linéaires par mode glissant, approches 

intelligentes, ou par mode prédictif. La deuxième partie de ce chapitre est dédiée à la philosophie des 

commandes sans capteur de vitesse. Par suite, une classification des différents observateurs de vitesses est 

détaillée ainsi qu’une analyse comparative des avantages et inconvénients de ces observateurs.  
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 Le chapitre 2 fera l’objet d’élaboration analytique du modèle dynamique de la machine asynchrone, 

le modèle ainsi obtenu sera utilisé pour aboutir à une représentation permettant la simulation de la machine. 

Au surplus, ce chapitre abordera la classification des topologies et le principe de fonctionnement des 

convertisseurs statiques (Hacheur et Onduleur) sont rappelés, ainsi que leur principe de fonctionnement et 

de modélisation mathématiques.  

 Le chapitre 3 étale la commande proposée FS-PTC simplifiée basée sur la technique sélections des 

vecteurs de prédiction SVP, pour réduire le nombre des vecteurs de prédiction et minimiser le taux de 

calcul. Cette stratégie de commande est intégrée pour le control d’un moteur asynchrone via un onduleur 

de tension de deux niveaux. Par suite, une étude comparative entre le modèle proposé et la FS-PTC 

conventionnelle est entamée pour démontrer les vertus apportées par le model proposé en termes de 

simplicité et conception. La performance des stratégies proposées est évaluée par des simulations dans 

l’environnement Matlab/Simulink. 

  Le chapitre 4 propose l’intégration de cette commande via un onduleur de trois niveaux de type 3L-

NPC. Une évaluation comparative des performances dynamiques du système est fournie pour les modèles 

FS-PTC amélioré et FS-PTC conventionnel. En outre a une analyse comparative établie pour la boucle 

externe de la vitesse sous régulation linéaire (PI) et non linéaire via un contrôleur à mode glissant du 

deuxième ordre et ce dans le but d’améliorer les performances de l’ensemble du système en termes de 

robustesse et variation paramétrique. La performance de la commande est évaluée par des simulations dans 

l’environnement Matlab/Simulink. 

 Le chapitre 5 sera dévoué à la commande de la machine asynchrone sans capteur de vitesse après 

avoir fait un état de l’art sur les différentes techniques de synthèses d’observateurs de position pour la 

machine asynchrone présentés dans la littérature. Les principaux inconvénients communs entre ces 

multiples techniques de synthèses sont détaillés, ainsi leurs performances lacunaires dans les régions de 

petite vitesse. De ce fait, pour améliorer les performances de contrôle et réduire la sensibilité des 

observateurs conventionnels, une approche fructueuse repose sur l’union de l’intelligence artificielle à 

l’observateur MRAS est proposée. Dans ce contexte, les principes des réseaux de neurones et leur 

application dans le modèle de l’observateur classique MRAS sont introduits. Au surplus, une démonstration 

de convergence globale de l'ensemble "Commande + Observateur" est donnée dans ce chapitre. Ainsi, une 

évaluation de sensibilité et robustesse de l’ensemble vis-à-vis des variations paramétriques de la machine 

asynchrone est fournie. 
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 Finalement, une conclusion générale clôturera le manuscrit afin de mettre en relief les différentes 

remarques concernant les résultats présentés dans cette thèse. Plusieurs perspectives seront également 

présentées. 
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Chapitre 1 : Etat d’Art des Commandes de la machine Asynchrone 

 

 

 

 

 

hapitre.1 :  

 

Etat d’Art des commandes 

de la machine Asynchrone 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

C 



 11 

1. Introduction : 

'évolution des systèmes industriels vers des processus automatisés, impose de plus en plus 

l'intégration des moteurs électriques dans un environnement électronique de régulation et 

de commande. Dans cette optique, le moteur à courant continu, dont le modèle électrique 

laisse présager des lois de commandes simples, occupe une large part du marché des actionneurs électriques. 

Cependant, les faiblesses structurelles de cette machine ont orienté les recherches vers l'utilisation des 

moteurs à courant alternatif, spécialement les moteurs asynchrones, moins coûteux et plus robustes.  

 La machine asynchrone associée à des convertisseurs statiques, est à l'heure actuelle, la plus utilisée 

dans les applications industrielles à vitesse variable, où de hautes performances en couple sont requises 

[DON20]. L'omniprésence de cette machine dans les entraînements régulés est due essentiellement à 

l'évolution technologique considérable, notamment en matière des composants de l'électronique de 

puissances permettant la construction des convertisseurs statiques à commutation rapide, de puissance 

élevée et assurant une maniabilité accrue de l'alimentation des machines en ondes réglables en amplitude 

et en fréquence [RAJ18]. 

En parallèle, l’amélioration des performances de la commande du moteur asynchrone est un soucis 

constant menant de plus en plus à des philosophies et des structures de commandes évoluées. Dans ce 

contexte, plusieurs approches de commande ont été introduites dans la littérature, tels les commandes 

classiques, non linéaire, prédictive…etc. Les moteurs, associés à ces commandes modernes, réalisent 

actuellement des performances dynamiques comparables, voire supérieures à celles de la machine à courant 

continu. Il demeure que les algorithmes de commande qui découlent des modèles de la machine asynchrone 

restent assez laborieux avec un degré de complexité relatif. Néanmoins, dans la plupart des cas, chacune de 

ces commandes reposent sur la nécessité de mesure de mesure de la vitesse, entre autres, pour effectuer les 

transformations de coordonnées. 

 Physiquement, cette mesure est réalisée au moyen de capteur mécanique de vitesse monté en bout 

d'arbre du rotor qui, malheureusement, contribue à augmenter la complexité et le coût de l'installation 

(câblage supplémentaire et maintenance). Le fonctionnement sans capteur mécanique est devenu dès lors 

un sujet de préoccupation majeur et l'un des principaux centres d'intérêt des chercheurs contemporains 

[XU18].  

Dans ce chapitre, il sera question de mettre en exergue les principales techniques liées au control de 

la machine asynchrone ainsi que les nouvelles approches pour l’observation de vitesse sans capteur 

mécanique. Il est fréquent d'omettre le terme "capteur mécanique" grâce à les nouvelles thématiques pour 

la détermination de la vitesse via des commande dites "sans capteur" ou encore "sensorless" en anglais. Ce 

L 



 12 

chapitre est structuré comme suit : dans un premier temps, les différentes méthodes de commande de la 

machine asynchrone seront amplement exposées, et dans un second temps, les différentes approches 

d'estimation de la vitesse, présentées dans la littérature, pour une commande sans capteur seront à leur tour 

exhaustivement citées. 

2. Les techniques de commandes de la machine asynchrone : 

En général, les commandes de la machine asynchrone peuvent être classées en deux catégories 

majeurs (fig.1.1) : les méthodes conventionnelles et les commandes modernes. Les stratégies de contrôle 

classiques englobent les commandes à base des contrôleurs linéaires ou des contrôleurs non linéaires 

(hystérésis). Dans ce type de commande linéaire, la nature hybride du système est traitée par un étage de 

modulation supplémentaire, qui transforme les signaux de commande continus en signaux discrets à haute 

fréquence pour les convertisseurs de puissance. A cet égard, la commande vectorielle classique basée sur 

l'orientation de la tension (VOC) [OHN85], [JOE83] et la commande par flux orientée (FOC) [Has68] , [BLA72] 

qui garantit la dynamique et la performance statique via des boucles de commande de courant internes avec 

un contrôleur linéaire proportionnel-intégral (PI) se catégorisent parmi les commandes conventionnelles 

linéaires distinguées. Ces commandes garantissent les performances dynamiques et statiques via des 

boucles de contrôle du courant interne avec un contrôleur linéaire proportionnel-intégral (PI). 

L’implémentation de ces commandes dans plusieurs applications industrielles est élue en raison de leurs 

procédures de conception bien connues et de la simplicité de leur mise en œuvre [GOR18]. 

. 

 D'autre part, les contrôleurs à hystérésis sont également devenus populaires. Ils ont été utilisés dans 

les industries, car ils peuvent gérer la nature hybride du système sans utiliser de modulateur, contrairement 

aux contrôleurs linéaires [HAS18], [ABD11]. Ce schéma a été appliqué dans plusieurs applications telles que 

le contrôle basé sur le courant, le contrôle direct du couple (DTC) [TAK86] et le contrôle direct de la 

puissance (DPC) [NOG98]. Au départ, les méthodes conventionnelles étaient mises en œuvre dans une plate-

forme de commande analogique, puis elles ont été adoptées à grande échelle dans une plate-forme de 

commande numérique, qui est en fait une norme industrielle très demandée. Dans ce cadre, les progrès 

rapides et continus de la plate-forme de commande numérique (par exemple, les DSP et les FPGA) facilitent 

la pratique de schémas de commande modernes qui peuvent considérer et résoudre de manière convaincante 

la plupart des exigences de commande susmentionnées. En général, la commande par mode glissant 

(CMG), la commande par intelligence artificielle (AIC) et la commande prédictive par modèle (MPC) sont 

classées parmi les méthodes de commande modernes, voir Fig. 1.1. Comme indiqué dans la littérature 
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[MOH19], [KOM19], [KUM18] , les méthodes modernes peuvent être plus viables que leurs homologues 

linéaires dans les applications avec des systèmes à dynamiques complexes, non linéaires et très contraints. 

 

 

Figure.1.1 : classification des différentes commandes de la machines asynchrones 

 

Le principe de fonctionnement des différentes commandes inclut dans les deux classes 

conventionnelle et moderne seront amplement détaillée dans la section suivante. 

2.1  Commande Conventionnelle : 

 Commande Scalaire (v/f) : 

Cette première méthode de commande, la plus ancienne, équipe un grand nombre de variateurs à 

dynamique relativement lente et ne nécessitant pas de fonctionnement à très basse vitesse avec fort couple 

par exemple le ventilateur, le compresseur, le climatiseur et la pompe où les performances dynamiques très 

élevés ne sont pas requises [KRE93]. Le contrôle du couple et de la vitesse de la machine asynchrone 

nécessite le contrôle de son flux magnétique réalisé selon deux méthodes dites directes et indirectes. Les 
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premières dérivent à partir de sa mesure physique ou de son estimation. Les secondes sont réalisées sur la 

base du maintien du rapport tension-fréquence égal à une constante, souvent appelées les lois V/f et qui 

sous entendent généralement toutes les commandes scalaires (Volt/Hertz en anglais). Le principe de cette 

commande est fondé sur la modélisation en régime permanent du moteur asynchrone [COM05]. En cherchant 

à maximiser les capacités de couple (Cmax), le flux doit être maintenu dans une large plage égale à sa valeur 

nominale correspondant au maintien du rapport V/f = constante. Certes, comme inconvénient, cette 

technique est sensible dans les phases transitoires aux variations paramétriques à savoir la résistance 

statorique [MAR21], [TRI19]. 

 

Figure.1.2 : Structure de la boucle fermée de la commande scalaire (v/f) 

 Commande vectorielle par orientation de flux (F.O.C) 

L'objectif de la commande vectorielle dite par orientation du flux, est d'obtenir de la machine 

asynchrone des performances comparables à celle d'une machine à courant continu à excitation 

indépendante où le découplage entre le flux et le couple existe naturellement. Cette approche est largement 

répandue chez les fabricants de variateurs de vitesse depuis son introduction par Blaschke en 1972 [BLA72]. 

Elle octroie des performances bien meilleures en régime dynamique, et a permis à la commande de la 

machine asynchrone de connaître une véritable révolution, car jusque-là on n'utilisait que la commande 

scalaire [KRE60]. Désormais, cette commande constitue aujourd'hui la référence universelle et industrielle 

en matière de contrôle du couple électromagnétique des machines à courant alternatif [DEK21] De 

nombreuses études ont été menées autour de cette base de travail pour obtenir les structures de commande 

vectorielle [IFF17], [HAN18], [ELO19]. Il existe des méthodes vectorielles directes et indirectes selon la 

détermination de l'angle de position du flux, ou angle d'orientation. Si cet angle est donné directement à 

partir des composantes biphasées du flux, ces méthodes sont dites directes, sinon elles sont indirectes et 
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l'angle en question devrait être calculé par l'intégrale de la pulsation du stator déduite à partir de la 

combinaison linéaire de la pulsation de glissement et la vitesse du rotor. De ce fait, les méthodes directes 

nécessitent un capteur de flux ou son estimation; alors que les méthodes indirectes nécessitent un capteur 

de vitesse ou l’estimation de celle-ci. 

 

Figure.1.3 : Structure de contrôle de la commande vectorielle F.O.C 

 Contrôle direct du couple (DTC) 

La structure de contrôle direct du couple (DTC) ou encore sous la terminologie DSC (Direct Self 

Control) de la machine asynchrone a été introduite par Depenbrock [DEP87] et Takahashi [TAK86] pour 

concurrencer les méthodes classiques. Par la suite, de nombreux travaux ont été menés sur ce thème [LVK19] 

, [TAR20], et [RUB20] ont permis de développer plus précisément la connaissance de cette commande, notant 

aussi que l'approche DTC est traitée en détail dans la référence [HAM19]. A l'opposé de la commande 

vectorielle, cette approche ne reproduit pas le comportement électromécanique de la machine à courant 

continu [BER17], mais elle a pour but d'exploiter les performances du flux et du couple en utilisant une 

alimentation par modulation de largeur d'impulsion MLI qui consiste à chercher, à tout instant, la 

combinaison optimale des interrupteurs de l'onduleur de tension. 

Les principaux avantages de la DTC sont la dynamique rapide de la réponse en couple, la robustesse 

contre les variations paramétriques et l'absence des transformations de coordonnées [LEH99]. Dans les 

travaux de thèse donné dans [DJE15], [BEN14] , une étude comparative entre le contrôle vectoriel FOC et le 

contrôle direct du couple DTC fut menée et il ressort qu'il y'a une certaine difficulté dans la commande du 

couple et du flux à très basse vitesse car présentant des ondulations élevées du courant et du couple. Ainsi, 
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un certain nombre de stratégies ont été proposées pour pallier à ce problème et qui donnent lieu à divers 

degrés de complexité. 

 

Figure.1.4 : la structure de commande directe du couple basée sur la table de commutation. 

2.2 Commandes Modernes : 

 Commande par mode glissant (CMG): 

La stratégie de commande à structure variable, utilisant les modes glissants a été développée par 

plusieurs études et recherches pour la commande des moteurs asynchrones, [UTK 93], [YUX01], [BEN00], 

[CAN01] . La théorie des modes glissants est devenue l'une des éventualités du contrôle de la vitesse et du 

flux de la machine asynchrone en raison de son insensibilité aux variations paramétriques, de son rejet de 

perturbations externes, de sa réponse dynamique rapide et, en particulier, de sa simplicité d'implémentation 

au sein des convertisseurs de puissance [BKE18] La commande par mode glissant est basée sur une logique 

de commutation, son objectif est de synthétiser une variété de surfaces telles que toutes les trajectoires du 

système obéissent à un comportement désiré de poursuite, de régulation et de stabilité. Par la suite, on 

détermine une loi de commande (commutation) qui est capable d'attirer toutes les trajectoires d'état vers la 

surface de glissement et les maintenir sur cette surface en se basant sur la théorie de Lyaponov [BKE18]. 

Ainsi dans [Rom 07] [BEN19] , l’association de la commande par mode de glissement et la commande par 

DTC permet de réduire les ondulations de couple et de flux. Sa principale caractéristique est la suppression 

des régulateurs à hystérésis et de la table de commutation, ce qui élimine les problèmes qui y étaient 

associés. L’inconvénient de cette association (DTC-CMG) réside dans l’utilisation de la fonction saturation 
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qui introduit une erreur statique persistante ainsi que la nécessité de disposer d’une connaissance de la 

dynamique du système. 

Cependant, la commande par mode glissant (CMG) n’est pas tout à fait sans problèmes. En effet, 

quelques difficultés sont typiquement liées à cette technique tels que le broutement (Chattering), les effets 

des dynamiques non modélisés, la sensibilité des capteurs vis-à-vis des bruits à haute fréquence, l’infinité 

du temps de convergence et l'amélioration de la robustesse. Ces inconvénients restent les défis de recherche 

qui ont sans cesse attiré l'attention de la communauté des chercheurs [PAN13]. Diverses approches ont été 

développées pour répondre à ces problèmes, mais il n'y a toujours pas une solution panacée, à commencer 

par ceux qui ont introduit de nouvelles formes de surfaces de commutations afin d’augmenter la robustesse 

et de réduire l’erreur statique, à savoir des surfaces non-linéaires [YEM19], [WAN20], [SHI20] qui contiennent 

un terme intégral comme dans [PAN17], [SUX18], ou des surfaces imitant les formes proportionnelles-

intégrales-dérivées (PID) [FEI20], ou encore des surfaces variables dans le temps qui prennent les conditions 

initiales en considération pour augmenter le temps de réponse et éliminer la phase d’atteinte [CHU19]. 

Toutefois, trouver des fonctions non linéaires entraîne des difficultés analytiques telles que le choix de la 

structure de la fonction non linéaire et la définition des paramètres de la fonction non linéaire [WAJ20], et 

les surfaces variables peuvent ne pas être robustes pendant la phase de changement.  

 Commande non linéaire (CNL) : 

La technique de backstepping a été développée au début des années 90 [KOK92]. L’arrivée de cette 

commande a donné un nouveau souffle à la commande des systèmes non linéaires, qui malgré les grands 

progrès réalisés, il manquait des approches générales. Cette technique est une méthode systématique et 

récursive de synthèse des lois de commande non linéaires qui utilise le principe de stabilité de Lyapunov et 

qui peut s’appliquer à un grand nombre de systèmes non linéaires, [DEJ18], [UML17]. L’idée de base de la 

commande de type Backstepping est de rendre les systèmes bouclés équivalents à des sous-systèmes d’ordre 

un en cascade stable au sens de Lyapunov, ce qui leur confère des qualités de robustesse et une stabilité 

globale asymptotique. En d’autres termes, c’est une méthode multi étapes. A chaque étape du processus, 

une commande virtuelle est ainsi générée pour assurer la convergence du système vers son état d’équilibre. 

Cela peut être atteint à partir des fonctions de Lyapunov qui assurent pas à pas la stabilisation de chaque 

étape de synthèse. La commande en vitesse de la machine asynchrone par la technique de backstepping a 

été abordée par Kanellakopoulos [KAN17] où ils ont eu recours à un estimateur en boucle ouverte de flux. 

Cet estimateur a été conçu sous l’hypothèse d’une parfaite connaissance des paramètres du modèle et de la 

régularité d’une certaine matrice de découplage. Cependant, la nécessité des informations du système à tout 
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état ainsi la large magnitude du signal de cette commande mènent non seulement à une expansion de calcul, 

mais aussi à la persistance d’une erreur en régime permanent [ALY19]. 

 Commande par intelligence artificielle : 

L’introduction des régulateurs intelligents tels basés sur la logique floue (fuzzy logic) établie au 

début des années 1965 par le professeur Zadeh [ZAD96], et les réseaux de neurones par McCulloch et Pitts 

[MCC43], a permis d’ouvrir d’autres horizons dans le domaine de la commande de la machine asynchrone, 

surtout que ce type de régulateurs ne requiert pas de modèle précis.  

Parmi les travaux originels: [ZEB18], [ELO19] , où les auteurs ont proposé l’adoption de deux 

contrôleurs flous au lieu d’un blocs d’hystérésis. La logique floue est utilisée pour obtenir un compromis 

entre le contrôle du couple et le contrôle du flux, et ils ne nécessitent pas un modèle mathématique exact 

de la machine. Le vecteur actif et sa durée d’application sont déterminés de manière à ce que la moyenne 

du couple obtenu soit égale au couple de référence sauf dans le cas où le flux est très différent de la consigne 

de flux, alors une heuristique est utilisée pour déterminer un autre vecteur actif ou une autre durée. 

Néanmoins, elle entraine de fortes impulsions de courant qui traduit normalement par ondulation de couple 

plus élevé, de plus les performances lorsque les paramètres de la machine varient n'ont pas été abordés. 

Dans [LFT17] , les auteurs ont appliqué deux types de régulateurs flous au contrôle vectoriel indirect de la 

position, en conséquence, la réponse transitoire et l’erreur statique sont améliorées par un contrôle standard 

et un contrôle précis respectivement. La méthode a présenté une robustesse lors des perturbations ainsi 

qu’en petites variations (10%) de la résistance rotorique. En outre, [GED18] s’intéresse à la commande à 

couple direct (DTC) par logique floue à fréquence de commutation imposée. Pour cette stratégie, le vecteur 

tension était déplacé de façon adjacente dans le plan de phase, cela permet de minimiser les dérivées de 

tension. Dans ces conditions, la fréquence d’ondulation du couple et du flux est parfaitement maitrisée et 

fixée. Les résultats obtenus en simulation montrent que, les performances sont nettement meilleures que 

celui obtenu avec une stratégie DTC conventionnelle. Dans la même optique, [FAR18] présente des résultats 

expérimentaux pour la commande par approche flou d’une machine asynchrone alimenté par un 

convertisseur matriciel triphasé. En plus du contrôle du couple et du flux obtenus avec la commande DTC 

appliquée à un onduleur triphasé à deux niveaux, l’application à un convertisseur matriciel permet de 

contrôler une variable supplémentaire. Ici c’est le facteur de puissance en entrée qui est maintenu égale à 

1. Les auteurs précisent que la durée nécessaire pour effectuer l’ensemble des calculs est supérieur à celle 

obtenue avec un onduleur triphasé à deux niveaux. Aussi, les auteurs dans [SAA17] ont conclu que les 

régulateurs flous sont capables d'améliorer la dynamique de poursuite sous des perturbations externes, ou 

lorsque le contrôle vectoriel du système d'entraînement subit un découplage imparfait en raison de 



 19 

variations dans la constante de temps rotorique. Toutefois, l'application des régulateurs flous classiques (ou 

type-1) a fait face à certains inconvénients, car outre leurs grands efforts de calcul lors de la mise en œuvre 

expérimentale, ils ne pouvaient pas s'adapter aux changements des conditions de fonctionnement, comme 

la variation excessive des paramètres [SAT17]. Par conséquent, afin de garantir des performances de 

commande optimale sur une large gamme de variations des paramètres et des conditions de fonctionnement, 

certaines formes d'adaptation se sont révélées nécessaires comme ceux dans [MIT20], [MEL19], ou d’autres 

méthodes qui ont utilisé les nouveaux concepts des régulateurs flous type-2 qui sont autant compliqués que 

performant [SAR17], [NAI17]. 

Quant aux réseaux de neurones, ils sont surtout connus dans le domaine de l’identification, leur 

introduction aux boucles de contrôle a connu un essor considérable vu leur propriété intrinsèque d’être 

adaptatifs et tolérants aux défauts . Ils ont été utilisés dans plusieurs cas de figure, notamment : la commande 

rapprochée [RAO18], la régulation des courants statoriques [BHA09], la boucle éloignée [MON02], et dans le 

découplage de la commande [FEI17]. Dans ce contexte, les auteurs de [ELS17] ont réalisé un prototype de la 

commande vectorielle par DSP basé sur un contrôleur neuronal dans la boucle des courants incluant la 

transformation de repère. Toutefois, toutes ces méthodes utilisant l’apprentissage hors-ligne (off-line 

training) ne répondaient pas à toutes les performances exigées dans certaines conditions de fonctionnement, 

alors même que les solutions qui ont proposé des méthodes d’identification et de contrôle en même temps 

[HAR20], [LEE17], ou adaptatives comme dans [YEN19] où les paramètres du régulateur correspondant aux 

ensembles des différentes variables de la commande sont trouvés et utilisés pour adapter les poids du réseau 

de neurones et ensuite les injecter dans le régulateur, ce qui augmentaient la complexité de la commande. 

C’est alors que Wishart [GAD18] a utilisé l’apprentissage en ligne (on-line training) aux boucles de 

régulations des courants statoriques et de la vitesse de rotation, mais il s’est heurté aux limites des 

calculateurs de l’époque. Toutefois, au fur et à mesure que le développement des moyens de calcul puissants 

rendait cela possible, cette technique a gagné l’intérêt des chercheurs désirant de plus amples performances. 

En effet, l'adaptation de paramètres dans [GLO18] a été réalisée par auto-tuning des poids et des biais en 

fonction d’une équation d’erreur choisie. Les auteurs de [FEI19] ont proposé un contrôleur neuronal adaptatif 

qui émule la loi de commande de linéarisation par retour d’état. Dans [TALL18], les auteurs ont repris le 

travail de [ELS17] où ils ont proposé un algorithme d’apprentissage basé sur la théorie de Liapunov afin 

d’améliorer la vitesse d’apprentissage par rapport à l’algorithme de retro-propagation couramment utilisé. 

Tandis que [BEN18], [KUM21] ont entériné l’utilisation d’une multicouche de réseau de neurones à émuler la 

table de commutation de la DTC traditionnelle afin d’obtenir les caractéristiques optimales de commutation. 

Après avoir choisi le meilleur type de réseau de neurones, ce qui représente la table de commutation, une 

configuration est déduite, puis testé. 
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L’utilisation des outils à base de l’intelligence artificielle est parfois très utile lorsque les modèles 

des systèmes sont fortement non-linéaires et dont la synthèse des coefficients de la commande devient 

fastidieuse, c’est pourquoi les auteurs ont adopté ces approches dans la commande équivalente, mais au 

risque d’augmenter le temps de calcul. 

 Commande Hybrides : 

Dans le cadre innovatif, les techniques de contrôles ont été conceptualisées autrement en reposant 

sur la combinaison des approches intelligentes tels les réseaux de neurone et la logique floue ou encore 

l’algorithme génétique afin de profiter des avantages et minimiser les inconvénients des méthodes 

classiques. A cet égard, plusieurs travaux ont entériné les méthodes dites hybrides en tirant un meilleur 

compromis entre la régulation floue et neurale. Parmi les travaux originels on peut citer, [MIN18], [RAO18] 

dont la commande se referre à l’adoption des contrôleurs neurone-floue pour une commande DTC. Cette 

structure s’est valorisée par ses avantages tels que : fréquence de commutation constante, la tension 

unipolaire, aucune distorsion dans la réponse sur le couple fait par les changements du secteur, pas de 

problèmes de fonctionnement à faible vitesse.  

D’autres techniques d’optimisations qui imitent le comportement biologique humain sont utilisées 

pour approcher ou avoir une solution optimale dans la commande de la machine asynchrone tels que; 

l’algorithme génétique qui s’est basé sur la théorie de l’évolution par un processus d’optimisation résultant 

du meilleur individu (survivant) [GUA18], [MAL17], ou le mécanisme de traitement des émotions dans le 

cerveau, basé essentiellement sur une sélection d'action qui repose sur les entrées sensorielles et les signaux 

émotionnels, les régulateurs proposés dans [ALI19] sont appelés contrôleurs intelligents à base 

d’apprentissage émotionnel cérébrale, où ils ont été utilisés comme régulateurs du flux et de la vitesse. 

Cette commande est réalisé expérimentalement via une carte FPGA. Dans [BOU19] [H.LI10], l’auteur 

présente une combinaison de contrôleur PI-flou et algorithme génétique afin d’assurer l’optimisation de la 

commande. Dans cette approche, selon l’erreur vitesse et sa dérivée , le coefficient proportionnelle Kp et 

intégrale Ki peut être ajusté en ligne par un PI flou adaptatif de vitesse, et les paramètres flous sont optimisés 

par l’algorithme génétique pour améliorer l’autoadaptation de la vitesse. En outre, le second contrôleur flou 

est appliqué pour choisir le vecteur de tension au lieu des contrôleurs d’hystérésis classiques. En comparant 

les résultats de la structure proposée à celle de la commande conventionnelle DTC, il est marqué que non 

seulement la vitesse et le dépassement ont été améliorés, mais aussi le couple, le flux et le courant statorique 

ont été effectivement diminués à basse vitesse, et la robustesse de l’ensemble du système a été améliorée 

par nouvelle approche PI-flou. 
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D’autre part, comme autre forme de commande hybride, La combinaison de la commande neuro-

adaptative avec la commande DTC classique a porté ses fruits et a été source de nombreux travaux. Les 

lois adaptatives pouvaient mener à l’instabilité en cas de perturbations externes. Notamment, [KAB17], 

[NIZ17] ont tenté de donner une certaine robustesse vis-à-vis de ces problèmes en modifiant la loi 

d’adaptation. Les résultats obtenus en simulation montrent que, les performances sont nettement meilleures 

que celles obtenus avec une stratégie de commande conventionnelle. 

 Commande Prédictive (MPC) : 

La commande prédictive par modèle (MPC) a été introduite pour la première fois dans les années 

1960 et son acceptation industrielle a été mise à la fin des années 1970 [RIC70]. Depuis lors, l’entraînement 

des moteurs par cette commande a suscité une grande attention de la part de la communauté des chercheurs 

au cours des dernières années, en raison de son concept simple, de ses caractéristiques intuitives, de la 

facilité d'inclusion des non-linéarités, de l'optimisation multivariable et de la facilité de mise en œuvre 

pratique [TOW11], [GEL15], [HUJ20]. En outre, le MPC répond aux exigences des systèmes de contrôle 

modernes, comme l'utilisation de modèles d'usine et de plates-formes de contrôle numérique, et permet de 

prendre en compte les contraintes et les restrictions du système [MAR21]. L'arrivée récente de nouveaux 

processeurs puissants et leurs applications réussies en électronique de puissance ont également accru 

l'intérêt pour les MPC [HUA17]. Il existe deux types de MPC [SUL17], [LUN18]: le MPC à ensemble de 

contrôle continu (CCS-MPC) et le MPC à ensemble de contrôle fini (FCS-MPC). Dans le CCS-MPC, le 

contrôleur établie une sortie continue pour un modulateur, et le modulateur engendre les états de 

commutation pour l'onduleur afin de générer la tension requise. En raison de la présence du modulateur, le 

contrôleur produit une fréquence de commutation constante. Contrairement à la FCS-MPC, le nombre fini 

d'actions de commande disponibles dans le système - états de commutation de l'onduleur pour les 

commandes de moteur - est évalué par rapport aux objectifs de commande souhaités. Les sorties du 

contrôleur sont discrètes, et sont directement utilisées pour commuter les interrupteurs de puissance on/off 

dans l'onduleur. Le contrôleur produit une fréquence de commutation variable en raison de l'absence d'un 

modulateur. 

Dans la stratégie d’entrainement de moteur FS-PTC, le couple et les flux du stator sont prédits pour 

le nombre fini d'états de commutation admissibles d'un onduleur de source de tension (VSI) [VIET19], 

[VIN19], [XIA20]. L'état de commutation qui minimise le plus l'ondulation du couple et du flux est choisi 

comme l'état de commutation optimal, il est obtenu en actionnant une fonction de coût prédéfinie. Plusieurs 

cibles, variables et contraintes avec des facteurs de pondération appropriés, peuvent être incluses dans la 

fonction de coût et contrôlées simultanément. L'état de commutation optimal sélectionné est appliqué 
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directement à l'onduleur pour produire le vecteur de tension à appliquer aux bornes du moteur à l'instant 

d'échantillonnage suivant, sans nécessiter d'étape de modulation intermédiaire [CHA20]. Un autre avantage 

important du PTC est qu'il n'a pas de boucle de contrôle de courant interne. Par conséquent, le contrôleur 

offre une réponse dynamique rapide. Cependant, pour le contrôle de la vitesse, la structure PTC possède un 

contrôleur PI linéaire en cascade basé sur la boucle de vitesse externe. La vitesse peut également être 

contrôlée directement en introduisant une fonction d'erreur de vitesse dans la fonction de coût [WAN17]. 

Dans ce cas, l'état de la vitesse doit être prédit à l'aide d'un modèle de moteur à pas de temps discrets. 

Néanmoins, la structure PTC est plus simple que les stratégies de contrôle classiques FOC et DTC [AMM18], 

[ABE18], [KAR18]. Une étude complète comparant le PTC et les stratégies de commande classiques existantes 

est détaillée dans [AMI18], [AMM18]. D'après cette recherche, la PTC peut atteindre une performance similaire 

ou même meilleure (sous certaines conditions) par rapport aux stratégies DTC et FOC. Une comparaison 

détaillée entre la commande classique et la PTC est présentée dans le tableau 1.1 pour mieux illustrer les 

méthodes existantes et la nécessité de développer de nouveaux algorithmes. Il est constaté que, dans la 

plupart des cas, la PTC peut concurrencer les stratégies FOC et DTC. Cependant, elle présente certaines 

limites inhérentes, telles que la fréquence de commutation variable, un coût de calcul plus élevé, le réglage 

du facteur de pondération et une distorsion de courant plus importante [WAF18]. Les chercheurs tentent 

actuellement de surmonter ces problèmes [ZOU17] [ABH18]. 

 

Tableau 1-1: comparaison paramétrique des différentes commande Foc, DTC et PTC  
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Dans ce contexte, plusieurs recherches ont été établies pour pallier les limitations de la commande 

par approche prédictive. C’est ainsi, [MIR07] propose un algorithme de commande prédictive qui utilise un 

modèle d'espace d'état, basé sur le contrôle classique théoriquement. Un modèle discret dans le temps exact 

d'une machine à induction est développé en améliorant la précision de prédiction d'état. Un algorithme de 

commande de couple et l'amplitude du flux statorique évalue une fonction de coût pour chaque état de 

commutation disponible dans un onduleur à deux niveaux. Le vecteur de tension est sélectionné pour être 

appliqué dans l’intervalle d'échantillonnage suivant. Un haut degré de flexibilité est obtenu avec la 

technique de contrôle proposé en raison de l'optimisation à temps réel, où linéarités et restrictions du 

système peuvent être comprises. Par contre, [GEY09] présente un schéma de modèle prédictif généralisé de 

commande Direct de couple avec un horizon étendu, qui est composé de plusieurs groupes de transitions 

de commutation reliées par plusieurs segments d'extrapolation. La performance de l'unité de commande est 

en outre améliorée en réduisant au minimum les pertes de commutation dans l'onduleur. Les premiers 

résultats indiquent que par rapport à l'état de l'art de la commande Direct de couple, les pertes de 

commutation sont réduites jusqu'à 60%, tandis que la distorsion harmonique totale du couple est en même 

temps améliorée de 20%. Pour les entraînements moyenne tension, le modèle prédictif Direct Torque 

Control (MPDTC) réduit de manière significative les pertes de commutation et / ou les distorsions 

harmoniques des courants statoriques et du couple, par rapport aux systèmes classiques, tels que le contrôle 

direct de couple ou de modulation de largueur d'impulsion [ZEI11]. L'extension de l'horizon de prédiction 

dans MPDTC améliore encore les performances. Dans le même temps, la charge de calcul est 

considérablement augmentée en raison de l'explosion combinatoire du nombre de séquences de 
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commutation admissibles. Ce dernier peut être considérablement réduit en éliminant les séquences sous- 

optimales. Cela réduit le temps de calcul par un ordre de grandeur, ce qui permet MPDTC avec des horizons 

de prédiction longs à exécuter sur le matériel disponible aujourd'hui. Un nouveau modèle de contrôle 

prédictif est proposé par [LIG18], qui maintient le couple moteur, le flux de stator, et (le cas échéant) le 

potentiel du point neutre de l'onduleur dans des limites d'hystérésis données tout en minimisant la fréquence 

de commutation de l'onduleur, basé sur un modèle interne de l'entraînement, le contrôleur prédit plusieurs 

transitions futures de commutation, extrapole les trajectoires de sortie, et choisit la séquence des positions 

de commutation de l'onduleur (vecteurs de tension) qui minimise la fréquence de commutation. Les 

avantages du dispositif de commande proposé sont de deux ordres. Tout d'abord, un rendement supérieur 

par rapport à l'état industriel de l'art est obtenu. Plus précisément, la fréquence de commutation est réduite 

jusqu'à 50%, tandis que le couple et le flux sont conservés avec plus de précision à l'intérieur dans leurs 

bandes. Nonobstant, la réponse dynamique de couple, les ondulations sont remarquables. Par conséquent, 

pour compenser le retard (le délai entre la mesure et l'application du vecteur de tension) et amollir les 

ondulations du couple, le courant du stator est mesuré deux fois dans chaque période d'échantillonnage et 

la valeur attendue à la fin de la période est prédite conformément à un algorithme d'extrapolation linéaire 

[YAN20]. De ce fait, aucun des paramètres de la machine n’est utilisé dans la prédiction et, l'algorithme est 

assez robuste contre les variations des paramètres de la machine. Le calcul du couple électromagnétique est 

réalisé en utilisant la valeur prédite du courant de stator. Ainsi, la sélection du vecteur de tension est plus 

réaliste et empêche l'ondulation supplémentaire du couple. Ce contrôleur est tout à fait approprié pour les 

convertisseurs de puissance où la fréquence d'échantillonnage est faible, et il n'y a pas assez de temps pour 

les mesures supplémentaires. Les simulations et résultats expérimentaux confirment la capacité de cette 

méthode pour réduire considérablement l'ondulation du couple.  

 

Néanmoins, la charge de calcul élevée reste un inconvénient majeur de la commande MPTC. En 

particulier, pour les applications à des convertisseurs multiniveaux où la charge de calcul augmente de 

façon exponentielle, ce qui mène à la limitation de la fréquence d’échantillonnage et la dégradation des 

performances de contrôle. De ce fait, l’optimisation de la commande prédictive PTC sera un intéressant axe 

de recherche pour pallier la contrainte du taux de calcul élevée et simplifier l’implémentation de ces 

algorithmes pour les applications pratiques à convertisseurs multiniveaux.  
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3. PROBLEMATIQUE DES LOIS DE COMMANDE : CAPTEUR DE 

VITESSE 

Les lois de commande de la machine asynchrone présentées précédemment, dépendent de 3 facteurs, le 

convertisseur statique, les contrôleurs et les capteurs. Le convertisseur statique fournit les forces actives 

et/ou correctives. Les capteurs évaluent le fonctionnement réel du système et transmettent l'information au 

contrôleur. Ces derniers génèrent les grandeurs nécessaires à la commande des convertisseurs statiques 

compte tenu des références de commande et des divers algorithmes utilisés. En effet, ces commandes 

présentent tout de même l'inconvénient de nécessiter, dans la majorité des cas, l'emploi d'un capteur 

mécanique, ce qui impose un surcoût, une perte de fiabilité pour le moteur asynchrone et augmente la 

complexité des montages. C'est donc tout logiquement que le contrôle du moteur asynchrone sans capteur 

mécanique engendre une attention particulière de la part de nombreux industriels. 

Deux problématiques liées à la suppression du capteur se présentent :  

➢  Sensibilité du capteur ce qui explique en gros sa cherté.  

➢ Estimation de vitesse à basse vitesse. 

3.1  Suppression du capteur de vitesse : 

La commande de la machine asynchrone sans capteur de vitesse est un axe de recherche et de 

développement industriel fondamental, car il représente une fonctionnalité particulièrement stratégique sur 

le plan commercial pour la plupart des constructeurs des actionneurs électriques [XUD20]. De plus, être 

robuste face à la suppression du capteur de vitesse renforce encore l'idée d'utiliser la machine asynchrone 

comme actionneur électromécanique privilégié. En effet, le fonctionnement sans capteur mécanique de 

vitesse des variateurs asynchrones est devenu l'un des principaux centres d'intérêt des chercheurs à l'heure 

actuelle, qui essayent de faire remplir sa fonction implicitement par des capteurs des grandeurs électriques 

et d'algorithmes de calcul afin de reconstruire la vitesse de la machine. Les méthodes d'estimation de la 

vitesse ainsi développées sont divisées en deux groupes [YIN19]. Le premier utilise les composantes 

fondamentales des tensions et des courants statoriques, le second se base sur l'injection des composantes à 

hautes fréquences par l'alimentation et sur l'utilisation des harmoniques d'encoches de la machine. 

3.2  Techniques d’estimation indirecte : 

Les techniques, appartenant à la catégorie de l'estimation indirecte de vitesse, exploitent l'équation 

tension du stator pour estimer l'amplitude, la position angulaire et/ou la fréquence du flux du rotor, et 
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l'équation tension du rotor pour estimer la vitesse. Ces approches indirectes ont été déjà utilisées dans 

l'industrie, en étant particulièrement appropriées pour équiper les milieux qui nécessitent des performances 

moindres où la compensation des variations paramétriques et le fonctionnement à basse vitesse ne sont pas 

exigés. Toutefois, ces techniques présentent un intérêt certain lorsque la machine fonctionne à des vitesses 

relativement élevées [KAD20]. Un des problèmes de la commande sans capteur est de considérer la vitesse 

comme paramètre constant et inconnu, et donc d'employer la technique de la commande adaptative pour 

estimer ce paramètre. Cette approche a été formulée la première fois par Schauder [ÖZD20] et une 

amélioration a été donnée par Peng et Fukao [LIZ19]. Dans la littérature, généralement les modèles de la 

tension et du courant de la machine d'induction ont été employés ensemble pour l'estimation du flux à partir 

duquel la vitesse a été estimée. Les modèles de courant et de tension de la machine d'induction sont 

nécessaires pour obtenir l'information sur le flux. Cependant, l'implémentation d'un intégrateur pour 

l'estimation du flux du moteur n'est pas une tâche facile, il présente des problèmes de conditions initiales. 

Pour résoudre ce problème, l'intégrateur pur a été remplacé par un filtre passe bas (LPF) qui devrait avoir 

une fréquence de coupure ostensiblement bien choisie [BAS17] [ABD19] [SRI19]. Cependant l'estimation 

dépend habituellement des paramètres de la machine. Par conséquent, bien que les commandes "sensorless" 

soient disponibles actuellement dans le marché, les incertitudes des paramètres imposent un défi dans le 

fonctionnement de la commande. En effet, plusieurs travaux ont été attribués à l'estimation en ligne des 

paramètres de la machine, et concentrés habituellement sur un ou deux paramètres seulement (résistance 

du rotor ou du stator) [SAA19] [KAR17] et [HOL18].  

  Système adaptatif avec modèle de référence MRAS. 

L'approche par le système adaptatif avec modèle de référence MRAS a été proposée par Schauder 

[SCH89]. Par la suite, elle a été exploitée par plusieurs travaux [MOA20], [TAR18] [PAL17]. Comme son nom 

l'indique, elle est basée sur l'identification adaptative avec modèle de référence pour estimer la vitesse. Sous 

sa forme simple, la structure MRAS se compose de deux estimateurs qui calculent les mêmes variables du 

moteur, le premier est un modèle de référence que constitue le moteur asynchrone et le deuxième est un 

estimateur constituant le système adaptatif possédant comme entrée la vitesse estimée. La différence entre 

les sorties des deux estimateurs de flux est utilisée pour corriger l'estimation de la vitesse. Plusieurs 

structures MRAS sont dénombrées selon le choix de la variable x, tels que le flux rotorique, la force contre 

électromotrice ou la puissance réactive. Ces structures seront traitées en détail dans le chapitre cinq. 

Comparée à d'autres approches, la technique MRAS permet d'améliorer les performances de l'estimation 

de vitesse qui peuvent s'étendre à très basse vitesse. Toutefois, elles ne peuvent toujours pas travailler à très 

basses fréquences statoriques [KOR19]. Dans les structures adaptatives, les paramètres de la matrice de 
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rétroaction du système non linéaire influence considérablement le taux de convergence du mécanisme 

adaptatif, qui n'est pas une tâche facile, particulièrement dans des conditions variables de fonctionnement. 

 Les observateurs 

Différentes structures d'observateurs d'état, ont été proposées en littérature. Ces observateurs 

marquent de bonnes performances dans une gamme étendue de vitesse. Les algorithmes d'observation font 

l'utilisation du modèle analytique de la machine permettant l'estimation de la vitesse et du flux de rotor à 

partir des courants et des tensions du stator. 

Parmi les méthodes d'observation, on peut citer les observateurs déterministes (luenberger [BEN17], 

observateur adaptatif d'ordre réduit ou d'ordre complet [MYN20]), le filtre de Kalman et l'observateur à 

structure variable par mode glissant [WAL20]. Ces observateurs sont utilisés pour l'observation du flux et 

l'estimation de vitesse en boucle fermée. Bien que, de telles approches mènent à des performances 

différentes en regard du degré de complexité algorithmique et des efforts de calculs, elles offrent 

généralement de bonnes performances dans une gamme à vitesse assez large mais ne peuvent pas estimer 

les très basses vitesses d'une manière stable [LAA17] [REG17] et [ZAK18]. 

 Observateurs déterministes 

Dans la pratique, l'observateur déterministe prend deux formes différentes, observateur d'ordre 

réduit où seulement les variables d'état non mesurables du système sont reconstruites, et l'observateur 

d'ordre complet pour lequel toutes les variables d'état du système sont reconstruites. Les observateurs 

présentent une entrée supplémentaire qui assure éventuellement la stabilité exponentielle de la 

reconstruction, et impose la dynamique de convergence. Les performances de cette structure dépendent 

bien évidement du choix de la matrice gain. Il existe aussi une autre gamme d'observateurs adaptatifs dont 

le calcul de la matrice gain de correction s'effectue par la méthode de Lyaponov [VAR21]. Parmi les 

chercheurs qui ont travaillé dans ce thème, il y'a [BOU20,YIS19] qui se sont basés sur le modèle biphasé 

d'ordre 4 ou 2 de la machine asynchrone (équation mécanique ignoré), ce qui suppose la séparation entre 

les modes électriques et le mode mécanique, ainsi la vitesse est considérée comme un paramètre et non un 

état. L'autre type de chercheurs [SAL19,CHE18,FAN19 et GUO18], ont utilisé des observateurs d'ordre 

complet (5) en considérant la vitesse comme un état et non un paramètre. Ces observateurs sont sensibles 

aux variations de la résistance statorique, ce qui dégrade fortement l'observation aux basses vitesses. En 

effet, les observateurs d'ordre complet avec des dispositifs d'adaptation des paramètres de type résistif, 

semblent être la meilleure solution du point de vue compromis robustesse souhaitée et complexité lors de 

l'implantation [CUI18]. 
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 Filtre de kalman : 

Le filtre de kalman est un observateur d'état qui repose sur un certain nombre d'hypothèses, 

notamment sur les bruits. Plusieurs travaux ont déjà enrichi ce sujet en donnant des solutions d'observateurs 

d'ordre complet (ordre 5; en considérant la vitesse comme un état) ou d'ordre réduit (exemple ordre 3) 

[AME17] [DEM18] [ZED18]. Ces solutions sont aussi sensibles aux variations de résistance rotorique et 

notamment lors des fonctionnements en basse vitesse. Dans la référence [CHE20], l'auteur a soulevé le 

problème d'insensibilité de la résistance rotorique en utilisant un filtre de kalman d'ordre complet (5), étendu 

à la résistance rotorique permettant ainsi de compenser l'effet de la dérive de la résistance rotorique sur les 

boucles du flux et du couple. 

 Malheureusement, cet observateur a quelques inconvénients inhérents, tels que l'influence de 

caractéristiques du bruit et le fardeau de calcul [ZER21], [YUA20]. Pour une bonne exploitation de 

l'algorithme du filtre de kalman, il est donc nécessaire de rechercher des modèles étendus et réduits de la 

machine asynchrone dans le but d'estimer le flux rotorique, la résistance rotorique et la vitesse de rotation, 

ce qui semble être une solution délicate dans une commande en boucle fermée. 

 Observateur à structure variable (Mode glissant) 

Les observateurs par mode glissant sont basés sur la théorie des systèmes à structures variables. 

Cette approche est bien adaptée aux systèmes dynamiques non linéaires incertains. Ils ont également les 

mêmes dispositions robustes que les contrôleurs par mode glissant. Pour les deux dernières décennies, 

beaucoup de chercheurs ont proposé différents algorithmes basés sur les modes glissants [ZEH21], [GUE21], 

[ILT19]. Ils sont caractérisés par une commande discontinue agissant sur les dérivés d'ordre supérieur de la 

variable de glissement, dont l'annulation définit la surface de glissement. Préservant les principaux 

avantages de la commande par mode glissant tels que les propriétés de convergence en temps fini ou de 

robustesse par rapport aux incertitudes [KIM17], ils garantissent une meilleure précision de convergence par 

rapport aux imperfections du modèle ou d'organes de commande. Les auteurs de [AMM20], ont proposé une 

commande et une observation d'un moteur asynchrone en utilisant la technique par mode glissant, le modèle 

d'observateur est une copie du système original, qui a des gains correcteurs avec des limites de 

commutation. Par contre, les auteurs de [WUS19] ont présenté un observateur adaptif par mode glissant pour 

la commande à flux orienté sans capteur de la machine asynchrone, l'observateur détecte les composants de 

flux de rotor dans le référentiel stationnaire par des équations électriques du moteur. Ainsi, il a identifié la 

vitesse par une relation additionnelle obtenue par une fonction de Lyapunov. Cependant, dans [LIA19], la 
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vitesse a été considérée comme un paramètre, et pour soulever le problème de la variation paramétrique, 

une estimation de la résistance rotorique a été faite. 

 Intelligence artificielle 

Récemment, la commande sans capteur de vitesse basée sur l'intelligence artificielle (Réseau de 

neurones et logique floue) n'exige pas la connaissance d'un modèle mathématique [XUD18]. 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 [DEV21]. 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. Certes, le temps d'élaboration 

et le besoin de la connaissance expert du système, bornent les applications actuelles à une gamme limitée 

et parfois bien spécifique [BOZ18]. 

4.  Conclusion  

Au cours de ce chapitre, l’historique chronologique de la commande est balayée, en parcourant les 

différents axes de recherches du conventionnelle aux tendances actuelles pour les stratégies de commande 

avancées des machines électriques et surtout celle de la machine asynchrone. La commande à model 

prédictif s’est marquée comme l’une des avantageux techniques avancée non seulement par la dynamique 

de réponse, mais aussi par la simplicité de l’algorithme pour les implémentations pratiques. D’où l’intérêt 

croissant de plusieurs recherches à optimiser et perfectionner cette technique. C’est dans ce contexte que 

s’inscrit l’objectif du présent travail. En effet, pour améliorer les performances dynamiques du moteur 

asynchrone et minimiser les charges de calcul, la commande prédictive basée sur la sélection des vecteurs 

prédictive est établie. 
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Chapitre 2 :Modélisation de la machine asynchrone et des convertisseurs  
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1. Introduction : 

ans les pays industrialisés, plus de 60% de l’énergie électrique consommée est transformée en 

énergie mécanique par des entraînements utilisant les moteurs électriques. La machine 

asynchrone, de part sa construction, fait l’objet d’un intérêt accru dans le domaine de l’industrie 

et occupe une large plage d’applications au détriment des machines synchrones et à courant continu 

[KHE18]. Elle présente un système dynamique non linéaire. Par conséquent, sa commande nécessite la 

disponibilité d’un modèle représentant fidèlement son comportement au niveau de ses modes électriques, 

électromagnétiques et mécanique. La progression technologique de la microélectronique et l'électronique 

de puissance a rendu possible l’implémentation des commandes performantes de cette machine faisant 

d’elle un concurrent redoutable dans les secteurs de la vitesse variable et le contrôle rapide du couple 

[BOI20]. Le modèle mathématique d’une Machine Asynchrone (MAS) facilite largement son étude et permet 

sa commande dans les différents régimes de fonctionnement transitoire ou permanent [ELM19]. La 

conception d’une chaîne de commande passe par une phase de modélisation afin de dimensionner et valider 

les stratégies retenues. Mais, on ne peut parler de la commande de la machine asynchrone, sans qu'on parle 

du convertisseur qui lui associe. 

Le chapitre est structuré comme suit. La section 2 élabore le modèle mathématique triphasée de la 

machine asynchrone. Ensuite, une classification et modélisation de fonction d’état des convertisseurs 

statique DC-DC et DC-AC est traité dans la section 3. 

2.  Modélisation de la machine asynchrone 

2.2  Présentation de la machine : 

La machine asynchrone comporte une partie fixe constituée d’une carcasse à l’intérieur de laquelle 

sont logés le circuit magnétique et le bobinage du stator d’une part, et une partie mobile appelée rotor 

d’autre part. La carcasse nervurée à ailettes longitudinales est un monobloc en fonte ou en acier.  

Le principe de fonctionnement du moteur asynchrone est basé sur l’induction des courants dans le 

bobinage du rotor par un champ tournant dans l’entrefer dû à la circulation des courants polyphasés dans le 

stator. Ce champ tournant va créer un couple moteur qui s’exerce sur les conducteurs des courants induits, 

Il provoque ainsi le démarrage et la rotation du rotor dans le même sens que le champ tournant [XUE19].  

En fonctionnement normal, le rotor de la machine asynchrone tourne à la vitesse de Ωr exprimée en [rad/s], 

et la force magnétomotrice produite par les courants statoriques tourne à la vitesse de synchronisme ΩS 

exprimée en [rad/s], mais la vitesse Ωr généralement inférieure à ΩS et on a : 

D 
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𝛺𝑠 =
𝜔𝑠

𝑃
         (2.1) 

Avec : ωS : Pulsation statorique, liée à la fréquence du stator.  

p : nombre de paire de pôles de la force magnétomotrice résultante. 

 Le rotor est constitué de manière à obtenir trois enroulements ayant un nombre de pôles identique à celui 

du stator. Les enroulements rotoriques sont en court-circuit, la vitesse de rotation du rotor est inférieure à 

ΩS, et on note g le glissement de la vitesse par rapport à celle du champ tournant statorique, dont son 

expression se définit comme suit : 

𝑔 =
𝛺𝑠−𝛺

𝛺𝑠
        (2.2) 

 Avantages et inconvénients la machine asynchrone 

Le moteur asynchrone est le moteur électrique le plus utilisé dans l’industrie ; il est peu coûteux, 

fabriqué en grande série, robuste, fiable et économique. Il fonctionne directement sur le secteur alternatif, 

sans transformations préalables de l’énergie électrique qui l’alimente, c’est le moteur industriel par 

excellence qui ne possède pas d’organes délicats comme le collecteur du moteur à courant continu et qui 

n’utilise pas de contacts glissants comme le moteur synchrone (pour l’excitation du rotor).  

Les courants qui circulent dans le stator, constituent l’unique source externe du champ magnétique. Sa 

vitesse varie un peu quand on le charge, on dit qu’il glisse, mais ce glissement en général ne dépasse pas 

quelques centièmes de la vitesse à vide, il est négligeable le plus souvent. Le démarrage des moteurs 

asynchrones ne pose pas de problèmes pour les unités de petite puissance. Par contre, pour les moteurs de 

forte puissance, il faut démarrer sous tension réduite pour éviter un appel de courant trop élevé.  

En revanche, dans le moteur asynchrone, les courants statoriques génèrent le flux et le couple. Le 

découplage naturel de la machine à courant continu n’existe pas. D’autre part, la connaissance des variables 

internes du rotor à cage ne se fait qu’à travers le stator. 

 L’inaccessibilité du rotor mène à modifier l’équation vectorielle rotorique pour exprimer les grandeurs 

rotoriques à travers leurs actions sur le stator. La simplicité structurelle cache donc une grande complexité 

fonctionnelle due aux caractéristiques qui viennent d’être évoquées mais également aux non linéarités, à la 

difficulté d’identification et aux variations des paramètres (Rr en particulier). 

 Les hypothèses simplificatrices : 

La machine électrique est prodigieusement complexe, pour sa modélisation il est obligatoire d'introduire 

un certain nombre d'hypothèses simplificatrices [CAN00] [ CAR95] qui sont: 

▪ L’entrefer est d’épaisseur uniforme et l’effet d’encochage est négligeable. 
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▪  il est supposé que le fonctionnement soit en régime non saturé. 

▪ Les phénomènes d’hystérésis, les courants de Foucault et l’effet de peau sont négligés. 

▪  Les résistances des enroulements ne varient pas avec la température. 

▪  Le bobinage est réparti de manière à donner une (f.m.m) sinusoïdale s’il est alimenté par des 

courants sinusoïdaux. 

▪  Le régime homopolaire est nul puisque le neutre n’est pas relié.  

Parmi les conséquences importantes de ces hypothèses on peut citer : 

▪  L’additive des flux. 

▪  La constante des inductances propres. 

▪  La loi de variation sinusoïdale des inductances mutuelles entre les enroulements du stator et du 

rotor en fonction de l’angle électrique de leurs axes magnétiques. 

1.1. . Modèle dynamique de la machine asynchrone 

La Machine asynchrone triphasée est représentée schématiquement par la Fig. 2.1. Elle est munie 

de six enroulements. Le stator de la machine est formé de trois enroulements fixes décalés de 120° dans 

l’espace et traversés par trois courants variables. Le rotor peut être modélisé par trois enroulements 

identiques décalés dans l’espace de 120°. Ces enroulements sont en court-circuit et la tension à leurs bornes 

est nulle. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

  

  

 

Fig. 2 . 1 : Représentation schématique d’une machine asynchrone triphasée. 
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 Equation général de la machine asynchrone triphasée : 

Dans ces conditions, si on considère que le moteur à induction est triphasé au stator et au rotor. Les 

trois types d’équations traduisant le comportement du moteur sont : 

➢ Equation électrique : 

L’application de la loi d’Ohm généralisée, à chaque enroulement de la machine de fig. 2.1 donne les 

équations de tension du stator et du rotor comme suit : 

[
𝑉𝑠𝑎
𝑉𝑠𝑏
𝑉𝑠𝑐

] = [

𝑅𝑠 0 0
0 𝑅𝑠 0
0 0 𝑅𝑠

] [
𝐼𝑠𝑎
𝐼𝑠𝑏
𝐼𝑠𝑐

] +
𝑑

𝑑𝑡
[

𝜙𝑠𝑎
𝜙𝑠𝑏
𝜙𝑠𝑐

]     ( 2.3)  

Sous forme condensée : 

[𝑉𝑠𝑖] = [𝑅𝑠][𝐼𝑠𝑖] +
𝑑

𝑑𝑡
[𝜙𝑠𝑖] 𝑎𝑣𝑒𝑐 𝑖 ∈ {𝑎, 𝑏, 𝑐}     (2.4)  

Les équations des tensions rotoriques, peuvent être exprimées par : 

[
0
0
0
] = [

𝑅𝑟 0 0
0 𝑅𝑟 0
0 0 𝑅𝑟

] [
𝐼𝑟𝑎
𝐼𝑟𝑏
𝐼𝑟𝑐

] +
𝑑

𝑑𝑡
[

𝜙𝑟𝑎
𝜙𝑟𝑏
𝜙𝑟𝑐

]     (2.5) 

      

Sous forme condensée : 

[𝑉𝑟𝑖] = [𝑅𝑟][𝐼𝑟𝑖] +
𝑑

𝑑𝑡
[𝜙𝑟𝑖] 𝑎𝑣𝑒𝑐 𝑖 ∈ {𝑎, 𝑏, 𝑐}    (2.6) 

➢  Equation magnétique : 

Les hypothèses simplificatrices citées précédemment donnent des relations linéaires entre les flux et les 

courants de la machine, qui s'écrivent sous forme matricielle comme suit : 

[

𝜙𝑠𝑎
𝜙𝑠𝑏
𝜙𝑠𝑐

] = [

𝑙𝑠 𝑀𝑠 𝑀𝑠

𝑀𝑠 𝑙𝑠 𝑀𝑠

𝑀𝑠 𝑀𝑠 𝑙𝑠

] . [

𝐼𝑠𝑎
𝐼𝑠𝑏
𝐼𝑠𝑐

] + 𝑀0

[
 
 
 
 cos(휃) cos (휃 +

2𝜋

3
) cos (휃 −

2𝜋

3
)

cos (휃 −
2𝜋

3
) cos(휃) cos (휃 +

2𝜋

3
)

cos (휃 +
2𝜋

3
) cos(휃) cos (휃 −

2𝜋

3
)]
 
 
 
 

. [

𝐼𝑟𝑎
𝐼𝑟𝑏
𝐼𝑟𝑐

]   (2.7) 

[

𝜙𝑟𝑎
𝜙𝑟𝑏
𝜙𝑟𝑐

] = [

𝑙𝑟 𝑀𝑟 𝑀𝑟
𝑀𝑟 𝑙𝑟 𝑀𝑟
𝑀𝑟 𝑀𝑟 𝑙𝑟

] . [

𝐼𝑟𝑎
𝐼𝑟𝑏
𝐼𝑟𝑐

] +𝑀0

[
 
 
 
 cos(휃) cos (휃 −

2𝜋

3
) cos (휃 +

2𝜋

3
)

cos (휃 +
2𝜋

3
) cos(휃) cos (휃 −

2𝜋

3
)

cos (휃 −
2𝜋

3
) cos(휃) cos (휃 +

2𝜋

3
)]
 
 
 
 

. [

𝐼𝑠𝑎
𝐼𝑠𝑏
𝐼𝑠𝑐

]   (2.8) 

Sous forme condensée : 

[𝜙𝑠𝑖] = [𝑙𝑠𝑠][𝐼𝑠𝑖] + [𝑀𝑠𝑟][𝐼𝑟𝑖] 𝑎𝑣𝑒𝑐 𝑖 ∈ {𝑎, 𝑏, 𝑐}       (2.9) 
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[𝜙𝑟𝑖] = [𝑙𝑟𝑟][𝐼𝑟𝑖] + [𝑀𝑠𝑟]
𝑡[𝐼𝑠𝑖] 𝑎𝑣𝑒𝑐 𝑖 ∈ {𝑎, 𝑏, 𝑐}       (2.10) 

Tel que : 

[𝑀𝑠𝑟] = 𝑀𝑜

[
 
 
 
 cos(휃) cos (휃 +

2𝜋

3
) cos (휃 −

2𝜋

3
)

cos (휃 −
2𝜋

3
) cos(휃) cos (휃 +

2𝜋

3
)

cos (휃 +
2𝜋

3
) cos(휃) cos (휃 −

2𝜋

3
)]
 
 
 
 

 ;  

[𝑙𝑠𝑠] = [

𝑙𝑠 𝑀𝑠 𝑀𝑠

𝑀𝑠 𝑙𝑠 𝑀𝑠

𝑀𝑠 𝑀𝑠 𝑙𝑠

]  ; [𝑙𝑟𝑟] = [

𝑙𝑟 𝑀𝑟 𝑀𝑟

𝑀𝑟 𝑙𝑟 𝑀𝑟

𝑀𝑟 𝑀𝑟 𝑙𝑟

]   

En mettant (2-8) et (2-9) dans, (2-4) et (2-6), respectivement, les expressions des deux équations deviennent 

: 

[𝑉𝑠] = [𝑅𝑠][𝐼𝑠] + [𝑙𝑠𝑠]
𝑑

𝑑𝑡
[𝐼𝑠] +

𝑑

𝑑𝑡
([𝑀𝑠𝑟][𝐼𝑟])     (2.11) 

[0] = [𝑅𝑟][𝐼𝑟] + [𝑙𝑟𝑟]
𝑑

𝑑𝑡
[𝐼𝑟] +

𝑑

𝑑𝑡
([𝑀𝑠𝑟]

𝑡[𝐼𝑠])    (2.12) 

La résolution du système d’équations (2.11)-(2.12) est difficile du fait que les termes des matrices des 

inductances [𝑀𝑠𝑟] et [𝑀𝑠𝑟]
𝑡 varient en fonction de la position du rotor par rapport au stator (angles 휃) et 

nécessitent donc d’être recalculées à chaque pas d’échantillonnage [CAN00]. Alors, des transformations 

mathématiques sont utilisées, permettant de décrire le comportement de la machine à l’aide d’équations 

différentielles à coefficients constants. Ces transformations doivent conserver la puissance instantanée et la 

valeur de l’induction dans l’entrefer. Ceci permet d’établir une expression du couple électromagnétique 

dans le repère correspondant au système transformé et qui reste valable pour la machine réelle. Parmi les 

transformations utilisées, on cite celles de Park. 

 Transformation de Park : 

La transformation de Park permet de transformer les enroulements statoriques et rotoriques disposés sur 

trois axes (a, b, c) en des enroulements fictifs équivalents (fig.2.2), du point de vue électriques et 

magnétiques disposés sur deux axes (d, q), tel que : 

𝜽 : l’angle de rotation du rotor par rapport au stator. 

𝜽𝒐𝒃𝒔 : angle de rotation de (d, q) par rapport au stator. 

𝜽r : angle de rotation de (d, q) par rapport au rotor. 

Les angles sont liés par la relation suivante :  

     휃𝑜𝑏𝑠 =  휃 + 휃𝑟       (2.13) 
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Fig. 2 . 2  : Représentation des axes triphasés réels et les axes biphasés de la machine asynchrone. 

Le passage des grandeurs réelles aux grandeurs équivalentes se fait de la même façon pour les tensions, 

courants et flux. En adoptant la conversion suivante : 

[

𝑋𝑑
𝑋𝑞
𝑋0

] = 𝑘

[
 
 
 
 cos(휃𝑜𝑏𝑠) cos (휃𝑜𝑏𝑠 −

2𝜋

3
) cos (휃𝑜𝑏𝑠 +

2𝜋

3
)

−sin(휃𝑜𝑏𝑠) −sin (휃𝑜𝑏𝑠 −
2𝜋

3
) −sin (휃𝑜𝑏𝑠 +

2𝜋

3
)

1

√2

1

√2

1

√2 ]
 
 
 
 

[

𝑋𝑎
𝑋𝑏
𝑋𝑐

] = [𝑃(휃𝑜𝑏𝑠)]. [

𝑋𝑎
𝑋𝑏
𝑋𝑐

]  (2.14) 

[

𝑋𝑎
𝑋𝑏
𝑋𝑐

] = 𝑘

[
 
 
 
 cos(휃𝑜𝑏𝑠) −sin(휃𝑜𝑏𝑠)

1

√2

cos (휃𝑜𝑏𝑠 −
2𝜋

3
) −sin (휃𝑜𝑏𝑠 −

2𝜋

3
)

1

√2

cos (휃𝑜𝑏𝑠 +
2𝜋

3
) −sin (휃𝑜𝑏𝑠 +

2𝜋

3
)

1

√2]
 
 
 
 

[

𝑋𝑑
𝑋𝑞
𝑋0

] = [𝑃−1(휃𝑜𝑏𝑠)]. [

𝑋𝑑
𝑋𝑞
𝑋0

]   (2.15) 

Où k est une constante qui peut prendre soit la valeur (√2 3⁄ ) pour la conservation des puissances, soit la 

valeur (2/3) pour la conservation des amplitudes. 

 

  Transformation de Park appliquée à la machine asynchrone triphasée : 

➢ Equations électriques d’un enroulement triphasé dans les axes d et q : 
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Dans ce paragraphe, les équations électriques de la machine asynchrone dans le système biphasé sont 

présentées. En appliquant la transformation de Park (2.14) et (2.15) aux équations (2.4) et (2.5). Pour le 

stator on obtient : 

  [𝑃−1(휃𝑜𝑏𝑠)]. [𝑉𝑠𝑑𝑞] = [𝑅𝑠]. [𝑃
−1(휃𝑜𝑏𝑠)][𝐼𝑠𝑑𝑞] +

𝑑

𝑑𝑡
([𝑃−1(휃𝑜𝑏𝑠)]. [𝜙𝑠𝑑𝑞])    (2.16) 

En multipliant les deux membres de l’égalité par [𝑃(휃𝑜𝑏𝑠)] et en simplifiant, l’expression devient : 

[𝑉𝑠𝑑𝑞] = [𝑅𝑠]. [𝐼𝑠𝑑𝑞]+
𝑑

𝑑𝑡
[𝜙𝑠𝑑𝑞]+[𝑃(휃𝑜𝑏𝑠)]

𝑑

𝑑𝑡
[𝑃−1(휃𝑜𝑏𝑠)]. [𝜙𝑠𝑑𝑞]     (2.17) 

𝑜𝑟: 

𝑑

𝑑𝑡
[𝑃−1(휃𝑜𝑏𝑠)] = √

2

3
.
𝑑𝜃𝑜𝑏𝑠

𝑑𝑡

[
 
 
 

−sin(휃𝑜𝑏𝑠) −cos(휃𝑜𝑏𝑠) 0

−sin (휃𝑜𝑏𝑠 −
2𝜋

3
) −cos (휃𝑜𝑏𝑠 −

2𝜋

3
) 0

−sin (휃𝑜𝑏𝑠 +
2𝜋

3
) −cos (휃 +

2𝜋

3
) 0]

 
 
 

    (2.18) 

Donc, après un calcul direct, il est trouvé que : 

[𝑃(휃𝑜𝑏𝑠)]
𝑑

𝑑𝑡
[𝑃−1(휃𝑜𝑏𝑠)] = [

0 −
𝑑𝜃𝑜𝑏𝑠

𝑑𝑡
0

𝑑𝜃𝑜𝑏𝑠

𝑑𝑡
0 0

0 0 0

]     (2.19) 

Et l’expression (2.17) devient alors : 

[𝑉𝑠𝑑𝑞] = [𝑅𝑠][𝐼𝑠𝑑𝑞]+
𝑑

𝑑𝑡
[𝜙𝑠𝑑𝑞]+[

0 −
𝑑𝜃𝑜𝑏𝑠

𝑑𝑡
𝑑𝜃𝑜𝑏𝑠

𝑑𝑡
0

] [𝜙𝑠𝑑𝑞]    (2.20) 

Ou encore : 

[
𝑉𝑠𝑑
𝑉𝑠𝑞
] = [

𝑅𝑠 0
0 𝑅𝑠

] [
𝐼𝑠𝑑
𝐼𝑠𝑞
] +

𝑑

𝑑𝑡
[
𝜙𝑠𝑑
𝜙𝑠𝑞

] + [
0 −

𝑑𝜃𝑜𝑏𝑠

𝑑𝑡
𝑑𝜃𝑜𝑏𝑠

𝑑𝑡
0

] [
𝜙𝑠𝑑
𝜙𝑠𝑞

]     (2.21) 

De manière similaire, et en suivant les mêmes étapes, l’expression matricielle du rotor s’exprime comme 

suit : 

[
0
0
] = [

𝑅𝑟 0
0 𝑅𝑟

] [
𝐼𝑟𝑑
𝐼𝑟𝑞
] +

𝑑

𝑑𝑡
[
𝜙𝑟𝑑
𝜙𝑟𝑞

] + [
0 −

𝑑𝜃𝑟

𝑑𝑡
𝑑𝜃𝑟

𝑑𝑡
0
] [
𝜙𝑟𝑑
𝜙𝑟𝑞

]     (2.22) 

➢ Equations magnétiques d’un enroulement triphasé dans les axes d et q : 

En appliquant la transformation de Park (2.14) et (2.15) aux équations (2.6) : 
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[𝑃−1(휃𝑜𝑏𝑠)]. [𝜙𝑠𝑑𝑞] = [𝑙𝑠𝑠]. [𝑃
−1(휃𝑜𝑏𝑠)][𝐼𝑠𝑑𝑞] + ([𝑀𝑠𝑟]([𝑃

−1(휃𝑜𝑏𝑠)]. [𝐼𝑠𝑑𝑞])   (2.23) 

Soit :  

[𝜙𝑠𝑑𝑞] = [𝑃(휃𝑜𝑏𝑠)][𝑙𝑠𝑠]. [𝑃
−1(휃𝑜𝑏𝑠)][𝐼𝑠𝑑𝑞] + ([𝑃(휃𝑜𝑏𝑠)][𝑀𝑠𝑟]([𝑃

−1(휃𝑜𝑏𝑠)]. [𝐼𝑠𝑑𝑞])   (2.24) 

Un calcul simple résulte : 

[𝑃(휃𝑜𝑏𝑠)][𝑙𝑠𝑠]. [𝑃
−1(휃𝑜𝑏𝑠)] = [

𝑙𝑠 −𝑀𝑠 0 0
0 𝑙𝑠 −𝑀𝑠 0
0 0 𝑙𝑠 −𝑀𝑠

]      (2.25) 

[𝑃(휃𝑜𝑏𝑠)][𝑀𝑠𝑟]([𝑃
−1(휃𝑜𝑏𝑠)]) =

3
2⁄ .𝑀𝑠𝑟. [

cos(휃𝑜𝑏𝑠 − 휃𝑟 − 휃) sin(휃𝑜𝑏𝑠 − 휃𝑟 − 휃) 0

−sin(휃𝑜𝑏𝑠 − 휃𝑟 − 휃) cos(휃𝑜𝑏𝑠 − 휃𝑟 − 휃) 0
0 0 0

]    (2.26) 

Or, d’après l’égalité (2.24), l’expression peut s’écrire, comme suit: 

[𝑃(휃𝑜𝑏𝑠)][𝑀𝑠𝑟]([𝑃
−1(휃𝑜𝑏𝑠)]) =

3
2⁄ .𝑀𝑠𝑟 . [

1 0 0
0 1 0
0 0 0

]        (2.27) 

En introduisant les inductances cycliques : 

𝐿𝑠=𝑙𝑠 −𝑀𝑠  : Inductance cyclique propre du stator 

𝐿𝑚 = 3/2.𝑀0  : Inductance cyclique mutuelle stator-rotor 

L’expression de l’équation (2.24) devient alors : 

[
𝜙𝑠𝑑
𝜙𝑠𝑞

] = [
𝐿𝑠 0
0 𝐿𝑠

] [
𝐼𝑠𝑑
𝐼𝑠𝑞
] + [

𝐿𝑚 0
0 𝐿𝑚

] [
𝐼𝑟𝑑
𝐼𝑟𝑞
]        (2.28) 

De la même manière, en appliquant la transformation de Park à l’équation du flux rotorique et en 

introduisant l’inductance cyclique : 

𝐿𝑟=𝑙𝑟 −𝑀𝑟  : Inductance cyclique propre du rotor 

L’expression du flux rotorique devient : 

[
𝜙𝑟𝑑
𝜙𝑟𝑞

] = [
𝐿𝑟 0
0 𝐿𝑟

] [
𝐼𝑟𝑑
𝐼𝑟𝑞
] + [

𝐿𝑚 0
0 𝐿𝑚

] [
𝐼𝑠𝑑
𝐼𝑠𝑞
]        (2.29) 

D’après les équations électriques et magnétiques modélisant la machine dans le repère biphasé(d-

q) . De manière générale, les équations des tensions et des flux de la machine asynchrone, écrites dans le 

plan (d-q) d’après (2-11), (2-12), (2-28) et (2-29), sont les suivantes : 
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Equation des tensions :  

{
  
 

  
 𝑉𝑠𝑑 = 𝑅𝑠. 𝐼𝑠𝑑 +

𝑑𝜙𝑠𝑑

𝑑𝑡
−
𝑑𝜃𝑜𝑏𝑠

𝑑𝑡
. 𝜙𝑠𝑞

𝑉𝑠𝑞 = 𝑅𝑠. 𝐼𝑠𝑞 +
𝑑𝜙𝑠𝑞

𝑑𝑡
+
𝑑𝜃𝑜𝑏𝑠

𝑑𝑡
. 𝜙𝑠𝑑

0 = 𝑅𝑟 . 𝐼𝑟𝑑 +
𝑑𝜙𝑟𝑑

𝑑𝑡
−
𝑑𝜃𝑟

𝑑𝑡
. 𝜙𝑟𝑞

0 = 𝑅𝑟 . 𝐼𝑟𝑞 +
𝑑𝜙𝑟𝑞

𝑑𝑡
+
𝑑𝜃𝑟

𝑑𝑡
. 𝜙𝑟𝑑 }

  
 

  
 

       (2.30) 

Equation des flux:    

{
 

 
𝜙𝑠𝑑 = 𝐿𝑠. 𝐼𝑠𝑑 + 𝐿𝑚. 𝐼𝑟𝑑
𝜙𝑠𝑞 = 𝐿𝑠. 𝐼𝑠𝑞 + 𝐿𝑚. 𝐼𝑟𝑞
𝜙𝑟𝑑 = 𝐿𝑟 . 𝐼𝑟𝑑 + 𝐿𝑚. 𝐼𝑠𝑑
𝜙𝑟𝑞 = 𝐿𝑟 . 𝐼𝑟𝑞 + 𝐿𝑚. 𝐼𝑠𝑞}

 

 
         (2.31) 

  Choix du repère de référence : 

Jusqu’à présent, les équations des tensions et des flux de la machine sont exprimées dans le repère (d, 

q), faisant un angle électrique 휃𝑜𝑏𝑠 avec le stator, et 휃𝑟 avec le rotor, mais qui n’est pas défini par ailleurs, 

c’est-à-dire est libre. Il existe trois choix importants concernant l’orientation du repère d’axes (d, q) qui 

dépendant de l’objectif de l’application, et de la commande 

➢ Référentiel (d, q) lié au stator (𝜶,𝜷) 

Caractérisé par 
𝑑𝜃𝑜𝑏𝑠

𝑑𝑡
= 𝜔𝑜𝑏𝑠 = 0, et par conséquence 

𝑑𝜃𝑟

𝑑𝑡
= −𝑝𝛺 : Ce référentiel est immobile par rapport 

au stator, utilisé pour l’étude du démarrage et freinage des machines à courant alternatif ainsi que 

l’observation et la commande non linéaire, le système d’équation (2-30) devient alors : 

{
  
 

  
 𝑉𝑠𝑑 = 𝑅𝑠. 𝐼𝑠𝑑 +

𝑑𝜙𝑠𝑑

𝑑𝑡

𝑉𝑠𝑞 = 𝑅𝑠. 𝐼𝑠𝑞 +
𝑑𝜙𝑠𝑞

𝑑𝑡

0 = 𝑅𝑟. 𝐼𝑟𝑑 +𝜔𝑠. 𝜙𝑟𝑞 +
𝑑𝜙𝑟𝑑

𝑑𝑡

0 = 𝑅𝑟. 𝐼𝑟𝑞 +
𝑑𝜙𝑟𝑞

𝑑𝑡
−𝜔𝑠. 𝜙𝑟𝑑}

  
 

  
 

       (2.32) 

 

➢ Référentiel (d, q) lié au rotor : 

Caractérisé par 𝜔𝑜𝑏𝑠 = 𝜔, ce référentiel utilisé pour l’étude des régimes transitoires dans les machines 

asynchrones et synchrones. Le système d’équation (2-30) devient alors : 

{
  
 

  
 𝑉𝑠𝑑 = 𝑅𝑠. 𝐼𝑠𝑑 +

𝑑𝜙𝑠𝑑

𝑑𝑡
−𝜔.𝜙𝑠𝑞

𝑉𝑠𝑞 = 𝑅𝑠. 𝐼𝑠𝑞 +
𝑑𝜙𝑠𝑞

𝑑𝑡
+𝜔.𝜙𝑠𝑑

0 = 𝑅𝑟. 𝐼𝑟𝑑 +
𝑑𝜙𝑟𝑑

𝑑𝑡

0 = 𝑅𝑟. 𝐼𝑟𝑞 +
𝑑𝜙𝑟𝑞

𝑑𝑡 }
  
 

  
 

       (2.33) 
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➢ Référentiel (d, q) lié au champ tournant : 

Dans ce cas, la vitesse de repère (d, q) est la vitesse du synchronisme (𝜔𝑜𝑏𝑠 = 𝜔𝑠), est utilisé pour réaliser 

le contrôle vectoriel du fait que les grandeurs de réglage deviennent continues. Le système d’équation (2-

30) devient alors : 

{
  
 

  
 𝑉𝑠𝑑 = 𝑅𝑠 . 𝐼𝑠𝑑 +

𝑑𝜙𝑠𝑑

𝑑𝑡
−𝜔𝑠. 𝜙𝑠𝑞

𝑉𝑠𝑞 = 𝑅𝑠. 𝐼𝑠𝑞 +
𝑑𝜙𝑠𝑞

𝑑𝑡
+𝜔𝑠. 𝜙𝑠𝑑

0 = 𝑅𝑟. 𝐼𝑟𝑑 +
𝑑𝜙𝑟𝑑

𝑑𝑡
− (𝜔𝑠 − 𝑝𝛺)𝜙𝑟𝑞

0 = 𝑅𝑟. 𝐼𝑟𝑞 +
𝑑𝜙𝑟𝑞

𝑑𝑡
+ (𝜔𝑠 − 𝑝𝛺)𝜙𝑟𝑑}

  
 

  
 

       (2.34) 

 Expressions du couple électromagnétique et de la puissance : 

 L’expression du couple électromagnétique peut être s’obtenu à l’aide d’un bilan de puissance. La 

puissance électrique instantanée fournie aux enroulement statoriques et rotoriques en fonction des 

grandeurs d’axes (d, q) est donnée par l’expression suivante : 

𝑃𝑒 = 𝑉𝑠𝑑 . 𝐼𝑠𝑑 + 𝑉𝑠𝑞 . 𝐼𝑠𝑞 + 𝑉𝑟𝑑. 𝐼𝑟𝑑 + 𝑉𝑟𝑞. 𝐼𝑟𝑞        (2.35) 

Elle se décompose en trois termes : 

▪ Puissance dissipée en pertes joules : 

𝑃𝑗 = 𝑅𝑠. (𝐼𝑠𝑑
2 + 𝐼𝑠𝑞

2) + 𝑅𝑟 . (𝐼𝑟𝑑
2 + 𝐼𝑟𝑞

2)        (2.36) 

▪ Puissance représentant les échanges d’énergie électromagnétique avec la source : 

𝑃𝑒𝑚 = 𝐼𝑠𝑑 .
𝑑𝜙𝑠𝑑

𝑑𝑡
+ 𝐼𝑠𝑞 .

𝑑𝜙𝑠𝑞

𝑑𝑡
+ 𝐼𝑟𝑑 .

𝑑𝜙𝑟𝑑

𝑑𝑡
+ 𝐼𝑟𝑞 .

𝑑𝜙𝑟𝑞

𝑑𝑡
     (2.37) 

▪ Puissance magnétique : 

𝑃𝑒𝑚 = 𝜔𝑠(𝐼𝑟𝑑. 𝜙𝑟𝑞 − 𝐼𝑟𝑞 . 𝜙𝑟𝑑)       (2.38) 

Or, la puissance mécanique est reliée au couple électromagnétique par l’expression suivante : 

𝐶𝑒 =
𝑃𝑚𝑒𝑐

𝛺
= 𝑝.

𝑃𝑚𝑒𝑐

𝜔
   Tel que :  𝛺 =

𝜔

𝑝
     (2.39) 

𝛺 : la vitesse de rotation mécanique du rotor [rad/s] 

𝜔 : la vitesse de rotation électrique du rotor [rad/s] 

En tenant compte les expressions (2-31), (2-38) et (2-39), plusieurs expressions scalaires du couple 

électromagnétique toutes égales peuvent s’introduire : 
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{
 
 

 
 

𝐶𝑒 = 𝑝. (𝜙𝑟𝑞 . 𝐼𝑟𝑑 − 𝜙𝑟𝑑. 𝐼𝑟𝑞)

𝐶𝑒 = 𝑝. (𝜙𝑠𝑑 . 𝐼𝑠𝑞 − 𝜙𝑠𝑞 . 𝐼𝑠𝑑)

𝐶𝑒 = 𝑝. 𝐿𝑚. (𝐼𝑟𝑑 . 𝐼𝑠𝑞 − 𝐼𝑠𝑑 . 𝐼𝑟𝑞)

𝐶𝑒 = 𝑝.
𝐿𝑚

𝐿𝑟
. (𝜙𝑟𝑑 . 𝐼𝑠𝑞 − 𝜙𝑟𝑞 . 𝐼𝑠𝑑)}

 
 

 
 

       (2.40) 

 Mise sous forme d’équations d’état : 

Pour avoir un modèle complet de la machine, il est nécessaire d’introduire les paramètres mécaniques 

(couple, vitesse ...). L’expression décrivant la dynamique de la partie mobile de la machine est exprimée 

par l’équation du mouvement suivante : 

𝐽
𝑑𝛺

𝑑𝑡
+ 𝑓.𝛺 = 𝐶𝑒 − 𝐶𝑟       (2.41) 

Il est nécessaire de représenter le modèle non linéaire de la machine asynchrone sous forme d’équations 

d’état. Pour une machine asynchrone alimentée en tension, le choix s’est fixé sur le référentiel immobile 

par rapport au stator, les tensions statoriques 𝑉𝑠𝛼 et 𝑉𝑠𝛽 sont les variables de commande, les flux rotoriques 

(𝜙𝑟𝛼  , 𝜙𝑟𝛽), et les courants statoriques ( 𝐼𝑠𝛼 , 𝐼𝑠𝛽) sont considérés comme variables d’état. En utilisant les 

expressions (2-31), (2-32) et après arrangement, le modèle est défini comme suit : 

 

[
 
 
 
 
 
 
 
 
𝑑𝐼𝑠𝛼
𝑑𝑡
𝑑𝐼𝑠𝛽

𝑑𝑡
𝑑𝜙𝑟𝛼
𝑑𝑡
𝑑𝜙𝑟𝛽

𝑑𝑡 ]
 
 
 
 
 
 
 
 

=

[
 
 
 
 
 
 
 
 
 −

1

𝐿𝑠𝜎
(𝑅𝑠 +

𝐿𝑚
2

𝑡𝑟. 𝐿𝑟
) 0

𝐿𝑚
𝑡𝑟. 𝐿𝑟. 𝐿𝑠. 𝜎

𝑝. 𝐿𝑚
𝐿𝑟. 𝐿𝑠. 𝜎

𝛺

0 −
1

𝐿𝑠𝜎
(𝑅𝑠 +

𝐿𝑚
2

𝑡𝑟. 𝐿𝑟
) −

𝑝. 𝐿𝑚
𝐿𝑟. 𝐿𝑠. 𝜎

𝛺
𝐿𝑚

𝑡𝑟. 𝐿𝑟. 𝐿𝑠. 𝜎

𝐿𝑚
𝑡𝑟

0 −
1

𝑡𝑟
−𝑝.𝛺

0
𝐿𝑚
𝑡𝑟

𝑝. 𝛺 −
1

𝑡𝑟 ]
 
 
 
 
 
 
 
 
 

.

[
 
 
 
𝐼𝑠𝛼
𝐼𝑠𝛽
𝜙𝑟𝛼
𝜙𝑟𝛽]

 
 
 
 

+ 

[
 
 
 
 
1

𝐿𝑠.𝜎
0

0
1

𝐿𝑠.𝜎

0 0
0 0 ]

 
 
 
 

[

𝑉𝑠𝛼
𝑉𝑠𝛽
0
0

]         (2.42) 

 

3. Modélisation des convertisseurs statiques : 

Le moteur asynchrone utilisé dans les systèmes d’entraînement à vitesses variables, nécessite une 

alimentation qui doit fournir l’énergie électrique au moteur et la récupérer en cas de freinage. Cette 

alimentation est assurée par un onduleur de tension. L’onduleur de tension est un convertisseur statique 
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permettant la transformation d’une tension continue en une ou des tensions alternatives, il est tributaire des 

caractéristiques de la source continue et de la charge entre lesquelles il est inséré. 

Les caractéristiques exigées de l’actionneur électrique dépendent à la fois de la machine, de son 

alimentation et de la commande de l’ensemble. Ces caractéristiques sont : 

 Un couple avec le minimum d’ondulation possible, contrôlable par le plus petit nombre de 

variable, en régime dynamique comme en régime permanent. 

 Une large plage de variation de vitesse. 

 Des constantes de temps électrique et mécanique faible. 

 La source d'alimentation triphasée est supposée symétrique, de fréquence et d'amplitude de 

tension constante. 

Ces caractéristiques guident les concepteurs au choix convenable des semi-conducteurs à employer et 

leurs commandes. Dans cette partie, les convertisseurs statiques adoptés dans la chaine de contrôle de la 

machine asynchrone seront détaillés. La chaine est constituée d’un moteur asynchrone MAS associée à un 

onduleur de tension triphasé, d’où l’alimentation de ce dernier est constituée d’une source d’énergie solaire 

(PV) connectée à un bloc d’hacheur élévateur. Comme l’illustre-la (Fig. 2.3): 

 

 

 

 

Fig.2.3 : Association machine asynchrone à une source solaire à travers un onduleur de tension et un 

convertisseur hacheur élévateur. 
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3.1 Topologies des convertisseur statique DC-DC: 

 Topologies des convertisseurs DC-DC 

Il existe plusieurs types des convertisseurs DC- DC qui regroupent des convertisseurs à isolement 

galvanique entre l’entrée et la sortie et des convertisseurs qui présentent une borne commune entre l’entrée 

et la sortie. Dans ce contexte, trois types des convertisseurs statiques sont distinguée : 

➢ Hacheur abaisseur « Buck converter » : Le hacheur série (hacheur abaisseur ou bien dévolteur) est 

un appareil qui convertit une tension continue en une autre tension continue de plus faible valeur 

(Fig.2.4.(a)). La source d'entrée est de type tension continue et la charge de sortie continue de type 

source de courant [HOS18] . 

 

 Fig. 2.4 : Structure des différents hacheurs , (a) abaisseur, (b) élévateur, (c) abaisseur-élévateur 
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➢ Hacheur parallèle « Boost Converter » : est appelé aussi hacheur élévateur, hacheur survolteur ou 

hacheur de type Boost (Fig 2.4(b)). La source d'entrée est de type courant continu (inductance en série 

avec une source de tension) et la charge de sortie est de type tension continue (condensateur en parallèle 

avec la charge résistive). L’interrupteur « K » peut être remplacé par un transistor puisque le courant 

est toujours positif et que les commutations doivent être commandées (au blocage et à l'amorçage). Le 

commutateur peut être un transistor MOSFET ou un IGBT qui peut commuter sur deux positions, 

marche ou arrêt rapidement [FER19]. 

➢ Hacheur abaisseur-élévateur (Buck-Boost) : est aussi appelé dévolteur-survolteur ou de type Buck-

Boost (Fig2.4.(c)). Le hacheur abaisseur-élévateur est un convertisseur indirect DC–DC à stockage 

inductif. La source d’entrée est de type tension continue (filtrage capacitif en parallèle avec une source 

de tension) et la charge de sortie continue de type source de tension (condensateur en parallèle avec la 

charge résistive). Le convertisseur dévolteur-survolteur combine les propriétés des deux convertisseurs 

précédents [VEE18]. 

 Principe de fonctionnement de l’Hacheur Boost 

Le schéma de la (fig.2.5) représente le circuit électrique et les circuits équivalent du convertisseur 

Hacheur survolteur. Pendant le fonctionnement, le transistor commute à une fréquence constante f avec un 

temps de fermeture égal à (𝛼.T) et un temps d’ouverture égal ((1- 𝛼). T) où :  

▪ T est la période de commutation qui est égale à 1/ f 

▪ 𝛼 le rapport cyclique du commutateur (𝛼 € [0,1]) 

3.1.1 Modèle mathématique équivalent : 

Pour extraire le modèle mathématique du convertisseur, il faut étudier dans les deux phases de 

fonctionnement (S fermé, et S ouvert), ensuite donner un modèle approximé, qui englobe les différentes 

grandeurs moyennes d’entrée et de sortie du convertisseur.  

Phase [0 < t < 𝜶𝑻] : Lorsque le Mosfet est en état fermé, le courant d'entrée croissant circule à 

travers l'inductance L, stockant de l'énergie dans son champ magnétique. Pendant ce mode de 

fonctionnement, comme illustré sur la fig 2.5 (a), le côté charge est complètement isolé du côté source. 

Phase [ 𝜶𝑻<t<T] : lorsque le Mosfet est en état ouvert, le courant d'entrée circule à travers la diode 

provoquant la charge du condensateur C et alimentant la charge. Le chemin de conduction est illustré 

à la fig2.5(b) 

La tension de l'inductance, le courant du condensateur et le courant de l'inductance principale sont 

représentés pour chaque mode de fonctionnement comme suit: 
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Lorsque l'interrupteur est activé: 

{
 

 𝐿
𝑑𝑖𝐿(𝑡)

𝑑𝑡
=  𝑉𝑖𝑛 − 𝑅𝑜𝑛 𝑖𝐿(𝑡)

𝐶
𝑉𝑐(𝑡)

𝑑𝑡
= −

𝑉𝑜𝑢𝑡

𝑅

𝑖𝐿(𝑡) =  𝑖𝑖𝑛(𝑡)

        (2.43) 

Par conséquent lorsque l’interrupteur est ouvert, les équations s’expriment comme suit : 

{
 

 𝐿
𝑑𝑖𝐿(𝑡)

𝑑𝑡
= 𝑉𝑖𝑛(𝑡) − 𝑉𝑜𝑢𝑡(𝑡)  −  𝑉𝑑(𝑡)

𝐶
𝑉𝑐(𝑡)

𝑑𝑡
= 𝑖𝐿(𝑡) −

𝑉𝑜𝑢𝑡

𝑅

𝑖𝐿(𝑡) =  𝑖𝑖𝑛(𝑡)

      (2.44) 

 

 

 

 

Fig.2.5 : Circuit équivalent du convertisseur hacheur survolteur (a) à l’état fermé et (b) à l’état ouvert. 
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3.2 Convertisseur statique DC-AC : 

 Onduleur de tension conventionnel : 

L’onduleur de tension est un convertisseur statique qui permet d’imposer à la machine des ondes de 

tension à amplitude et fréquence réglables à partir d’un réseau standard. Le schéma structurel d'un tel 

onduleur triphasé conventionnel à deux niveaux est illustré par (fig.2.6). Chaque groupe transistor-diode 

assemblé en antiparallèle forme un interrupteur bi-commandable (à l’ouverture et à la fermeture) dont l’état 

apparaît complémentaire à celui qui lui est associé pour former ainsi un bras de commutation. Les couples 

d’interrupteurs (Ka et Ka’), (Kb et Kb’), (Kc et Kc’) doivent être commandés de manière complémentaire 

pour assurer la continuité des courants alternatifs dans la charge d’une part et d’éviter le court-circuit de la 

source d’autre part. Les six diodes antiparallèles sont des diodes de roue libre assurant la protection des 

transistors. 

 

Fig.2.6 : Onduleur de tension à deux niveaux. 

Pour chaque bras, il y’a donc deux états indépendants, ces deux états peuvent être considérés comme une 

grandeur boolienne : 

Sa,b,c=1 : Interrupteur du demi-bras haut ( a, b ou c ) fermé. 

Sa,b,c= 0 : Interrupteur du demi-bras bas ( a, b, ou c ) fermé. 

Pour simplifier l’étude, les suppositions suivantes sont tenues en considération : 

▪ La commutation des interrupteurs est instantanée ; 

▪ La chute de tension aux bornes des interrupteurs est négligeable ; 
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▪ La charge triphasée est équilibrée, couplée en étoile avec neutre isolé. 

Les tensions composées Uab, Ubc et Uca sont obtenues à partir de ces relations : 

{

𝑈𝑎𝑏 = 𝑉𝑎𝑜 − 𝑉𝑏𝑜
𝑈𝑏𝑐 =  𝑉𝑏𝑜 − 𝑉𝑐𝑜
𝑈𝑐𝑎 = 𝑉𝑐𝑜 − 𝑉𝑎𝑜

        (2.45) 

Tel que Vao, Vbo et Vco sont les tensions d’entrée de l’onduleur. Elles sont référencées par rapport à un point 

milieu « o » d’un diviseur fictif d’entrée. 

{

𝑉𝑎𝑜 = 𝑉𝑎𝑛 + 𝑉𝑛𝑜
𝑈𝑏𝑜 =  𝑉𝑏𝑛 + 𝑉𝑛𝑜
𝑈𝑐𝑜 = 𝑉𝑐𝑛 + 𝑉𝑛𝑜

        (2.46) 

Sachant que: 

Van, Vbn et Vcn sont les tensions simples de la machine et Vno est la tension fictive entre le neutre de la 

machine asynchrone et le point fictif « o ». 

Soit :    𝑉𝑗𝑜 = 𝑉𝑗  −  𝑉𝑜  = {

𝑈𝑑𝑐

2
𝑠𝑖 𝐾𝑗 𝑓𝑒𝑟𝑚é (𝑆𝑗 = 1)

−𝑈𝑑𝑐

2
𝑠𝑖 𝐾′𝑗 𝑓𝑒𝑟𝑚é (𝑆𝑗 = 1)

 𝑗 =  𝑎; 𝑏; 𝑐    (2.47) 

Le système Van, Vbn et Vcn étant équilibré, donc :  

𝑉𝑎𝑛 + 𝑉𝑏𝑛 + 𝑉𝑐𝑛 = 0         (2.48) 

La substitution de (2-48) dans (2-46) aboutit à : 

𝑉𝑛𝑜 =
1

3
(𝑉𝑎𝑜 + 𝑉𝑏𝑜 + 𝑉𝑐𝑜)        (2.49) 

En remplaçant (2-49) dans (2-46), on obtient : 

{
 
 

 
 𝑉𝑎𝑛 =

2

3
𝑉𝑎𝑜 −

1

3
𝑉𝑏𝑜 −

1

3
𝑉𝑐𝑜

𝑉𝑏𝑛 = −
1

3
𝑉𝑎𝑜 +

2

3
𝑉𝑏𝑜 −

1

3
𝑉𝑐𝑜

𝑉𝑐𝑛 = −
1

3
𝑉𝑎𝑜 −

1

3
𝑉𝑏𝑜 +

2

3
𝑉𝑐𝑜

       (2.50) 

L’équation (2-47) peut être réécrite se forme matricielle comme suit : 

[
𝑉𝑎𝑛
𝑉𝑏𝑛
𝑉𝑐𝑛

] =

[
 
 
 
 
2

3
−
1

3
−
1

3

−
1

3

2

3
−
1

3

−
1

3
−
1

3

2

3 ]
 
 
 
 

[
𝑉𝑎𝑜
𝑉𝑏𝑜
𝑉𝑐𝑜

]  𝑠𝑜𝑖𝑡 [𝑉𝑗𝑛] = [𝑇][𝑉𝑗𝑜]     (2.51) 
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Van, Vbn et Vcn sont considérées comme des tensions de sortie de l’onduleur en fonction de Vao, Vbo et Vco 

comme tensions d’entrée, et par conséquent la modélisation de l’onduleur par matrice [T]. En substituant 

les valeurs de Vjo de (2-47) dans le système (2-51), les tentions aux bornes de la charge sont exprimées en 

fonction des valeurs booléennes des états des interrupteurs : 

[
𝑉𝑎𝑛
𝑉𝑏𝑛
𝑉𝑐𝑛

] = 𝑈𝑑𝑐

[
 
 
 
 
2

3
−
1

3
−
1

3

−
1

3

2

3
−
1

3

−
1

3
−
1

3

2

3 ]
 
 
 
 

[

𝑆𝑎
𝑆𝑏
𝑆𝑐

] ; [𝑉𝑗𝑛] = 𝑈𝑑𝑐[𝑇][𝑆𝑗]     (2.52) 

 Aperçue sur les topologies des onduleurs multiniveaux : 

Un onduleur est dit « multi-niveaux » lorsqu’il génère une tension découpée de sortie composée d’au 

moins trois niveaux. Ce type de convertisseur présente essentiellement les avantages suivants : 

▪ Limitation des 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.  

▪ L’utilisation des tensions de sortie plus élevées permet d’augmenter la puissance du convertisseur 

sans augmenter le courant.  

▪ L’augmentation de la fréquence apparente de sortie permet une dynamique du système plus élevée.  

▪ la tension de sortie délivrée par les convertisseurs multi-niveaux présente d'intéressantes qualités 

spectrales. En conséquence, les éléments de filtrage nécessaires sont plus réduits et moins coûteux. 

[OUA20]. 

Cependant ces convertisseurs présentent aussi quelques inconvénients :  

▪ Au fur et à mesure que les niveaux de tension augmentent la structure de contrôle devient plus 

complexe.  

▪ Des problèmes de déséquilibres de tension des condensateurs apparaissent. Les publications de 

ces dernières années nous montrent que l’étude des onduleurs multiniveaux (analyse de la 

topologie, contrôle, modulation, etc.) est à présent un des sujets le plus important de l’électronique 

de puissance. 

 Le développement de la technologie multiniveaux a été marqué par deux facteurs. D’un côté, 

l’évolution technologique des matériaux semi-conducteurs permettant la réalisation d’interrupteurs de 

puissance supportant des tensions plus élevées lorsqu’ils sont bloqués. D’un autre côté, même si le contrôle 

des onduleurs multiniveaux est complexe, l’évolution des processeurs numériques de signal avec capacité 



 49 

de calcul et vitesse de réaction très élevées et coût réduit ont rendu possible la mise en œuvre de ce contrôle 

[TRO21]. Les principales topologies de la conversion multi-niveaux sont:  

• La topologie à diode de blocage (NPC) ; 

• La topologie au condensateur flotteur (à cellule imbriquées) ; 

• La topologie en cascade. 

 

 

Fig.2.7 : Les différentes topologies des onduleurs multiniveaux 

 

➢ Onduleur de tension a diode de blocage : 

La première topologie d’onduleur de tension multi-niveaux est la structure NPC (Neutral Point 

Clamped) [4]. Le modèle de l’onduleurs NPC à trois niveaux est donné par la figure 2.8(a). Les diodes 

son utilisées pour réaliser la connexion avec le point de référence o. Pour l’obtention d’une tension de 

N niveaux, N-1 capacités sont nécessaires. Les tensions aux bornes des condensateurs sont toutes égales 

à Vdc / (N-1), Vdc étant la tension d’entrée totale appliquée. Les deux interrupteurs dans un même bras 

sont commandés de façon complémentaire. Cet onduleur présente des avantages par rapport à la 

topologie d’onduleur à deux niveaux [SOU18]. Ces avantages sont:  

▪ Les composants de puissance à semi-conducteur bloquent une tension inverse égale seulement 

à la moitié de la tension de la source continue.  

▪ cette topologie peut être généralisée et les principes employés dans la topologie d’onduleur à trois 

niveaux peuvent être étendus pour l’utilisation dans des topologies avec n’importe quel nombre de 

niveaux. 
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➢ Onduleur à capacité flottante : 

La topologie de l’onduleur multiniveaux à condensateur flotteur (flying capacitor multilevel inverter), 

figure 2.8(b), a été proposée en 1992. L’avantage de cette topologie est d’éliminer le problème des diodes 

de bouclages présenter dans les topologies des onduleurs NPC multiniveaux. Cette topologie a quelques 

inconvénients [HUM20]:  

▪ Le contrôleur de la charge du condensateur ajoute la complexité au contrôle du circuit entier.  

▪  Peut exiger plus de condensateurs que la topologie de l’onduleur NPC.  

▪  La présence d’un potentiel de résonance parasite entre les condensateurs découplés. 

 

Fig. 2.8 :Structure d’un bras d’onduleur à trois niveaux pour différentes topologies , (a) Onduleur à 

diode de blocage, (b) Onduleur à condensateurs flotteurs, (c) Onduleur en cascade. 

 

➢ Onduleur de tension en cascade : 

Les onduleurs multi-niveaux en cascade est une structure relativement nouvelle. Un onduleur 

multiniveau en cascade est tout simplement une connexion en série de plusieurs ponts à deux niveaux 

monophasés; ces ponts étant connectés à des sources de tension continues séparées (fig2.8(c)). L’avantage 

principal de cette approche est que la topologie de ce type d’onduleur facilite la maintenance, en plus elle 

permet de donner une façon très pratique pour augmenter le nombre de niveaux dans le système. 
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Contrairement à l’onduleur à diode de blocage et à condensateur flottant, aucune diode supplémentaire n’est 

nécessaire. Mais il est essentiel d'équilibrer les sources DC entre les différents niveaux. 

 Principe de fonctionnement de l’onduleur à trois niveaux de type NPC : 

La structure d’un onduleur triphasé de trois niveaux type 3L-NPC est illustrée par (fig 2.9). L'onduleur 

produit trois niveaux différents de tension - Vdc /2, 0 et - Vdc /2 - aux bornes de la sortie. Ces niveaux sont 

basés sur la sélection appropriée des signaux de commutation appliqués à chaque interrupteur en phase x = 

{ a, b, c }. Les variables d'état de commutation { S x1 , S x2 } avec la phase x peuvent être soit logiques '0' 

soit logiques '1'. Les deux signaux de commutation inférieurs de chaque phase sont complémentaires des 

deux signaux de commutation supérieurs. Les combinaisons possibles de signaux de commutation pour 

chaque phase x sont indiquées dans le tableau 2.1. Dans chaque phase de l'onduleur, le pôle de sortie est 

connecté à '+', '-' ou '0', en activant simultanément les deux commutateurs supérieurs, les deux 

commutateurs inférieurs ou les deux commutateurs du milieu, respectivement. En connectant le pôle de 

sortie à '+', '-' ou '0', le convertisseur génère respectivement Vdc /2, - Vdc /2 ou 0 aux bornes de sortie de la 

phase du convertisseur [AVC20]. En incluant 19 vecteurs de tension différents, l'onduleur peut produire 27 

vecteurs  

 

Fig.2.9 : Structure de l’onduleur triphasé de type NPC à trois niveaux (3L-NPC) montrant la convention 

positive pour les tensions et les courants. 
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de tension, comme le montre la figure 2.10. Chacun des vecteurs de tension est représenté avec les niveaux 

requis de tension du circuit intermédiaire, enfermés dans une boîte rectangulaire, pour les trois phases. Sur 

la base de leurs amplitudes, les vecteurs de tension sont classés en quatre groupes : les vecteurs nuls { V0 - 

- - V2 } , les petits vecteurs { V3 - - - V14 } , les vecteurs moyens { V15 - - - V20 } et les grands vecteurs { 

V21 - - - V26 }.La représentation complexe de tous les vecteurs de tension possibles avec les composantes 

Vα et Vβ et les deux états de commutation supérieurs correspondants de chaque phase est présentée dans le 

tableau 2.1. 

Tableau 2-1 : Combinaisons possibles de commutation de chaque phase x = { a, b, c } 

Etats de commutation des interrupteurs Tension de sortie du convertisseur 

𝑆𝑥1 𝑆𝑥2 𝑆�̅�1 𝑆�̅�2 𝑉𝑥𝑜 

1 1 0 0 +𝑉𝑑𝑐/2 

0 1 1 0 0 

0 0 1 1 −𝑉𝑑𝑐/2 

 

Un modèle discret non linéaire de l'onduleur [WAF20] est utilisé pour produire ces vecteurs de tension. 

Les états de commutation avec une couleur similaire et une position de phase similaire dans le plan α - β 

de la Fig. 2.10 produisent des vecteurs de tension similaires en magnitude. Cependant, les petits vecteurs 

ont un effet opposé sur la charge du condensateur du bus continu.  
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Figure.2.10 : Vecteurs de tension admissibles 27 du VSI 3L-NPC montrant les petits vecteurs 

d'amplitude égale (mais d'effet opposé sur la charge du condensateur du lien continu) avec une couleur 

similaire.  

Le déséquilibre de la tension du condensateur dans un onduleur 3L-NPC se produit au point neutre '0', 

ce qui est appelé variation de tension au point neutre [WAF20]. Comme la variation de tension au point 

neutre est la différence entre deux tensions de condensateur, elle est simplement appelée " tension au point 

neutre ". Pour les applications d'entraînement de moteur, la tension du point neutre augmente le couple et 

l'ondulation du flux, ainsi que la distorsion du courant de sortie du stator. En outre, elle impose une 

contrainte de tension supplémentaire aux commutateurs à semi-conducteurs. Par conséquent, la tension du 

point neutre est contrôlée en utilisant un modèle dynamique du condensateur. Les équations dynamiques 

discrètes des deux tensions de condensateur sont exprimées comme suit : 

𝑉𝑐1(𝑘 + 1) = 𝑉𝑐1(𝑘) +
1

𝐶1
𝑖𝑐1(𝑘). 𝑇𝑠           (2.53) 

𝑉𝑐2(𝑘 + 1) = 𝑉𝑐2(𝑘) +
1

𝐶2
𝑖𝑐2(𝑘). 𝑇𝑠            (2.54) 

où 𝑉𝑐1(𝑘) et 𝑉𝑐2(𝑘) sont les deux tensions mesurées du condensateur, C est la capacité de chaque 

condensateur, 𝑖𝑐1(𝑘)et𝑖𝑐2(𝑘) sont les courants traversant les condensateurs et 𝑇𝑠 est le temps 
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d'échantillonnage. Les courants 𝑖𝑐1(𝑘)et𝑖𝑐2(𝑘) sont calculés sur la base des deux états de commutation 

supérieurs { Sx1 , Sx2 } dans chaque phase x = { a, b, c } de l'onduleur. Les calculs sont les suivants : 

𝑖𝑐1(𝑘) = 𝑖𝑑𝑐 − 𝑆𝑎1(𝑘). 𝑖𝑎(𝑘) − 𝑆𝑏1(𝑘). 𝑖𝑏(𝑘) − 𝑆𝑐1(𝑘). 𝑖𝑐(𝑘)    (2.55) 

𝑖𝑐2(𝑘) = 𝑖𝑑𝑐 + (1 − 𝑆𝑎2(𝑘)). 𝑖𝑎(𝑘) + (1 − 𝑆𝑏2(𝑘)). 𝑖𝑏(𝑘) + 

(1 − 𝑆𝐶2(𝑘)). 𝑖𝑐(𝑘)               (2.56) 

 

où 𝑖𝑑𝑐 est le courant du bus continu fourni par la source de courant continu. Les équations (2.53) à (2.56) 

montrent que les tensions des condensateurs et la tension du point neutre à l'instant k+1 peuvent être 

calculées en utilisant seulement les courants de charge, les tensions de condensateur instantanés et l'état de 

commutation appliqué.  

4. Conclusion :  

Ce chapitre s’est consacré à modéliser les différents blocks de la chaine. Introduisant dans un premier 

lieu le modèle mathématique du moteur asynchrone à cage d’écureuil après application d’hypothèse de 

simplification. Ensuite, la présentation des différentes topologies des convertisseurs statiques DC-DC et 

DC-AC leurs classifications, les principes de fonctionnement ; ainsi les modèles mathématiques de chaque 

convertisseur. 
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Chapitre 3 : Commande prédictive améliorée 
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1. Introduction 

e chapitre présente un FS-PTC amélioré basé sur la sélection des vecteurs prédictive (SVP) pour 

réduire le nombre de vecteurs de prédiction et donc la charge de calcul. Les vecteurs de prédiction 

sont définis comme le nombre de vecteurs de tension requis pour les prédictions des objectifs de 

commande souhaités, tels que le couple et les flux. La position du flux du stator et le signe de l'erreur de 

couple ont été pris en compte pour diminuer le nombre de vecteurs de prédiction. Deux vecteurs de tension 

avant/arrière adjacents avec un vecteur zéro approprié sont toujours sélectionnés comme vecteurs de 

prédiction ainsi, la fréquence de commutation moyenne du convertisseur de puissance est réduite par 

rapport à une stratégie FS-PTC classique. 

 L'inclusion du terme de fréquence dans la fonction de coût n'est pas nécessaire, ce qui simplifierait 

la conception de la fonction de coût par rapport à la stratégie FS-PTC classique. Pour faire une comparaison 

avec le schéma FS-PTC existant, basé sur tous les vecteurs de tension, un onduleur à 2 niveaux de tension 

2L-VSI est utilisé pour produire les vecteurs de tension nécessaires.  

Ce chapitre aborde le premier objectif de la thèse, il est organisé comme suit . La section 2 décrit le 

FS-PTC conventionnelle étape par étape, et souligne certaines de ses limites. Ensuite, la commande FS-

PTC améliorée basé sur les SVP est décrit dans la section 3. Enfin, la section 4 illustre les résultats de 

simulation et l’évaluation de l'efficacité de calcul pour la stratégie proposée. 

2. Les limitations de la commande FS-PTC conventionnelle 

Un modèle FS-PTC classique comprend deux étapes : la prédiction et l'optimisation de la fonction de 

coût, comme le montre la figure 3.1. Cependant, la prédiction nécessite une étape d'estimation préliminaire. 

Certaines variables non disponibles pour la mesure sont estimées lors de l'étape d'estimation. La 

performance et la charge de calcul requise du modèle sont analysées pour un onduleur de tension à deux 

niveaux (2L-VSI). 

 

C 
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Figure.3.1 : Schéma FS-PTC conventionnelle du moteur asynchrone alimenté via un onduleur de tension 

à deux niveaux (2L-VSI), où tous les vecteurs de tension possibles sont utilisés comme vecteurs de 

prédiction.  

2.1 Estimation 

Dans un système FS-PTC, les estimations du flux du stator Ѱ̂𝑠 et du flux du rotor Ѱ̂𝑟 sont 

nécessaires, ils sont basés des mesures actuelles du courant statorique 𝐼𝑠 et de la vitesse du rotor 𝜔𝑚. Par 

convention, le modèle du courant du rotor du moteur asynchrone montré dans l'équation (2.33) est employé 

pour estimer le flux du rotor. Ensuite, la relation simple entre le flux du stator et du rotor est utilisée pour 

estimer le flux du stator. La fréquence d'exécution de l'estimateur est la même que celle du contrôleur. En 

utilisant l'approximation standard de backward Euler, les estimations des flux rotor et stator sous forme 

discrète peuvent être exprimées comme suit :  

�̂�𝑟(𝑘) = �̂�𝑟(𝑘 − 1) + 𝑇𝑠 [𝑅𝑠
𝐿𝑚

𝐿𝑟
𝐼𝑠(𝑘) − (

𝑅𝑟

𝐿𝑟
− 𝑗𝜔𝑒(𝑘)) �̂�𝑟(𝑘 − 1)]   (3.1) 

�̂�𝑠(𝑘) =
𝐿𝑚

𝐿𝑟
�̂�𝑟(𝑘) + 𝜎𝐿𝑠𝐼𝑠(𝑘)       (3.2) 
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Le couple électromagnétique estimé peut alors être obtenu comme suit : 

�̂�𝑒(𝑘) = 1.5𝑝𝐼𝑚{�̂�𝑠(𝑘)
∗. 𝐼𝑠(𝑘)}     (3.3) 

2.2 Prédiction 

La première étape de la commande prédictive est réalisée en prédisant le flux et le couple du stator. La 

sélection des variables à prédire dépend des objectifs souhaités. Un plus grand nombre de variables signifie 

que le contrôleur nécessite plus de calculs. Par convention, tous les vecteurs de tension possibles { V0,…,V7 

} sont évalués pour prédire les objectifs souhaités. 

Le modèle de tension du stator du moteur asynchrone est généralement utilisé pour la prédiction du flux 

du stator. En utilisant l'approximation d'Euler, le modèle de tension en pas de temps discrets peut s'exprimer 

comme suit : 

𝜓𝑠
𝑝(𝑘 + 1) = �̂�𝑠(𝑘) + 𝑇𝑠𝑉𝑠(𝑘) − 𝑇𝑠𝑅𝑠𝐼𝑠(𝑘)    (3.4) 

Afin de prédire le couple électromagnétique, le courant statorique doit être également prédit. Dans 

ce sens, la discrétisation de l’équation (2.42) par approche d’Euler du courant statorique entraine 

l’expression du courant prédit Eq.(3.5) et ensuite celle du couple. Ces deux grandeurs peuvent être 

exprimées comme suit : 

𝐼𝑠
𝑝(𝑘 + 1) = (1 −

𝑇𝑠

𝜏𝜎
) 𝐼𝑠(𝑘) +

𝑇𝑠

(𝜏𝜎+𝑇𝑠)
{
1

𝑅𝜎
[(
𝑘𝑟

𝜏𝑟
− 𝑗𝑘𝑟𝜔𝑒(𝑘)) �̂�𝑟(𝑘) + 𝑉𝑠(𝑘)]}   (3.5) 

𝑇𝑠
𝑝(𝑘) = 1.5𝑝𝐼𝑚{𝜓𝑠

𝑝(𝑘 + 1)∗. 𝐼𝑠
𝑝(𝑘 + 1)}       (3.6) 

2.3 Optimisation de la fonction coût : 

Les variables prédites sont évaluées par une fonction de coût prédéfinie. Généralement, en FS-PTC 

conventionnel, la fonction de coût comprend les valeurs absolues de l'erreur de couple (𝑇𝑒
∗ - 𝑇𝑒

𝑝
 ) et de 

l'erreur de flux ( |Ѱ𝑠
∗ | - | Ѱ𝑠

𝑝
| ). Par conséquent, la fonction de coût peut être définie comme suit : 

𝑔 = |𝑇𝑒
∗(𝑘 + 1) − 𝑇𝑒

𝑝(𝑘 + 1)| + 𝜆𝑓 ||Ѱ𝑠
∗ | − |Ѱ𝑠

𝑝(𝑘 + 1)||    (3.7) 

où 𝑇𝑒
∗ (k + 1) est le couple de référence et 𝑇𝑒

𝑝
 (k + 1) est le couple prévu, Ѱ𝑠

∗ est le flux statorique de 

référence (qui est toujours maintenu constant si l'affaiblissement du champ n'est pas pris en compte) et 
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Ѱ𝑠
𝑝
(k+1) est le flux statorique prédit ; k et k + 1 sont respectivement l'instant actuel et le suivant 

d'échantillonnage. Dans cette stratégie, le facteur de pondération 𝜆𝑓 fixe l'importance relative du flux 

statorique par rapport au couple. Comme le temps d'échantillonnage est très petit, il est courant de supposer 

que 𝑇𝑒
∗ (k+1) égale à 𝑇𝑒

∗ (k ). 

Pour réduire la fréquence de commutation moyenne, un terme de transition de commutation 𝑛𝑠𝑤 est 

inclus dans la fonction de coût, et peut être défini comme [28] : 

𝑛𝑠𝑤(𝑘 + 1) = ∑  |𝑆𝑥(𝑘 + 1)𝑖 − 𝑆𝑥(𝑘)|𝑥={𝑎,𝑏,𝑐}     (3.8) 

où 𝑆𝑥 (k +1) est l'état de commutation probable pour le prochain instant k +1, 𝑆𝑥 (k) est l'état de 

commutation appliqué à l'onduleur à l'instant k et i est l'indice des vecteurs de tension possibles {V0,..,V7}. 

En utilisant le nombre total de transitions de commutation 𝑛𝑠𝑤(T) sur la durée T , la fréquence de 

commutation moyenne 𝑓
𝑠𝑤

 par interrupteur est calculée par : 

𝑓
𝑠𝑤

= 𝑛𝑠𝑤(T )/12/T         (3.8*) 

Dans la suite de ce chapitre, le FS-PTC classique avec un terme de transition de commutation dans 

la fonction de coût est défini comme FS-PTC(𝑓
𝑠𝑤

). Afin de protéger contre les surintensités, la fonction de 

coût g doit inclure un autre terme Im qui est conçu sur la base de la capacité de courant maximal de 

l'enroulement du stator. Par conséquent, le terme Im peut être défini comme suit 

𝐼𝑚 = {
∞,  𝑠𝑖 |𝐼𝑠

𝑝(𝑘 + 1)| > 𝐼𝑚𝑎𝑥
0, 𝑆𝑖𝑛𝑜𝑛

      (3.9) 

Ainsi, la fonction de coût complète g, pour le contrôleur, est la suivante : 

𝑔 = |𝑇𝑒
∗(𝑘 + 1) − 𝑇𝑒

𝑝(𝑘 + 1)| + 𝜆𝑓 ||𝜓𝑠
∗| − |𝜓𝑠

𝑝(𝑘 + 1)|| + 𝜆𝑛𝑛𝑠𝑤(𝑘 + 1) + 𝐼𝑚  (3.10) 

où λn est le facteur de pondération de nsw. Dans des conditions normales de fonctionnement, la valeur 

de Im est 0 et il n'a donc aucun effet sur g, le terme Im n'a pas besoin de facteur de pondération. Pendant 

l'expérience, la valeur de Imax est fixée à 130% du courant nominal. Par conséquent, l'ondulation du courant 

n'entraînera pas d'instabilité. La sélection des facteurs de pondération appropriés pour les trois autres 

objectifs est une tâche ésotérique. De ce fait, les performances souhaitées du système peuvent ne pas être 

atteintes en raison d'une sélection inadéquate des facteurs de pondération. 
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Figure3.2 : Algorithme FS-PTC conventionnel montrant la boucle complexe de prédiction et d'optimisation. 

L'état de commutation qui engendre un minimum de la fonction de coût ‘g ‘ Eq(3.10) est stocké 

comme un état de commutation optimal Sopt (k + 1) qui est utilisé comme Sopt (k) au prochain instant 

d'échantillonnage. L'état de commutation Sopt (k) produit un vecteur de tension Vopt (k) qui est appliqué aux 

bornes du moteur à l'instant k.  

L'algorithme du FS-PTC classique est illustré à la figure 3.2. Une boucle complexe de prédiction et 

d'optimisation est apparente ; elle doit être exécutée pour tous les vecteurs de tension possibles provenant 

du convertisseur de puissance.  

2.4 Les inconvénients de la commande FS-PTC conventionnelle 

Les inconvénients du FS-PTC classique peuvent être résumés comme suit : 

1) Tous les vecteurs de tension sont évalués pour la prédiction et l'optimisation, ce qui est coûteux 

en termes de calcul. La charge de calcul limite la fréquence d'échantillonnage et, par conséquent, 

dégrade les performances du contrôle. 
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2) Lorsqu'un terme de transition de commutation est inclus dans la fonction de coût pour réduire 

la fréquence de commutation moyenne, la charge de calcul augmente encore. De plus, la sélection 

des facteurs de pondération pour trois objectifs de contrôle différents est épineux et, par 

conséquent, la conception d'une fonction de coût est complexe. 

3. La commande FS-PTC améliorée : 

La structure du FS-PTC proposée est similaire à celle du FS-PTC classique, comme le montre la figure 

3.3. Les principales différences sont la sélection des vecteurs de prédiction Vj et la conception de la fonction 

de coût, où j peut prendre trois valeurs parmi n = { 0,...,7 }. Par convention, tous les vecteurs de tension 

d'un 2L-VSI sont utilisés pour la prédiction et l'optimisation. Dans le FS-PTC proposé, seuls trois vecteurs 

de tension - un vecteur nul et deux vecteurs actifs - sur les huit vecteurs de tension possibles sont évalués. 

Ainsi, la charge de calcul est réduite. 

 

 

Figure.3.3 : la structure proposée de la commandé FS-PTC améliorée par SVP stratégie. 
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Figure.3.4. Répartition spatiale de tous les vecteurs de tension admissibles d'un onduleur de tension à deux 

niveaux à base de la stratégie de sélection des vecteurs de prédiction.  

3.1 Sélection des vecteurs de prédiction 

Le processus de sélection des vecteurs de prédiction est proposé à la base de la stratégie DTC 

[BLA20].Les vecteurs de prédiction sont sélectionnés en utilisant la position actuelle du flux statorique �̂�𝑠 et 

le signe de l'erreur de couple δ𝑇𝑒 = (𝑇𝑒
∗ - 𝑇𝑒 ). La position du flux statorique 휃̂𝑠 est estimée comme suit:  

휃̂𝑠 = arctan (
�̂�𝛽𝑠

�̂�𝛼𝑠
)        (3.11) 

Rappelons qu'un onduleur de tension à deux niveaux produit six vecteurs actifs { v1 , … , v6 } et 

deux vecteurs nuls { v0 , v7 }. Pour la méthode proposée seul v0 est considéré comme le vecteur zéro dans 

les étapes de prédiction et d'optimisation, afin de réduire la charge de calcul. Cette hypothèse est valable 

car aucun terme de fréquence de commutation n'est inclus dans la fonction de coût, ainsi les effets des 

vecteurs de tension v0 et v7 sur le couple et le flux sont similaires.  

Après optimisation, si le vecteur de tension optimal stocké est un vecteur nul, un vecteur nul 

approprié (soit v0, soit v7) est sélectionné de sorte qu'une transition de commutation se produise. Le nombre 

de transitions de commutation est calculé à partir de l'état de commutation optimal appliqué à l'instant k. 
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La distribution spatiale de tous les vecteurs de tension dans le plan α – β ; montrant la stratégie de sélection 

des vecteurs de prédiction ; est illustrée à la Fig. 3.4. Ici, il est apparent que les vecteurs de tension actifs 

changent périodiquement par un pas d’angle de π/3 rad. En conséquence, le plan α - β est divisé en six 

secteurs. De ce fait, pour identifier la direction de la rotation l’Eq (3.12) est optée. Elle est définie comme 

suit : 

(2𝑁 − 3)𝜋 6⁄ ≤ Θ(𝑁) ≤ (2𝑁 − 1)𝜋 6⁄      (3.12) 

où Θ(N) est le secteur avec N = 1, … , 6. 

Considérons que le flux statorique �̂�𝑠 tourne dans le sens inverse des aiguilles d’une montre. À un 

instant donné, différents vecteurs de tension influencent sur le couple et le flux de manière différente. Les 

conditions possibles de déviation du couple sont δTe > 0, δTe < 0 et δTe = 0, et les flux sont δψs > 0, δψs < 

0 et δψs = 0, où δψs = | ψ𝑠
∗ | - �̂�𝑠 .  

Dans la Fig. 3.4, l’impact de tous les vecteurs actifs en termes d'augmentation, de diminution ou de 

conservation du couple et du flux sont indiqués par les symboles ' ↑ ', ' ↓ ' et '=', respectivement. Ces effets 

sur le couple et le flux sont analysés pour déterminer le signe de la variation de l’erreur du couple ou du 

flux. Si le flux statorique �̂�𝑠 est situé dans le secteur I et que l'erreur de couple δT e > 0, alors les vecteurs 

de tension qui satisfont la condition d'augmentation du couple (Te ↑ ) (comme indiqué sur la figure 3.4) 

sont sélectionnés comme vecteurs de prédiction. Par conséquent, les vecteurs de prédiction actifs possibles 

sont deux vecteurs avant adjacents v2 (1 1 0) et v3 (0 1 0), qui sont représentés par des flèches pleines sur 

la pointe du flux statorique �̂�𝑠 , comme il est illustré sur la figure 3.4. La sélection des deux vecteurs de 

tension avant adjacents assure également la condition possible de déviation du flux du stator δψs > 0 ou δψs 

< 0. De même, pour la même position du flux du stator, si δT e < 0, les vecteurs de prédiction active 

possibles sont deux vecteurs arrière adjacents v6 (1 0 1) et v5 (0 0 1). Ceux-ci sont représentés par des 

flèches en pointillés sur la pointe du stator flux �̂�𝑠 de la figure 3.4. 

 En général, les vecteurs actifs sont toujours employés avec un vecteur nul pour le moteur afin de 

réduire effectivement le couple et l'ondulation du flux. L'inclusion d'un vecteur zéro satisfait les conditions 

possibles de δT e = 0 et δψ s = 0. D'après la figure 3.4, il est visualisé que les vecteurs actifs v1 (1 0 0) ou 

v4 (0 1 1) pourraient également satisfaire la condition δTe=0. Cependant, l'application d'un vecteur nul est 

plus effective que les vecteurs actifs lorsque δTe = 0. Cela s'explique par le fait que la vitesse du flux du 

stator doit être contrôlée pour qu'elle soit la plus lente possible. Par conséquent, le nombre total de vecteurs 

de prédiction est de trois, alors qu'il est de sept (en considérant un vecteur nul) dans le FS-PTC classique. 
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Une analyse similaire est effectuée lorsque le flux du stator est situé dans les autres secteurs. Les vecteurs 

de prédiction actifs sélectionnés pour tous les secteurs sont présentés dans le tableau 3.1. 

Il est évident que si 휃̂𝑠 (k - 1) et 휃̂𝑠 (k) se trouvent dans le même secteur et que les signes de δTe (k 

- 1) et δTe (k) sont les mêmes, alors une transition de commutation au maximum est possible entre deux 

vecteurs actifs, en raison de la méthode SVP. Par conséquent, la stratégie SVP proposée réduit également 

la fréquence de commutation moyenne du convertisseur de puissance.  

 

Tableau 3-1: Variation des vecteurs de prédiction active en fonction de la position du flux statorique 

Θ(N) et de l’erreur du couple δTe. 

 Θ(N) 

δTe 

I II III IV V VI 

δTe > 0  v2, v3 v3, v4 v4, v5 v5, v6 v6, v1 v1, v2 

δTe < 0 v5, v6 v6, v1 v1, v2 v2, v3 v3, v4 v4, v5 

 

 Il ressort de la figure 3.4 qu'une autre table de commutation basée sur 휃̂𝑠 (voir Eq. 3.11) et l'erreur 

du flux δψs au lieu de l'erreur du couple δTe , peut être développée. Les vecteurs de prédiction active 

possibles basés sur δψs pour tous les secteurs sont présentés dans le tableau 3.2. Cependant, une priorité 

relativement plus faible sur le flux du stator dans la fonction de coût doit être fixée par rapport aux vecteurs 

de prédiction basés sur δTe pour obtenir des performances du couple et du flux satisfaisantes. Ceci est dû 

au fait que le flux du stator a la priorité sur le couple lorsque les vecteurs de prédiction basés sur δψs sont 

considérés (voir Tableau 3.2). Les performances en termes de charge de calcul, d'ondulation du couple et 

du flux seront presque similaires. Cependant, les vecteurs de prédiction basés sur δTe sont considérés pour 

la stratégie de contrôle FS-PTC amélioré dans ce qui suit. 
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Tableau 3-2 : Variation des vecteurs de prédiction active en fonction de la position du flux statoriques 

Θ(N) et de l’erreur du flux δψs. 

 Θ(N) 

δψs 

I II III IV V VI 

δψs > 0  v6, v2 v1, v3 v2, v4 v3, v5 v4, v6 v1, v5 

δψs < 0 v3, v5 v4, v6 v1, v5 v6, v2 v1, v3 v2, v4 

 

3.2 Sélection optimale du vecteur de tension 

Puisque deux vecteurs de tension adjacents sont sélectionnés pour la prédiction et l'optimisation, 

une seule transition de commutation se produit à un instant particulier dans une certaine condition, comme 

mentionné précédemment. Par conséquent, la fréquence de commutation moyenne est réduite, et l'inclusion 

du terme de fréquence de commutation dans la fonction de coût n'est pas nécessaire. Cela réduit également 

la charge de calcul de la stratégie de contrôle proposée. De ce fait, la fonction de coût utilisée dans la FS-

PTC améliorée proposée est la suivante : 

𝑔 = |𝑇𝑒
∗(𝑘 + 1) − 𝑇𝑒

𝑝(𝑘 + 1)| + 𝜆𝑓 ||𝜓𝑠
∗| − |𝜓𝑠

𝑝(𝑘 + 1)|| + 𝐼𝑚    (3.13) 

Il est évident que la sélection des facteurs de pondération dans l'équation (3.13) est plus simple que 

celle de l'équation (3.10) utilisée dans le FS-PTC conventionnel. 

En temps réel, le temps de calcul de l'algorithme de contrôle introduit un retard d'une étape qui doit 

être compensé [111]. Ceci est réalisé par une prédiction en deux étapes. Le flux statorique prédit 𝜓𝑠
𝑝
 (k + 

1) et le courant statorique 𝑖𝑠
𝑝
 (k + 1) sont utilisés comme états initiaux pour les prédictions à l'instant k + 2. 

Pour prédire 𝜓𝑠
𝑝

 (k + 1) et 𝑖𝑠
𝑝
 (k + 1), le vecteur de tension optimal 𝑉𝑜𝑝𝑡 (k) appliqué aux bornes du moteur 

à l'instant k est employé dans les équations (3.4) et (3.5), respectivement. Dans ce cas, pour sélectionner 

les vecteurs de prédiction, 𝜓𝑠
𝑝

 (k + 1) au lieu de 𝜓�̂�(k) et 𝑇𝑒(k + 1) au lieu de 𝑇�̂�(k) sont utilisés pour calculer 

휃̂𝑠 et δTe , respectivement. Les prédictions du flux et du couple du stator à l'instant k + 2 peuvent être 

exprimées comme suit . 
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𝜓𝑠
𝑝(𝑘 + 2) = �̂�𝑠(𝑘 + 1) + 𝑇𝑠𝑉𝑜𝑝𝑡(𝑘) − 𝑇𝑠𝑅𝑠𝑖𝑠(𝑘 + 1)     (3.14) 

𝑖𝑠
𝑝(𝑘 + 2) = (1 −

𝑇𝑠

𝜏𝜎
) 𝑖𝑠(𝑘 + 1) +

𝑇𝑠

𝜏𝜎+𝑇𝑠
× {

1

𝑅𝜎
[(
𝑘𝑟

𝜏𝑟
− 𝑗𝑘𝑟𝜔𝑒(𝑘 + 1)) �̂�𝑟(𝑘 + 1) + 𝑉𝑜𝑝𝑡(𝑘)]}  (3.15) 

 𝑇𝑒
𝑝(𝑘 + 2) = 1.5𝐼𝑚{𝜓𝑠

𝑝(𝑘 + 2)∗. 𝑖𝑠
𝑝(𝑘 + 2)}       (3.16) 

Comme la constante de temps du rotor τr est beaucoup plus grande que le temps d'échantillonnage 

Ts et que le flux du rotor change lentement par rapport au flux du stator, ωe(k) = ωe(k + 1) et �̂�𝑟 (k) = �̂�𝑟 

(k + 1), respectivement. Par conséquent, pour mettre en œuvre le schéma de compensation de retard [111], 

le vecteur de tension optimal est sélectionné en minimisant la fonction de coût suivante : 

𝑔 = |𝑇𝑒
∗(𝑘 + 2) − 𝑇𝑒

𝑝(𝑘 + 2)| + 𝜆𝑓 ||𝜓𝑠
∗| − |𝜓𝑠

𝑝(𝑘 + 2)|| + 𝐼𝑚    (3.17) 

3.3 Réduction des ondulations du couple : 

Après avoir sélectionné le vecteur actif, la durée du vecteur actif doit être déterminée sur la base 

d'un certain principe. Comme une amélioration de plus de la stratégie, le principe de minimisation de 

l'ondulation du couple est utilisé. Une forme d'onde typique du couple pendant une période de commande 

est illustrée à la figure 3.5. 

 

Figure 3.5 : Forme d'onde typique du couple pendant une période de contrôle. 
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L'ondulation du couple pendant une période de contrôle peut être exprimée comme suit : 

1

𝑇𝑠𝑐
∫ (𝑇𝑒

∗(𝑘+1)𝑇𝑠𝑐
𝑘𝑇𝑠𝑐

−𝑇𝑒)
2𝑑𝑡 → 𝑚𝑖𝑛.      (3.18) 

En résolvant équation (3.18), la durée optimale topt pour le vecteur actif sélectionné à partir de l’équation 

(3.19) peut être obtenue comme suit [15]-[17] : 

𝑡𝑜𝑝𝑡 =
2.(𝑇𝑒

∗−𝑇𝑒
𝑘+1)−𝑝2𝑇𝑠𝑐

2𝑝1−𝑝2
      (3.19) 

où p1 et p2 sont les pentes du couple du vecteur actif et du vecteur nul respectivement, qui peuvent être 

facilement obtenues à partir de (3.6). Il convient de noter que 𝑡𝑜𝑝𝑡 est limité à la plage de [0,Tsc] dans 

l'application pratique. 

3.4 Réduction de la fréquence de commutation moyenne 

La sélection d'un seul vecteur zéro, soit v0 soit v7 , avec deux vecteurs actifs pour la prédiction et 

l'optimisation peut augmenter la fréquence de commutation moyenne. C'est pourquoi, si v0 est sélectionné 

comme vecteur de tension optimal, un vecteur zéro approprié, soit v0 soit v7 , est sélectionné de telle sorte 

qu'une seule transition de commutation se produise à un instant particulier. Par exemple, si le vecteur de 

tension appliqué à l'instant k est v2 (110) et que le vecteur de tension optimal actionné pour l'instant suivant 

k + 1 est v0 , alors l'état de commutation '111' est sélectionné au lieu de '000' comme état de commutation 

optimal. Par conséquent, l'état '000' est sélectionné après '100', '010' et '001' ; sinon, '111' est sélectionné 

comme vecteur zéro. 

3.5 Structure générale de contrôle 

Le schéma complet du FS-PTC simplifié proposé est présenté à la Fig. 3.5, qui comprend quatre 

parties : 1) estimation des flux du rotor et du stator ; 2) sélection des vecteurs de prédiction ; 3) prédiction 

du flux et du couple du stator ; et 4) optimisation de la fonction de coût (sélection du vecteur de tension 

optimal).  

Un contrôleur PI est utilisé pour produire le couple de référence, basé sur l'erreur de vitesse, où 

l'erreur de vitesse est calculée en comparant la vitesse mesurée avec la vitesse de référence. D’autre part, la 

référence du flux nominal constant du stator est commandée de l'extérieur du contrôleur, car 

l’affaiblissement du champ n'est pas pris en compte dans la présente analyse. Les deux grandeurs de 
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référence susmentionnées (couple et flux) sont utilisées directement dans la fonction de coût pour actionner 

l'état de commutation optimal Sopt, qui produit un vecteur de tension optimal. 

3.6 Algorithme de contrôle proposé  

La procédure globale de contrôle peut être résumée par les séquences suivantes : 

 

 

Etape 1
•Mesure:
Echantillonnage de is (k), Vdc (k) et ωm (k).

Etape 2

•Application:
Appliquer le vecteur de tension optimal vopt (k) aux bornes du moteur.

Etape 3

•Estimation : 
Estimer le flux du rotor (k) et le flux du stator (k) en utilisant les équations (3.1) et (3.2), 
respectivement.

Etape 4

• Prédiction :
Prédire le flux du stator 𝜓𝑠

𝑝
(k + 1), le courant statorique 𝑖𝑠

𝑝
(k + 1) et le couple 𝑇𝑒

𝑝
(k + 1) en 

utilisant les équations (3.4)-(3.6).

Etape 5

• Sélection des vecteurs de prédiction :
Sélectionner les vecteurs de prédiction actifs à l'aide du tableau 3.1.

Etape 6

• Prédiction et calcul du coût :
Prédire le flux statorique 𝜓𝑠

𝑝
(k + 2), le courant statorique 𝑖𝑠

𝑝
(k + 2) et le couple 𝑇𝑒

𝑝
(k + 2) 

en utilisant les équations (3.14)-(3.16). Ensuite, on évalue le prédits du flux et du couple du 
stator en calculant le coût à l'aide de la fonction de coût (3.17). Exécuter ces prédictions et la 
boucle de calcul du coût pour les deux vecteurs actifs et le vecteur nul sélectionnés.

Etape 7

• Optimisation :
Sélectionner vopt (k + 2) qui donne le minimum de g dans l'équation (3.17) et le remplacer 
par un vecteur zéro approprié si le vopt (k +2) sélectionné est un vecteur zéro. Retourner à 
l'étape 1).
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4. Résultats de simulation et évaluation 

Afin de conclure sur les performances de la commande proposée, une étude comparative entre la 

stratégie proposée et la FS-PTC conventionnelle est présentée. Les deux algorithmes sont menés sur un 

moteur triphasée asynchrone à cage d’écureuil de 1.5kw, dont les caractéristiques paramétriques sont 

données dans l’annexe B. Le moteur asynchrone est alimenté via un onduleur de tension à deux niveaux 

(2L-VSI). Le schéma bloc de la simulation de la commande proposée est présenté par la figure (3.6). La 

simulation des blocs est établie sous l’environnement Simulink/Matlab. L’évaluation des performances sont 

établies à partir de la simulation des modes de fonctionnements suivants : un démarrage à vide suivi par 

une introduction d’un couple de charge, test de variation de vitesse avec une application d’un couple de 

charge, la robustesse de la commande vis-à-vis de l’inversion du sens de rotation et le fonctionnement à 

faible vitesse.  

Figure 3.6 : la structure FS-PTC proposée basée sur l'erreur du couple appliqué à un moteur asynchrone 

via un onduleur à deux niveaux 2L-VSI. 

4.1 Test de performance d’un démarrage à vide suivi d’une introduction d’un couple de charge : 

Cette section présente l'état de démarrage du moteur asynchrone à cage en fonction de la référence de 

la vitesse de 1000 tr/min. Ensuite, une charge de 5N.m à t=0.5s est introduite. Les Figs.3.7-3.16 montrent 
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respectivement la vitesse du rotor, le couple, le courant de phase du stator Isa avec l'analyse THD, les 

composantes du flux du stator, l'amplitude du flux et la trajectoire circulaire. Les figures sont spécifiées : 

((a) pour FS-PTC conventionnelle, et (b) pour le FS-PTC améliorée. ) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

  (a) 

 

 

 

 

 

 (b) 

Figure 3.7 : Réponse de la vitesse du rotor au démarrage et aux états stables suivis d’une application de 

la charge à l’instant t=0.5s. 
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     (a)            (b)  

Figure 3.8 : Couple électromagnétique avec application d'une charge de 5 N.m à t=0.5s .  

  (a)           (b) 

Figure 3.9 : Forme d’onde du courant de phase statorique Isa 

(a)       (b) 

Fig 3.10 : Zoom sur l’intervalle [0.6s, 0.8s] de la forme d’onde du courant de phase statorique Isa . 
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(a)       (b) 

Figure 3.11 : Analyse FFT et spectre de la THD du courant statorique de phase Isa. 

 (a) (b) 

Figure 3.12 : Forme d’onde du module flux statorique 𝜓𝑠 [Wb] 

 

 (a) (b) 

Figure 3.13 : Zoom sur le régime transitoire du module flux statorique 𝜓𝑠. 
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(a)                      (b) 

Figure 3.14 : Zoom sur l’intervalle [0.6s, 0.8s] des composantes α-β du flux statorique 𝜓𝑠. 

 

 

 

 

 

 

(a)      (b) 

Figure 3.15 : Trajectoire circulaire des composantes α-β du flux statorique 𝜓𝑠. 

(a)    (b) 

Figure 3.16 : Position du vecteur de flux du stator 𝜓𝑠. 

 

α

α 



 74 

Les résultats de simulation affichés ci-dessus (Figs.3.7-3.16) montrent le démarrage et les états 

stables avec introduction de la charge pour le moteur asynchrone à cage contrôlé par le FS-PTC. La figure 

3.7 illustre la comparaison entre les réponses de vitesse du FS-PTC conventionnel et le modèle proposé FS-

PTC amélioré en fonction du pas de référence de vitesse de 1000 tr/min. La perturbation de la charge a été 

introduite à (t=0.5s). La figure montre que les deux techniques présentent une bonne dynamique au 

démarrage. Il est remarqué que la boucle de régulation de vitesse rejette rapidement la perturbation de 

charge appliquée. Le modèle amélioré proposé du FS-PTC de la Fig.3.7(b) a conservé la même réponse 

rapide de la stratégie FS-PTC conventionnel . Comme le même contrôleur de vitesse PI est utilisé pour les 

deux schémas, il n'y a pas de différence dans la réponse transitoire. 

Ensuite, la Fig.3.8 illustre les réponses du couple en fonction de l'application de la charge. La figure 

montre qu'au début, le contrôleur de vitesse fait fonctionner le système à la limite physique. Il est clairement 

visualisé qu’en utilisant la stratégie de minimisation de l’ondulation du couple dans la FS-PTC amélioré 

(Fig.3.8(b)), a réduit les ondulations du couple de manière significative par rapport au FS-PTC 

conventionnel dans la Fig.3.8(a), où il est observé que les ondulations du couple sont largement élevées. 

Ensuite, les figures 3.9-3.11 présentent le courant de phase du stator avec ZOOM et son analyse FFT. Le 

FS-PTC conventionnel dans la Fig.3.10(a) montre une forme d'onde sinusoïdale hachée du courant qui 

indique un niveau élevé d'harmoniques, tandis que le FS-PTC dans la Fig.3.10(b) montre une forme d'onde 

sinusoïdale plus lisse. Cela peut être justifié dans la figure suivante où le FS-PTC amélioré a un niveau de 

THD (distorsion harmonique totale) inférieur, 8.38% dans la Fig.3.11(b) comparé à 21.07% pour le modèle 

classique dans la Fig.3.11(a).  

En revanche, les figures 3.12 à 3.15 montrent l'évolution du flux statorique (c'est-à-dire l'amplitude, 

les composantes et la trajectoire circulaire du flux statorique). Sur la figure 3.12(a), il est clair que les 

ondulations du flux du FS-PTC classique ont dépassé la limite d'hystérésis. L'amplitude et la trajectoire 

illustrent le fait que le flux fait quelques pas avant d'atteindre la valeur de référence (1Wb) au stade initial 

en raison du changement de zone (Fig. 3.13(a), Fig. 3.15(a)). Les composantes du flux statorique présentent 

une forme d'onde acceptable mais un niveau d'ondulation élevé (figure 3.14(a)). Le FS-PTC amélioré des 

Figs.3.13(b)-3.15(b) montre une réduction des ondulations du flux, un suivi plus rapide de la magnitude au 

démarrage et une meilleure forme d'onde des composantes que le FS-PTC conventionnel. La figure 3.16 

présente la position du vecteur de flux statorique.  
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Enfin, la figure 3.17 montre la comparaison de l'état de commutation des deux techniques pour la 

première phase de tension via un onduleur deux niveaux. Pour le FS-PTC classique de la Fig.3.17(a), on 

observe que la fréquence de commutation est variable, ce qui entraîne des pertes de commutation 

considérables, ce qui est un inconvénient majeur de cette stratégie. En revanche, l'état de commutation 

présenté à la figure 3.17(b) montre que la fréquence de commutation du FS-PTC amélioré est constante et 

que chaque interrupteur d'onduleur a un moment de repos (arrêt), ce qui peut réduire les pertes de 

commutation.  

 

 

Figure 3.17 : Etat de commutation d’interrupteur de l’onduleur. 

4.2 Test de performance de variation du sens de rotation 

Cette section présente l'essai d'inversion du sens de rotation du moteur asynchrone de (1000 [tr/min] 

à -1000 [tr/min]). Les figures suivantes montrent la vitesse du rotor, le couple, le courant et les composantes 

du flux. Les figures sont spécifiées : ((a) pour le FS-PTC conventionnel, et (b) pour le FS-PTC amélioré). 

 

 

 

(a) 

(b) 
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Figure 3.18 : Inversion du sens de rotation du moteur asynchrone : vitesse du rotor varie de 1000tr/min à 

-1000 tr/min. 

 

 

 

 

 

Figure 3.19 : Réponse du Couple électromagnétique vis-à-vis l’inversion de sens de rotation [N.m]. 

 

 

 

 

 

 

Figure 3.20 : Réponse du courant statique de phase Ia [A] . 

 

(a) (b) 

(b) 
(a) 

  

(b) (a) 
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Figure.3.21 : Inversion du sens de rotation : ZOOM du courant de phase du stator [A]. 

 

 

 

 

 

 

Figure.3.22 : Réponse des composantes du flux statorique dans le repère (α,β ) pour l’inversion du sens 

de rotation. 

 

Figure.3.23 : Réponse de la position du vecteur flux statorique [rad]. 

(b) (a) 

 
 

(b) 

  

(a) 

  

(b) 

(a) 
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Une inversion de vitesse d'une valeur positive à une valeur négative (1000 tr/min ; -1000 tr/min) est 

exécutée dans les figures 3.18 à 3.23 afin de montrer que le FS-PTC peut fonctionner à différents points de 

vitesse. Pendant la phase d'inversion, le contrôleur de vitesse présente un comportement similaire à celui 

de l'état de démarrage en faisant fonctionner le système à la limite physique. Ceci est clairement visible 

dans la réponse du couple (Fig.3.19). La réponse de la vitesse et du couple dans (Figs.3.18-3.19) montre 

une bonne dynamique et un bon suivi de la référence pendant les états transitoires et permanents. Le FS-

PTC amélioré fournit une meilleure dynamique avec des ondulations de couple réduites dans cette condition 

également. Dans les figures 3.20-3.22, l'inversion du sens des composantes du courant et du flux du stator 

est présentée pour les deux techniques. Les résultats montrent une bonne forme d'onde sinusoïdale avec un 

niveau réduit d'harmoniques pour le FS-PTC amélioré. L'angle de flux a été montré dans la Fig.3.23 afin 

d'indiquer l'inversion du sens de rotation. 

4.3  Test de performance d’opération dans les régions de basse vitesse : 

Les figures ci-dessous décrivent le test de fonctionnement à basse et moyenne vitesse du moteur 

asynchrone contrôlé par les deux stratégies de contrôle FS-PTC conventionnel et amélioré . Ce test a été 

employé comme une variation de vitesse dans la région basse de (200 [tr/min] à 600 [tr/min] ≈ 20,93 rad/s 

à 62,8 rad/s). Les figures montrent la vitesse du rotor, la position du flux, le courant de phase du stator, 

l'amplitude du flux et le couple électromagnétique. Les figures sont spécifiées : ((a) pour le FS-PTC 

conventionnel, et (b) pour le FS-PTC amélioré).  

 

 

Figure.3.24 : Fonctionnement à faible vitesse : Réponse de la vitesse du rotor en [tr/min]. 

 

(a) 

  

(b) 
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Figure.3.25 : Fonctionnement à faible vitesse : Réponse de la position du flux statorique [rad].. 

 

 

 

 

 

 

Figure.3.26 : Fonctionnement à faible vitesse : Réponse du courant de phase du stator [A]. 

 

 

 

 

 

 

Figure.3.27 : Fonctionnement à faible vitesse : Réponse de la magnitude du flux statorique[Wb]. 

 

(a) 

  

(b) (a) 

  

(a) (b) 

  

(b) 
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Figure.3.28 : Fonctionnement à faible vitesse : Réponse du couple électromagnétique [N.m]. 

La Figure.3.24 montre la variation de la référence de vitesse de (200 [tr/min]-600 [tr/min]), l'angle 

de flux a été ajouté dans la Fig.3.25 pour indiquer la variation de la fréquence de rotation. On peut voir que 

la vitesse du rotor présente un dépassement au démarrage, de plus, elle a présenté quelques fluctuations 

pour les deux stratégies de contrôle.  

En outre, le niveau des harmoniques de courant et des ondulations de flux a augmenté pour le FS-

PTC classique dans la Fig.3.26(a), tandis que le FS-PTC amélioré a maintenu une forme d'onde de courant 

acceptable. Ensuite, dans les Figs.3.27-3.28, les magnitudes du flux et celle du couple électromagnétique 

sont présentées avec ZOOM. Il convient à noter que la magnitude du flux a été déformée ainsi que celle du 

couple, surtout à 200 tr/min pour la FS-PTC conventionnel. En général, à basse vitesse, la machine devient 

instable, la performance du couple est diminuée et la régulation de la vitesse peut être imprécise. En 

revanche l’approche FS-PTC améliorée a présenté une diminution visible des oscillations pour le flux, ainsi 

que pour le couple. 

4.4 Evaluation de l’amélioration de l'efficacité de calcul dans l'algorithme FS-

PTC amélioré :  

Dans le but d’analyser l’efficacité de l’algorithme proposée, une étude comparative des temps 

d’exécutions des deux étapes de l’algorithme : prédiction-optimisation. La sélection des vecteurs de 

prédiction est menée pour les deux commandes FS-PTC proposée et conventionnelle. Le temps d’exécution 

de ces étapes est calculé à l’aide des fonctions Matlab ‘tic’ et ‘toc’. Comme il est déjà connu, l’étape de 

sélection des vecteurs de prédiction persiste seulement dans la commande proposée. De ce fait, l’algorithme 

FS-PTC amélioré nécessite des calcules supplémentaires. Certes, ces calculs sont très simples. Par 

(a) (b) 

  



 81 

conséquent, le temps d’exécution supplémentaire requis est bien moins de 1.3 𝜇𝑠. Par contre, pour l’étape 

de prédiction et optimisation, la commande FS-PTC conventionnelle marque un large temps d’exécution 

vis-à-vis l’algorithme proposé. Le temps d’exécution est noté pour la commande FS-PTC conventionnelle 

et FS-PTC amélioré sous 30 𝜇𝑠 et 23.7 𝜇𝑠. D’après cette étude, l’algorithme proposé assure un temps 

d’exécution moyens réduit de 30%.  

5. Conclusion : 

Ce chapitre a proposé un algorithme FS-PTC amélioré qui emploie seulement trois vecteurs de tension 

au lieu de huit utilisés dans le FS-PTC conventionnelle pour la prédiction et l'optimisation. Le nombre de 

vecteurs de prédiction est réduit sans aucun calcul complexe. Une réduction de la fréquence de commutation 

moyenne de chaque commutateur semi-conducteur est obtenue en n'incluant pas le terme de transition de 

commutation dans la fonction de coût, comme c'est le cas avec le FS-PTC conventionnelle. L'algorithme 

FS-PTC proposé est vérifié par simulation. La réduction maximale du temps d'exécution moyen et de la 

fréquence de commutation moyenne de chaque commutateur à semi-conducteurs est de 30 % par rapport 

au FS-PTC conventionnelle, ceci est réalisé sans sacrifier la bonne performance de la commande. Il résulte, 

que la commande proposée introduit une amélioration de performance en termes de THD du courant 

statorique, renforce la robustesse contre les perturbations du couple de charge et l’inversement de sens de 

rotation, ainsi que la réduction des ondulations du couple et l’optimisation du temps de calcul. 
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Chapitre 4: Commande prédictive améliorée pour un onduleur NPC 

 

 

 

hapitre.4 :  

 

Commande Prédictive 

Améliorée pour un onduleur 

NPC 
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1. Introduction 

n général, les onduleurs de tension à deux niveaux (2L-VSI) sont largement utilisés dans les 

systèmes d'entraînement électrique pour produire les vecteurs de tension appliqués aux bornes 

du moteur. Malheureusement, ce type d’onduleurs présente certaines limitations inhérentes. La 

tension nominale maximale des interrupteurs de l’onduleur limite la tension maximale du circuit 

intermédiaire. Ainsi, l'onduleur nécessite une fréquence de commutation plus élevée et produit plus de 

contenu harmonique dans la tension et le courant de sortie en raison du nombre limité de niveaux de tension. 

En outre, pour les stratégies conventionnelles susmentionnées avec des onduleurs à deux niveaux 2L-VSI, 

la fréquence de commutation varie dans une large gamme de fréquence. Par conséquent, les contrôleurs 

souffrent de grandes ondulations de couple et de flux. De plus, un onduleur 2L-VSI produit un dV/dt élevé 

à la tension de sortie, ce qui entraîne des contraintes sur l'isolation des enroulements de la machine et la 

défaillance des enroulements [KOS17]. Il est également l'origine de certaines interférences 

électromagnétiques conduites (EMI) pendant le fonctionnement du système d'entraînement.  

En revanche, les topologies d'onduleurs multiniveaux - dont le plus courant est l’onduleur à trois 

niveaux avec fixation du point neutre (3L-NPC) - peuvent réduire considérablement nombre de ces 

limitations [OME20]. Par rapport à l’onduleur conventionnel 2L-VSI, le modèle 3L-NPC présente de 

multiples avantages tels qu'une ondulation plus faible, une fréquence de commutation plus basse, moins de 

contraintes sur les commutateurs à semi-conducteurs et moins de contenu harmonique dans la tension et le 

courant de sortie [RAN19]. Cependant, l'onduleur présente certains inconvénients tels que la tension du point 

neutre [KOS17] - causée par le déséquilibre de la tension du condensateur, une tension de mode commun 

plus élevée [18], et une distribution inégale des pertes entre les dispositifs semi-conducteurs [ELH17] . La 

tension du point neutre a des effets importants sur les performances de la commande [VAN17]. Elle augmente 

le couple et les ondulations du flux et la distorsion des courants du stator également. L'onduleur nécessite 

des condensateurs de plus grande valeur en raison du partage inégal de la tension. En outre, il impose une 

contrainte de tension plus élevée sur les commutateurs à semi-conducteurs, ce qui peut l'emporter sur les 

avantages susmentionnés de l’onduleur 3L-NPC. Fortuitement, l'effet opposé des vecteurs redondants sur 

les tensions des condensateurs peut être utilisé pour équilibrer les tensions des condensateurs [KOS17].  

Dans la majorité des cas, une commande à haute performance est obtenue en sacrifiant la simplicité 

de la commande de base [SIN18]. D'autre part, il a été prouvé que MPC peut contrôler efficacement la tension 

du point neutre d'une manière très intuitive sans sacrifier la simplicité de la structure de contrôle [WFE20]. 

Pour tirer parti des entraînements à convertisseurs multiniveaux qui offrent les bénéfices cités auparavant, 

E 
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ce chapitre propose, dans un premier temps, d'intégrer la stratégie FS-PTC améliorée à un moteur 

asynchrone piloté par un onduleur de tension 3L-NPC multiniveaux. L'inconvénient hérité de la topologie 

de l’onduleur 3L-NPC, tel que la tension du point neutre, est facilement traité en le considérant comme une 

variable de la fonction de coût. De même, outre la topologie du convertisseur elle-même, la fréquence de 

commutation moyenne est encore réduite. La plage de variation de la fréquence de commutation moyenne 

est faible, voire presque constante à une vitesse particulière pour des couples de charges différentes. La 

charge de calcul de l'algorithme de contrôle est réduite en utilisant la stratégie de sélection des vecteurs de 

prédictions (SVP) proposée.  

Et d’autre côté, comme deuxième objectif principal de ce chapitre, c’est d’améliorer la boucle de 

vitesse externe de la commande prédictive améliorée pour l’entraînement du moteur asynchrone via un 

contrôleur à mode glissant du deuxième ordre (ST-SM). Ce dernier peut piloter la vitesse du rotor avec 

précision et montre une grande robustesse face aux variations des paramètres et aux différentes incertitudes. 

En outre, le ST-SM génère une référence de couple plus rapide et plus précise pour optimisation de la 

fonction de coût , ce qui peut être très utile pour assurer une amélioration complète des performances du 

FS-PTC amélioré, en particulier en présence de perturbations de la charge.  

Ce chapitre traite la stratégie FS-PTC améliorée pour un onduleur de tension à trois niveaux est 

discuté dans la section 4.2. Ensuite, l’amélioration de la boucle de vitesse externe par un régulateur non 

linéaire à mode glissant d’ordre 2 est analysée dans la section 4.3. Enfin, la section 4.4 illustre les résultats 

de simulation des différentes stratégies proposées. 

2. La stratégie FS-PTC améliorée pour un onduleur multiniveaux NPC : 

La structure de base de la commande du moteur asynchrone alimenté par l’onduleur 3L-NPC 

proposé est similaire à celle de l'entraînement via un onduleur à deux niveaux 2L-VSI, comme il est 

expliqué au chapitre 3. Il existe deux différences structurelles : 

1) le remplacement de l’onduleur 2L-VSI par un onduleur 3L-NPC.  

2) le nombre des secteurs de commutation requis pour les onduleurs (12 pour le 3L-NPC et 6 pour 

le 2L-VSI). En raison de la caractéristique de l'onduleur 3L-NPC, la présente analyse considère la tension 

du point neutre, un objectif de contrôle supplémentaire. 
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Le modèle FS-PTC proposé se compose de trois étapes : estimation, prédiction et optimisation de 

la fonction de coût, comme le montre la figure 4.1. Le vecteur de tension dans le cadre de référence 

stationnaire Vopt illustré à la figure 4.1 est calculé à l'aide des tensions mesurées du circuit intermédiaire  

{V c1 , V c2 } et de l'état de commutation appliqué Sopt. Les sous-sections suivantes décrivent les principales 

étapes du FS-PTC proposée. 

Figure 4.1: Structure de la commande FS-PTC à l’horizon (k+2) pour un onduleur de trois niveaux NPC (3L-

NPC). 

2.1 Estimation des flux rotorique et statorique : 

Similairement au contrôle du moteur par l’algorithme FS-PTC amélioré via un onduleur à deux 

niveaux 2L-VSI présenté au chapitre 3, le modèle du courant de rotor discret du moteur, exprimé par 

l’équation (3.1), est utilisé pour l’estimation du flux rotorique. Ainsi, le flux statorique est estimé à partir 

de la relation entre les flux statorique et rotorique, comme indiqué dans l’équation (3.2). 

2.2  Prédiction des variables de contrôle : 

Après avoir estimé les flux statorique et rotorique, toutes les variables de commande - tels que le 

flux statorique, le couple électromagnétique, la tension du point neutre, la fréquence de commutation 

moyenne - sont prédits dans le FS-PTC proposé. Le flux et le couple du stator sont prévus à l'aide des 

équations (3.4)-(3.6). 
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Comme susmentionné précédemment, il est nécessaire de contrôler le déséquilibre de la tension du 

condensateur, également appelée tension du point neutre ΔVc12 . Un déséquilibre important de la tension 

du condensateur peut endommager les dispositifs semi-conducteurs. Il est également l'origine d'un couple 

important et des ondulations du flux. Par conséquent, il est primordial de maintenir la tension du point 

neutre à une valeur nulle. Dans ce contexte, l’étude des répercussions d’un état de commutation donné sur 

les tensions des condensateurs à l’instant k+1, est nécessairement considérée. En utilisant les équations 

(2.53)-(2.56), la tension du point neutre prévue à l'instant k + 1, ΔV c12 (k + 1) peut être défini comme 

suit [ELM21_3] : 

Δ𝑉𝑐12(𝑘 + 1) = Δ𝑉𝑐12(𝑘) − Δ𝑖𝑐12(𝑘 + 1)
𝑇𝑠

𝐶
    (4.1) 

Où les variations des tensions et des courants du point neutre sont définies par : ΔVc12(k) = Vc1(k) - 

Vc2(k), Δic12 (k + 1) = ic1 (k+ 1) - i c2 (k + 1). Il est utile de mentionner que Δic12 (k+1) peut être calculé à 

partir des équations (2.55) et (2.56) sans calculer le courant du lien continu idc . 

Pour la réduction de la fréquence de commutation moyenne, le nombre de transitions de 

commutation nsw est prédit à chaque pas de temps. Le calcul de nsw est différent de l'équation (3.8), car deux 

commutateurs sont activées à un instant particulier dans chaque bras pour l'onduleur 3L-NPC. La nouvelle 

expression du nsw est définie comme suit : 

𝑛𝑠𝑤(𝑘 + 1) = ∑  |𝑆𝑥1(𝑘 + 1)𝑖 − 𝑆𝑥1(𝑘)| + |𝑆𝑥2(𝑘 + 1)𝑖 − 𝑆𝑥2(𝑘)|𝑥={𝑎,𝑏,𝑐}    (4.2) 

où Sx(k+1) est l'état de commutation probable pour chaque phase x = { a, b, c } à l’instant k+1, 

Sx1(k) et Sx2(k) sont l'état de commutation Sopt(k) appliqué à l'onduleur à l'instant k et i est l'indice des 

vecteurs de tension possibles { V0, ... ,V26 } illustrés à la figure 2.10. 

2.3 Optimisation de la fonction de coût : 

A cette étape, toutes les variables prédites susmentionnées sont évaluées à l'aide d'une fonction de 

coût prédéfinie pour déterminer le vecteur de tension optimal Vopt . La fonction de coût comprend les 

valeurs absolues de l'erreur de couple (𝑇𝑒
∗ - 𝑇𝑒

𝑝
), de l'erreur de flux ( |ψ𝑠

∗| - | ψ𝑠
𝑝
|), la tension du point neutre 

ΔVc12 et le nombre de transition de commutation nsw . Par conséquent, la fonction de coût peut être définie 

comme suit : 

𝑔 = |𝑇𝑒
∗(𝑘 + 1) − 𝑇𝑒

𝑝(𝑘 + 1)| + 𝜆𝑓 ||𝜓𝑠
∗| − |𝜓𝑠

𝑝(𝑘 + 1)|| + 𝜆𝑛𝑛𝑠𝑤(𝑘 + 1) + 𝜆𝑐𝑣|ΔV𝑐12(𝑘 + 1)| (4.3) 
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où λf , λcv et λn sont les facteurs de pondération de l'erreur de flux, de la tension du point neutre et 

du nombre de transition de commutation, respectivement. Dans cette étude, le facteur de pondération λf fixe 

l'importance relative du flux du stator par rapport au couple. 

Toutes les variables de commande sont prédites pour l'instant k+2. Le flux statorique, le courant 

statorique et le couple sont prédits à l'aide des équations (3.14)-(3.16). La tension du point neutre et le 

nombre de transitions de commutation sont prédits simplement en faisant avancer d'un pas les variables 

prédites ΔVc12 (k + 1) et nsw (k + 1) à l'aide des équations (4.1) et (4.2), respectivement, et les expressions 

sont les suivantes : 

Δ𝑉𝑐12(𝑘 + 2) = Δ𝑉𝑐12(𝑘 + 1) − Δ𝑖𝑐12(𝑘 + 2)
𝑇𝑠

𝐶
      (4.4) 

𝑛𝑠𝑤(𝑘 + 2) = ∑  |𝑆𝑥1(𝑘 + 2)𝑖 − 𝑆𝑥1(𝑘 + 1)| + |𝑆𝑥2(𝑘 + 2)𝑖 − 𝑆𝑥2(𝑘 + 1)|𝑥={𝑎,𝑏,𝑐}    (4.5) 

où ΔVc12 (k + 1) est supposé être égale à ΔVc12 (k), puisque la variation est très faible entre deux 

instants d'échantillonnage adjacents. Les états de commutation Sx1(k+1) et Sx2(k+1) sont égaux à Sopt (k). 

Tous les vecteurs de tension admissibles doivent être évalués pour les prédictions à l'instant k +2. 

De ce fait, la fonction de coût finale devient : 

𝑔 = |𝑇𝑒
∗(𝑘 + 2) − 𝑇𝑒

𝑝(𝑘 + 2)| + 𝜆𝑓 ||𝜓𝑠
∗| − |𝜓𝑠

𝑝(𝑘 + 2)|| + 𝜆𝑛𝑛𝑠𝑤(𝑘 + 2) + 𝜆𝑐𝑣|ΔV𝑐12(𝑘 + 2)| (4.6) 

Dans le cas du FS-PTC conventionnel, le vecteur de la tension qui entraine une valeur minimale de 

la fonction g, est sélectionné comme vecteur de tension optimale Vopt, parmi les 27 vecteurs de tension 

disponibles de l’onduleur NPC. Ainsi, il est appliqué aux bornes du moteur via l'onduleur à l'instant 

d'échantillonnage suivant. 

2.4 Réduction des ondulations du couple : 

Afin d’assurer une réduction des ondulations au niveau du couple, les équations (3.18)-(3.19) 

introduites pour le modèle de la commande via un onduleur deux niveaux 2L-VSI présenté au chapitre 3, 

sont explorées pour minimiser les ondulations et améliorer plus la stratégie proposée.  

2.5 Sélection optimale du vecteur de tension : 

L'évaluation de tous les vecteurs de tension possibles dans l'étape de prédictions nécessite un long 

temps d'exécution. Le temps de traitement de l'étape de prédictions est considérable par rapport aux autres 

étapes. La nécessité d'un calcul plus important limite la fréquence d'échantillonnage et dégrade ainsi les 
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performances de la commande. Pour éviter l'inconvénient susmentionné, la stratégie de sélection des 

vecteurs de prédictions est utilisée pour les étapes de prédiction et d'optimisation du FS-PTC proposé, 

comme le montre la figure 4.2.  

 

 

Figure. 4.2 : Structure FS-PTC améliorée basés sur l’erreur du couple pour un onduleur de trois niveaux NPC 

(3L-NPC). 

À l'exception des blocs des vecteurs de prédiction et la réduction des ondulations de couple, la 

structure du FS-PTC basée sur les SVP est similaire à celle du FS-PTC conventionnel basée sur tous les 

vecteurs, comme on peut le voir sur les figures 4.1 et 4.2 . Le nombre sélectionné de vecteurs de prédiction 

réduit la charge de calcul de l'algorithme sans affecter les performances du système. 

La stratégie de sélection des vecteurs de prédiction a déjà été expliquée dans la section 3.1 pour le 

2L-VSI. Il y avait deux options pour sélectionner les vecteurs de prédiction :  

 

1) basée sur l’erreur du couple. 
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 2) basée sur l’erreur du flux.  

Pour le 2L-VSI, la stratégie basée sur l'erreur du couple a été discutée dans la section 3.2. La présente 

analyse considère la stratégie de sélection (SVP) basée sur l'erreur du couple seulement. 

Considérons que le flux du stator  �̂�𝑠 tourne dans le sens inverse des aiguilles d'une montre dans le 

plan α - β divisé en six secteurs, comme le montre la figure 4.3. Si  �̂�𝑠 est situé dans le secteur I et que 

l’erreur du couple δTe≥0, alors les vecteurs de tension qui satisfont à la condition couple en augmentation 

 

Figure.4.3: Sélection des vecteurs de prédiction possible basée sur l’erreur du couple pour un onduleur 3L-NPC à 

base de la stratégie SVP, les cases rectangulaires en jaune indiquent les vecteurs de prédiction lorsque �̂�𝑠est situé 

dans le secteur I et δTe≥0 

' ↑ ', comme indiqué sur la figure 4.3, sont sélectionnés comme vecteurs de prédiction. En 

conséquence, les vecteurs de prédiction actifs possibles sont les vecteurs se trouvant dans la moitié 

supérieure du plan α-β, comme indiqué en jaune sur la Fig. 4.3. De même, pour la même position du flux 
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de stator, si δTe < 0, les vecteurs de prédiction actifs possibles sont les vecteurs de tension qui se trouvent 

dans la moitié inférieure du plan α-β. En général, les vecteurs actifs sont toujours employés avec un vecteur 

nul pour le moteur à induction afin de réduire les ondulations du couple et du flux. L'inclusion d'un vecteur 

zéro permet de satisfaire également les conditions possibles de δTe = 0 et δ𝜓𝑠 = 0. Par conséquent, en 

considérant un vecteur zéro, le nombre total de vecteurs de prédiction est de quatorze, alors qu'il est de 27 

dans le cas de la stratégies FS-PTC conventionnelle. L'évaluation d'un seul vecteur zéro dans la boucle de 

prédiction peut augmenter la fréquence de commutation moyenne. Cependant, l'utilisation des trois vecteurs 

zéro dans la boucle de prédiction est coûteuse en calcul. Pour cette raison, il serait utile de sélectionner un 

vecteur zéro approprié après la boucle de prédiction. Par conséquent, compte tenu de la complexité du 

calcul, un seul vecteur zéro est utilisé dans la boucle de prédiction. Les vecteurs de prédiction possibles 

pour tous les secteurs pour δTe≥0 sont présentés dans le tableau 4.1. Le même tableau de vecteurs de 

prédiction peut également être utilisé pour δTe< 0 ; cependant, le secteur dans lequel le flux statorique se 

trouve doit être inversé. Par exemple, si le flux statorique est situé dans le secteur I et que δTe< 0, le secteur 

IV doit être sélectionné pour les vecteurs de prédiction possibles. 

Tableau 4-1 : Variation des vecteurs de prédiction active en fonction de la position du flux statoriques 

Θ(N) pour une erreur de couple δTe>0. 

Secteur Vecteurs de prédiction sélectionnés 

I v1, v3, v5, v6, v7, v8, v9, v15, v16, v17, v21, v22, v23, v24 

II v1,v5, v6, v7, v8, v9, v10, v15, v16, v17, v18, v22, v23, v24 

III v1, v7, v8, v9, v10, v11, v12, v16, v17, v18, v23, v24, v25 

IV v1,v9, v10, v11, v12, v13, v14, v18, v19, v20, v24, v25, v26 

V v1, v11, v12, v13, v14, v18, v19, v20, v21, v25, v26, v3, v4 

VI v1, v3, v5, v6, v13, v14, v15, v16, v19, v20, v21, v22, v26 
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2.6 Structure d’algorithme proposé:  

La procédure de contrôle globale peut être résumée par les séquences suivantes. 

 

Etape 1

•Mesure:
Echantillonnage de is (k), Vc1 (k) , Vc2 (k) et ωm (k).

Etape 2
•Application:
Appliquer le vecteur de tension optimal vopt (k) aux bornes du moteur.

Etape 3

•Estimation : 
Estimer le flux du rotor  (k) et le flux du stator  (k) en utilisant les équations (3.1) et (3.2) 
respectivement.

Etape 4

• Prédiction :

Prédire le flux du stator 𝜓𝑠
𝑝

(k + 2), le courant statorique 𝑖𝑠
𝑝

(k + 2), le couple 𝑇𝑒
𝑝

(k + 2), la

tension au point neutre ΔVc12 (k+2) et le nombre de transition de commutation nsw(k+2) en
utilisant les équations (3.4)-(3.6)-(4.4)-(4.2) respectivement.

•Vérifier également le courant prédit 𝑖𝑠
𝑝

(k + 2) à l'aide de l'équation (3.15) pour éviter une
surintensité dans l'enroulement du stator.

Etape 5

• Sélection des vecteurs de prédiction :
Sélectionner les vecteurs de prédiction actifs à l'aide du tableau 4.1.

Etape 6

• Calcul de la fonction de coût :
évaluer les variables prédites en calculant le coût g à l'aide de l'équation (4.6). 

Etape 7

• Optimisation :
Sélectionner vopt (k + 2) qui donne le minimum de g dans l'équation (4.6) et le remplacer 
par un vecteur zéro approprié si le vopt (k +2) sélectionné est un vecteur zéro. Retourner à 
l'étape 1).
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3. Amélioration de la boucle de vitesse externe pour la stratégie de 

commande FS-PTC améliorée 

Dans cette section, un contrôleur à mode glissant du second ordre sera conçu pour boucle externe 

de régulation de la vitesse pour générer la référence du couple électromagnétique et pour assurer une bonne 

dynamique et une réponse rapide. 

3.1 Contrôle par mode glissant : 

Le contrôle par mode glissant (CMG) est une méthode de contrôle à structure variable largement 

connue dans le domaine de l'automatique et du contrôle. Les points forts du CMG sont la robustesse face 

aux incertitudes, la rapidité de réponse et la simplicité de mise en œuvre logicielle et matérielle [UTK 93] 

[ORL14]. Le CMG repose sur le fait de forcer la trajectoire du système à glisser, le long d'une surface de 

commutation sous une loi de contrôle déterminée. Il se compose de deux phases, une phase d'atteinte où la 

trajectoire d'état est conduite vers la surface S= 0 et l'atteint en un temps fini, suivie d'une phase de 

glissement où elle glisse sur la surface de commutation jusqu'à un point d'équilibre, comme le montre la 

Fig.4.4[TEM15]. 

 

Figure.4.4 : Principe de mode glissant de la trajectoire d'état.  

 Choix de la surface de glissement : 

La conception de la commande par mode glissant CMG peut être réalisée en deux phases. La 

première phase consiste à déterminer la surface de commutation. Dans les applications techniques, l'erreur 

entre les objectifs de contrôle et les entrées de référence et sa dérivée est utilisée pour former la surface de 
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glissement [SON16]. La deuxième phase consiste à concevoir la loi de commande de manière à diriger la 

trajectoire du système vers la surface de glissement [DEW91] [RAF15]. La surface de glissement bien 

appliquée a été proposée par Slotine comme suit : 

𝑆(𝑥) = (
𝑑

𝑑𝑡
+ 𝜆)

𝑛−1

𝑒(𝑥)        (4.7) 

Avec : 

S(x) : la surface du glissement, e(x): L’écart de la variable à régler, 𝜆 ∶: Une constante positive qui 

interprète la bande passante du contrôle désirée, et n : Degré relatif, égale au nombre de fois qu’il faut 

dériver la sortie pour faire apparaitre la commande. 

 Condition d’existence du mode glissement : 

Le mode de glissement doit exister en tous les points de la surface S=0. Pour garantir que l'état du 

système reste en mode de glissement après la phase d'atteinte, les conditions d'existence doivent être les 

suivantes [Utk09 ; Kow14b] : 

lim
𝑠→0−

�̇� < 0 𝑒𝑡 lim
𝑆→0+

�̇� > 0        (4.8) 

Cela signifie que si S est positif, alors sa dérivée doit être négative et que si S est négatif, alors sa dérivée 

doit être positive. On peut l'écrire de manière simplifiée comme suit : 

𝑆�̇� < 0           (4.9) 

Puisque le problème d'existence ressemble à un problème de stabilité généralisé, il peut être résumé en 

termes de théorie de Lyapunov comme suit [Bra09 ; Ben16] : 

𝑉 =
1

2
𝑆2         (4.10) 

L'objectif est de déterminer une loi de commande telle que �̇� < 0 afin d'amener les états du système à 

la surface du mode de glissement : 

�̇� = 𝑆�̇� < 0         (4.11) 

lorsque 𝑆 ≠ 0 , V est défini négativement. Par conséquent, pour une convergence en temps fini, la condition 

(4.11) assure une convergence asymptotique vers la surface de glissement. 
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 Expression Analytique de la commande : 

Il existe plusieurs méthodes dans la littérature pour la conception des commandes. Les plus 

courantes sont la commande par relais, le schéma de commande équivalent et la rétroaction linéaire avec 

des gains commutés. La commande équivalente est la structure la plus utilisée pour la commande des 

machines électriques (Fig.4.5) et elle est préférée à la commande par relais qui est plus adaptée à la structure 

des convertisseurs de l'électronique de puissance [BUW18] . 

 

Figure.4.5 : Structure équivalente du contrôle 

La conception d'un contrôle par mode glissant est généralement réalisée en deux parties. La 

commande équivalente ueq est ajoutée à un autre terme de commande appelé la commande discontinue un 

afin de s'assurer que la trajectoire de l'état sera atteinte et reste sur la surface de commutation. L'expression 

de la loi de commande est donnée par [HUN93] : 

𝑢 = 𝑢𝑒𝑞 +  𝑢𝑛        (4.12) 

En considérant le système d'état suivant : 

{
�̇� = 𝐴. 𝑥 + 𝐵. 𝑢
𝑆(𝑥) = 𝐶. 𝑥

       (4.13) 

Où : x est le vecteur d’état. A est la matrice d’état. B est la matrice d’entrée. C est la matrice de sortie. S est 

la surface de commutation. 

La commande équivalente est trouvée en reconnaissant que �̇� = 0 est une condition nécessaire pour que 

la trajectoire de l'état reste sur la surface de glissement S=0 [ZAM20]. La dérivée temporelle de la surface de 

glissement est donnée comme suit : 

�̇� =
𝜕𝑆

𝜕𝑡
=

𝜕𝑆

𝜕𝑥

𝜕𝑥

𝜕𝑡
        (4.14) 

En substituant (4.12) et (4.14) dans l'équation (4.13) : 
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�̇� =
𝜕𝑆

𝜕𝑡
𝐴(𝑥) +

𝜕𝑆

𝜕𝑥
𝐵(𝑥). 𝑢𝑒𝑞 + 𝑢

𝜕𝑆

𝜕𝑥
𝐵(𝑥) 𝑢 𝑛     (4.15) 

La commande équivalente est définie pendant la phase de glissement et l'état stationnaire où 𝑆 = 𝑆 = 0̇  et 

un =0 [Ben16]. 

𝑢𝑒𝑞 = −(
𝜕𝑆

𝜕𝑥
𝐵(𝑥))

−1
𝜕𝑆

𝜕𝑥
𝐴(𝑥)      (4.16) 

L'existence d'une matrice inverse est nécessaire, ce qui signifie la condition suivante (4.17) : 

𝜕𝑆

𝜕𝑥
𝐵(𝑥) ≠ 0         (4.17) 

En substituant (4.16) dans l'équation (4.15), la nouvelle expression de la surface de glissement devient : 

�̇� =
𝜕𝑆

𝜕𝑥
𝐵(𝑥)𝑢𝑛        (4.18) 

La commande discontinue 𝑢𝑛 est déterminée pendant l'état de convergence et doit garantir la condition de 

convergence en temps fini �̇�𝑆 < 0, 𝑆�̇� qui est donnée par : 

𝑆�̇� = 𝑆
𝜕𝑆

𝜕𝑥
𝐵(𝑥)𝑢𝑛 < 0       (4.19) 

Pour satisfaire cette condition, le signe de 𝑢𝑛 doit être l’opposé du signe de 𝑆
𝜕𝑆

𝜕𝑥
𝐵(𝑥). La commande 

discontinue est définie comme un terme de commutation formé par la fonction relais signe(S) multipliée 

par un coefficient constant K. La fonction de relais est définie par : 

𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆) = {
+1 𝑠𝑖 𝑆 ≥ 0
−1 𝑠𝑖 𝑆 < 0

       (4.20) 

𝑢𝑛 = −𝐾. 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆)        (4.21) 

Le coefficient K doit être positif pour assurer la condition de convergence.  

Dans nos applications, le "sign(S)" sera remplacé par la fonction sigmoïde "sigm(S)" afin de limiter 

l'effet de chattering.  

𝑠𝑖𝑔𝑚(𝑆) = (
2

1+𝑒𝑞𝑆
) − 1       (4.22) 

q est une constante positive qui ajuste la pente de la fonction sigmoïde.  
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3.2 Contrôle par mode glissant du second ordre : 

Les algorithmes de mode glissant du second ordre nécessitent des informations sur S et �̇� . Ils ont la 

capacité de stabiliser le système du deuxième degré , à l'exception de la super twisting qui est dédiée aux 

systèmes ayant un degré relatif 1.  

 Super-twisting technique : 

Cet algorithme a été proposé par Levant [LEV93] [LEV03]. Étant donné qu'un algorithme de 

commande par mode glissant d'ordre n nécessite des informations sur 𝑆, �̇�, �̈�, . . , 𝑆̇ (𝑛−1). Par contre, cet 

algorithme peut fournir un contrôle continu en utilisant seulement l'information sur S et l'évaluation du 

signe de S n'est pas nécessaire. La convergence de cet algorithme est également décrite par la rotation autour 

de l'origine du diagramme de phase (𝑆, �̇� ). 

L'algorithme de super-twisting (ST) présente l'avantage, par rapport aux autres algorithmes, de ne 

pas exiger les dérivées temporelles de la variable glissante. La loi de commande de super Twisting 𝑢𝑆𝑇 est 

formée de deux parties. Le premier terme discontinu 𝑢1est défini par sa dérivée par rapport au temps 

�̇�1tandis que le second est donné par la fonction de la variable glissante 𝑢2 . La loi de commande ST est 

définie par :  

𝑢𝑆𝑇 = 𝑢1(𝑡) + 𝑢2(𝑡)        (4.23) 

�̇�1 = {
−𝑢 𝑠𝑖 |𝑢| > 1

−𝐾𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆) 𝑠𝑖 |𝑢| < 1
      (4.24) 

𝑢2 = {
−𝜆|𝑆0|

𝜌𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆) 𝑠𝑖 |𝑆| > 𝑆0
−𝜆|𝑆|𝜌𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆) 𝑠𝑖 |𝑆| < 𝑆0

     (4.25) 

λ et K sont des gains positifs utilisés pour ajuster le contrôleur ST.  

La convergence de la loi de commande peut être atteinte par un ajustement arbitraire de ces gains 

[KRI20]. En général, le gain λ est plus efficace dans la réponse du système. Le gain K a un effet sur la 

précision en régime permanent. Les conditions suffisantes pour une convergence de temps finis sont 

imposées par Levant [LEV03] comme : 

{
𝐾 >

Φ

Γ𝑀

𝜆 ≥
4ΦΓ𝑀(𝛽+Φ)

Γ𝑚
3 (𝛽−Φ)

        (4.26) 
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Ф est défini comme les bornes positives de la fonction incertaine ϕ. Γm et ΓM sont les bornes 

positives (inférieure et supérieure) de la fonction incertaine γ. Les fonctions ϕ et γ sont définies à partir de 

la dérivée seconde de la fonction surface de glissement �̈� [LEV03] [KRI20], où : 

�̈� = ϕ (x, t) +  γ(x, t) �̇�  (4.27) 

Pour garantir la convergence de la surface de glissement vers zéro en présence des perturbations et 

d‘incertitudes, les fonctions ϕ (x, t) et γ(x, t) doivent vérifier les conditions suivantes : 

Φ ≥ |ϕ |et Γ𝑚 ≤ 𝛾 ≤ Γ𝑀        (4.28) 

Le degré de non-linéarité peut être ajusté par le coefficient ρ qui est défini dans l'intervalle (0 <ρ≤ 

0,5). Il est fixé le plus souvent à "0,5" pour réaliser que le maximum de la commande en mode glissant de 

deuxième ordre est atteint [Ras05]. Le système contrôlé peut être simplifié lorsqu'il dépend linéairement de 

la loi de commande. Alors, Ф, s0 , Γm et ΓM seront considérés comme des constantes positives , d’où la loi 

de commande ST est donnée par [RAF15] : 

{
−𝜆|𝑆|0.5𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆) + 𝑢1
𝑢1 = −𝐾𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆)

       (4.29) 

 Application à la boucle de vitesse : 

Dans cette section, des contrôleurs en mode glissant du premier et du second ordre seront conçus 

pour boucle de régulation de la vitesse pour générer la référence du couple électromagnétique et pour 

assurer une bonne dynamique et une réponse rapide. 

➢ Contrôleur de vitesse par mode glissant 1er ordre : 

La surface de glissement de la vitesse du rotor est définie par : 

{
𝑆𝜔𝑟 = 𝜔𝑟

∗ − 𝜔𝑟

𝑆𝜔𝑟
̇ = 𝜔𝑟∗̇ − 𝜔�̇�

        (4.30) 

L'équation mécanique du moteur à induction est donnée comme suit : 

𝜔�̇� =
1

𝐽
(𝑇𝑒 − 𝑇𝐿) −

𝑓

𝐽
𝜔𝑟      (4.271) 

En substituant l'équation (4.31) dans l'équation de la dérivée de la surface de la vitesse, elle sera donnée 

comme suit : 
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�̇�𝜔 = �̇�𝑟
∗ −

1

𝐽
(𝑇𝑒 − 𝑇𝐿 − 𝑓𝜔𝑟)      (4.282) 

En se basant sur la théorie du mode glissant, on peut écrire : 

𝑇𝑒 = 𝑇𝑒_𝑒𝑞 + 𝑇𝑒_𝑛        (4.293) 

La partie commande équivalente est définie pendant l'état de mode glissant Ṡω=0, alors la commande 

équivalente est définie par : 

𝑇𝑒_𝑒𝑞 = 𝑓𝜔𝑟 + 𝑇𝐿        (4.30) 

La partie discontinue est définie comme :K 

𝑇𝑒_𝑛 = 𝐾𝜔𝑟𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆𝜔𝑟)       (4.31) 

𝐾𝜔𝑟est un gain positif. 

➢ Contrôleur de vitesse par mode glissant 2eme ordre : 

La loi de contrôle de vitesse en mode glissant du second ordre sera conçue par la combinaison de la 

loi de contrôle équivalente et de la loi de contrôle de la super-twisting. La conception du contrôleur de 

vitesse à super torsion (ST-SM) est donnée comme suit :  

{𝑢𝑆𝑇 = −𝜆𝜔𝑟|𝑆𝜔𝑟|
1
2⁄ 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆𝜔𝑟) + 𝑢1

�̇�1 = −𝐾𝜔𝑟𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆𝜔𝑟)
     (4.32) 

𝜆𝜔𝑟 et 𝐾𝜔𝑟sont les gains super tordus du contrôleur de vitesse. 

Le couple de référence généré par le contrôleur en mode glissant du second ordre est donné par : 

𝑇𝑒_𝑟𝑒𝑓 = 𝑇𝑒_𝑒𝑞 + 𝑢𝑆𝑇        (4.33) 

La loi de contrôle de la super torsion doit satisfaire la condition de stabilité de Lyapunov pour établir 

la stabilité du contrôle de la vitesse. La dérivée de la candidature de Lyapunov est définie par : 

�̇� = 𝑆𝜔𝑟𝑆𝜔𝑟
̇ < 0        (4.348)  

En substituant (4.38) dans (4.33) on obtient : 

�̇�𝜔𝑟 = −
1

𝐽
𝑢𝑆𝑇 = −

1

𝐽
(𝜆𝜔𝑟|𝑆𝜔𝑟|

0.5
𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆𝜔𝑟) + ∫𝐾𝜔𝑟𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆𝜔𝑟). 𝑑𝑡)    (4.359) 
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Alors, la condition de stabilité de Lyapunov est : 

𝑆𝜔𝑟�̇�𝜔𝑟 = −
𝑆𝜔𝑟
𝐽
(𝜆𝜔𝑟|𝑆𝜔𝑟|

0.5
𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆𝜔𝑟) + ∫𝐾𝜔𝑟𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆𝜔𝑟). 𝑑𝑡)      (4.40) 

Et cela devient ; 

𝑆𝜔𝑟�̇�𝜔𝑟 = −
𝜆𝜔𝑟
𝐽
|𝑆𝜔𝑟|

1,5
𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆𝜔𝑟) −

𝑆𝜔𝑟 .𝐾𝜔𝑟
𝐽

∫ 𝑠𝑖𝑔𝑛(𝑆𝜔𝑟). 𝑑𝑡     (4.36) 

Il est clair que les deux termes de l’équation (4.41) sont négatifs tant que 𝜆𝜔𝑟 et 𝐾𝜔𝑟 sont positifs. Par 

conséquent, la condition de stabilité est garantie. 

4. Résultats de simulation et évaluation: 

Les résultats de la simulation sont présentés en deux phases. Une étude comparative entre le FS-PTC-

3L conventionnelle et FS-PTC-3L amélioré. Dans cette évaluation les deux systèmes de contrôle utilisent 

le PI dans la boucle de vitesse externe. Différentes conditions d'opération pour le moteur asynchrone sont 

réalisées telles que le démarrage, l'état stable et l'application de la charge. Dans la deuxième phase, l'analyse 

des performances du FS-PTC-3L avec deux contrôleurs de vitesse est élaboré. Le contrôleur de vitesse à 

super torsion est comparé au contrôleur linéaire PI classique. 

4.1 Test de performance démarrage et régime permanent 

Les figures suivantes illustrent l'analyse comparative de FS-PTC-3L conventionnelle et FS-PTC-3L 

améliorée associée à un contrôleur linéaire PI comme régulateur de vitesse. Les figures sont spécifiées ((a) 

pour FS-PTC-3L conventionnelle, et (b) pour FS-PTC-3L améliorée. 

 

Figure 4.6 : Démarrage et régime permanent de la réponse de vitesse suivis par l'application de la charge à t=0.5s. 

(a) (b) 
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Figure 4.7 : Réponse du couple électromagnétique avec application d'une charge de 5 N.m à t=0.5s  

 

 

 

 

 

 

 

Figure 4.8 : Réponse du courant de phase du stator Isa [A]. 

 

  

 

 

 

 

 

 

Figure 4.9 : Magnitude du flux statorique [Wb]. 

 

(a) (b) 

  

(a) (b) 

  

(a) (b) 
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Figure 4.10 : Composantes des axes du flux statorique [Wb]. 

 

 

 

 

 

 

Figure 4.11 : Trajectoire circulaire du flux statorique [Wb]. 

 

Tout d'abord, la figure 4.6 illustre la comparaison entre les réponses de vitesse en fonction de l'étape 

de (0-1000 tr/min) comme référence de vitesse. La perturbation de la charge a été introduite à (t=0.5s). La 

figure montre que les deux techniques présentent une bonne dynamique au démarrage. Il est observé que le 

FS-PTC-3L amélioré de la figure 4.6(b) a la réponse de vitesse la plus rapide et la plus faible chute lors 

l’introduction de la charge. Ensuite, la figure 4.7 présente la réponse du couple avec l'application de la 

charge pour la commande conventionnelle et améliorée, il est clair que la FS-PTC améliorée fournit une 

réponse dynamique rapide à l’application de la charge, avec des ondulations miniment que la commande 

classique. La figure 4.9 illustre le courant de phase du stator Isa, où il présente une bonne forme d’onde 

sinusoïdale et des harmoniques réduites pour l’algorithme proposé. La réponse du couple plus lisse du FS-

PTC amélioré indique la précision du suivi de la commande. Ensuite, le flux statorique est présenté dans 

les figures 4.9 - 4.11, ces figures montrent respectivement la magnitude du flux, les composantes des axes 

(a) (b) 

  

(a) (b) 
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et la trajectoire circulaires. L’amplitude du flux FS-PTC-3L amélioré a un suivi de référence plus rapide et 

plus précis ( 1Wb), ce qui reflète le bon découplage entre les axes de flux et de couple. 

4.2  Analyse comparative des contrôleurs PI et ST (Super-Twisting) : 

Cette section présente une étude comparative entre différents contrôleurs pour la boucle de vitesse 

extérieure du FS-PTC amélioré (c'est-à-dire les contrôleurs PI classique et ST du second ordre). Les chiffres 

de figures sont spécifiés ((a) pour le PI classique, et (b) pour le contrôleur de vitesse ST). 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 4.12 : Réponse de la vitesse du rotor (1000 tr/min ; -1000 tr/ min) pour les contrôleurs de vitesse PI et ST 

 

Figure 4.13 : Réponse du couple (charge appliquée à t=0.5s) pour les contrôleurs de vitesse PI et ST. 

 

(a) (b) 

 
 

(a) (b) 

  



 103 

 

Figure 4.14 : Réponse de la vitesse pour PI et ST à des vitesses faibles à moyennes (200-600 rpm). 

  

 

 

 

 

Figure 4.15 : Réponse de la vitesse pour PI et ST dans la région basse vitesse (50tr/min -25 tr/min). 

Figure 4.16 : Réponse de vitesse suivant la trajectoire de référence dans différentes régions (PI et ST). 

Les figures 4.12 et 4.13 illustrent la vitesse du rotor et le couple électromagnétique de l'algorithme 

de contrôle associé aux contrôleurs PI et super-torsion pendant le démarrage et l'inversion du sens de la 

vitesse (1000 tr/min ; -1000 tr/min). Le régulateur à super torsion des Fig.4.12.-4.13(b) présente de 

(a) (b) 

  

(a) (b) 

  

  

(a) (b) 
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meilleures réponses de vitesse et de couple par rapport au PI classique des figures 4.12-4.13(a). De plus, la 

comparaison montre que l'influence de l'application de la charge du FS-PTC avec le régulateur ST n'est pas 

considérable et que le couple répond plus rapidement, comme l'illustrent les figures 4.12-4.13(b) (Zoom). 

Il est également remarqué que le contrôleur non linéaire ST se caractérise par un niveau de broutage réduit., 

ce problème ayant été éliminé en appliquant la loi de contrôle de second ordre.  

Les figures 4.14 et 4.15 illustrent les réponses de vitesse de la FS-PTC avec les régulateurs PI et ST-

SC dans les régions de moyenne et basse vitesse. Dans cet essai, une variation de la référence de vitesse a 

été effectuée dans la plage (200 tr/min-600 tr/min) et à très basse vitesse (50 tr/min-25 tr/min). Il est clair 

que le régulateur non linéaire ST a conservé une bonne dynamique (Figs.4.14 (b)) même à des valeurs de 

vitesse faibles, contrairement au contrôleur PI qui présente des fluctuations de vitesse (Fig.4.14-4.15(a)). 

Le dernier test de vitesse est représenté à la figure 3.20. Il illustre une variation de la référence de vitesse 

dans le cadre d'une trajectoire de référence industrielle allant de zéro à des valeurs de vitesse moyennes 

(500 tr/min) puis élevées (1200 tr/min). Ce test montre un suivi précis parfait de la vitesse de référence 

variable pour le contrôleur non linéaire ST dans différents points de vitesse, sans dépassement, même à des 

valeurs de vitesse nulles ou proches de zéro, contrairement au contrôleur PI qui présente certains 

dépassements et une erreur dynamique due à la variation instantanée de la variable. 

5. Comparaison des performances du FS-PTC pour l’onduleur à deux 

niveaux et à trois niveaux  

Enfin, le tableau 4.2 présente une autre comparaison quantitative des performances de la commande 

pour un onduleur de tension à deux niveaux et à trois niveaux. Dans les deux cas, tous les vecteurs de 

tension disponibles sont évalués dans les étapes de prédiction et d'optimisation de la stratégie FS-PTC. La 

capacité de calcul requise pour l'algorithme de contrôle du moteur via un onduleur 3L-NPC est plus élevée 

que celle de l’onduleur conventionnel 2L-VSI ; les algorithmes sont donc mis en œuvre avec des fréquences 

d'échantillonnage différentes. Il est montré que le THD du courant statorique, l'ondulation du couple et 

l’ondulation du flux pour l’onduleur NPC sont réduits de 22,3 %, 20,83 %, 33.3 % , respectivement, par 

rapport au variateur à deux niveaux, car un plus grand nombre de vecteurs de tension sont disponibles dans 

le variateur 3L-NPC. Pour cette comparaison, la performance en régime permanent à 1000 r/min au couple 

de charge nominal est considérée. Le temps de montée du couple est similaire à celui de l'entraînement 

alimenté par 2L-VSI. Cela est dû au fait que les vecteurs de tension longue et moyenne sont sélectionnés 

pendant le transitoire du couple. 



 105 

Tableau 4-2: Comparaison quantitative des performances dynamiques entre la stratégie de commande 

par onduleur à deux et trois niveaux.  

 Onduleur à deux niveaux Onduleur à trois niveaux 

Le taux de distorsion du courant (%) 8.38% 6.51% 

Ondulation du couple (N.m) 1.2 0.95 

Ondulation du flux (Wb) 0.03 0.02 

 

6. Conclusion: 

Ce chapitre a proposé dans un premier temps, un FS-PTC amélioré appliquée à un moteur asynchrone 

via un onduleur NPC à trois niveaux. Les résultats ont montré une bonne performance dynamique en termes 

de taux de distorsion du courants statorique, les ondulations du flux et couple, ainsi que la robustesse du 

système envers les différentes variations du couple de charge. D’autre part, la stabilité de la combinaison 

FS-PTC avec la stratégie de super torsion a été analysée mathématiquement à l'aide de la théorie de stabilité 

de Lyapunov. Les résultats de la simulation ont été présentés pour étudier la performance de l'algorithme 

de contrôle proposé. En général, le FS-PTC-3L a fourni un taux de calcul réduit grâce à l’utilisation de 

l’algorithme de la sélection des vecteurs de prédiction (SVP). L'incorporation de la stratégie de contrôle 

non linéaire au lieu des contrôleurs PI conventionnels a donné de meilleurs avantages comme la robustesse 

contre différentes incertitudes, la réponse rapide, la simplicité dans l'application de contrôle et le bon suivi 

de référence dans différentes conditions d'opération. De plus, la conception d'un contrôleur de vitesse en 

mode glissant de second ordre a amélioré de manière globale les performances du schéma de contrôle et a 

augmenté la robustesse de l'algorithme contre la charge externe et la variation de la référence. Par 

conséquent, le couplage du FS-PTC amélioré avec un contrôle robuste est une bonne solution pour le 

contrôle des moteurs à induction.  
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Chapitre 5: Commande sans Capteur de vitesse 
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1. Introduction 

écemment, plusieurs recherches ont été orientées pour le développement de la commande 

des machines électriques sans utilisation des capteurs. Ceci, sous la demande accrue de 

l’industrie qui veut éviter les problèmes rencontrés dans les systèmes de régulation, causés 

par les imperfections inhérentes aux capteurs de mouvement de rotation utilisés. L’incorporation de ces 

capteurs dans les systèmes peut augmenter leur complexité et leur encombrement. D’un autre côté, les 

mesures provenant de ces capteurs sont souvent bruitées et erronées surtout aux faibles vitesses.  

Pour ces raisons, plusieurs auteurs ont proposé différentes stratégies basées sur la théorie 

d’estimation de l’automatisme en vue de déterminer la position et la vitesse pour la commande de la 

machine asynchrone. Pour avoir un fonctionnement rapide et un contrôle précis, afin de garantir les 

performances souhaitées, la régulation de flux dans la machine et son maintien constant sont indispensables. 

Or, les grandeurs de sorties utilisées pour l’élaboration de la commande des machines sont souvent 

difficilement accessibles pour des raisons techniques ou pour des problèmes de cout. Pour pallier les 

difficultés liées à l’utilisation des capteurs dédient, la vitesse est évaluée, à partir des grandeurs déjà 

mesurées (courant, tension…). Il peut être reconstitué soit par : 

➢ Des estimateurs placés en boucle ouverte 

➢  Des observateurs corrigeant les variables estimées en boucle fermée. 

Ce chapitre présente un bref aperçu sur la théorie des observateurs MRAS qu’ils sont proposés dans 

la littérature pour la commande des machines à induction, puis on présente une description générale de la 

commande prédictive directe de couple sans capteur de vitesse de la machine asynchrone par l’utilisation : 

➢ une fois par l’observateur MRAS 

➢  et d’autre fois par l’utilisation d’un observateur MRAS améliorée par réseaux de neurone. 

À la fin de ce chapitre, on présentera les résultats obtenus par simulation, ainsi que la robustesse de cette 

association vis à vis aux variations paramétriques de la machine. 

2. Observateur à model adaptatif (MRAS) 

La commande par le système adaptatif à modèle de référence est composée d'un modèle de référence et 

un modèle ajustable (adaptatif), avec un mécanisme d'adaptation. Le modèle de référence est indépendant 

R 
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du signal à estimer alors que le modèle adaptatif en dépend. Basé sur l'idée de Landau, qui a utilisé le critère 

de Popov sur l'hyper-stabilité, les deux modèles sont comparés, et l'erreur qui s'en suit est introduite dans 

un mécanisme d'adaptation (originellement un régulateur PI) qui génère le signal désiré, la figure 5.1 illustre 

cette définition. 

 

Figure 5.1 : Configuration de la structure du MRAS conventionnel. 

Différents types de MRAS ont été proposés par les chercheurs, ils se diffèrent par les variables qui 

sont utilisées pour les modèles de référence et adaptatif, on peut citer ceux qui se basent sur : les flux 

rotoriques, la force contre électromotrice, les puissances actives et réactives, ou même sur des variables 

purement mathématiques (qui n’ont pas de sens physique). 

2.1  Classification des observateurs MRAS 

a) MRAS basé sur les flux rotoriques 

Cette méthode utilise les équations des flux rotoriques de la machine [ELM21]. Le modèle de référence 

(ou de tension) est dérivé des courants statoriques mesurés et des tensions qui sont soit mesurées ou bien 

reconstruites à partir des états de l’onduleur et de la tension du bus continu. Les équations sont écrites dans 

le repère stationnaire. 

 • L’équation du modèle de tension: 𝑝𝜓𝑟 =
𝐿𝑟

𝐿𝑚
. (𝑉𝑠 − 𝑅𝑠. 𝐼𝑠 − 𝜎 𝐿𝑠𝑝 𝐼𝑠)   (5.1) 

Avec:    

𝜓𝑟 = 𝜓𝑟𝛼 + 𝑗. 𝜓𝑟𝛽
𝑉𝑠 = 𝑉𝑠𝛼 + 𝑗. 𝑉𝑠𝛽
𝐼𝑠 = 𝑖𝑠𝛼 + 𝑗. 𝑖𝑠𝛽

 

Vs
dq

Reference Model (VM)

Adaptive Model (CM)

Adaptation Mechanism
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Le modèle en courant est considéré comme le modèle ajustable. Le signal qu’on veut estimer est bien 

évidemment la vitesse du rotor. 

 • L’équation du modèle de courant (adaptatif) : 

 𝑝𝜓𝑟 = (
−1

𝑇𝑟
+ 𝑗𝜔)𝜓𝑟 +

𝐿𝑚

𝑇𝑟
𝐼𝑠      (5.2) 

Il est bien claire que la vitesse ω apparaît explicitement dans (5.2) et pas dans (5.1). L’erreur issue 

de la différence entre ces deux modèles est introduite alors dans le mécanisme d’adaptation. Elle est donnée 

par l’expression suivante : 

휀𝜔 = 𝜓𝑟𝛼𝜓𝑟𝛽
^

−𝜓𝑟𝛽𝜓𝑟𝛼
^

      (5.3) 

Finalement le signal de ω est obtenu par la relation du mécanisme d’adaptation comme suit : 

𝜔
^
= (𝐾𝑝 +

𝐾𝑖

𝑃
) 𝑒𝜔       (5.4) 

Le problème rencontré par cette méthode, est l'intégration en en boucle ouverte, la solution d'utiliser 

des filtres passe-bas à la place des intégrateurs purs a été efficace, mais pas en basses vitesses [178], vu que 

les filtres engendrent des retards. 

b) MRAS basé sur la force contre-électromotrice EFM-MRAS  

Pour éviter complètement les problèmes de l'intégration pure, Peng et Fukao ont proposé dans [MAR97] 

, une méthode qui utilise l'estimation de la fcém à la place du flux, les équations sont les suivantes:  

• Pour le modèle de référence: 

𝑒𝑣 =
𝐿𝑟

𝐿𝑚
(𝑉𝑠 − 𝑅𝑠𝐼𝑠 − 𝜎𝐿𝑠𝑝𝐼𝑠)    (5.5) 

Pour le modèle adaptatif, il s'écrit en introduisant le courant magnétisant Im: 

𝑝𝐼𝑚 = 𝜔⊗ 𝐼𝑚 −
1

𝜏𝑟
𝐼𝑚 +

1

𝜏𝑟
𝐼𝑠   (5.6) 

Avec :  le produit croisé. 

 d’où:    𝑒𝑚𝑖 = 
𝐿𝑚

2

𝐿𝑟
(𝜔 ⊗ 𝐼𝑚 −

1

𝜏𝑟
𝐼𝑚 +

1

𝜏𝑟
𝐼𝑠)     (5.7) 
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Cette méthode a présenté des performances plus importantes que la précédente, néanmoins, il est plus 

difficile à la mettre en œuvre, en plus elle dépend de la résistance statorique. 

c) MRAS basé sur la puissance réactive PR-MRAS : 

Ce type de MRAS, fut proposé par les mêmes auteurs de [MAR97], il est basé sur l'estimation de la 

puissance réactive instantanée, en utilisant le produit vectoriel de la fcém et le courant magnétisant. Le 

vecteur de la puissance réactive peut être exprimé par: 

𝑄𝑚 = 𝐼𝑠⊗ 𝑒𝑚𝑖     (5.8) 

dont le module Q représente la puissance réactive instantanée.  

En substituant (5.6) et (5.7) dans (5.8), sachant que 𝐼𝑠⊗ 𝐼𝑠 = 0, conduit à:  

• Pour le modèle de référence: 

𝑄𝑟𝑒𝑓 = |𝐼𝑠⊗ (𝑉𝑠 − 𝜎𝐿𝑠𝑝𝐼𝑠)|      (5.9) 

Et pour le modèle adaptatif: 

𝑄𝑒𝑠𝑡 =
𝐿𝑚

2

𝐿𝑟
((𝐼𝑚 ∗ 𝐼𝑠)𝜔 +

1

𝜏𝑟
|𝐼𝑚⊗ 𝐼𝑠|)      (5.10) 

où: * représente ici le produit scalaire.  

2.2 Les limitations des observateurs MRAS : 

Il a été prouvé qu'un schéma MRAS est très efficace pour identifier la vitesse du moteur. Le schéma 

MRAS classique, utilisé par de nombreux travaux d'identification de la vitesse, est illustré à la figure 5.1. 

Il se base sur deux modèles différents produisant le flux du rotor et utilise l'erreur entre les résultats des 

deux modèles pour adapter le système. Le principal problème de cette stratégie est que les MRAS. basés 

sur le flux nécessitent une intégration pure des variables détectées, ce qui entraîne des problèmes de 

conditions initiales. Pour éviter ces problèmes, l'intégrateur pur doit être remplacé par un filtre passe-bas à 

haut gain. Ce remplacement provoque l'instabilité de l'identification à basse vitesse, ce qui entraîne en 

général une faible performance de la commande sans capteur de vitesse.  

Le modèle du MRAS à base du flux rotorique a révélé des défauts dus aux complications de dérive du 

courant continu liées au processus d'intégration pure et à la sensibilité à la variation des paramètres, 

principalement dans les régions à faible vitesse. Ainsi, le modèle back EMF-MRAS a été proposé pour 
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surmonter le problème de l'intégration pure, mais il est sensible à la variation des paramètres et à l'adaptation 

de la constante de gain, ce qui complique la conception [ÖZD20]. Comme alternative, le MRAS de puissance 

réactive (RP-MRAS) et le MRAS de courant de stator (SC-MRAS) ont prouvé une immunité à la variation 

de résistance, et une amélioration substantielle dans la gamme de basse vitesse ; cependant ils ont montré 

quelques limitations de stabilité pour le mode de régénération [RAI19] [ASF20]. Dans [SRI19] [KAR04] , Low 

Pass Filter (LPF) et Programmable Cascade Low Pass Filter (PCLPF) ont été proposés pour remplacer 

l'intégration pure dans les observateurs MRAS conventionnels. Malgré ce qui précède, ces modèles 

présentent de nombreux inconvénients tels que : une vitesse imprécise en dessous de la fréquence de 

coupure, et des informations de rétroaction retardées. Dans l’optique de surmonter les problèmes 

susmentionnés auparavant, les auteurs de [TAN20] ont proposé de remplacer le modèle de tension (VM) 

dans l'erreur de rétroaction actuelle par des observateurs d'état de flux d'ordre complet. Le principe de ces 

observateurs améliorés est fondé sur des conceptions compliquées qui réduisent la simplicité de la structure.  

Ici, nous utilisons le schéma MRAS par une approche de réseaux de neurones présenté dans [ELM21] 

[ELM,21_1] qui fonctionne avec une modélisation par approche de neurone multicouche obtenus à partir des 

modèles de référence et adaptatif et ne nécessite aucun intégrateur. Seuls des structures neurales existent 

dans ce schéma, ce qui permet au système d'avoir de très bonnes performances même à faible vitesse. Cette 

méthode présente l'avantage d'être indépendante de la résistance statorique, donc sa gamme est étendue aux 

basses vitesses. 

3. Notions de base sur les réseaux neuronaux artificiels 

Un réseau des neurones (RN) se compose d'un certain nombre de neurones artificiels qui sont 

interconnectés entre eux. La structure du neurone artificiel s'inspire du concept de neurone biologique 

illustré à la Fig. 5.2. Fondamentalement, il s'agit de l'élément de traitement du système nerveux du cerveau 

qui reçoit et combine des signaux provenant d'autres neurones similaires par le biais de milliers 

d'interconnexions et combine des signaux provenant d'autres neurones similaires par l'intermédiaire de 

milliers de voies d'entrée appelées dendrites. Chaque signal d'entrée (de nature électrique), circulant dans 

les dendrites, passe par une synapse ou jonction synaptique, comme illustre (Fig.5.2). La jonction est un 

espace infinitésimal dans la dendrite qui est remplie d'un fluide neurotransmetteur qui accélère ou retarde 

le flux du signal. Ces signaux sont accumulés dans le noyau (ou soma), modifiés de façon non linéaire à la 

sortie avant d'être transmis à d'autres neurones par les branches de l'axone, comme illustré. L'ajustement de 

l'impédance ou de la conductance de la fente synaptique par le neurotransmetteur contribue à la "mémoire" 

ou à "l’intelligence" du cerveau. Selon la théorie du neurone, il est amené à croire que le cerveau possède 
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des caractéristiques de mémoire associative distribuée ou d'intelligence qui sont apportées par les synapses 

caractéristiques d'intelligence qui sont apportées par les jonctions synaptiques des cellules. Il est intéressant 

de noter ici que lorsqu'un bébé humain naît, son cerveau compte environ 100 milliards de neurones. 

Le modèle d'un neurone artificiel correspond étroitement au neurone biologique. 

Fondamentalement, le neurone artificiel (ou simplement neurone) est également appelé élément de 

traitement, neurone, nœud ou cellule. Chaque signal d'entrée (variable continue ou impulsions discrètes) 

passe par un gain ou un poids (appelé poids synaptique ou force de connexion) qui peut être positif 

(excitateur) ou négatif (inhibiteur), entier ou non entier. La sommation des nœuds accumule tous les signaux 

pondérés en entrée, les ajoute au signal de polarisation pondéré, puis les fait passer à la sortie par la fonction 

d'activation ou de transfert non linéaire (ou linéaire).  

Pour fournir une introduction générale aux réseaux neuronaux. Les concepts des réseaux neuronaux 

artificiels (RNA) sont présentés et leurs attributs sont décrits. Il existe de nombreux types de RNA et la 

configuration la plus applicable au contexte des problèmes de contrôle est présentée. L'intérêt particulier 

de ce point de vue est le réseau neuronal multicouche (MNN) avec un algorithme d'apprentissage par 

rétropropagation. L'application du RN pour l'estimation MRAS de la vitesse du moteur basé sur la mesure 

du courant et de la tension de phase, est présentée pour la commande sans capteur de vitesse du moteur à 

induction. 

 

Figure 5.2 : Structure d’un neurone biologique 

Récemment, le traitement distribué parallèle tel que les réseaux neuronaux artificiels (RNA) a fait 

l'objet d'une grande attention pour le traitement de données complexes en un temps très court. Les modèles 



 113 

RNA sont composés de nombreux éléments de calcul linéaires ou non linéaires (neurones ou nœuds) 

fonctionnant en parallèle. Le parallélisme, la robustesse et la capacité d'apprentissage sont parmi les 

principales caractéristiques qui ont déterminé les nombreuses applications des RNA pour le contrôle des 

processus industriels. 

Les réseaux neuronaux artificiels présentent plusieurs caractéristiques importantes, qui présentent un intérêt 

pour les ingénieurs de contrôle [RIV95] : 

• La modélisation : en raison de leur capacité à être entraînés à l'aide d'enregistrements de données 

pour des systèmes à intérêt particulier.  

• Manipulation de systèmes non linéaires : les réseaux neuronaux artificiels ont la capacité 

d'apprendre les relations non linéaires. 

• Les systèmes multivariables : Les réseaux neuronaux artificiels, par leur nature, ont de nombreuses 

entrées et de nombreuses sorties, d’où ils peuvent donc être facilement appliqués aux systèmes 

multivariables. 

• Structure parallèle : Cette caractéristique implique un traitement parallèle très rapide, tolérance aux 

pannes et robustesse. 

Les caractéristiques ci-dessus sont les principales raisons de l'intérêt qui est actuellement porté à ce 

domaine.  

3.1 Modèle de neurones artificiels : 

Les éléments de calcul élémentaires, qui créent le réseau neuronal, ont de nombreuses entrées et une 

seule sortie. Ces éléments sont inspirés des systèmes de neurones biologiques et, par conséquent, ils sont 

appelés neurones (ou, par analogie avec les graphes dirigés, nœuds). 
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Figure 5.3: Structure d’un seul neurone 

Les entrées individuelles 𝑥𝑗 pondérées par les éléments 𝜒𝑗 sont additionnées pour former le signal 

de sortie pondéré : 

𝑒 = ∑𝜒𝑗𝑋𝑗
𝑗=1

𝑛

        (5.11) 

Et 𝑥0 = 1, où les éléments𝜒𝑗 sont appelés poids des synapses et peuvent être modifiés pendant le 

processus d'apprentissage.  

La sortie de l'unité neuronale est définie comme suit : 

𝑦 = G(𝑒)       (5.12) 

Notez que 𝜒0 : est le biais réglable, et G : est la fonction d'activation (également appelée fonction de 

transfert). Ainsi, la sortie y, est obtenue en additionnant les entrées pondérées et en faisant passer les 

résultats par une fonction d'activation G non linéaire (ou linéaire). 

La fonction d'activation G fait correspondre le domaine 𝑒 (éventuellement) infini d'une somme 

pondérée à un domaine pré-spécifié. Bien que le nombre de fonctions G puisse être infini, six types sont 

régulièrement appliqués dans la majorité des RNA [14] : linéaire, pas à pas, bipolaire, sigmoïde, tangente 

hyperbolique. A l'exception de la fonction G linéaire, toutes ces fonctions introduisent une non-linéarité 

dans le réseau en limitant la sortie à une plage fixe. 

Dans la sous-section suivante, quelques exemples de fonctions d'activation couramment utilisées 

sont brièvement présentés. 
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3.2 Les Fonctions d’activation 

La fonction G linéaire de la figure 5.4 produit une sortie modulée linéairement à partir de l'entrée e comme 

décrit par l'équation (5.13). 

𝐺(𝑒) = 𝜉𝑒      (5.13) 

 

 

 

 

 

Figure 5.4 :Fonctions d'activation linéaires 

où 𝑒 s'étend sur les nombres réels et 𝜉 est un scalaire positif. Si 𝜉 = 1, cela est équivalent à supprimer 

complètement la fonction G. Dans ce cas : 

𝑦 = ∑𝜒𝑗 𝑋𝑗
𝑗=0

𝑁

        (5.14) 

La fonction échelon G (Fig. 5.5a) ne produit que deux états, typiquement, une valeur binaire en réponse au 

signe de l'entrée, émettant +1 si e est positif et 0 s'il ne l'est pas. Cette fonction peut être décrite comme suit 

: 

𝐺(𝑒) = {
1, 𝑠𝑖 𝑒 ≥ 0
0, 𝑠𝑖 𝑒 < 0

         (5.15) 

 

 

 

  

Figure 5.5 : Fonction d’activation échelon 
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La fonction G sigmoïde est une fonction continue, bornée, monotone et non décroissante la plus fonction 

la plus courante est la fonction logistique : 

𝐺(𝑒) =
1

1+𝑒𝑥𝑝(−𝛽𝑒)
      (5.16) 

où 𝛽 > 0 (généralement 𝛽 = 1 ), qui fournit une valeur de sortie comprise entre 0 et 1. L'alternative à la 

fonction sigmoïde logistique est la tangente hyperbolique : 

𝐺(𝑒) = tanℎ(𝛽𝑒) =
𝑒𝑥𝑝(𝛽𝑒)−𝑒𝑥𝑝(−𝛽𝑒)

𝑒𝑥𝑝(𝛽𝑒)+𝑒𝑥𝑝(−𝛽𝑒)
    (5.17) 

Où la fonction G varie entre -1 et + 1, 

Les fonctions tangentes hyperboliques et logistique se rapprochent respectivement de la fonction 

signe et de la fonction échelon, tout en fournissant des dérivées lisses et non nulles par rapport aux signaux 

d'entrée. Ces deux fonctions d'activation sont parfois appelées fonctions d'écrasement car les entrées de ces 

fonctions sont écrasées dans l'intervalle [0,1] ou [-1,1]. Elles sont également appelées fonctions sigmoïdales 

car leurs courbes en forme de S présentent des propriétés lisses et asymptotiques. Parfois, les fonctions 

tangentes hyperboliques sont appelées fonctions sigmoïdales bipolaires et les fonctions logistiques sont 

appelées fonctions sigmoïdales binaires. Ces deux activations sont souvent utilisées dans les problèmes de 

régression et de classification. 

Pour que les réseaux neuronaux puissent approximer une fonction à valeur continue non limitée à 

l'intervalle [0,1] ou [-1,1], la fonction de nœud de la couche de sortie est généralement une somme pondérée 

sans fonctions d'écrasement. Ceci est équivalent à une situation dans laquelle la fonction d'activation est 

une identité, et les nœuds de sortie de ce type sont souvent appelés nœuds linéaires. 

4. Topologie des réseaux de neurones : 

Dans le cerveau biologique, un grand nombre de neurones sont interconnectés pour former le réseau et 

réaliser des activités intelligentes avancées. Le réseau neuronal artificiel est construit par des modèles de 

neurones et se compose dans la plupart des cas de couches de neurones interconnectées par des connexions 

pondérées. L'agencement des neurones, des connexions et des modèles en un réseau neuronal est appelé 

topologie (ou architecture). 
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4.1 Les couches de neurones 

Les réseaux neuronaux sont organisés en couches de neurones. Au sein d'une couche, les neurones sont 

similaires à deux égards : 

• les connexions qui alimentent la couche de neurones proviennent de la même source ; 

•  les neurones de chaque couche utilisent le même type de connexions et de fonction d'activation G. 

La figure 5.6 présente un réseau à une couche avec K entrées et R neurones. 

 

Figure 5.6 : Architecture d’une seule couche RN. 

Dans cette topologie, chaque élément du vecteur d'entrée X est relié à l'entrée de chaque neurone 

par la matrice de poids [𝜒]. La somme des entrées pondérées appropriées du réseau [𝜒]*X est l'argument 

de la fonction d'activation G. Enfin, les sorties des couches de neurones forment un vecteur colonne Y. Il 

est courant que le nombre d'entrées soit différent du nombre de neurones, c'est-à-dire ( K ≠ R). 

4.2 Réseaux neuronaux multicouches (RNM) : 

Un réseau neuronal peut comporter plusieurs couches. Il existe deux types de connexions appliquées 

dans le RNM : 

• Les connexions intra-couches : ce sont des connexions entre les neurones de la même couche. 
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•  Les connexions inter-couches : ce sont des connexions entre les neurones de différentes couches. 

Il est possible de construire des RNA qui se composent de l'un ou des deux types de connexions. 

L'organisation du RNA est classée en grande partie en deux types : 

• Un réseau à rétroaction (également appelé récurrent). 

• Un réseau feed forward, 

Lorsque le RNM possède des connexions qui transmettent des informations dans une seule direction 

(par ex, l'entrée vers la sortie) sans aucune voie de rétroaction dans le réseau, il s'agit d'un réseau RNM à 

action directe. Ce type de réseau est le plus utilisé dans les applications d'électronique de puissance et 

d'entraînement. Mais si le réseau a des chemins de rétroaction, où la rétroaction est définie comme tout 

chemin à travers le réseau qui permettrait aux mêmes neurones d'être visités deux fois, alors il s'agit d'un 

RNM à rétroaction. 

 

 Figure 5.7 : Architecture d'un réseau de neurones multicouches avec plusieurs entrées (k) et couches (R). 

La figure 5.7 présente un exemple de réseau multicouche feedforward. Chaque couche possède une 

matrice de poids 𝝌𝒌(𝑙) une entrée pondérée X (𝑙) et un vecteur de sortie 𝒀 (𝑙), où 𝑙 est le nombre de couches. 

Les couches d'un RNA multicouche joue des rôles différents. Les couches dont la sortie du réseau sont 

appelées couches de sortie. Toutes les autres couches sont appelées couches cachées. Dans de nombreux 
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ouvrages, une couche supplémentaire, appelée couche d'entrée, est introduite. Cette couche consiste en un 

vecteur d'entrée pour l'ensemble du RNM (dans cette couche, le vecteur d'entrée est égal au vecteur de 

sortie). 

Les RNA à rétroaction ont toutes les connexions possibles entre les neurones. Certains des poids 

peuvent être mis à zéro pour créer des couches au sein du réseau de rétroaction si on le souhaite. Les réseaux 

à rétroaction sont assez puissants car ils sont séquentiels plutôt que combinatoires comme les réseaux à 

anticipation. La sortie de ces réseaux, en raison de la rétroaction existante, peut soit osciller, soit converger. 

4.3 Apprentissage et dressage du réseau de neurone RN 

L'une des qualités les plus importantes des RNA est leur capacité à apprendre. L'apprentissage est 

défini comme un changement des valeurs de poids de connexion qui entraîne la capture d'informations qui 

peuvent être rappelées ultérieurement. Plusieurs algorithmes sont disponibles pour un processus 

d'apprentissage. En général, les méthodes d'apprentissage peuvent être classées en deux catégories : 

l'apprentissage supervisé et l'apprentissage non supervisé.  

Le premier type d’apprentissage est un processus qui intègre un enseignant externe et (ou) des 

informations globales. Ces algorithmes d'apprentissage supervisé comprennent : l'apprentissage par 

correction d'erreur, l'apprentissage par renforcement, l'apprentissage stochastique, etc.  

Contrairement à l'apprentissage non supervisé, également appelé auto-organisation, où le processus 

n'intègre pas d'enseignant externe et ne s'appuie que sur des informations locales durant tout le processus 

d'apprentissage. Voici quelques exemples d'apprentissage non supervisé : L'apprentissage Hébbien, 

l'apprentissage en composantes principales, l'apprentissage Hebbien différentiel , l'apprentissage min-max 

et l'apprentissage compétitif. 

La plupart des techniques d'apprentissage utilisent l'apprentissage hors ligne. Lorsque l'ensemble 

des motifs est utilisé pour conditionner les connexions avant l'utilisation du réseau, nommé apprentissage 

hors ligne. Par exemple, l'algorithme de formation par rétropropagation est utilisé pour ajuster les 

connexions dans les réseaux RNA multicouches à anticipation, mais il nécessite des milliers de cycles à 

travers toutes les paires de modèles jusqu'à ce que les performances souhaitées du réseau soient atteintes. 

Une fois que le réseau fonctionne correctement, le poids est stocké et le réseau résultant est utilisé en mode 

rappel par la suite. Les systèmes d'apprentissage hors ligne ont une exigence inhérente au fait que tous les 

modèles doivent être résidents pour la formation.  
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Tous les réseaux n'effectuent pas un apprentissage hors ligne. Certains réseaux peuvent ajouter de 

nouvelles informations "on the fly" de manière non destructive. Si un nouveau modèle doit être incorporé 

dans les connexions du réseau, cela peut être fait immédiatement sans aucune perte des informations 

stockées précédemment. L'avantage des réseaux d'apprentissage hors ligne est qu'ils fournissent 

généralement des solutions supérieures dans des problèmes difficiles tels que la classification non linéaire. 

Toutefois, l'apprentissage en ligne permet aux RNA d'apprendre pendant le fonctionnement du système. 

Dans cette section uniquement, les algorithmes d'apprentissage supervisé basés sur la correction d'erreur 

pour les RNA à anticipation seront décrits. Cela s'explique par le fait que les systèmes de commande 

d'entraînement utilisent principalement des RNA à anticipation. 

Algorithmes d'apprentissage pour les réseaux neuronaux à anticipation (FFNN) : 

La rétropropagation est une généralisation de l'algorithme des moindres carrés (LMS). Dans cet 

algorithme, une fonction d'erreur est définie et est égale à la différence quadratique moyenne entre la sortie 

désirée et la sortie réelle du réseau RNA a anticipation. Afin de minimiser cette fonction d'erreur, 

l'algorithme de rétropropagation utilise une technique de recherche du gradient. 

➢ The Widrow-Hoff (Standard delta) learning rule 

Règle d'apprentissage pour un neurone linéaire, Considérons le cas le plus simple d'un RNA. Cela 

signifie que le réseau neuronal est constitué d'un neurone linéaire avec N entrées. Nous allons étudier le 

processus d'apprentissage supervisé de ce réseau. Il est donc utile d'introduire ce que l'on appelle une 

séquence d'apprentissage. Cette séquence est définie comme suit : 

𝑇 = {{𝑋(1), 𝑧(1)}, {𝑋(2), 𝑧(2)}, . . . , {𝑋(𝑝), 𝑧(𝑝)}}   (5.18) 

où chaque élément {𝑋 (𝑗) , 𝑧 (𝑗) } est constitué du vecteur d'entrée 𝑋 dans l'étape 𝑗eme du processus 

d'apprentissage, et du signal de sortie désiré approprié 𝑧. Afin de montrer l'algorithme d'apprentissage, la 

fonction d'erreur est présentée comme : 

𝑄 =
1

2
∑(𝑧(𝑗) − 𝑦(𝑗))2

𝑗=1

𝑝

      (5.19) 

Où, 𝑧𝑗 et 𝑦j sont les sorties désirées et estimées respectivement. Cette équation peut s’exprimer autrement, 

sous la forme suivante : 
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𝑄 = ∑𝑄(𝑗)
𝑗=1

𝑝

      (5.20) 

Où 𝑄(𝑗) est définie par l’expression suivante :  

𝑄(𝑗) =
1

2
(𝑧(𝑗) − 𝑦(𝑗))

2
    (5.21) 

Puisque Q est une fonction de 𝜒, le minimum de Q peut être trouvé en utilisant la méthode de descente du 

gradient : 

𝛥𝜒𝑖 = −휂
𝜕𝑄

𝜕𝜒𝑖
          (5.22) 

Où 휂 est la constante de proportionnalité appelée taux d'apprentissage. Pour l'étape jeme du processus 

d'apprentissage, la variation de 𝜒𝑖 , est obtenue comme suit : 

𝜒𝑖
(𝑗+1) − 𝜒𝑖

(𝑗) = 𝛥𝜒𝑖 = −휂
𝜕𝑄

𝜕𝜒𝑖
     (5.23) 

Et en utilisant la règle de la chaîne : 

𝜕𝑄(𝑖)

𝜕𝜒𝑖
=

𝜕𝑄(𝑗)

𝜕𝑦(𝑗)
𝜕𝑦(𝑗)

𝜕𝜒𝑖
        (5.24) 

La première partie montre les changements d'erreur dans l'étape 𝑗eme du processus d'apprentissage avec la 

sortie du neurone et la deuxième partie de combien le changement de 𝜒𝑖 change cette sortie. D'après (Eq. 

5.22), on obtient :  

𝜕𝑄(𝑗)

𝜕𝑦(𝑗)
= −(𝑧(𝑗) − 𝑦(𝑗)) = −𝛿(𝑗)     (5.25) 

Puisque la sortie du réseau linéaire est définie comme : 

𝑦(𝑗) = ∑𝜒𝑘
(𝑗). 𝑋𝑘

(𝑗)

𝑘=1

𝑁

        (5.26) 

Ensuite ; 

𝜕𝑦(𝑗)

𝜕𝜒𝑖
= 𝑋(𝑗)       (5.27) 
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En substituant (Eq.5.25) et (Eq. 5.27) dans (Eq. 5.24), l’équation devient: 

−
𝜕𝑄(𝑗)

𝜕𝜒𝑖
= 𝛿(𝑗)𝑋(𝑗)      (5.28) 

Ainsi, la règle de changement de poids (Eq. 4.22) est donnée par : 

𝛥𝜒(𝑗) = 휂𝛿(𝑗)𝑥(𝑗)       (5.29) 

Ou sous forme de vecteur : 

𝛥𝜒(𝑗) = 휂𝛿(𝑗)𝑋(𝑗)      (5.30) 

Enfin, l'algorithme pour les nouvelles valeurs du vecteur de poids 𝜒 peut être écrit comme suit: 

𝜒(𝑗+1) = 𝜒(𝑗) + 휂𝛿(𝑗)𝑋(𝑗)    (5.31) 

La règle delta est à la base de la plupart des algorithmes d'apprentissage appliqués. Elle met 

essentiellement en œuvre la descente du gradient dans une erreur somme-carrée pour les fonctions linéaires. 

Dans ce cas, sans couches cachées, la surface d'erreur a la forme d'un bol avec un seul minimum, de sorte 

que la descente du gradient est garantie pour trouver le meilleur ensemble de poids avec des couches 

cachées, cependant, il n'est pas si évident de calculer les dérivés, et la surface d'erreur n'est pas concave 

vers le haut, il y a donc le danger de rester coincé dans les minima locaux . 

➢ The Back-Propagation Training Algorithme: 

La rétropropagation est la généralisation de la règle d'apprentissage de Widrow-Hoff aux réseaux à 

couches multiples et aux fonctions de transfert différentiables non linéaires. Les vecteurs d'entrée et les 

vecteurs cibles correspondants sont utilisés pour entraîner un réseau jusqu'à ce qu'il soit capable 

d'approximer une fonction, d'associer des vecteurs d'entrée à des vecteurs de sortie spécifiques ou de classer 

des vecteurs d'entrée d'une manière appropriée prédéfinie . Les réseaux avec des biais, une couche sigmoïde 

et une couche de sortie linéaire sont capables d'approximer n'importe quelle fonction avec un nombre fini 

de discontinuités. La rétropropagation standard est un algorithme de descente de gradient, tout comme la 

règle d'apprentissage de Widrow-Hoff, dans laquelle les poids du réseau sont déplacés le long du négatif 

du gradient de la fonction de performance. Le terme de rétropropagation fait référence à la manière dont le 

gradient est calculé pour les réseaux multicouches non linéaires. 
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RN présente des analogies avec les réseaux neuronaux biologiques, comme il est déjà mentionné. 

la mémoire ou l'intelligence est apportée de manière distribuée par les jonctions synaptiques des neurones, 

les poids synaptiques des RNA apportent une intelligence distribuée similaire. Cette intelligence permet le 

mappage entrée-sortie de base ou la propriété de reconnaissance des formes des réseaux neuronaux. Cette 

propriété est également définie comme une mémoire associative par laquelle, lorsqu'un modèle de signal 

est imprimé à l'entrée, le modèle correspondant est généré à la sortie. Cette génération de motifs ou 

reconnaissance de motifs est possible grâce à une formation adéquate du réseau RN. 

Les réseaux de rétropropagation correctement formés ont tendance à donner des réponses 

raisonnables lorsqu'on leur présente des entrées qu'ils n'ont jamais vues. Typiquement, une nouvelle entrée 

conduit à une sortie similaire à la sortie correcte pour les vecteurs d'entrée utilisés dans la formation qui 

sont similaires à la nouvelle entrée présentée. Cette propriété de généralisation permet d'entraîner un réseau 

sur un ensemble représentatif de paires entrée/cible et d'obtenir de bons résultats sans entraîner le réseau 

sur toutes les paires entrée/sortie possibles [15]. 

5. Modélisation du MRAS par approche neurale : 

Les réseaux de neurones ont prouvé leur efficacité dans plusieurs domaines: tels que le traitement 

de signal, l'identification paramétrique, la commande des procédés non-linéaires, l'estimation et la détection 

de défauts. Dans ce contexte, un modèle d’estimation de la vitesse est présenté par approche des réseaux 

de neurones. La modélisation et l’architecture de ces réseaux sont détaillées. L’entraînement de ces réseaux 

de neurones est effectué à l’aide des algorithmes d’apprentissage de la boîte à outil Neural Network de 

Matlab. L’étude des performances de cet observateur est analysée à travers une commande prédictive de la 

machine asynchrone. Cette analyse penche particulièrement vers la convergence et la robustesse de 

l’observateur sous le benchmark test. La nouvelle approche d’observation de la vitesse de rotation est basée 

sur le concept de systèmes adaptatifs avec modèle de référence (MRAS). Le nouveau model MRAS consiste 

à remplacer le modèle adaptatif par un réseau de neurone à deux couches et le modèle de référence par des 

réseaux multicouche à action directe. Les réseaux de neurones artificiels constituent une approche 

captivante pour résoudre non seulement les problèmes d'identification et de modélisation, mais aussi les 

problèmes de contrôle de processus complexes non linéaires. Par conséquent, les raisons essentielles du 

choix d'un réseau neuronal sont la non-linéarité de l'observateur et la capacité de cette technique à 

compenser les incertitudes du modèle mathématique. L'association du RNAet de l'observateur RF-MRAS 

pour la vitesse améliore la robustesse de l'entraînement électrique contre les dérives, le bruit ou les 

variations paramétriques. 
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Figure 5.8 : Structure de l’observateur MRAS neurale proposée. 

5.1 Modèle neuronal du modèle adaptatif: 

Le modèle adaptatif est remplacé par un simple réseau à deux couches, ce qui confère au système 

entier une réponse rapide et une plus grande précision. Des poids adaptables et invariables sont établis dans 

le réseau neuronal, où le poids variable est proportionnel à la vitesse du rotor. Les poids variables sont 

ajustés via l'erreur de sortie entre les modèles de référence et ajustables pour chaque divergence de la vitesse 

estimée par rapport à la vitesse réelle du rotor. Ainsi, pour obtenir les ajustements de facteurs requis dans 

les réseaux neuronaux, la discrétisation de l'équation (5.1)-(5.2) par la méthode d'Euler peut être considérée 

comme suit : 

[�̂�𝑟(ℎ)] = 𝜒1 [
�̂�𝑑𝑟(ℎ − 1)

�̂�𝑞𝑟(ℎ − 1)
] − 𝜒2 [

�̂�𝑞𝑟(ℎ − 1)

�̂�𝑑𝑟(ℎ − 1)
] + 𝜒3 [

𝑖𝑑𝑠(ℎ − 1)
𝑖𝑞𝑠(ℎ − 1)

]    (5.32) 

Où h est le temps d'échantillonnage réel, �̂�𝑑𝑟et �̂�𝑞𝑟 sont les composantes d-q du flux du rotor de liaison dans 

le cadre de référence du stator. 𝜒1, 𝜒2et 𝜒3 sont les coefficients des poids des réseaux neuronaux exprimés 

comme suit : 

𝜒1 = 1 −
𝑇𝑠

𝑇𝑟
 , 𝜒2 = 𝜔𝑟𝑇𝑠, 𝜒3 = 𝑇𝑚.

𝑇𝑠

𝑇𝑟
      (5.33) 

Les coefficients de pondération 𝜒1et 𝜒3sont invariables, tandis que le 𝜒2est inconstant et 

proportionnel à la vitesse du moteur. L'équation (5.32) peut être modélisée par un réseau neuronal simple 

comprenant quatre cellules d'entrée. Les cellules d'entrée du réseau neuronal sont le courant du stator et la 
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sortie du flux du rotor estimé. Les coefficients de poids 𝜒𝑖assurent la connexion entrée-sortie comme 

schématisé dans la figure 5.9 

 

Figure 5.9 : Architecture du modèle adaptatif de réseau neuronal de l'observateur RF-MRAS. 

5.2 Modèle de référence du réseau neuronal : 

En utilisant la méthodologie de conception présentée précédemment, un réseau neuronal 

multicouche à anticipation est adopté pour remplacer entièrement le modèle de référence, comme illustré à 

la Fig.5.10. Pour fournir une meilleure précision, les échantillons actuels et passés des courants statoriques 

directs et en quadrature { isd (t),isq (t), isd (t-1),isq (t-1)} et de la tension statorique {Vsd (t), Vsq (t),Vsd (t-

1),Vsq (t-1) } sont utilisés comme variables d'entrée du RN. Tandis que les sorties, elles sont délivrées 

comme les quantités d-q du flux rotorique {λsd (t),λsq (t)}. Cette structure est différente de celle proposée 

par les auteurs dans [PHA20] où ils n'utilisent que des échantillons présents. En augmentant le nombre 

d'entrées pour impliquer plus d’échantillons dans le passé, des performances plus élevées sont obtenues. 

Cependant, cela a impliqué un plus grand nombre de données formées, ce qui implique plus d'efforts de 

calcul pour réaliser une haute véracité d'approximation. Par conséquent, la stratégie d'essai et d'erreur est 

utilisée pour sélectionner le nombre de neurones dans la couche cachée, afin de trouver un compromis entre 

la complexité du calcul lorsque le nombre sélectionné est grand et la véracité de l'approximation lorsque le 

nombre choisi est petit. Dans le modèle de réseau neuronal proposé, l'architecture à deux couches cachées 

est sélectionnée ; elle se compose de 8-27-27-2 neurones. En outre, l'algorithme de Levenberg-Marquardt 

est utilisé pour former le réseau neuronal avec une EQM cible de 1×10-7 sélectionnée comme critère d'arrêt. 

Dans les couches cachées et de sortie, les fonctions hyperbolique, tangente, sigmoïde et linéaire pure sont 

choisies comme fonctions d'activation. 
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Figure 5.10 : Architecture du modèle de référence du réseau neuronal de l'observateur RF-MRAS. 

5.3  Processus de formation :  

La présente section décrit le train de fonctionnement des RN. La technique de rétropropagation est l'un 

des algorithmes les plus utilisés pour former les réseaux neuronaux dans la pratique. Cette approche est 

fondée sur la méthode de recherche de la descente la plus raide qui atténue l'erreur quadratique moyenne 

(EQM) entre les quantités requises et estimées. L'optimisation du processus s'effectue en deux phases : la 

propagation et la mise à jour du poids assurée par l'apprentissage des erreurs. Le nouveau mécanisme 

neuronal adaptatif est entraîné en utilisant la procédure de supervision de Levenberg-Marquart. Le profil 

de vitesse a été appliqué dans les quatre quadrants pour une commande de moteur asynchrone dans 

différentes régions de vitesse (haute, moyenne et basse) soumises à divers changements de charge. 

L'entraîneur de conception d'entrée/sortie est acquis avec une fréquence d'échantillonnage de 2kHz. Afin 

de rassembler une collection de bases de données riche et représentative pour l'entraînement du réseau, 

deux groupes de bases de données sont considérés. Chaque groupe contient 5000 données d'entrée/sortie, 

le premier étant utilisé pour le réseau d'apprentissage et le second pour le réseau d'évaluation.  

6. Simulation et Discussions : 

Afin de confirmer et d'analyser les capacités de l'observateur NNRF_MRAS proposé, la commande 

vectorielle sans capteur d'un système d'entraînement à moteur asynchrone est construite et évaluée dans 

différentes plages de vitesse via l'environnement logiciel Matlab/Simulink. Plusieurs tests ont été effectués 

avec des scénarios extrême pour mettre en évidence le comportement et les performances corrigés dans les 
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régions à haute et basse vitesse. L'analyse de l'enquête adoptée pour tester l'observateur est réalisée selon 

les tests de référence Benchmark tests, où les paramètres du moteur asynchrone utilisé, sont indiqués dans 

l’annexe B. 

6.1 Performance dynamique : 

Dans ce qui suit, le moteur et l'observateur sont confrontés à deux scénarios de commande différents 

pour tester la performance dynamique sur la base du Benchmark tests recommandé dans [PHA20], dans 

lequel le premier scénario évalue la performance sous les transitions instantanées et le processus de 

fonctionnement pour les régions à grande vitesse grande ou a vitesse nulle. Tandis que, le deuxième 

scénario implique la vitesse d'inversion dans les régions à faible et à très faible vitesse.  

Dans la première étude, la référence de vitesse passe de zéro à 150 rad/s à l’instant 0,2s et elle 

persiste jusqu'à t = 0,8s, puis elle diminue pour atteindre zéro à t = 0,9s où la vitesse est maintenue au point 

mort jusqu'à t = 1s. Au cours de la période [1,4s ; 2,4s], un profil de vitesse quasi-régulier est inséré dans 

l'orientation rotative inverse, identifiant la région suivante de performance périlleuse à une vitesse de -

150rad/s pour l’intervalle de temps [ 1,5s ; 1,8s]. Finalement, la vitesse de référence remonte à une valeur 

de 150 rad/s. La charge nominale est imposée aux instants t = 0,4s et t = 1,7s puis rejetée aux instants t = 

0,6s et t = 2,7 respectivement. L'application et l’élimination de la charge de couple à ces instants permettront 

d'évaluer l'impact de ces perturbations sur la robustesse du modèle. 

La figure 5.11 présente les réponses de vitesse, l'erreur de vitesse estimée, le couple et le courant 

statorique pendant le premier test. A partir de ces résultats de simulation, il est observé que la vitesse 

estimée suit correctement la vitesse mesurée et sa référence. Ceci est confirmé par la forme d'onde de 

l'erreur d'estimation de la vitesse qui est presque nulle pour les grandes et petites vitesses. L'observateur a 

montré une immunité à la variation de la charge, ce qui est confirmé par la faible variation et la convergence 

rapide de la vitesse. La comparaison des résultats du MRAS neuronal aux méthodes proposées par [SRI19] 

et [PHA20] a mené que tous les observateurs ont montré une performance similaire qui est une très bonne 

estimation avec une réponse instantanée du couple pour la plage de vitesse élevée, et des erreurs de vitesse 
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minime qui ne dépassent pas 1,5 rad/s pour [PHA20] et 0,12 rad/s pour [SRI19] et presque nulles pour le 

modèle proposé.  

Figure 5.11 : Analyse des performances à grande vitesse de l'observateur NN RF-MRAS : (a) Réponses de vitesse, 

(b) erreur de vitesse estimée, (c) couple électromagnétique, et (d) forme d'onde de phase du courant statorique. 

Dans le second essai, le scénario adopté est une inversion de vitesse de référence de 15rad/s à -

10rad/s, puis une augmentation à 10rad/s appliquée avec l'entraînement à une charge de 50 %, afin d'évaluer 

les performances dynamiques de l'observateur NNRF-MRAS à basse vitesse. La figure 5.12(a) présente les 

réponses de vitesse de : référence, mesurées et estimées, tandis que les figures 5.12(b) et 4.12(d) montrent 

les erreurs estimées et de suivi correspondantes. A partir de ces résultats, il est remarqué que la vitesse 

estimée a correctement suivi la vitesse mesurée et sa référence sur l'ensemble du test, avec des erreurs 

d'estimation et de suivi presque nulles. En montrant une augmentation mineure pendant les régions 

transitoires rapides. Le couple électromagnétique en régime permanent converge vers la valeur de référence 

de la charge (5N.m) avec des oscillations réduites, comme le montre la figure 5.12(c). Pendant l'inversion 

de vitesse, le couple a diminué à 1 N.m, ce qui résulte en un couple négatif généré par le moteur. 
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Figure 5.12: Analyse des performances de l'observateur NN RF-MRAS en cas d'inversion à basse vitesse : (a) 

réponses de vitesse, (b) erreur de vitesse estimée, (c) couple électromagnétique, et (d) erreur de suivi. 

 

A partir des deux scénarios présentés ci-dessus, l'observateur NN RF-MRAS a assuré une excellente 

performance dynamique pendant les variations de vitesse. En outre, il a révélé un dépassement inférieur et 

une erreur de vitesse estimée minime. De plus, le retour d'information sur le couple électromagnétique 

acquis avec le MRAS neuronal est plus efficace, et les signaux sont plus lisse que les résultats obtenus dans 

[SRI19] et [PHA20] (où plus d'ondulations ont émergé). 

6.2  Performances dans les gammes de vitesse moyenne : 

Cet essai examine la précision de l'observateur dans la gamme des vitesses moyennes en fournissant 

divers taux de référence, allant de 60 rad/s à 30 rad/s et en appliquant 50% de la charge nominale. Le 

système simulé est réalisé avec deux ensembles d'observateurs, dont l'observateur NNRF-MRAS et 

l'observateur conventionnel RF-MRAS sous les mêmes conditions. La figure.5.13 illustre la vitesse et la 

réponse d'erreur estimée pour le MRAS conventionnel et neuronal. D'après ces résultats, il est remarqué 

que la précision de l'observateur RF-MRAS NN dans ce domaine est extrême, ce qui est prouvé par une 

erreur de vitesse estimatée nulle en régime permanent et une erreur estimée négligeable en régime 

transitoire (moins de 0,05 rad/s), comme l'illustre la figure 5.13(b) et la figure 5.13(d). D'autre part, le RF-
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MRAS conventionnel présente un résultat presque analogue pour le suivi de la vitesse, avec une erreur 

estimée plus élevée atteignant 1,5 rad/s en régime permanent et 5 rad/s en régime transitoire (figure 5.13(c)). 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 5.13 : Analyse des performances des observateurs MRAS conventionnel et NN RF-MRAS à la vitesse du 

palier moyen : (a) réponse de vitesse du MRAS conventionnel, (b) réponse de vitesse du NN RF-MRAS, (c) erreur 

de vitesse estimée du MRAS conventionnel, (d) erreur de vitesse estimée du NN RF-MRAS. 

 

6.3  Performances dans les plages de vitesses faibles et très faibles : 

 Dans une troisième étude, la précision de l'observateur est examinée dans les régions à vitesse 

faible et nulle sur la base de Benchmark test [PHA20]. La vitesse de référence du système varie de 115 rad 

/s à zéro puis augmente jusqu'à 15 rad/s par pas de 3 rad /s . Une variation soudaine de la charge est 

introduite entre t = 0,15s et t = 0,95s. La Fig.5.16 et la Fig.5.17 montrent le retour de vitesse de l'observateur 

NNRF-MRAS avec et sans application de charge, respectivement. Comme illustré dans ces résultats, la 

vitesse estimée dans les deux tests suit la vitesse réelle de façon régulière. De même, comme le montre la 

partie zoom de la figure 5.16(a) et de la figure 5.17(a), les deux quantités suivent la vitesse de référence 
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avec moins d'oscillations. De toute évidence, l'erreur de vitesse estimée converge rapidement vers zéro 

après l'application ou la suppression du couple de charge. Les résultats du MRAS conventionnel révèlent 

une baisse de performance dans le suivi de la vitesse de référence, une augmentation de l'erreur estimée, 

une instabilité dans la région des basses vitesses(Fig.5.14 et Fig.5.15). 

 

 

Figure 5.14: Analyse des performances à basse vitesse de l'observateur MRAS conventionnel pour la variation de 

la vitesse par paliers sans perturbation de la charge : (a) Réponses de vitesse, (b) erreur de suivi et (c) erreur de  

vitesse estimée. 

 

 

Figure 5.15: Analyse des performances à basse vitesse de l'observateur MRAS conventionnel pour la variation de 

la vitesse par paliers avec perturbation de la charge : (a) Réponses de vitesse, (b) erreur de suivi et (c) erreur de 

vitesse estimée. 
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Figure 5.16: Analyse des performances à basse vitesse de l'observateur NN RF-MRAS proposé pour une variation 

de vitesse par palier sans perturbation de la charge : (a) Réponses de vitesse, (b) erreur de suivi et (c) erreur de 

vitesse estimée. 

Figure 5.17: Analyse des performances à basse vitesse de l'observateur NN RF-MRAS proposé pour la variation 

de la vitesse par paliers avec perturbation de la charge : (a) Réponses de vitesse, (b) erreur de suivi et (c) erreur 

de vitesse estimée. 

 

 En comparant les résultats de l'observateur proposé à ceux présentés dans la littérature, le NN RF-

MRAS a impliqué une vitesse estimée stable et convergente, ainsi qu'une erreur presque nulle de 0.02rad/s. 

En revanche, l'observateur utilisé dans [SRI19] révèle un problème d'instabilité et des erreurs de vitesse plus 

importantes dans les régions zéro et basse vitesse. Tandis que, le modèle présenté dans [PHA20] montre de 

petites oscillations dans la vitesse estimée et une sensibilité remarquable à la variation de la charge. Les 

résultats des deux observateurs susmentionnés montrent des effets indésirables qui détériorent les 

performances de l'entraînement dans la région basse vitesse. Contrairement, au système d'entraînement sans 

capteur avec le NN RF-MRAS observateur proposé présente des performances substantielles avec une 

excellente précision d'estimation. 
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  Un test supplémentaire est adopté pour évaluer la robustesse de l'observateur proposé dans les 

régions à très faible vitesse, en fournissant une vitesse de référence allant de zéro à 5 rad/s avec un pas de 

1 rad/s sous une charge nominale de 10%. D'après les résultats présentés dans la figure 5.18(a) et la figure 

5.18(c), le MRAS conventionnel n'a pas réussi à assurer la stabilité du système en raison des fluctuations 

importantes et de l'erreur de vitesse élevée instable, tandis que le NN RF-MRAS proposé a garantie des 

performances stables et des erreurs en régime permanent réduites par rapport au schéma conventionnel 

(figure 5.18(b) et figure 5.18(d)). Par conséquent, l'observateur proposé démontre sa capacité à maintenir 

la région de vitesse nulle sans aucune fluctuation. 

 

 

 

Figure 5.18 : Analyse des performances de la région zéro des observateurs MRAS conventionnel et NN RF-MRAS 

pour une variation palier de la vitesse : (a) Réponses à la vitesse de l'observateur MRAS conventionnel,(b) 

Réponses à la vitesse de l'observateur NN RF-MRAS, (c) erreur de suivi de l'observateur MRAS conventionnel, (d) 

erreur de suivi de l'observateur NN RFMRAS. 
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6.4  Performance sous variation de la résistance statorique : 

 Dans cet essai, la sensibilité de l'entraînement à la variation de la résistance du stator a été étudiée. 

En réalité, la résistance statorique d'un moteur d'entraînement réel ne subit jamais de changement soudain 

pendant la variation de température en raison de la grande constante de temps thermique. Dans ce test, un 

cas drastique de changement soudain de résistance est appliqué où son impact est inspecté à très basse 

vitesse dans la gamme de 5rad/s avec une condition de charge nominale de 25%. Deux scénarios différents 

sont approuvés pour la variation de la résistance du stator : une variation légère et une variation importante. 

 

 Dans le premier scénario, un léger décalage de la résistance du stator pour l'entraînement du moteur 

est appliqué, dans lequel la variation est limitée à moins de 5% de la valeur nominale de la résistance. La 

figure 5.19 illustre les réponses du flux et de la vitesse du rotor pour les observateurs NN RF-MRAS et 

MRAS conventionnel. Le graphique du cercle du flux rotorique de l'observateur proposé poursuit avec 

précision le cercle du flux réel et il est centralisé sur l'origine analogue au flux réel (Fig.5.19(b)). En 

conséquent, le rayon du cercle de l'estimateur de flux NN RF-MRAS est identifié comme similaire au flux 

réel. Dans le cas du MRAS conventionnel, le cercle du flux du rotor n'est pas centralisé sur l'origine et il 

est déplacé sur le côté de l'origine autour de 0.06544Wb et a été augmenté approximativement de 4.944% 

(Fig.5.19(a)). Le NN RF-MRAS proposé estime avec précision les composantes du flux, même en cas de 

désaccord de la résistance du stator, où l'erreur quadratique moyenne (EQM) du flux du rotor dans l'axe d-

q est de 1,117 x 10-7 et 1,324 x 10-7 respectivement. En outre, la réponse de la vitesse ; La figure 5.19(c) et 

la figure 5.19(d) ; indiquent respectivement la vitesse estimée pour le RF-MRAS conventionnel et le NN 

RF-MRAS en cas de léger décalage de la résistance du stator.  

 D'après les résultats, il est évident que la vitesse estimée pour le NN RF-MRAS suit 

rigoureusement la vitesse de référence et présente une erreur d'estimation négligeable. Contrairement au 

MRAS conventionnel dans lequel l'erreur d'estimation de la vitesse oscille entre 2,68 rad/s et 6,71 rad/s. 
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Figure 5.19 : Analyse des performances des observateurs MRAS conventionnel et NN RF-MRAS pour un 

décalage de 5% de la résistance du stator à une vitesse de référence de 5rad/s : (a) Cercle du flux rotorique MRAS 

conventionnel, (b) Cercle du flux rotorique NN RF-MRAS, (c) Réponse de vitesse MRAS conventionnel, et (d) 

Réponse de vitesse NN RF-MRAS. 

 

 En fait, la résistance du stator dans de nombreuses applications réelles peut atteindre une plage plus 

large que celle considérée dans le test précédent. Pour cette raison, le deuxième scénario adopté pour 

évaluer la validité de l'observateur proposé est une variation de la résistance du stator de l’ordre de 50% de 

la valeur nominale.  

  La figure 5.20 illustre le flux du rotor et la réponse de la vitesse estimée pour les observateurs 

conventionnel et proposé. Le graphique de l'observateur NN RF-MRAS, comme le montre la figure 5.20(b), 

suit parfaitement le cercle du flux réel sans être affecté par la variabilité de la variation de la résistance. 

Tandis que, le cercle du flux MRAS conventionnel est principalement décalé de l'origine autour de 

0,4076Wb, ce qui est 622,952% plus grand que dans l'essai précédent. Le rayon du modèle conventionnel 

a été étendu de 66,53% par rapport à l'essai précédent, ce qui prouve que l'augmentation de la résistance du 

stator implique une augmentation du rayon du cercle du flux du rotor (Fig.5.20(a)). En conséquent, cela 

entraîne une augmentation des fluctuations de la vitesse estimée de l'observateur conventionnel. La vitesse 
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estimée résultant du MRAS conventionnel a marqué une immense fluctuation entre -9,829 rad/s et 12,068 

rad/s qui prouve la sensibilité de l'observateur par rapport au changement de la résistance (Fig.5.20(c)). 

L'observateur NN RF-MRAS a marqué une haute véracité ainsi que l'immunité au changement de paramètre 

de l'entraînement qui souligne la robustesse du modèle et la stabilité du système. 

 

Figure 5.20 : Analyse des performances des observateurs MRAS conventionnel et NN RF-MRAS pendant un 

décalage de 50 % de la résistance du stator à une vitesse de référence de 5rad/s : (a) Cercle de flux du rotor MRAS 

conventionnel, (b) Cercle de flux du rotor NN RF-MRAS, (c) Réponse de vitesse MRAS conventionnel et (d) 

Réponse de vitesse NN RF-MRAS. 

  Le tableau 5.1 illustre les résultats comparatifs du RF-MRAS conventionnel, du VM-MRAS 

modifié [SRI19], du SC-MRAS modifié [PHA20] et du NN RF-MRAS proposé dans différentes conditions 

de fonctionnement, y compris toutes les contraintes de simulation analysées ci-dessus. Les résultats obtenus 

montrent que l'observateur NN RF-MRAS a de meilleures performances par rapport aux autres modèles, 

l'erreur en régime permanent étant seulement 0,02 rad/s et le dépassement étant réduit de 30 %. D'autre 

part, le NN RF-MRAS présente des comportements élevés tels que la robustesse contre les perturbations et 

la variation des paramètres, une réponse rapide et un bon suivi quelle que soit la région de vitesse : haute, 

moyenne, basse ou très basse. 
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Tableau 5-1 : Récapitulatif exhaustif des différents résultats de simulation de l'observateur RF-MRAS1 

conventionnel et de l'observateur NNRF-MRAS1 proposé par rapport aux observateurs de vitesse [PHA20] et 

[SRI19] . 

Operating  i condition  i 

 
Parameter i RF-MRAS 

SC-

MRAS 

[PHA20]  

VM-

MRAS 

[SRI19]  

NN RF-

MRAS 

Speed (rad/s) 

High speed 

Region 

Overshoot/Undershoot (%) 34 6 18 <0.1 

Settling time (s) SSE 0.5 1.8 0.05 

Mean error 3.0 1.73 0.5 0.05 

Peak error 34 8 20 0.1 

Standard deviation 19 13.91 15 0.03 

Medium Speed 

Region 

Overshoot/Undershoot (%) 15 8 10 <0.1 

Settling time (s) 1.5 0.6 1.15 0.03 

Mean error 4.6 1.9 2.0 0.0052 

Peak error 15 3 10 0.01 

Standard deviation 10.3 5.2 5.9 0.021 

Low Speed 

Region 

Overshoot/Undershoot (%) 26 2.5 4 <0.1 

Settling time (s) Unstable 0.5 1.2 0.02 

Mean error 12.6 2.9 4.2 0.05 

1Peak i 1error i 4.6 2 4.0 0.06 

1Standard  i deviation  i 9.4 4.6 6.1 0.014 

Very Low 

Speed Region 

Overshoot/Undershoot (%) 50 3.0 - 0.33 

Settling time (s) Unstable 0.75 - 0.02 

Mean error 1.2 1.6 - <0.1 

Peak error 1.7 3.0 - 0.1 

Standard deviation 3.417 4.2 - 0.0121 

Torque (N.m) Medium Speed 

increase 

load from 

zero to 

rated load 

Overshoot/Unde

rshoot (%) 
20 7 15 0.83 

Reject load 
Overshoot/Unde

rshoot (%) 
15 9 - 1.66 

Rs 

Variation 

 

 

Slight 

Rotor Flux 

 

 

MSE for 

Rotor Flux 

(Wb) 

 

d-axis 0.105 - - 
1.117 x 

10-7 

q-axis 0.198 - - 
1.324 x 

10-7 

Speed (rad/s) Overshoot/Undershoot (%) 80.6 - - <0.1 

large 
Rotor Flux 

MSE for 

Rotor Flux 

(Wb) 

d-axis 0.4463 - - 
1.25×10 

-7 

q-axis 0.7552 - - 
1.36×10 

-7 

Speed (rad/s) Overshoot/Undershoot (%) 437.94 - - <0.1 

Tracking Performance Bad Good Medium Perfect 
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7. Conclusion : 

 Ce chapitre a mis en évidence une stratégie de contrôle sans capteur totalement nouvelle pour 

l'amélioration des performances des moteurs asynchrones à commande prédictive. Dans un premier temps, 

le MRAS conventionnel a été utilisé pour l'estimation de la vitesse, certes que cette structure n'assure pas 

une bonne précision dans les régions à faible et très faible vitesse. Ce qui nous amène à proposer, un nouvel 

algorithme associant le réseau neuronal artificiel (RN) et l'observateur MRAS de flux rotorique. Le nouvel 

observateur de vitesse NN RF-MRAS utilise deux réseaux neuronaux, à savoir le modèle adaptatif à réseau 

neurone-simple et le modèle de référence à réseau de neurone-multicouche. L'utilisation du RN assure 

l'élimination de l'intégration pure, l'insensibilité à la variation de la résistance du stator, la robustesse et une 

grande précision. Les performances du RF-MRAS NN proposé sont étudiées de manière approfondie dans 

le cadre d'un ensemble systématique des tests de Benchmark pour diverses conditions de fonctionnement. 

D'après les résultats de la simulation, l'observateur proposé converge très rapidement, il a des performances 

dynamiques plus élevées et des erreurs de vitesse mineures dans les états transitoires et les états statiques 

(±0,02rad/s). D'autre part, cet observateur montre une meilleure immunité à la variation paramétrique de la 

résistance du stator. L’observateur NN RF-MRAS présente donc une technique prometteuse pour 

l'estimation de la vitesse pour les moteurs asynchrones à commande sans capteur.  
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Conclusion Générale et Perspectives 

Dans le contexte de l’énergie renouvelable, l’optimisation du rendement du groupe machine- 

convertisseur est une nécessité pour améliorer les performances de l’ensemble. L’optimisation globale 

impose une optimisation côté contrôle, en minimisant les calculs de la commande, ainsi que côté puissance 

en réduisant les pertes dynamiques des convertisseurs statiques. Pour parvenir à cet objectif, nous avons 

proposé dans cette thèse : 

Une stratégie de sélection de tension optimale pour la commande prédictive à contrôle finis d’un 

moteur asynchrone afin d’améliorer la commande prédictive conventionnelle FS-PTC. Cette approche est 

appliquée à une commande du moteur asynchrone alimentée par un onduleur conventionnel de deux 

niveaux 2L-VSI. La stratégie proposée n’utilise que trois vecteurs de tension, au lieu des huit utilisés dans 

la commande FS-PTC conventionnelle pour la prédiction et l’optimisation. De ce fait, l'efficacité du calcul 

est améliorée ainsi que la réduction de la fréquence de commutation moyenne de chaque commutateur est 

obtenue, ce qui a réduit le nombre d'objectifs de contrôle dans la fonction de coût. Cette réduction rend la 

sélection des facteurs de pondération plus simple que dans la méthode conventionnelle. Ces avantages sont 

obtenus sans aucune dégradation des performances de couple et de flux. 

Ensuite, Les performances du FS-PTC amélioré avec un onduleur de tension de trois niveaux de 

type NPC a été étudiée comme deuxième axe du chapitre 4. L’algorithme proposé a assuré une faible 

distorsion harmonique dans le courant statorique, et une ondulation du couple et du flux de moins 22.3%, 

20.83% , 33.3% respectivement. De plus, un contrôleur à mode glissant de second ordre basé sur 

l'algorithme de super twisting a été appliqué à la boucle de vitesse externe au lieu du contrôleur linéaire 

(PI) conventionnel pour améliorer de manière compacte la stabilité du contrôle et la robustesse contre les 

perturbations de la charge externe. Les résultats de la simulation ont montré que l'algorithme non linéaire 

FS-PTC proposé est également efficace. 

Une commande sans capteur de vitesse d’un moteur asynchrone basée sur MRAS neurale a été 

présenté dans le chapitre 5. Le nouveau model MRAS consiste à remplacer le modèle adaptatif par un 

réseau de neurone à deux couches et le modèle de référence par des réseaux multicouche à action directe. 

Les réseaux de neurones artificiels constituent une approche captivante pour résoudre non seulement les 

problèmes d'identification et de modélisation, mais aussi les problèmes de contrôle de processus complexes 

non linéaires. Cette association montre que le système est plus robuste et les performances statiques et 

dynamiques de cet observateur sont illustrées par des résultats de simulation. A partir des erreurs 
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d'observation, il est remarqué que l’observateur proposé assure une convergence rapide des erreurs vers 

zéro ainsi qu’ une meilleure immunité au variation paramétrique. 

Enfin, une optimisation d’un convertisseur statique via un circuit d’aide à la commutation est proposée. 

Ce dernier fournit parfaitement une douce commutation, en assurant une commutation à tension et à courant 

nuls pour l’interrupteur principal du convertisseur DC-DC. Ceci a en résulté l’abolition des ondulations de 

la tension, minimisation des pertes de puissance de 65,55 %, stabilisation et réduction de la température de 

la jonction de l‘interrupteur de 44,45 %. Sur une base analytique et expérimentale, le circuit du 

convertisseur proposé garantit une meilleure efficacité vis-à-vis le circuit conventionnel.  

Travaux Future et Perspectives : 

A l’issue de ces travaux de thèse, nous souhaitons dégager quelques perspectives envisageables. 

Tout d’abord, par rapport à la commande de la machine, l’étude d’une commande PTC hybride améliorée, 

qui combine le contrôle vectoriel et la PTC classique, utilisant l’algorithme des SVP. La technique de 

contrôle vectoriel (boucle de contrôle de courant interne) sera utilisée pour générer le vecteur de tension de 

référence. Les vecteurs de prédiction seront sélectionnés en fonction de la position du vecteur de tension 

de référence. Enfin, un état de commutation optimal sera sélectionné sur la base de la prédiction, comme 

avec le PTC. Dans ce cas, la charge de calcul devrait être réduite de manière significative, en particulier 

dans les systèmes avec des convertisseurs multiniveaux et des commandes de machines multiphases dans 

lesquels le nombre de vecteurs de tension devrait être important. Ensuite au niveau des observateurs de 

vitesse, une étude comparative de différents observateurs à base de modèles, tels que NN RF-MRAS, SMO 

et LO, pour une stratégie FS-PTC sans capteur. Cela permettrait de déterminer l'observateur le plus 

approprié. Sachant que dans la stratégie FS-PTC, un observateur approprié est vital, car les prédictions des 

objectifs de contrôle dépendent de la vitesse et des flux estimés. Les erreurs dans les variables estimées 

conduisent à une sélection incorrecte des vecteurs de tension, ce qui dégrade la performance de la 

commande. Dans le processus de sélection de l'observateur, certains paramètres sont considérés comme des 

facteurs clés. Il peut s'agir de la complexité structurelle du système global, l'effort de calcul requis, et la 

performance de la commande. D’autre part, l’intégration de l’observateur MRAS neurale pour une 

commande sans capteur pour les stratégies FS-PTC sans capteur simplifiées via des onduleurs multiniveaux 

devraient être possibles pour d’autre type de machine comme : les machines linéaires, les entraînements 

PMSM en utilisant la stratégie SVP proposée. Enfin, les résultats de simulations présentés dans cette thèse 

peuvent être comparés aux résultats pratique de l’implémentation pour observer les effets de la mise en 

œuvre pratique. Les résultats de simulation peuvent également aider à fournir un aperçu de tout phénomène 

inhabituel observé expérimentalement. 
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Annexe A : Réalisation et Optimisation des Convertisseurs 

Statiques 

1. Introduction : 

es dernières années, les énergies renouvelables ont présenté un fort développement, assignable 

aux ressources inépuisables, et aux faibles effets sur l’environnement. De plus, le 

développement des ressources énergétiques renouvelables se base essentiellement sur les 

applications de l'électronique de puissance [ARA18] et [MAR19] . Le convertisseur hacheur 

survolteur a été mis en évidence dans de nombreuses recherches pour des objectifs distincts suite à la bonne 

contrôlabilité, la simplicité de la conception et peu coûteux à mettre en œuvre [BELL18] et [ABO19] . Le 

convertisseur classique, comme la (fig 6.1) illustre, est généralement utilisé sous commutation dure, ce qui 

entraîne des pertes de commutation. En outre, l’augmentation de la fréquence de commutation engendre 

une augmentation directe des pertes de commutation ainsi que l’interface électromagnétique (EMI). Les 

convertisseurs conventionnels à commutation dure constituent toujours un choix adéquat pour améliorer la 

densité de puissance, la fiabilité et le coût des applications commerciales courantes. Cependant, les 

convertisseurs alimentés par sources d'énergie renouvelables, tel les sources solaires (panneaux 

photovoltaïques), sont reconnus par leur faible rendement. Par conséquent, ce type d'application nécessite 

les spécifications de conception suivantes : réduction des EMI, minimisation des pertes de puissance, et 

stabilisation de la température de la jonction. Ces éléments conduisent à une augmentation de l'efficacité 

de ces convertisseurs. Pour résoudre ces problèmes, des techniques de commutation douce sont introduites 

au lieu de la commutation dure [KIM19], [MAH18] . .  

Figure 0.1: Convertisseur statique conventionnel type hacheur survolteur 

Les pertes de puissance dans les convertisseurs survolteurs proviennent de deux sources principales : 

perte par conduction et perte dynamique. Ces pertes de puissance entraînent une surchauffe qui a un impact 

sur la fiabilité et contribue au vieillissement accéléré des interrupteurs. Pour éviter ces pertes de puissance, 

C 
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plusieurs circuits d’aide à la commutation (C.A.L.C) ont été recommandés pour limiter le taux de variation 

de la tension dv/dt ou du courant di/dt et la surtension pendant la mise sous/ hors tension de l’interrupteur 

actif. Ces différents CALC sont classifiés en calc actif et passif. Comme traité dans [TRA18] et [TRA19] , les 

CALC actifs sont employés pour minimiser les pertes de commutation à la mise sous tension. La majorité 

proposée dans la littérature utilise un interrupteur auxiliaire qui implique un circuit de contrôle d'interface 

intermédiaire. Les problèmes de synchronisation entre les signaux de commande des interrupteurs pendant 

les transitoires augmentent la complexité de la stratégie de commande ainsi que la taille du circuit et le coût. 

En outre, le CALC actif proposé fournit un fonctionnement à commutation douce pour les interrupteurs 

principaux, de même réduit la contrainte de tension de ces interrupteurs. Cependant, la contrainte de tension 

de la diode principale est deux fois supérieure à la tension de sortie, et les dispositifs auxiliaires fonctionnent 

par commutation dure. En conséquent, les éléments du calc entraînent des pertes de puissance de 

commutation supplémentaires. Dans [IVA14], la transition à tension zéro (ZVT) est réalisée pour les 

interrupteurs entrelacés à haute configuration, certes le circuit auxiliaire nécessite un transformateur. 

L'inductance de fuite provoque des pertes supplémentaires dans ce convertisseur. Cependant, les calc 

passifs sont peu coûteux, faciles à contrôler et à appliquer. Il y a quelques inconvénients qui doivent être 

contrôlés dans les cellules calc passives. Dans [KIM19], la commutation à tension nulle (ZVT) n'est pas 

capable d'accomplir une mise en marche parfaite, bien que la commutation à courant nul (ZCS) a réalisé 

une mise en marche correcte. Tandis que dans [LEE18], il fournit une semi-ZCS pour la mise en marche, les 

pertes de commutation ne peuvent pas être totalement éliminées dans les deux études. Dans [LEE19], le 

nombre croissant de composants dans la cellule calc conduit à un coût plus élevé et rend l'application plus 

complexe. Dans les recherches précédentes citées ci-dessus [KIM19], [MAH18] et [PUL19], les cellules RLD 

et RCD sont présentées comme une solution pour minimiser les pertes. L'inconvénient est qu'elles réduisent 

partiellement les pertes de commutation mais n'éliminent pas la totalité des pertes de commutation.  

 Ce chapitre présente une nouvelle approche pour la conception des cellules CALC qui fournissent 

parfaitement une commutation douce, assurant une commutation à tension nulle et une commutation à 

courant nul pour l’interrupteur principal du convertisseur DC-DC en utilisant uniquement les circuits 

résonnants RCD et RLD. La cellule CALC a une structure simple ; elle ne nécessite que des composants 

passifs et permet une plus grande fiabilité, une taille réduite, un poids et coût plus faible en plus d’une 

facilité de contrôle. Le circuit proposé est implémenté dans un convertisseur d'énergie renouvelable, plus 

précisément un convertisseur solaire, où la haute efficacité est principalement considérée. Dans le 

convertisseur proposé, l’interrupteur principal réalise une commutation douce, ce qui abolit les ondulations 

de la tension, minimise les pertes de puissance et stabilise la température de la jonction interrupteur. Dans 
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cette étude, les propriétés de commutation dure du MOSFET sont détaillées dans la Section 2. De plus, les 

pertes de puissance pour l'état statique et dynamique du convertisseur sont présentées dans la Section 3. En 

outre, la conception et l'analyse théorique du convertisseur proposé sont présentées dans la Section 4. Enfin, 

les résultats expérimentaux et de simulation du convertisseur proposé fonctionnant sous la commutation 

dure et la commutation douce sont comparés dans la Section 5. 

2. Propriétés de la commutation dure du MOSFET : 

2.1 Propriétés de la commutation on : 

Un MOSFET en polarisation directe peut être mis sous tension en appliquant une tension positive 

entre la grille et la source. Cependant, pour passer du mode de blocage vers le mode de conduction , il faut 

un certain temps de transition td. Il peut être subdivisé en trois petits intervalles : le temps de retard, le temps 

de montée tr , et le temps d'activation ton , comme le montre la fig (6.2). 

 

 

 

 

 

 

 

Figure 0.2 : Les caractéristiques de commutation du MOSFET. 

Après l'application de la tension de grille, le MOSFET commencera à conduire sur une très petite 

région td . Pendant le temps de retard, la capacité d'entrée de la grille se charge de 0 à Vgsi, où Vgsi est le 

point de départ où le courant Id est en condition pour commencer à circuler. En augmentant la tension de 

grille de Vgsi à Vgsm , le courant Id commence à drainer et atteint la saturation à la valeur de Vgsm , où Vgsm 

est la tension nécessaire pour amener le MOSFET à l'état passant. Cette période est définie comme le temps 

de montée où l’interrupteur essaie d'atteindre la mise en marche et c'est la genèse des pertes de mise en 

marche de commutation Eon . Ensuite, l'interrupteur est complètement activé pendant une période ton . 
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2.2 Propriétés de la commutation off : 

La commutation à l’état repos a commencé au tb , une fois que la tension de grille est éliminée. La 

durée de la commutation peut être divisée en deux intervalles, comme le montre la fig (6.2), le temps de 

retard pour la commutation à l’état ouvert tdf , et le temps de chute tf . La commutation à l’état ouvert est 

définie comme la durée pendant laquelle l’interrupteur devient ouvert et elle contribue aux pertes 

dynamiques. Pendant que le délai tdf , la capacité d'entrée de la gille se décharge de la tension Vk à Vgsm . 

Cependant, le courant reste constant jusqu'à Vgsm . Ensuite, pendant le temps de chute tf , la capacité d'entrée 

endure la décharge de Vgsm à Vgsi . De la même manière, le courant de drain commence à se réduire de Id à 

zéro. Ainsi, chaque fois que le courant de drain Id devient nul ou que la tension de grille atteint un niveau 

inférieur au seuil Vgsi , l'opération d’ouverture de l’interrupteur est effectuée. 

Par conséquent, les pertes de commutation sont attribuables aux charges stockées. En outre, lorsque 

la tension de grille est réduite à une valeur inférieure au seuil Vgsi , le processus de commutation off est 

réalisé. Lors de la commutation on/off, le MOSFET connaît une diminution d'un paramètre (tension ou 

courant) et l'augmentation correspondante de l'autre. Cette transition n'est pas instantanée, donc pendant 

chaque mise sous tension et off, il y a une durée finie (ton , toff ) pendant laquelle la tension et le courant sont 

tous non nuls. Et donc, il y a une perte de puissance dans le dispositif à commutation dure. Plus la fréquence 

de commutation est élevée, plus les pertes sont importantes et plus la chaleur est dissipée. Pour réduire la 

contrainte de commutation, le point de commutation de la tension et du courant doit être réduit. 

3. Analyse des pertes dans un hacheur conventionnel : 

Les pertes dans le convertisseur hacheur survolteur sont distingués en pertes par conduction et pertes 

dynamiques. Les pertes de conduction se produisent lorsque le MOSFET est en pleine conduction, elles 

résultent pratiquement de la résistance dans les éléments du circuit, tels que la diode, les condensateurs, 

l'inductance et le MOSFET. Alors que, les pertes dynamiques représentent une part considérable des pertes. 

Elles se produisent à chaque période de transition de la commutation. Ces pertes sont directement 

proportionnelles à la fréquence de commutation et moins dépendantes de la charge, ce qui signifie que plus 

la fréquence est élevée, plus les pertes sont importantes. Le schéma équivalent du convertisseur DC-DC est 

donné dans la Fig (6.3). Avec certaines hypothèses, présentées comme suit, les éléments du convertisseur 

sont indépendants en temps, température, fréquence, et ils sont linéaires [IVA14]. 
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Figure 0.3 : Circuit équivalent du convertisseur DC-DC avec des éléments parasitiques. 

En fonction de la fréquence de commutation, du facteur de service et de la charge, le convertisseur peut 

fonctionner sous deux modes différents, le mode du courant continu (CCM) ou le mode du courant 

discontinu (DCM). Ce fait doit être pris en compte lors du calcul de l'équation du courant du convertisseur. 

3.1 Pertes par conduction : 

Pour déterminer les pertes de puissance par conduction, le courant moyen Iav et le courant effectif Ieff sont 

nécessaires. Ces courants sont définis comme suit : 

Ieff = √
1

T
∫ i2(t)dt                   (0-1) 

               Iav =  
 1

T
∫ i(t)dt                 (0-2)      

En mode de fonctionnement courant continu, les pertes par conduction dans le convertisseur hacheur 

survolteur sont égales à la somme des puissances moyennes dans tous les éléments du circuit, comme le 

montre la figure 6.3. Elle est définie comme suit : 

Pcond = RgenILeff
2 + ReslILeff

2 + RonITReff
2 +  RdIdeff

2 +  VdIdav + ResrcIceff
2   (0-3) 

3.2 Pertes par commutation : 

Les pertes dynamiques se produisent pendant la période de transition du commutateur. Les pertes 

moyennes peuvent être calculées comme suit : 

Psw = k(trIlmax + tfIlmin)Voutfsw           (0-4) 

où tr et tf sont respectivement le temps de montée et de descente de la tension de la grille. Vout est la tension 

aux bornes de l’interrupteur pendant les commutations on et off , et fsw est la fréquence de commutation.  
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Dans le convertisseur survolteur, les semi-conducteurs représentent les éléments les plus perdants 

du circuit. Le temps de commutation on/off de l'interrupteur est de l'ordre de quelques dizaines de 

nanosecondes à plusieurs fois des microsecondes. Pendant ces transitions de commutation, des pertes de 

puissance très élevées peuvent se produire dans le dispositif semi-conducteur. Bien que le temps de 

commutation des éléments semi-conducteurs soit très court, les pertes de puissance moyenne peuvent être 

importante. Les pertes dynamiques dépendent très peu de la charge électrique mais dépendent directement 

de la fréquence de commutation. Comme le montre la figure (6.4), les pertes dynamiques dans l’interrupteur 

actif sont prédominantes par rapport aux pertes par conduction. C'est pourquoi, en réduisant les pertes du 

commutateur, le circuit perdra moins de puissance. 

Figure 0.4 : Forme d’onde de la tension et courant de l’interrupteur pour une commutation dure pendant les 

phases transitoires. 

4. Convertisseur hacheur survolteur à commutation douce :  

Les MOSFET utilisés dans les convertisseurs de puissance fonctionnent généralement en mode de 

commutation dure. Le comportement dynamique des dispositifs semi-conducteurs de puissance attire 

l'attention, en particulier pour les plus rapides, pour un certain nombre de raisons : entraînement optimal, 

dissipation de puissance, problèmes d'EMI/RFI et température de la jonction [KIM18]. La commutation dure 

fait référence au comportement de commutation stressant des dispositifs électroniques de puissance pendant 

les processus de commutation on et off. L’interrupteur doit supporter simultanément une tension et un 

courant élevés, ce qui engendre une perte et un stress de commutation élevés [MAH18] . L'un des plus grands 

défis liés à la commutation dure est certainement lié au changement rapide de dv/dt et di/dt, provoquant le 
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bruit électromagnétique généré au moment de la commutation, comme la fréquence augmente, la fréquence 

du bruit devient plus élevée [UTA02]. 

4.1 Circuit d’aide à la commutation proposé : 

Plusieurs variétés de structures de CALC résonnants sont proposées par D. Tardiff [TAR89] et W. 

McMurray [MCM72]. Elles peuvent être classées en circuits d’aide à la commutation non polarisés et 

polarisés. Le circuit passif proposé est employé pour protéger le semi-conducteur et minimiser la contrainte 

dans l’interrupteur pendant les opérations de commutation. Ces circuits garantissent que la puissance 

électrique du dispositif n'atteint pas les limites du semi-conducteur [AMO18]. 

 

(a)  (b) 

Figure 0.5 : Convertisseur solaire DC-DC avec le circuit CALC proposé, (a) hacheur survolteur à commutation 

douce à deux cellules RLD et RCD, (b) forme d'onde du courant et de la tension de l’interrupteur active durant les 

phases de transition.  

Comme le montre fig.6.5(a), le RLD (ou le circuit d’aide à la fermeture) comprend une diode et une 

résistance avec une inductance parallèle en série avec le dispositif de commutation. Alors que le circuit 

RCD (ou le circuit d’aide à l’ouverture) comprend une résistance et une diode parallèles en série avec un 

condensateur. Le condensateur C et l'inductance L retardent le moment où l'interrupteur atteint la valeur 

final de la tension et du courant. En contrepartie, les valeurs du condensateur et de l'inductance sont 

généralement optimisées afin de minimiser la puissance dissipée dans l’interrupteur. Cependant, ce n'est 

pas forcément la meilleure valeur des éléments CALC du point de vue de la fiabilité. La contrainte dans 

l’interrupteur est réduite mais les pertes persistent. Par conséquent, dans le circuit proposé, les éléments 

sont sélectionnés en fonction de considérations de fiabilité maximale pour l'ensemble de l’interrupteur et 

de son circuit d’aide à la commutation [PAR18]. Le circuit garantit une commutation douce et une perte de 
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puissance minimale pour le commutateur. Comme le montre la figure 6.5(b), dans ce circuit, lorsque 

l’interrupteur commence à tourner off, le courant de sortie charge le condensateur C jusqu'à la tension de 

source Vd . Par conséquent, il retarde le moment où la forme d'onde de la tension du condensateur 

(également de l'interrupteur) atteint la valeur finale Vd , le condensateur du circuit d’aide à la commutation 

permet à la tension d'augmenter et d'atteindre la pleine valeur V après que le courant de l'interrupteur tombe 

à zéro. En outre, le même scénario est réalisé par l'inductance du circuit d’aide à la commutation qui permet 

au courant d'augmenter et d'atteindre la pleine valeur Id après que la tension de l’interrupteur tombe à zéro 

[ELM20]. 

4.2 Principe de fonctionnement du convertisseur proposé : 

En supposant que les condensateurs et les inductances du circuit sont sans perte, toutes les diodes 

sont idéales et les conditions initiales sont considérées. Le convertisseur fonctionne sous période de 

commutation Ts avec un rapport cyclique D dans quatre modes distincts, détaillés comme suit : 

Premier étage [t0 < t < 𝒕𝟏 ] : à t1 , l’interrupteur est mis sous tension, et le courant Id a atteint 0, 

donc D et Ds-on sont en état bloqués, L, Ls, Rs-off, Cs et le MOSFET sont passants. Le courant dans 

l'inductance principal L est donné par : 

𝑖𝐿(𝑡) = 𝑖𝐿(𝑡0) +
𝑉𝑖𝑛

𝐿+𝐿𝑠
(𝑡 − 𝑡0)      (0-5) 

𝑖𝐾(𝑡) = 𝑖𝐿(𝑡) + 𝑖𝑅𝑠−𝑜𝑓𝑓(𝑡)       (0-6) 

En outre, 

𝑖𝑅𝑠−𝑜𝑓𝑓(𝑡) =
𝑉𝑜𝑢𝑡

𝑅𝑠−𝑜𝑓𝑓
𝑒
(−𝑡 𝜁⁄ )

       (0-7) 

où ζ = Rs-off Cs est la constante de temps. Ce mode est terminé lorsque le condensateur du c.a.l.c Cs est 

dissipé dans la résistance Rs . Le condensateur Cs est complètement déchargé dans une durée déterminée 

de Δ𝑡1 = 5휁. Ainsi, 𝑡1 = 𝛥𝑡1 + 𝑡0 et 𝑉𝐶𝑠(𝑡1) = 0. 

Deuxième étape [𝒕𝟏 < t < t2 ] : en t = t1 , la tension aux bornes du condensateur atteint le zéro, aussi 

Vk (t) = 0 et VR s-off (t) = 0. Par conséquent : 

𝑖𝑘(𝑡) = 𝑖𝐿(𝑡) = 𝑖𝐿(𝑡1) +
𝑉𝑖𝑛

𝐿+𝐿𝑠
(𝑡 − 𝑡1)     (0-8) 

A t = 𝑡2 , l'interrupteur est mis en position off. Ainsi, 𝑡2 = 𝑡1 + 𝑡𝑜𝑛. 
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Troisième étape [𝒕𝟐< t < 𝒕𝟑] : à t = 𝑡2 , le condensateur Cs commence à se charger alors que 

l'interrupteur est toujours ouvert et que la diode de la cellule de fermeture est passante. Dans ce cas, la 

résistance Rs-off n'intervient pas dans le circuit. Par conséquent, la tension de commutation est donnée par : 

Vk (t)=Vcs (t)         (0-9) 

𝑉𝑘(𝑡) =  𝑉𝑖𝑛 (1 − cos(𝜔0(𝑡 − 𝑡2))) +
𝑖𝐿(𝑡2)

𝐶𝑠𝜔0
 sin (𝜔0(𝑡 − 𝑡2)             (0-10) 

Où : 𝑖𝐿(𝑡2) est la valeur initiale du courant de l'inducteur 𝑖𝐿. Et : 

𝜔0 =
1

√(𝐿 + 𝐿𝑠)𝐶𝑠
 

A t= 𝑡3 𝑖𝑘(𝑡) = 0, 𝑉𝑅𝑠(𝑡) = 0,et la tension de l'inducteur décline de Vin à (Vout-Vin). Dans ce cas, l'étage 

se termine lorsque la tension au-dessus du condensateur Cs atteint la tension de sortie Vout. 

Quatrième étape [𝒕𝟑<t<𝒕𝟒] : Dans cette phase, l'interrupteur reste éteint, tandis que la diode du 

convertisseur D commence à conduire, le générateur du panneau photovoltaïque (PV) sera connecté 

directement à la charge. À t= 𝑡4, l'étape se termine et le cycle se répète à nouveau en activant l'interrupteur. 

Par conséquent, t = t4=t2 + toff and t4 = t0 . 

4.3 Dimensionnement du convertisseur Hacheur à commutation douce :  

Le circuit d’aide à la commutation proposé pour le convertisseur solaire DC-DC contient les 

éléments de circuit hacheur conventionnel L, Cout, Rcharge, D et le MOSFET avec les circuits RLD et RCD. 

L'expression moyenne des composants du circuit est expliquée dans les sous-sections suivantes : 

 Inductance L de l’Hacheur : la valeur de l'inducteur L doit être bien conçue afin de diminuer la 

quantité d'ondulation du courant de l'inductance principal ΔiL. Par conséquent, la valeur du paramètre L 

pour l'ondulation de courant désirée est donnée par [KHO18]: 

𝐿 ≥
𝑉𝑖𝑛(1−𝐷)

𝑓𝑠𝑤Δi𝐿
                            (0-11) 

Où : Δi𝐿est l'ondulation du courant avec 
Δi𝐿

i𝐿
≤10 %; fsw est la fréquence de commutation utilisée dans le 

convertisseur ; Vin est la tension d'entrée ; D est le rapport cyclique. 
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Condensateur de sortie 𝑪𝒐𝒖𝒕 du circuit Hacheur: le condensateur de sortie contrôle l'ondulation 

produite dans la tension de charge Vout. Il est conçu comme suit [TRA18] : 

𝐶𝑜𝑢𝑡 ≥
𝐼𝑜𝑢𝑡𝐷

𝑓𝑠𝑤ΔV𝑜𝑢𝑡
                   (0-12) 

Où : ΔV𝑜𝑢𝑡 est l'ondulation de tension avec 
ΔV𝑜𝑢𝑡

V𝑜𝑢𝑡
 ≤5%. 

Inductance Ls du CALC : pendant le temps de montée tr, le taux d'augmentation du courant de 

commutation défini par 
𝐼𝑖𝑛

𝑡𝑟
. La valeur de l'inductance doit être conçue pour limiter la valeur élevée de 

𝑑𝑖

𝑑𝑡
 du 

dispositif de commutation [PAR18]. Elle est définie par l’inégalité suivante:  

𝑉𝑠.𝑡𝑟

𝐼𝑖𝑛
< 𝐿𝑠              (0-13) 

Résistance Rs-off du C.A.L.C: cette résistance représente l'élément le plus critique du circuit, de 

sorte qu'une erreur de conception peut faire chauffer le dispositif ou endommager le circuit. La valeur 

minimale de la résistance doit garantir que le courant total traversant le commutateur ne dépasse pas le 

courant répétitif de pointe Irpk de l’interrupteur. Lors de la mise sous tension, Cs doit décharger le courant 

dans le temps minimum spécifié par le constructeur, sinon l'excès de courant passera dans l'interrupteur. 

Ensuite, la valeur de la résistance est donnée par [KHO18] : 

𝑉𝑜𝑢𝑡

𝐼𝑟𝑝𝑘−𝐼𝑖𝑛−𝐼𝑟𝑟𝑑𝑖𝑜𝑑𝑒
< 𝑅𝑠−𝑜𝑓𝑓 <

𝑡𝑜𝑛 𝑜𝑓 𝑡ℎ𝑒 𝑑𝑒𝑣𝑖𝑐𝑒

5𝐶𝑠
            (0-14) 

 

Où, 𝐼𝑟𝑟_𝑑𝑖𝑜𝑑𝑒 est le courant de la diode pendant la période de récupération. 𝐼𝑟𝑝𝑘 est le courant de pointe inverse. 

5. Résultats et discussion 

5.1 Simulation et résultats : 

Afin de valider l'impact du CALC passif sur le circuit, un modèle de simulation est proposé dans 

l'environnement Pspice OrCAD, en utilisant les mêmes commutateurs de référence choisis pour 

l'implémentation du convertisseur Boost : le MOSFET STW45NM50 et la diode BYT30P de 

STMicroelectronics, comme le montre la fig(6.6). Le modèle fonctionne en mode du courant continue à la 

fréquence de 20 kHz, et il adopte l'algorithme de contrôle MPPT pour extraire la puissance maximale des 
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 panneaux photovoltaïques. En outre, les formes d'onde de tension dans les figures de simulation suivantes 

sont réduites par un coefficient de 10 pour avoir la même magnitude que le courant [ELM20]. 

. 

Figure 0.6 : Modèle Pspice du convertisseur DC-DC proposé à commutation douce. 

La figure (6.7) présente les formes d'onde de commutation d'un convertisseur hacheur survolteur 

conventionnel fonctionnant sous commutation dure. Dans ce cas, le processus de commutation off de 

l’interrupteur atteint des valeurs de tension et de courant élevées. Et, cela est lié aux changements rapides 

de la tension dv/dt. Le circuit proposé assure une commutation douce avec une tension nulle durant 

l’ouverture de l’interrupteur. Grâce au contrôle de Rs, le condensateur Cs a amélioré les performances de 

manière significative en réduisant le taux de changement dv/dt, ce qui a augmenté la tension du 

commutateur progressivement de 0 à V0, comme le montre la figure (6.8). 

 

 

 

 

 

Figure 0.7 : Forme d'onde de l’interrupteur active d’un hacheur conventionnel sous commutation dure, (a) tension 

et courant de l’interrupteur actif , (b) Zoom sur au moment d’ouverture de l’interrupteur. 

(a) Forme d'onde de la tension et du courant. (b) Zoom-in sur l’instant de la transition de 

l’interrupteur vers l’état ouvert 
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Figure 0.8 : Forme d'onde de l’interrupteur active de l’ hacheur proposé sous commutation douce, (a) tension et 

courant de l’interrupteur actif , (b) Zoom sur au moment d’ouverture de l’interrupteur. 

 

Pour cette raison, les pertes par commutation du circuit proposé se réduisent à des pertes inférieures 

par rapport à celles du convertisseur conventionnel sous commutation dure, en raison de la réduction des 

dv/dt et di/dt. Comme le montre la figure (6.9), les pertes réduites atteignent 65,55 % dans l’interrupteur 

actif. 

 

(a) commutation dure           (b) commutation douce 

Figure 0.9 : Pertes de puissance dans l’interrupteur actif: (a) sous commutation dure (b) sous commutation douce. 

5.2  Implémentation pratique : 

Les caractéristiques de performance du convertisseur conventionnel et du convertisseur survolteur 

proposé sont vérifiées par le prototype de 1,6 kW et de 20 kHz d'opération de commutation utilisant les 

mêmes composants et les mêmes conditions que le modèle étudié dans l'environnement de simulation. Le 

(a) Forme d'onde de la tension et  

du courant. 

(b)Zoom-in sur l’instant de la transition de l’interrupteur 

vers l’état ouvert 
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prototype réalisé est résumé en annexe B, avec les considérations de conception susmentionnées. Le 

convertisseur fonctionne avec une source de tension continue simulant un panneau photovoltaïque (PV) 

comme source.  

 Circuit d’isolation-galvanique : 

 le signal de la grille est donné au MOSFET à travers un circuit d'interférence intermédiaire qui 

assure l'isolation entre le circuit de puissance et le circuit de contrôle, comme le montre la figure 6.10(a). 

Ce circuit intègre un optocoupleur 6N137 pour l’isolation, et un Driver IR2112, qui a pour rôle d'amplifier 

les signaux de sortie, délivrés par la carte de contrôle, d'une faible tension pour atteindre la tension minimale 

de seuil de la grille du MOSFET. Dans la figure 6.10 (b), le canal 2 montre la forme d'onde de la sortie 

numérique du train d'impulsion de la grille du MOSFET générée par le DSP, qui offre une variation du 

signal de 0V à 3.3V, la fréquence de commutation est de 20 kHz égale à la fréquence imposée et le rapport 

cyclique est d'environ 50%. les signaux de sortie de l'optocoupleur sont amplifiés de 3V à 12V et les autres 

paramètres de fréquence de commutation et de rapport cyclique restent les mêmes que précédemment 

comme on peut le voir dans le canal 1 de la Fig.6.10(b) qui illustre la sortie du Driver IR2112 pour le 

convertisseur hacheur survolteur. 

 

 

(a)        (b) 

Figure 0.10 : Circuit d'isolation galvanique (a) Configuration matérielle du convertisseur élévateur avec le circuit 

d'isolation galvanique. (b) le signal de l'interrupteur à la sortie de l'optocoupleur 6N137 et du driver IR2112. 

 

Circuit d’isolation 

hacheur 
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  Résultats Expérimentaux : 

Dans l'implémentation proposée, le prototype réalisé est testé en utilisant une alimentation de faible 

puissance. Comme l'illustre la figure (6.11), la tension dans le circuit conventionnel présente un pic de 

tension élevé entre le drain et la source lors de l’ouverture de l’interrupteur. la tension du pic dépasse la 

valeur nominale de l’interrupteur. 

Le convertisseur proposé avec le circuit d’aide à la commutation passif a montré une meilleure 

forme d'onde de la tension en éliminant la tension de pointe élevée et en réduisant les taux de changement 

rapide, comme le montre la figure (6.12). La tension et le courant de la figure 6.13 (a) et de la figure 6.13 

(b), dans le convertisseur conventionnel et le convertisseur proposé, vérifient la forme d'onde théorique. En 

raison du circuit résonnant, RLD et RCD qui retardent l'augmentation du courant et de la tension en 

augmentant le taux de variation di/dt et dv/dt, respectivement. Le MOSFET du circuit proposé à un point 

de commutation nul à la fermeture et à l'ouverture. Par conséquent, il présente des pertes de puissance 

quasi-nulles pendant la mise sous tension et la mise hors tension. 

 

(a) Hacheur conventionnel     (b) Hacheur proposé 

Figure 0.11 : Allure de la tension Vk de l'interrupteur actif, (a)en cas de commutation dure, (b) en cas de 

commutation douce. 
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(a) Hacheur conventionnel      (b) Hacheur proposé 

 

Figure 0.12 : Les formes d’onde de la tension Vk et le courant Ik de l'interrupteur actif, (a)en cas de convertisseur 

conventionnel à commutation dure, (b) en cas du convertisseur proposée à commutation douce. 

 

La température de la jonction est l'un des paramètres les plus importants qui influencent la 

performance et le comportement du MOSFET. Ainsi, pour fournir une visualisation réaliste du 

comportement dynamique de la température pour le convertisseur conventionnel et proposé, un capteur de 

température LM35 a été implanté sur le MOSFET. 

 

 

(a)  Commutation dure    (b) commutation douce 

Figure 0.13 : Les températures de jonction mesurées du MOSFET (a) en cas de commutation dure, (b) en 

cas de commutation douce. 
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D'après la fig. 6.13(a), il est clair que le fonctionnement de l’interrupteur sous commutation dure 

augmente la température dans le MOSFET jusqu'à 58°C en raison de la présence des pics, d'ondulations 

comme il est susmentionné dans la fig. 6.12(a), et des pertes de puissance élevées, qui ont un impact sur la 

performance du commutateur et contribuent au vieillissement accéléré de l’interrupteur. En comparaison, 

le circuit proposé a montré un meilleur comportement dynamique de la température en la réduisant à 44,44 

%, comme le montre la figure 6.13(b), en raison de la réduction des pertes et des bonnes formes d'onde de 

la tension et du courant au niveau de l’interrupteur. 

 Analyse comparative des caractéristiques électriques : 

Pour analyser d’avantage l'efficacité du convertisseur proposé, une analyse comparative des 

caractéristiques électriques des composantes principales est adoptée pour différents convertisseurs. Comme 

il est illustré dans le tableau (6-1), le principal inconvénient de la commutation à tension nulle du 

convertisseur survolteur [ZHA17] est la persistance de l'ondulation et du pic dans le courant de l’interrupteur 

principal. Ce problème augmente les pertes de commutation aux fermetures de l’interrupteur, ce qui 

augmente les pertes globales du système. De plus, la nécessité d'un circuit de contrôle supplémentaire pour 

le circuit calc augmente la taille et le coût du convertisseur. Par ailleurs, [ZHA20], [DOH11] le convertisseur 

à transition de tension nulle comprend un nombre élevé de composants supplémentaires, ce qui diminue 

l'efficacité, complique la mise en œuvre et augmente le coût. De plus, la tension élevée de l’interrupteur 

principal de puissance augmente la résistance à l'état passant Rds(on). Par conséquent, dans le convertisseur 

[LIN18], les pertes par conduction de l’interrupteur principal augmentent de façon permanente. Cependant, 

dans [ZHA18], les contraintes de courant et de tension de l'interrupteur sont considérablement réduites. Pour 

cette raison, dans ce convertisseur, les pertes capacitives à la commutation sont atomiques. Comparé à ces 

convertisseurs, le modèle proposé fournit une forme d'onde de tension et de courant de bonne qualité, en 

garantissant moins de contraintes sur l’interrupteur, un meilleur rendement énergétique, une facilité de 

contrôle et de mise en œuvre et un coût très faible. 
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Tableau 0-1: Résultats comparatifs pour les différents convertisseurs. 
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Nombre de composants 

supplémentaires 

6 9 5 i5 i7 i5 i5 

Type du C.A.L.C 
Actif  Passif  Passif iPassif  iPassif  iActif  iPassif 

les ondulations de la 

tension aux bornes de 

l’interrupteur  

iVH i1.6VH i1.2 iVH iVH iVH i1.3 VH iVH 

iLe pic de tension de 

l’interrupteur principal (V) 

i0 i1.5Vds i0.2 iVds i0 i0 i5.5 iVds i0 

 iLe pic de courant de 

l’interrupteur principal (A) 

i2 iIds,rms i0 i5 iIds,rms i0 i1.2 

iiIds,rms 

i1.8 

iiIds,rms 

i0 

Circuit de contrôle 

additionnel 

iOui iNon  iNon  iNon  iNon  iOui  iNon  

Efficacité (%) 
i95% i92.8% i95.6% i94.2% i94% i93.3% i97.3% 

iCoût 
Elevé Elevé Moyen Moyen Elevé Moyen Faible 

Complexité 

d’implémentation pratique 

Elevé Elevé iFaible iMoyen iMoyen Moyen iTrès simplet 

 

Figure 0.14 : Courbe des rendements du convertisseur proposé en commutation dure et douce, comparées 

au convertisseur doux proposé par [ZHA17], [DOH11], [LIN18],[ZHA18]. 

77

82

87

92

97

2 0 4 0 6 0 8 0 1 0 0

E
F

F
E

N
C

IE
N

C
Y

 (
%

)

OUT-PUT POWER (%)

ref[15]

proposed

ref[14]

ref[11]

ref[9]

Conventional

[ZHA18] 

[LIN18] 

[DOL11] 

[ZHA17] 

Conventionnel 

Proposé 



 174 

Les courbes de rendement du convertisseur solaire classique à commutation dure et du convertisseur à 

commutation douce proposé sont illustrées par fig (6.14). Au total, le convertisseur à commutation douce a 

présenté un rendement énergétique extrêmement élevé par rapport à celui du convertisseur à commutation 

dure pour tous les essais effectués. Dans l'ensemble, la valeur du rendement du convertisseur atteint est de 

97,03%, alors que pour le convertisseur conventionnel le rendement maximal est de 90,17 %. Par 

conséquent, le circuit proposé permet d’augmenter l'efficacité du convertisseur jusqu'à 7%. D'autre part, la 

figure présente également le rendement en puissance pour les modèles de convertisseurs précédents 

présentés dans la littérature [ZHA17] [DOH11]. Ces modèles ont présenté différentes valeurs de rendement 

énergétique. Pour le modèle [ZHA20], le rendement obtenu à pleine charge est de 95,3%, alors que dans les 

modèles [ZHA18], [ZHA17], [DOH11], il varie entre 92% et 94,2%. Comparé à ces résultats, le convertisseur 

proposé atteint toujours un rendement plus élevé, l'amélioration atteint plus de 6,83% pour la charge légère 

et plus de 4,51% pour la charge lourde. Comme avantage, le convertisseur a assuré une efficacité élevée 

pour les charges légères comme pour les charges lourdes. 

6. Conclusion  

Ce chapitre présente une comparaison entre la commutation dure et la commutation douce pour un 

convertisseur solaire DC-DC boost. La commutation douce est basée sur un circuit d'amortissement passif 

RLD et RCD. Les principes de fonctionnement et les considérations de conception du circuit proposé ont 

été décrits sur la base de points de vue théoriques et expérimentaux. Il a été observé que la commutation 

douce améliore la forme d'onde des signaux du circuit, en réduisant la contrainte sur l’interrupteur et donc 

en diminuant les pertes de puissance dans le convertisseur de 65,55 %. De plus, la température de jonction 

est réduite de 44,45 %. Elle reste stable dans une zone de température nominale du MOSFET. Sur cette 

base, analytiquement et expérimentalement, il a été constaté que le circuit du convertisseur hacheur 

survolteur conventionnel atteint une meilleure efficacité lorsque le circuit d'amortissement passif est mis 

en œuvre par rapport au mode de fonctionnement à commutation dure. 
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Annexe B : Paramètre et spécification : 

 

 

 

1. Caractéristique du moteur : 

Puissance utile 1.5 KW 

Tension alimentant la machine 380V 

Le facteur de puissance 3.5A 

Vitesse de rotation nominale 0.82 

Couple nominale 20 N.m 

Fréquence 50 Hz 

 

 

2. Paramètres du moteur : 

  

 

 

 

 

 

 

 

Résistance statorique 1.2 Ω 

Résistance rotorique 1 Ω 

Inductance cyclique de la phase du stator 175e-3 H 

Inductance cyclique de la phase du rotor 175e-3 H 

Inductance mutuelle 170e-3 H 

Coéfficient de frottement visqueux 0.003 

Nm.s/rd 

Nombre de pair de pôle 2 
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3.  Paramètres de contrôle de la commande FS-PTC : 

 

4. Caractéristique du convertisseur statique : 

Tension d’entrée 200 V 

Tension de sortie 400 V 

Puissance de sortie 1.6 Kw 

Courant maximal de sortie 4 A 

Fréquence de commutation 20 kHz 

Inductance du convertisseur 700𝜇𝐻 

Capacité de sortie 100 𝜇𝐹 

L’interrupteur active Mosfet STW45NM50 

Diode BYT30P 

 

Commande avec onduleur deux 

niveau 

 

Gain proportionnel de la vitesse 0.397 

Gain intégral de la vitesse 8.075 

Fréquence d’échantillonnage 50 𝜇𝑠 

les facteurs de pondération de l'erreur de 

flux 

λf 38 

les facteurs de pondération de nombre de 

transition 

λn 0.03 

Commande avec onduleur NPC à 

trois niveaux 

Gain proportionnel de la vitesse 0.298 

Gain intégral de la vitesse 4.26 

Fréquence d’échantillonnage 70 𝜇𝑠 

les facteurs de pondération de l'erreur de 

flux 

λf 28.5 

les facteurs de pondération de nombre de 

transition 

λn 10−6 


