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  :تيارمنبع لل ذومموج  -  مكنة غير متزامنة :وحدةالدراسة التحكم في 
  

  ات المزدوجةــتموجتقليل   • 
   للتيارات (SVM) ألشعــاعي عديللتل مخططات تطوير •

   
 من قبل

  موساويموساوي  ليلىليلى
  

 مفاتيح آلمات وصملخ
 

 اتة للمحرآالمحاسن الملازم إلى ، بالإضافة(CSI’s)  التياراتوصلابة مموج بساطةإن  
 حل  ، موحدفي نظام تشغيل ه العناصرذ تنسيق ه منلــشعاعي، تجعـلأالتحكم  اتذ ةمتزامن غيرال

  .نيةــقمن الناحية الت جذاب
  

 (CSI) ارـــج تيمغذاة بممو) كـنة تحريضيةأو م (نة غير متزامنةــك دراسة مت تم،عليهو 
آما تم  ،On-Offل ــات قدرة على التبديل ذــي التبديل تسلسليا ومكون من أنصاف نواقــذات
  . شغيلــ لضبط سرعة الت(IFOC) تراح تحكم شعاعي غير مباشرــاق

  
تأثر سلبيا بسبب الطبيعة ــيمكن أن ت في السرعة لهذا النوع من النظمالتحكم آفاءة غير أن،  

 للمزدوجة يةالتموج  الاهتزازاتهذه .زامنــغير متالرك ــ للمزدوجة داخل المحعاليةالتموجية ال
 شكل شبه مربع والذي قد يؤدي إلى دوران  يأخذذيال  للمحركساآن عن تيار الاناتجة أساس

  . ضة جداــفــ السرعات المنخ عندخاصة  داخل المحرك،تزازيــاه
  

تردد للسرعة و عيفةــ للمزدوجة مع تموجات ضمرن  من أجل الحصول على تحكموعليه، 
لة ــ هيكت، بعدها تمات المزدوجةــوج توليد تمنولة عئ المظاهر المسيلتحلأولا استوجب  ،ضئيل

 تم  حيث تموجات أو نبضات المزدوجةتوليديم ــوتقي آل جزء  نموذجتحضير ،نظام التشغيل الكلي
حذف تموجات المزدوجة ــطريقة لفقات التيار آا تو تخفيضراحــاقتتبعا، تم .  بشكل جيدفحصه

وذلك  ،ضةــنة عند السرعات المنخفمامتزالغير  للآلة لتيار المغذياوج ــالملاحظة في مم
  .لمحركاتيار المطبق على   (MLI)نية فعالة مثل تعديل عرض النبضةــ تقلباستعما
   

 اذات )MLI(ل عرض النبضة ــــ لتعديتانـيــنــتقراح ــــتم اقتدراسة هذا النظام، من أجل  
قفص  ذو متزامنعددي لمحرك غير ل ــــقارنتها بواسطة تمثيدراستها وم و من ثمةلة امموجات ح

 ديةــــ مع طريقة التعديل التقليائج المحصل عليهاــبالمقارنة مع النت. سنجابي مغذى بمموج تيار
 يةــبــالجي لــبان تقنية التعديل ــــج التمثيــــئنتاأثبتت  ، (MLISC) المعرفة بموجتين حاملتين

 اصــــإنقو ة التحكم في المزدوج، النظام استجابةنــــقد سمحت بتحسي (MLISP) مقترحةال
 .اتــ أجل جميع قيم السرع المزدوجة منتموجات
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ن في ــــية والتحســات المزدوجــدة تموجــتخفيض ح بلـــهذا العم  منيــالجزء الثانيهتم  
  . ou SVM) (SVPWM اراتــشعاعي للتيـــلأل ــج القياسية للنظام وذلك باستعمال التعديــالنتائ

 
ة وإن آانت في ــاسبــمنة ــار هي تقنيـــ مموج التي المطبقة علىSVM طريقة، العمليا 
درة ـر قـاعي يوفــلشعأل ــ التعديإنـــ ف، (MLIS)ةـــ الجيبيMLI ــــبمقارنة و ،وحةــتـة مفــقــحل
  .قةـ المرافةــقيـفصائص التواـــ الخ منسنـــحرة للمموج ويــآبي

   
ج ــتائ النشةــاقــيم ومنــــ حيث تم تقيل العددي،ــــتمثيال النموذج الناتج باستعمال تمت دراسة 

 ن التحكم المقترحأ ناتنتجـــ اسثــ حيسابقتينـــ ال التعديلتيـقــالمحصل عليها باستعمال طري
ة ــمنخفضات الــعند السرعضل ـــأفئج قياسية قد منح نتا SVM المعتمد على مخطط تعديلو

 اعيــلشعأم ــيدة للتحكــة الجـــيـ الديناميكةنتائج القياسياظ بالــــ مع الاحتف معاةــوالمرتفع
(IFOC). ،موجات  توتوليدل ــــياعات التبديـــليل من ضــ بالتق هذه التقنيةتسمح إضافة إلى ذلك

الذي  MLISP التعديل استعمال ةنتجة في حاللتموجات الماكافئ يفة للمزدوجة بمقدار ــضعي
، دةــديــل الجــالتعدي ةــاستعمال تقني، وبفضل  أخرىةـــ من جه.ديلـــلتبا  لعملياتبرأآ عدد تطلب
 رــــتأثي  إلى ذلك تمت دراسةبالإضافة .d-q التيار يتــبـزدواج مرآشكل اـــمص من ـلـتخـــتم ال
جل أ  منمتزامنالغير لشعاعي للمحرك أة للتحكم ــلقياسيج اــعلى النتائ الآلة  عناصرتغير
  .تينــ المقترحتي التعديلــطريق

  
ة لتموجات المزدوجة ــات الأساسيــبــل من المرآــن التقليو لقد خلصت الدراسة آذلك إلى أ 
 لم يكن ،ةـــوحــمفتالة ــقــحلفي حالة الترحة ــل المقــديــاستعمال طرق التعة عند ــالناتج
ر المرغوب ــــ التأثي لا يعطيارــــات التيــــفيض توافقــ بأن تخيؤآدا  بشكل آافي، ممارــــتبــمع

 .ليل تموجات المزدوجةــفيه لتق
  
  
ة، مموج ـــات المزدوجـــتموجاعي، ــلشعأم ــن، التحكــمتزامالر ــالمحرك غي –:مفاتيح آلمات
  .اعيــل شعــديــة، تعــذات موجات حامل MLIار، ــــالتي
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ÉTUDE DE LA COMMANDE DE L’ENSEMBLE  
MACHINE ASYNCHRONE-ONDULEUR À SOURCE DE COURANT : 

 
••  RÉDUCTION DES ONDULATIONS DU COUPLE  

••  DÉVELOPPEMENT DE SCHÉMAS DE MODULATION VECTORIELLE (SVM) DES COURANTS  
 
 

Par  
 

LLeeiillaa  MMOOUUSSSSAAOOUUII  
 

RÉSUMÉ et MOTS-CLÉS 
 

La simplicité et la robustesse des onduleurs à source de courant (CSI’s), ainsi que les 

avantages inhérents des moteurs asynchrones commandés vectoriellement, rend la combinaison de 

ces éléments dans un système d'entraînement une solution attrayante.   
 

 Ainsi, une machine asynchrone (ou une machine à induction) alimentée par un onduleur de 

courant (CSI), auto séquentiellement commuté et composé par des semi-conducteurs ayant des 

possibilités de commutation On-Off, a été étudiée et une commande vectorielle indirecte (IFOC) est 

proposée pour commander la vitesse d’entraînement. 
 

 Néanmoins, les performances de la commande de vitesse d'un tel système peut être détériorées 

par la sévère nature pulsatoire du couple dans le moteur à induction. Ces ondulations du couple sont 

principalement causées par le courant statorique de forme d’onde quasi-carrée et qui peut provoquer 

des rotations de type jerks, dans l’arbre du moteur, spécialement pour les très faibles vitesses.  
 

 Alors, afin de réaliser un contrôle souple du couple avec un couple pulsatoire réduit et une 

vibration de vitesse réduite au minimum, les phénomènes responsables de la génération des 

ondulations du couple ont été analysés d'abord. Après, la configuration du système d’entraînement 

complet est considérée, le modèle de chaque partie a été dérivé et l’évaluation de la production des 

ondulations du couple est ainsi bien vérifiée. Par la suite, une réduction des harmoniques du courant 

a été proposée, comme un moyen d'élimination des pulsations du couple observées dans l’onduleur 

de courant alimentant la machine à induction à faible vitesse. Ceci est réalisé en utilisant une 

méthode efficace telle que la modulation de largeur d'impulsion (MLI) appliquée pour les courants 

de ligne du moteur. 
 
 Pour étudier ceci, deux méthodes MLI à onde(s) porteuse(s) sont proposées, développées et 

comparées au moyen d’une simulation numérique pour un moteur à induction à cage d’écureuil de  

4  kilowatts  alimenté  par  un  onduleur  de  courant. Les  résultats  de  simulation  prouvent  que  la  
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stratégie de modulation sinusoïdale proposée (MLISP), avec une onde porteuse, améliore beaucoup 

la réaction ou la réponse du système, la commande du couple et la réduction des ondulations du 

couple pour toute la gamme de vitesse (faibles et grandes vitesses) par comparaison à celles 

obtenues avec la méthode de modulation classique caractérisée par deux ondes porteuses (MLISC).   
 
 La deuxième partie de ce travail cherche la minimisation des pulsations du couple et 

l'amélioration des performances du système en employant la modulation vectorielle des courants 

(SVPWM ou SVM). 
 
 En fait, la méthode SVM appliquée à un onduleur de courant est une stratégie, de modulation 

des courants, adéquate même en boucle ouverte. Comparée à la MLI sinusoïdale (MLIS), la 

modulation vectorielle fournit la grande capacité d'onduleur et améliore les caractéristiques 

harmoniques.  
 
 L’efficacité du modèle résultant a été évaluée en utilisant la simulation numérique et les 

résultats obtenus avec les deux stratégies de modulation sont donnés et discutés. On a conclut que la 

commande proposée basée sur des schémas de modulation SVM a produit de meilleures 

performances à faible et grande vitesse tout en gardant les bonnes performances dynamiques de la 

commande à flux orienté. Elle permet également de réduire les pertes de commutation tout en 

réalisant de faibles ondulations du couple et oscillations de vitesse assez comparables à celles 

produites par la modulation MLISP avec un nombre de commutation plus élevé. En outre, par suite 

de la nouvelle stratégie de modulation, le problème de couplage des composantes d-q des courants 

est totalement éliminé. De plus, l'influence de changement des paramètres sur les performances de 

la commande vectorielle du moteur à induction a été présentée pour les deux méthodes de 

modulation.  
 
 Néanmoins, la minimisation des composantes fondamentales des ondulations du couple, 

obtenue par les méthodes de modulation proposées en boucle ouverte n’était pas suffisamment 

importante, ce qui confirme que la méthode de réduction des harmoniques du courant est 

improbable pour avoir l'effet désiré pour l’atténuation des ondulations du couple.  

 
 
Mots-clés:ـ  moteur asynchrone, commande vectorielle, ondulations du couple, onduleur de 

courant, MLI à onde(s) porteuse(s), modulation vectorielle.  
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                                                                                                                                                                                                  La Fontaine. Fabl. IX, 14 
 

   « Too many options: that's a recipe for losing; 
      They all look good, but precious time is lost in choosing, 
      Have just one plan, but that one sound. » 

« Le trop d’expédients peut gâter une affaire ; 
    On perd du temps au choix, 
    On tente, on veut tout faire, 
    N’en ayons q’un, mais qu’il soit bon. » 
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NNOOTTAATTIIOONNSS  EETT  SSYYMMBBOOLLEESS  
 (Ceux de la littérature sont définis dans les chapitres, s’il y a lieu) 

 

cba  , ,    Axes actuels des phases statoriques  
C BA  , ,   Axes actuels des phases rotoriques  

β-α                      Repère lié au stator/les axes direct et quadrature de Concordia 
σ                           Coefficient de dispersion totale 

FC                         Condensateur de filtrage coté machine, [F] 
CSI                        Onduleur de courant (Current Source Inverter en anglais)  

qd -                      Repère tournant au synchronisme/les axes direct et quadrature de Park 
DFOC                    Commande vectorielle ou commande à flux orienté directe 
                              (Direct Field Oriented control en anglais)  
DTC                     Commande directe du couple (Direct Torque Control en anglais) 
f                          Coefficient de frottement fluide, [Nm/rad/s]    

rf                          Fréquence rotorique ( )2πω= rrf , [Hz] 

sf                        Fréquence des courants statoriques au synchronisme ( )2πω= ssf , [Hz] 

sF                          Fréquence relative de commutation )1( sT= , [Hz] 
FOC                      Commande à flux orienté ou commande vectorielle  
     (Field Oriented control en anglais) 

mφ                         Flux d’entrefer ou flux magnétique, [Wb]  

rφ                          Flux du rotor, [Wb] 

rdφ , rqφ               Composantes d-q du flux rotorique, [Wb] 

sφ                   Flux du stator, [Wb] 

sdφ , sqφ              Composantes d-q du flux statorique, [Wb] 

61 hh →                 Fonctions d’existence des interrupteurs 61 SS →  

cba iii  , ,                  Courants de sortie de l’onduleur ( i
r

= ), [A] 

αi , βi                  Composantes α , β  du courant de sortie de l'onduleur i
r

, [A]   

I                           Amplitude de la fondamentale du courant i
r

, [A] 
dI                         Courant de la liaison continue, [A] 

ki
r

                          Vecteur d’état actif de l’onduleur de courant (k = 1…6), [A] 

mI                         Amplitude de(s) onde(s) porteuse(s) triangulaire(s), [A] 

nI                          Harmonique de rang n du courant de sortie de l’onduleur i
r

, [A] 

rI                          Courant rotorique [ ] cbari ,, , [A] 

rqrd ii  ,                   Courants du rotor exprimés en coordonnées d-q, [A] 

)(* ss ti                     Vecteur courant de référence prélevé au début du la période  
                              d'échantillonnage sT , [A] 

scsbsa iii ,,               Courants instantanés des phases a, b et c statoriques [ ] cbasi ,, , [A] 
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''' ,, scsbsa iii              Courants instantanés des phases d’alimentation, [A] 
*sai , *sbi , *sci          Courants de sortie de références par phase de pulsation sω désirée ( *

si
r

), [A] 
**  , βα ss ii                Courants statoriques de commande exprimés en coordonnées α , β , [A]       

sqsd ii  ,                   Courants statoriques exprimés en coordonnées d-q, [A] 
**  , sqsd ii   Courants statoriques de commande exprimés en coordonnées d-q, [A]                               

kSi                        Courant dans l’interrupteur kS (k = 1…6), [A]                                                  

9,8,70 ii
rr

=                Vecteur d’état nul de l’onduleur de courant, [A] 

1I                           Valeur efficace du fondamental du courant de sortie de l’onduleur i
r

, [A] 
IFOC                     Commande vectorielle ou commande à flux orienté indirecte 
                              (Indirect Field Oriented control en anglais) 
J                            Inertie totale des parties mobiles, [Kgm2] 
k                             Secteur angulaire dans lequel se situe le vecteur statorique de référence *

si
r

 

1pK  et 1iK             Composantes proportionnelle et intégrale du régulateur de vitesse 

2pK  et 2iK            Composantes proportionnelle et intégrale du régulateur de courant 

σL                          Inductance de fuite totale vue par le stator, [H] 

FL                          Inductance de filtrage de la liaison CC, [H] 

mL                          Inductance mutuelle cyclique entre rotor et stator, [H] 

rL                           Inductance propre cyclique des enroulements rotoriques, [H] 

sL                           Inductance propre cyclique des enroulements statoriques, [H] 
m                            Indice de modulation en amplitude lié à la modulation vectorielle SVM 

aM                        Rapport de modulation en amplitude lié à la modulation à onde(s) porteuse(s)  

fM                         Rapport de modulation en fréquence lié à la modulation à onde(s) porteuse(s)  

MAS                     Machine asynchrone (Machine à induction) 
max                      Indice indiquant le maximum 
MLI / PWM             Modulation de Largeur d’Impulsions / (Pulse Width Modulation en anglais) 
MLISC            MLI Sinusoïdale Classique 
MLISP            MLI Sinusoïdale Proposée 
moy                    Indice indiquant la moyenne 

1M , 2M                   ondes de modulation triangulaires et unidirectionnelles  
nom                        Indice indiquant le point nominale 

  rω        Vitesse de rotation du moteur (pulsation mécanique r P Ω⋅= ), [rad/s] 

sω                         Vitesse de synchronisme (pulsation statorique s P Ω⋅= ), [rad/s] 

slω                        Vitesse de glissement (pulsation de glissement), [rad/s]  
*slω                        Vitesse de glissement de commande (pulsation de glissement estimé), [rad/s] 

P                           Nombre de paires de pôles ;  
p                          Opérateur différentiel de Laplace (= d/dt)  
PI                           Proportionnel Integral regulation 

FR                        Résistance de filtrage de la liaison CC, [Ω] 
 rR                       Résistance des enroulements rotoriques, [Ω] 
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 sR                       Résistance des enroulements statoriques, [Ω] 

kS  ou 61 SS →            Six interrupteurs de l’onduleur de courant  
SVM                      Modulation Vectorielle (Space Vector Modulation en anglais) 

aSw , bSw , cSw       Fonctions de commutation par phase de l’onduleur de courant  
61 SS →                 États de commutation des interrupteurs 61 SS →  

T                           Période des courants de sortie de l’onduleur de courant ( sf/1= ), [s] 

calT                        Temps de calcule du système, [s] 

eT                          Couple électromagnétique de la machine, [Nm] 

echT                       Temps d’échantillonnage lié à la discrétisation du système, [s] 

fT                          Couple résistant de frottement, [Nm]  

kT                          Temps d’application du vecteur actif ki
r

( k=1…6), [s] 

kτ                          Durée en valeur relative pendant la quelle on applique le courant ki
r

( k=1…6) 

lT                           Couple de charge, [Nm] 

xoffxon TT /            Instant de fermeture/ouverture de l’interrupteur ’x = kS ’ (k = 1…6), [s] 

rT                           Constante de temps rotorique, [s]  

sT                          Période d’échantillonnage liée à la modulation vectorielle, [s] 

0T                          Temps d’application de(s) vecteur(s) nul(s) ( )9,8,7T=  , [s] 

0τ                          Durée en valeur relative pendant la quelle on applique le courant 0i
r ( )9,8,7τ=  

θ                            Angle polaire repérant le courant i
r

dans le plan β-α , [rad] 
*θ ou *kθ                Angle polaire repérant le courant *

si
r

 dans le plan β-α , [rad] 

rθ                          Angle de rotation du moteur mesuré entre l’axe magnétique  
                              de la phase statorique a et de la phase rotorique A, [rad]     

sθ                          Angle électrique entre l’axe directe d et l’axe statorique a, [rad] 
*sθ                          Angle électrique repérant la position estimée du flux rotorique, [rad]  

dV                         Tension d’entrée de l’onduleur de courant (coté redresseur), [V] 

maxV                         Valeur maximale des tensions statoriques, [V] 

rqrd vv  ,                 Composantes d, q des tensions rotoriques, [V] 

βα rr vv  ,                  Composantes β  α, des tensions rotoriques, [V] 

scsbsa , v, vv           Tensions instantanées des phases a, b et c statoriques [ ] cbasv ,, , [V] 

βα ss vv  ,                 Composantes β  α, des tensions statoriques, [V] 

sqsd vv  ,                 Composantes d, q des tensions statoriques, [V] 

ksV                        Tension aux bornes de l’interrupteur kS (k = 1…6), [V] 

1V                           Tension d'entrée continue de l'onduleur de courant, [V] 
VSI                      Onduleur de tension (Voltage Source Inverter en anglais)  
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0.1  MOTIVATION ET VUE D'ENSEMBLE DE LITTÉRATURE  
 
 Un des secteurs les plus actifs de recherche et de développement, dans le domaine de 

l'électronique de puissance, est l'entraînement des moteurs à vitesses variables.  

 À l’origine, seuls les entraînements avec des moteurs à courant continu étaient adaptés, par 

exemple pour les robots industriels et les machines numériquement commandées, car ceux seuls 

permettaient un contrôle souple et peu coûteux, du couple et de la vitesse, avec une bonne 

dynamique et une simplicité de commande essentiellement due au découplage naturel entre le flux 

et le couple. Néanmoins, ce type de moteur souffre d’une faible durée de vie due à ses balais de 

collecteur et d’une puissance massique limitée, [1-7]. 

 Pour surmonter ces obstacles, on a vu se développer progressivement, grâce à l’évolution de 

l’électronique de puissance et des technologies de commande (micro-électronique et micro-

informatique), des systèmes d’entraînements réalisés à partir des machines à courant alternatif, 

synchrone ou asynchrone (à induction). Ces systèmes d’entraînements intègrent l’alimentation, les 

convertisseurs statiques, la machine et la commande indispensable au fonctionnement de 

l’ensemble. 

 Actuellement, les moteurs asynchrones à cage d’écureuil ont été, en prédominance, les 

machines les plus largement répandues dans l’industrie et elles sont devenues de plus en plus 

séduisantes, pour la raison du coût, taille, poids, robustesse, fiabilité, simplicité, efficacité              

et facilité de fabrication.  

 De plus, les inconvénients des machines à induction (exigeant des méthodes plus complexes 

de commande et des onduleurs plus développés et plus chers), sont érodés par la puissance 

croissante des microprocesseurs et des processeurs des signaux numériques (DSP's), avec coût et 

taille réduits ainsi que l’amélioration en technologie des onduleurs. Néanmoins, le point faible de la 

machine asynchrone réside dans la complexité de son fonctionnement. Elle se comporte comme un 

système multi-variable non-linéaire avec forte interaction entre les différentes grandeurs. Ainsi les 

techniques de contrôle avancées qui ont vu le jour ces dernières années (commande vectorielle, 

contrôle direct du couple…etc.) ont permis de répondre à ces contraintes, [1], [2], [7-13].  

 La stratégie de commande vectorielle (FOC) est maintenant employée dans l’entraînement des 

moteurs à induction (MAS) pour réaliser des réponses dynamiques précises et rapides de vitesse 

et/ou du couple. Avec cette méthode de commande vectorielle, les performances sont aussi bonnes 

sinon meilleures que celles obtenues avec des moteurs à courant continu à excitation séparée et elles 

demeurent fonctionnellement les raisons essentielles d’utilisations accrues de la MAS. Ainsi le 

contrôle vectoriel permet de transformer sa commande en une commande linéaire en créant 

artificiellement  deux  axes  indépendants  pour  la  commande  du  flux  et  du  couple. L’attrait  des  
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techniques de la commande FOC est lié, en grande partie aux moyens matériels et logiciels assurant 

la connaissance parfaite de la position instantanée du flux du rotor. C’est le cas de la commande 

vectorielle par orientation du flux rotorique, [6], [7], [14-17].   

 Pratiquement, la commande vectorielle par orientation du flux rotorique est une commande 

qui est désormais bien répandue par les diverses applications industrielles de la MAS. Ainsi elle 

l’est pour ses performances et pour les qualités traditionnelles de la machine asynchrone.              

La problématique de la commande demeure dans sa sensibilité paramétrique ainsi que d’autres 

problèmes qui persistent aux faibles vitesses, principalement due à la nature des machines et aux 

convertisseurs statiques utilisés, [6], [7], [13], [16-19] 

 Les onduleurs à source de tension (VSI) ont été habituellement considérés comme les 

convertisseurs de puissance les plus adaptés aux entraînements à courant alternatif (CA). 

Principalement, parce que ces onduleurs ont une réponse de courant plus rapide et peuvent être 

appliqués facilement pour les systèmes à modulation de largeur d’impulsions (MLI), avec des 

fréquences élevées, due à leur basse impédance. C'est ainsi que la commande vectorielle est souvent 

appliquée à la commande des systèmes d'entraînement des moteurs à CA associés aux onduleurs de 

tension, [11], [20], [21].  En outre, l’onduleur de tension à MLI (PWM-VSI) est la topologie du 

convertisseur de puissance la plus commune pour les entraînements des moteurs à induction à 

vitesse variable. Car l’onduleur de tension (VSI) est simple, robuste et fiable. De même, il assure 

une commande du moteur facile et effective puisque son circuit de puissance offre la possibilité de 

travailler sur une large gamme de fréquence et de tensions de charge, [23], [24]. 

 De plus, les techniques de modulation vectorielle (SVM), largement développées pour 

l’onduleur de tension, ont été bien établies pour obtenir la commande directe de l’amplitude et la 

phase de la tension de sortie. Cependant, l’onduleur de tension basé sur des interrupteurs à 

commutation rapide tel que l’IGBT a montré la faiblesse intrinsèque pour des applications de 

puissance élevée, dues aux pertes substantielles de commutation et aux pics de tensions élevées 

(dv/dt) aux bornes des enroulements statoriques, ce qui souligne ainsi les isolations et pose la peine 

de maintien du courant. En fait, ces tensions modulées par MLI génèrent  des surtensions excessives 

et produit des interférences électromagnétiques. D'ailleurs, l’onduleur de tension alimenté par un 

redresseur à diodes empêche la régénération de la puissance de sortie de nouveau vers la source 

d'alimentation, qui est souvent une exigence importante pour des applications de haute puissance, 

[22], [25-29]. Une solution possible pour ces problèmes est l'utilisation d'un onduleur de courant.  

 Pratiquement, dans des secteurs de puissance élevée, les onduleurs de courant employant des 

GTO's suscitent des intérêts spéciaux, [23], [24], [30], [31]. En général, l’onduleur de courant (CSI) 

a toujours de meilleures caractéristiques, parce que le circuit de puissance du CSI est simple et plus 

robuste que celui de l'onduleur de tension (VSI) due à l'absence des diodes de roue libre avec une 
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circulation de courant unidirectionnel. En effet, l’onduleur de courant présente plusieurs avantages 

tels que : [19], [23-30], [32-34]. 

• Une grande robustesse et une bonne fiabilité à cause de l'inductance de la liaison continu (au lieu 

du condensateur pour l’onduleur de tension), et essentiellement en raison de la nature 

unidirectionnelle des commutateurs et de la protection inhérente aux surintensités.  

• Une protection de court-circuit due au courant de sortie limité par la régulation du courant 

continu.   

• Une souplesse de fonctionnement dans les quatre quadrants sans aucun circuit de puissance 

supplémentaire pour la régénération instantanée ou continue, transférant ainsi l'énergie électrique 

dans les deux directions en utilisant un redresseur commandé avec un contrôle de courant en 

boucle fermée.  

• Un fonctionnement efficace et rentable même en mode à six états de commutation (signaux 

carrés), qui commute (On ou Off) une fois par cycle du courant de sortie. 

• Une commande de courant à précision élevée est possible.  

 Ainsi le CSI semble être plus approprié pour les systèmes d’entraînement de grande puissance 

nécessitent une grande précision de réglage tels que les machines outils, les robots industriels, les 

laminoirs d'acier, les moteurs élévateurs ...etc., [1], [14], [28], [35], [36]. 

 Néanmoins, il est très important de remarquer que le mode d’alimentation en signaux carrés 

n’élimine pas les ondulations du couple de la machine, surtout à très basse vitesse, ce qui représente 

un inconvénient majeur pour l’application d’un tel variateur asynchrone en positionnement, [1], 

[14], [17], [19], [33], [34], [37-44]. 

 En effet, pour le fonctionnement à faibles vitesses, l'onduleur de courant conventionnel 

produit des pulsations de couple indésirables due à la présence des harmoniques dans la forme 

d'onde du courant rectangulaire, riche en harmoniques d'ordres inférieurs, représentant ainsi les 

inconvénients les plus évidents d’un CSI. Ces ondulations du couple, produites par un tel onduleur 

alimentant le moteur à induction, peuvent causer des pertes, des échauffements, des surtensions 

dans l'inductance de fuite du stator et des torsions dans les organes mécaniques qui peuvent 

influencer ainsi la durée de vie de ces composants d'entraînement, [1], [8], [23], [36], [45], [46]. 

D’un autre coté, l'algorithme de commande vectorielle améliore considérablement la réponse 

dynamique d'un moteur à induction. Cependant, il n'a aucun effet direct sur la tendance des moteurs 

à induction à produire l'ondulation de couple. Pour des applications de précision élevée tels que la 

robotique et les machines-outils, l'ondulation du couple est souvent considérée inacceptable.         

En fait, cette ondulation peut en conséquence détériorer les performances du système 

d'entraînement, casser ou fatiguer les composants coûteux des machines tels que les axes des 

moteurs et les équipements de transmissions ou de maintien, [17], [36], [47]. 
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 En général, quelque soit l’origine des pulsations du couple, les couples pulsatoires et les 

oscillations de vitesse rotorique associées, inhérentes au système entraînant l'ensemble moteur à 

induction-redresseur-onduleur, sont répréhensibles dans les applications tels que la machine-outil et 

le positionnement d'antenne, où une vitesse uniforme est obligatoire. De même dans les applications 

optiques où un fonctionnement doux est nécessaire et par conséquent les ondulations du couple et 

les oscillations de vitesse doivent être minimisées, [35], [45], [48-50].  

 En donnant l'importance à la douceur du couple dans beaucoup d'applications des machines à 

induction, une grande variété de techniques pendant les quinze dernières années, a été proposé pour 

réduire au minimum la génération des composantes d'ondulations du couple pour le cas d’un 

onduleur de tension. Généralement parlant, ces techniques entrent dans deux catégories principales.  

− La première classe se compose des techniques qui permettent d'ajuster les paramètres de la 

machine pour qu'elle soit étroitement proche de ses caractéristiques idéales. Toutefois, ces 

techniques présentent des inconvénients car elles ont comme conséquence une certaine perte dans 

le couple moyen, et exigent une construction plus complexe pour le stator ou le rotor, [46], [51].   

− La deuxième classe comprend des techniques, pour la minimisation des pulsations du couple, 

basées sur des schémas de commande actifs qui se concentrent sur la modification de 

l'alimentation en considérant ainsi la non idéalité du moteur pour éliminer les conséquents 

harmoniques du couple. Une des approches les plus utilisées pour le contrôle actif de l'ondulation 

du couple est l’application de la modulation de largeur d'impulsion pour les tensions de sortie de 

l’onduleur, [17], [19], [25], [33], [34], [43], [44], [52-54]. 

Dans ce contexte, plusieurs approches de la technique MLI (analogique ou numérique) et des 

modèles de commutation sont largement discutés, [12], [14], [47], [52], [55-66], où beaucoup 

d'auteurs ont conçu le signal optimal de MLI avec un contenu harmonique minimal tandis que 

d'autres proposaient le signal MLI en éliminant les harmoniques d'ordres inférieurs par 

lesquels l'ondulation ou la distorsion des courants, les pertes et les pulsations du couple sont 

réduites au minimum. Ces méthodes MLI étudiées dans l’entraînement des machines à induction, 

comme des techniques de modulation en boucle ouverte ou fermée, sont fondamentalement 

intégrées sous la commande vectorielle (FOC) ou la commande direct du couple (DTC).  

 En revanche, les onduleurs de courant ont suscité peu d'attention additionnelle dans la 

littérature jusqu’aux développement des semi-conducteurs à vitesse de commutation élevée et des 

topologies des onduleurs de courant à MLI, [1], [37], [50], [67], [68]. 

 En effet, les techniques actuellement utilisées, destinées à réduire les pulsations du couple 

dans l'entraînement du moteur alimenté par un onduleur de courant, sont basées essentiellement sur 

la réduction des harmoniques du courant de moteur. Tel que, si un couple élevé est exigé à l'arrêt et 

aux basses vitesses, les pulsations de couple peuvent être diminuées en imposant une modulation 
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appropriée au courant continu instantané, [1], [37], [39], [68], [69]. Ceci cause une variation 

correspondante dans la forme d'onde du courant de sortie par phase, de sorte que les amplitudes des 

pulsations du couple soient réduites au minimum. Alternativement, la configuration d'onduleurs 

multiple, dans laquelle les formes d'onde de sortie des onduleurs de courant sont combinées et la 

forme d'onde de courant est ainsi améliorée par la méthode de superposition du courant, a été 

également suggérée comme méthode de réduction des harmoniques de courant et des ondulations 

du couple, [1], [30], [37], [67]. 

 Dans la référence [70], une nouvelle approche est présentée pour la réduction des pulsations 

du couple. Celle-ci ne se base pas sur la minimisation des harmoniques du courant, mais elle est 

basée sur l'utilisation d'un moteur à induction avec un ensemble de deux enroulements déphasés, 

alimentés simultanément par deux onduleurs de courant ordinaires. Ces derniers fonctionnent en 

série à partir de la même source de courant. Le moteur utilisé n'est pas une machine spéciale, mais 

un moteur ordinaire avec des raccordements dans les extrémités de ses enroulements. Cependant, le 

circuit de puissance est relativement complexe. Il se compose de deux onduleurs triphasés 

conventionnels (séquentiellement commutés) connectés en série. 

 De même, pour commander la vitesse d'entraînement, la commande vectorielle indirecte a été 

proposée dans [71]. Pour s’opposer aux effets des pulsations du couple à faibles vitesses et à la 

variation de la résistance rotorique, une boucle de compensation de glissement a été incluse dans la  

formulation de commande.  

Tandis que toutes les techniques précédentes cherchent à atténuer l'ondulation du couple en 

ajustant la forme d'onde du courant pour compenser les composantes indésirables du couple, une 

approche alternative a été fondée sur une topologie de convertisseur de puissance multiniveaux. Elle 

est basée sur l’association des onduleurs de courant pour entraîner particulièrement de grands 

moteurs à induction, [72]. La topologie utilise la combinaison de l'onduleur commuté par charge  

(LCI)  (à  l'aide des  thyristors), [73],  [74], et l'onduleur  de  courant (CSI) composé de thyristors à 

commutation On-Off (GTO), [30], [75]. En conséquence, ces onduleurs multiniveaux bénéficient de 

la commutation naturelle offerte par l’onduleur de courant à thyristors (LCI) et de la commutation 

forcée offerte par l’onduleur de courant à GTO’s.  

 D'autre part, la modulation de largeur d'impulsion du courant de sortie de l'onduleur de 

courant peut également être utilisée pour éliminer les harmoniques du courant d’ordres inférieurs et 

les composantes associées des pulsations du couple. Notant ici que, la majorité des recherches ont 

suffisamment examiné la modulation de largeur d'impulsion des VSI’s, par contre, moins d'attention 

a été prêtée à la modulation de largeur d'impulsion des CSI’s.  

 Parmi les approches éditées, celles proposées dans les références [26] et [27]. Ils proposent 

d'incorporer une méthode d'approximation des vecteurs pour la commande des onduleurs de 
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courant, dont le principe repose sur la commande vectorielle et la modulation du courant statorique. 

Cette approximation signifie qu'un vecteur courant désiré est rapproché par deux vecteurs courants 

possibles, qui ont seulement six directions, avec régulation du courant continu.  

 Toutefois, ces articles se sont principalement concentrés sur la régulation d’une fréquence de 

commutation constante, ainsi, ils n'ont pas montré une grande amélioration dans la réduction des 

ondulations instantanées du couple.  

 Dans la référence [29], une autre approche, pour produire des modèles de modulation de 

largeur d'impulsion pour les onduleurs de courant triphasés, a été présentée. Elle se base sur la 

méthode de commande vectorielle et le schéma de modulation, discontinu à ondes porteuses, utilisé 

pour les onduleurs de tension. L'approche est principalement caractérisée par : les avantages connus 

de la modulation discontinue à ondes porteuses pour les VSI’s, des pertes de commutation réduites 

et une diminution de la fréquence effective de commutation spécialement pour le mode de 

surmodulation. De même, une nouvelle stratégie de protection contre les surtensions de la liaison 

continue dans les onduleurs de courant à IGBT, provoquées principalement par des interruptions de 

courant, a été présentée dans [24]. Cependant il n'y a aucune discussion détaillée concernant les 

pertes de commutation des différentes méthodes de modulation. Habituellement, seulement les 

distorsions des courants d'alimentation ou de moteur sont considérées.  

 Dernièrement en 2005, Mika Salo et Heikki Tuusa ont proposé une nouvelle méthode de 

contrôle du courant statorique pour l’entraînement d’un moteur asynchrone alimenté par un 

onduleur de courant à modulation vectorielle, [32]. Néanmoins, cette méthode s’intéresse de plus 

aux réponses dynamiques du système et elle ne traite pas le problème des pulsations du couple. En 

outre, il n y a pas de descriptions détaillées pour la méthode de modulation des courants. 

 

0.2  OBJECTIF  
 L'onduleur de courant auto-séquentielement commuté entraînant un moteur à induction est 

l’un des convertisseurs les plus largement répandus dans l'industrie. Cependant, à faibles vitesses 

d’entraînement, l'onduleur de courant conventionnel produit des pulsations de couple indésirables, 

due à la présence des harmoniques dans la forme d'onde rectangulaire de ses courants de sortie.  

 Il est bien connu qu'un moteur à induction alimenté par un onduleur de courant fournit 

approximativement des courants de ligne de forme d'onde quasi-carrée et une rotation saccadée 

conséquente de type "jerk". Celle-ci cause des pulsations de couple, à l'axe du moteur, qui peuvent 

être un problème sérieux particulièrement pour un entraînement à vitesse réduite. 

 En effet, le couple pulsatoire est produit principalement par une interaction entre le flux 

d’entrefer et les FMM's du rotor de différent ordres harmoniques. Habituellement, la distribution 
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des FMM's est très fermée à être sinusoïdale et ce sont les harmoniques des courants rotoriques qui 

ont l'effet le plus négatif sur le couple produit. La plus basse fréquence des pulsations de couple est 

six fois la fréquence fondamentale de fonctionnement, qui est principalement provoquée par les 

cinquièmes et septièmes harmoniques présentés dans la forme d'onde du courant de sortie de 

l’onduleur, [1], [2], [17], [37], [44]. 

Puisque les soucis d’harmoniques gagnent l'importance dans des applications de puissance 

élevée, quelques approches ont été considérées pour surmonter les problèmes des courants 

harmoniques. Une solution est d'employer la modulation de largeur d'impulsion pour les onduleurs 

de courant. Dans ce cas, il y a toujours des courants rectangulaires sur le coté alternatif de 

l’onduleur. Les inductances de fuite de la machine ne supportent pas des pics de courant di/dt élevés 

provoquant ainsi des surtensions détruisant les semi-conducteurs. Néanmoins, l'insertion des 

condensateurs de commutation entre le convertisseur et la machine à induction peut empêcher ces 

crêtes de tension. Ainsi les techniques d'élimination des harmoniques à MLI peuvent être 

employées dans la gamme à vitesse réduite pour supprimer les harmoniques critiques du courant   

ou pour réduire au minimum l'ondulation de vitesse du rotor résultant des pulsations        

périodiques du couple.  

En effet, l’onduleur de courant à MLI peut transférer l'énergie électrique dans les deux sens et 

il a une bonne dynamique de contrôle du courant particulièrement s’il est réalisé avec des GTO’s. 

Dans ce cas, les tensions ainsi que les courants de la machine sont presque sinusoïdaux et donc les 

contraintes de la tension dans l'enroulement de la machine sont de plus en plus faibles.  

En adoptant une telle structure pour l’onduleur de courant, alimentant la machine asynchrone, 

les phénomènes qui causent l'ondulation dans le couple ont été complètement analysés et discutés. 

De plus, un certain nombre de stratégies pour réduire le couple pulsatoire a été développé.  

 La contribution principale du travail présenté dans cette thèse est l'élaboration des méthodes 

de MLI pour une commande en boucle ouverte de l’entraînement machine asynchrone/onduleur de 

courant sous la commande à flux orienté (FOC).  

 Comme les stratégies de modulation MLI d’un onduleur de courant sont plus complexes que 

les techniques, de modulation sinusoïdale simple, employées dans l’onduleur de tension, l’objectif 

de cette thèse était donc double. Nous voulons d’une part, offrir aux concepteurs une idée de base 

sur l’application de la MLI pour l’onduleur de courant et d’autre part appliquer cette technique pour 

le système d’entraînement intégrant un algorithme de contrôle vectoriel pour un moteur 

asynchrone. Dans ce cadre, la conception du signal MLI a été considérée pour atténuer les 

composantes harmoniques les plus importantes dans la forme d’onde du courant statorique.  

 Pour atteindre cet objectif, nous avons en premier lieu développé une technique de modulation 

sinusoïdale à une seule onde porteuse (MLISP), [17], [44], dont les performances ont été comparées 
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par simulation numérique à celles d’une modulation classique (MLISC) proposée par  T. ONISHI et 

K. OKITSU, [76], [77]. Par la suite, on s’est intéressé à développer d’autres techniques de 

modulation plus performantes telle que la modulation vectorielle.  
 En effet, la MLI vectorielle ou la modulation vectorielle (SVPWM ou SVM) est une autre 

stratégie de modulation qui est largement répandue. Elle représente la technique la plus appropriée 

au contrôle du courant instantané puisqu'elle donne une large gamme de contrôle linéaire, moins de 
distorsion d'harmoniques et une réponse transitoire rapide. Elle offre aussi la plus grande utilisation 

du courant continu et des pertes de commutation réduites par rapport à la technique de modulation 

sinusoïdale (ou la modulation sinus-triangle). En outre, elle est bien adaptée pour une 
implémentation numérique. De plus, la SVM s’accorde également mieux à la technique de 

commande vectorielle, [22], [78].  

 Cette technique de modulation vectorielle a été utilisée pour une commande en boucle ouverte 

d’une machine asynchrone associée à la commande indirecte à orientation de flux rotorique et 
alimentée par l’onduleur de courant. Ainsi les différents schémas de modulation vectorielle 

développés ont été comparés entre eux et à la modulation MLISP au moyen d’une simulation 

numérique, en se basant ainsi sur différents facteurs de mérite telles que la distorsion totale 
d’harmonique dans la forme d'onde du courant de sortie, les pertes de commutation, les ondulations 

du couple et les oscillations de vitesse. Des critères de performance sont alors introduits pour 

permettre l'évaluation et la comparaison des différentes techniques de modulation, [19], [33],     
[34], [43]. 

Puisque toutes les techniques MLI proposées dans ce travail sont basées sur des concepts de 

modulation en boucle ouverte, la sensibilité de ces algorithmes aux variations des paramètres du 
moteur pour une application industrielle est une question importante. Pratiquement, dans la 

méthode de commande vectorielle indirecte, le calcul de la vitesse de glissement dépend de la 

résistance rotorique qui change de manière significative avec la température. Les erreurs dans le 
calcul de vitesse de glissement produisent ainsi des courants couplés et ont comme conséquence 

une réponse de couple oscillatoire avec un dépassement (positif ou négatif) et une erreur statique, 

[3], [7], [11], [15], [19]. Il est donc nécessaire de bien constater toutes variations de la résistance du 

rotor et examiner la sensibilité des paramètres dans la commande à flux orienté pour les deux 

stratégies de modulation. 
 
0.3  STRUCTURE DU MÉMOIRE 
 
 Le contenu de cette thèse est structuré comme suit:   

 Dans le premier chapitre, on a décrit la structure générale de la chaîne d’entraînement 

asynchrone et on a précisé la nature de chaque élément, ses caractéristiques physiques et les 

spécificités des modèles associés. Nous avons également établi une comparaison fonctionnelle entre 

0.3  STRUCTURE DU MÉMOIRE 



Introduction Générale 

                                                                                 11

l’onduleur de tension (VSI) et l’onduleur de courant (CSI). Leurs principales techniques de 

commande et stratégies de modulation sont présentées. 

 Dans le deuxième chapitre, on a étudié l’application sur laquelle nous travaillons, c’est-à-dire 

l’association machine asynchrone/onduleur de courant. On a ainsi décrit les principales topologies 

de l’onduleur de courant et on a exposé les interactions machine-onduleur,  principalement le 

fameux problème des ondulations du couple créé par les harmoniques des courants statoriques. 

 Pour mieux cerner le problème, ce dernier a présenté l’axe du troisième chapitre dont on a 

présenté une analyse détaillée des causes et des conséquences des pulsations du couple, y compris 

les techniques les plus utilisées pour leur réduction et l’atténuation des oscillations de vitesse. 

 Ainsi le quatrième chapitre est consacré à la description du système d’entraînement globale, 

basé sur l’intégration de la commande vectorielle pour une machine asynchrone à cage d’écureuil 

alimentée par un onduleur de courant. Dans ce chapitre, nous mettons en relief les propriétés 

découlant du mode de fonctionnement à six états de commutation, représentant ainsi par simulation 

numérique le fonctionnement conventionnel de l’onduleur de courant.  

 Au sein du cinquième chapitre, nous avons proposé une technique de modulation sinusoïdale 

plus appropriée pour des applications analogiques. Cette dernière, caractérisée par une seule onde 

porteuse, a été comparée à la modulation sinusoïdale classique à deux ondes porteuses (MLISC). 

Les résultats de simulation de ces deux techniques sont également présentés dans ce chapitre. Ces 

résultats nous ont permis d’extraire les principaux avantages offerts par la technique de modulation 

sinusoïdale proposée (MLISP). 

 Le sixième chapitre a été consacré à la nouvelle technique de modulation vectorielle (SVM) 

proposée. Celle-ci a été à l’origine de l’amélioration des performances statiques et dynamiques du 

système principalement l’élimination du couplage couple/flux ainsi que l’atténuation des 

ondulations du couple et des vibrations de vitesse. Le contenu du présent chapitre, met alors en 

évidence les principes impliqués dans la génération des formes d'onde de MLI basées              

sur l'approche des vecteurs d’espace. Ainsi, différents schémas de modulation vectorielle (SVM), 

réalisés en réarrangeant le vecteur courant exigé au cours d'une période de commutation,             

sont développés dépendant de «comment et quand» le vecteur nul de l’onduleur est placé.            

Par la suite, les performances de ces différents schémas de modulation vectorielle, avec la 

considération de certains critères de performances, ont été analysées et comparées avec celles 

trouvées avec la modulation sinusoïdale proposée (MLLISP). Les résultats de simulation ainsi 

obtenus sont inclus dans ce chapitre.  
 
 Finalement une conclusion générale est présentée suivie par des perspectives à envisager pour 

d’éventuelles suites à ce travail.   
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1.1  INTRODUCTION  
 
 À nos jours, la majorité des processus technologiques reposent sur des chaînes d’entraînement 

électrique. On estime dans les pays industrialisés qu’environ 60 à 70% de l’énergie électrique 

produite est consommée par des moteurs électriques et que de ceux-ci, plus de 20% fonctionnent en 

vitesse variable.   

 Pendant les deux décennies précédentes, le moteur à courant continu (MCC) a été privilégie 

pour les applications à vitesses variables en raison de sa simplicité, sa commande et donc de sa mise 

en œuvre. Mais ce moteur pose un certain nombre de problèmes. En dehors d’un coût important dû 

à sa structure complexe, ce moteur a des limitations technologiques (limitation en puissance et 

vitesse, création d’étincelles, usure des balais …etc.) qui le rendent inadapté à certaines applications 

(train à grande vitesse, milieu avec risque d’explosion, …etc.), [3], [4], [7], [8], [11], [16], [79].       

 À l’encontre, les moteurs à courant alternatif (MCA) (synchrones, asynchrones, à reluctance 

variable, …etc.) ne présentent pas de telles limitations. Ils sont d’un coût moindre, robustes et 

fiables et peuvent supporter de très fortes puissances et de très hautes vitesses. Néanmoins, il faut 

les alimenter par des convertisseurs statiques à fréquences variables pour pouvoir envisager leur 

emploi en vitesse variable, figure 1.1. 
 

 
Fig. 1.1– Chaîne d’entraînement électrique à moteur à CA 
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 Ces vingt dernières années, les progrès simultanés dans le domaine des semi-conducteurs de 

puissance, de la microélectronique et des outils de modélisation mathématique du comportement 

dynamique des machines alternatives, ont ouvert la voie à l’utilisation des machines à CA. 

 Promus par l’enjeu économique que représente l’utilisation de telles machines ainsi que par 

les avantages techniques, des efforts de recherche importants ont été consacrés à la chaîne 

d’entraînement électrique à CA. Cependant, cet effort s’est porté essentiellement sur l’architecture 

des moteurs, l’algorithmie de commande, la physique du semi-conducteur et les architectures des 

convertisseurs. Quant à la mise en œuvre de la commande, elle a surtout bénéficié des progrès de la 

microélectronique et de l’architecture des processeurs avec l’apparition des microcontrôleurs puis 

des processeurs des signaux numériques ou des DSP’s, [11], [15], [20], [76].  

 Toutefois, après des années de segmentation de la recherche dans les trois domaines qui 

constituent la variation de vitesse (motorisation, conversion statique et commande), la relative 

jeunesse de ces entraînements avec moteurs alternatifs explique qu’il n’existe pas encore de 

commande type, les solutions sont multiples et très souvent directement adaptées aux besoins de 

l’utilisation.  
 
  Alors, pour appréhender correctement les difficultés auxquelles la commande est confrontée, 

il est indispensable de bien connaître les différents constituants de la chaîne de puissance du 

système d’entraînement à CA.  

 

1.2  LA CHAÎNE D’ENTRAÎNEMENT 
  
1.2.1  LES DISPOSITIFS : 
 
  Dans cette thèse, nous nous sommes limités à la commande d’un moteur asynchrone à cage 

d’écureuil de conception triphasée, alimenté en courant et fréquences variables à partir des 

convertisseurs statiques. Ils comprennent, entre autres, un étage redresseur, un étage intermédiaire 

continu, et un étage onduleur. 

  L’ensemble convertisseurs/moteur/capteurs, auquel on peut ou non ajouter l’électronique de 

commande, forme la chaîne d’entraînement. Tous les éléments de cette chaîne d’entraînement sont 

indispensables à la commande, nous allons donc les présenter en détail.  

 
1.2.1.1 Le Moteur  
 Le moteur à courant alternatif est l’actionneur par excellence, il sert à la régulation de couple, 

de vitesse ou de position selon l’emploi qu’on en fait. 
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  D’une façon générale, le moteur à CA est constitué d’un rotor et d’un stator, le rotor étant la 

partie rotative qui entraîne l’axe et le stator la partie fixe qui supporte les bobines d’induction. 

  Il existe une multitude d’architectures de moteurs à CA selon le principe de fonctionnement 

retenu. On citera pour mémoire les moteurs synchrones et asynchrones, les moteurs à aimants 

permanents et les moteurs à reluctance, la liste n’étant pas exhaustive. Les moteurs synchrones et 

asynchrones restent toutefois les plus répandus, [1], [8], [11], [15], [79].   

  Le moteur asynchrone (MAS) est le moteur le plus utilisé dans l’ensemble des applications 

industrielles, du fait de sa facilité de mise en œuvre, de son faible encombrement, de son bon 

rendement et de son excellente fiabilité.  

 Comme actionneur électrique, la machine asynchrone est utilisée dans la plupart des domaines 

de l’industrie, du transport et même du confort, [15], [16], [80] : 

• Servomécanisme électrique avec les machines outils à commande numérique, robots, 

manipulateurs, vérins, …etc. 

• Traction ferroviaire, véhicule électrique, manutention, levage, …etc. 

• Aéronautique, domaine militaire. 

• Industries lourdes : métallurgie, sidérurgie, papeterie, chimie, pétrochimie, nucléaire, …etc.  

• Confort : ventilation, climatisation, pompes, compresseurs, …etc. 

  Parmi les moteurs asynchrones, le moteur à cage d’écureuil est particulièrement séduisant sur 

le plan industriel par sa grande robustesse électromécanique, son faible coût et sa très bonne 

standardisation. Cependant sa simplicité structurelle cache une grande complexité fonctionnelle due 

à l’absence d’inducteur indépendant, aux non-linéarités, à la difficulté d’identification et aux 

variations des paramètres, conséquences essentiellement du rotor à cage, [1], [8], [11], [78-80], [82]. 

  Ceci se traduit donc par de fortes contraintes sur le contrôle du système donc par une 

complexité importante de la commande. En outre, le coût de celle-ci, diminuant la compétitivité des 

entraînements asynchrones, croît régulièrement.                                          

  Pour les différentes classes d’applications possibles d’une telle machine, les performances 

requises sont variées : régimes statiques de vitesse avec une grande précision, régimes dynamiques, 

plages de vitesse étendues, …etc. Des situations particulières peuvent se présenter comme l’absence 

de certains capteurs. Des contraintes spécifiques peuvent aussi s’ajouter : pollutions électriques, 

électromagnétiques ou mécaniques, [1], [3], [76], [83]. 
 
1.2.1.2  Les Capteurs 

  Les capteurs, faisant partie intégrante de la chaîne d’entraînement, depuis les capteurs de 

courant jusqu’aux capteurs de vitesse ou de flux, permettent de mesurer les variables physiques que 

nécessite la commande. 
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 Comme les autres dispositifs, les capteurs présentent des limites de fonctionnement et des 

non-linéarités dont les concepteurs de la commande et du système intégré devront tenir compte, 

[11], [76].  

 
1.2.1.3  Le Redresseur    

  Le redresseur est le convertisseur de l’électronique de puissance le plus répandu dans toutes 

les applications industrielles, car ceux-ci sont les plus souvent alimentés par le réseau industriel à 

tension et fréquence constantes où il y a nécessité de conversion. 

  Dans les entraînements avec moteur à courant continu, le redresseur transforme la (ou les) 

tension(s) alternative(s) du réseau en une tension continue variable appliquée à l’induit du moteur. 

  Dans la plupart des entraînements avec moteur alternatif synchrone ou asynchrone, le moteur 

est alimenté par un onduleur. C’est un redresseur qui, à partir du réseau, fournit à l’onduleur sa 

tension (ou courant) continue d’entrée constante ou variable, [11], [67], [76], [81], [84-87].      

  Les harmoniques à la sortie du redresseur utilisé (commandé ou non commandé) causent 

l’échauffement de la machine ainsi que les pulsations du couple. De même, les harmoniques à 

l’entrée provoquent des perturbations sur le réseau (distorsion de la forme d’onde du courant), ainsi 

que des problèmes de compatibilité électromagnétique, [37], [82], [88-90].  

  Généralement, la modulation de largeur d’impulsion (MLI) permet de remédier à ces 

inconvénients : [25], [76], [81], [83], [87], [91] 

- Soit en remplaçant le redresseur classique à diodes ou à thyristors par un redresseur à semi-

conducteurs à ouverture et fermeture commandées fonctionnant en MLI. 

- Soit en ajoutant à l’entrée du redresseur classique un filtre actif.  

   
1.2.1.4  L’Onduleur 

  L’alimentation à fréquence variable des machines asynchrones ou synchrones se fait à l’aide 

d’un convertisseur statique généralement continu-alternatif. Dont la source d’entrée peut être du 

type source de courant ou de type source de tension, figure 1.2. En sortie du convertisseur, on 

contrôle l’amplitude des tensions ou des courants statoriques ainsi que leur fréquence sf .   
  

 

 

 

 
Fig. 1.2–  Alimentation à fréquence variable d’un moteur à CA 
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  L’onduleur est le convertisseur statique assurant la conversion de l’énergie électrique de la 
forme continue à la forme alternative. Comme un redresseur tout thyristors un onduleur est 
réversible, il permet le transfert de puissance de l’alternatif vers le continu. Mais le sens normal de 
transfert est du continu vers l’alternatif, comme c’est de l’alternatif vers le continu pour un 
redresseur. 
  La principale différence entre un vrai onduleur (sous-entendu, autonome) et un redresseur 
fonctionnant en onduleur non autonome tient à son autonomie : la fréquence et la forme d’onde des 
grandeurs alternatives ne sont pas imposées par la « source » du côté alternatif. C’est la fréquence 
de commande des semi-conducteurs de l’onduleur qui impose la fréquence des grandeurs 
alternatives, tandis que la tension ou le courant côté continu qui, à travers l’onduleur, impose la 
forme d’onde de la tension ou de courant côté alternatif, [11], [15], [76], [77], [82], [83], [92].   
  On distingue deux grands types d’onduleurs : 
- Les onduleurs de tension, alimentés par une source de tension continue (VSI). 
- Les onduleurs de courant, alimentés par une source de courant continu (CSI).  
 
1.2.1.4.1  Onduleur de Tension (VSI) 
  Largement décrit dans la littérature [1-4], [8], [11], [14], [15], [25], [37], [67], [76], [77], [82], 
[83], [88], [89], [91-93], l’onduleur de tension a pour tâche de transformer une source de tension 
continue constante en une tension alternative polyphasée de fréquence et d’amplitude variables. 
  L’architecture de ce convertisseur se compose de plusieurs bras, connectés chacun à une phase 
du moteur et comportant deux interrupteurs de puissance. Le cas le plus fréquent est l’onduleur 
triphasé à trois ou quatre bras (cf. fig. 1.3a). Ces interrupteurs découpent la tension d’entrée en 
impulsions de largeur variable.  Le fondamental de la décomposition en série de Fourier de ce train 
d’impulsions est la tension d’alimentation sur une phase du moteur (cf. fig. 1.3b). En faisant varier 
la largeur des impulsions (leur amplitude étant fixée par la tension d’alimentation continue), on peut 
modifier l’amplitude et la fréquence du fondamental, donc de la tension d’alimentation du moteur.   
 
  

 

 

 

                                                      
                 

Fig. 1.3– a) Onduleur de tension à trois bras 
b) Tension MLI entre deux phases du moteur avec fondamental de tension 
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  Les interrupteurs de puissance entant qu’élément de base de l’onduleur se composent, selon la 

puissance commutée : de GTO, de MOSFET de puissance ou d’IGBT …etc., en parallèle avec une 

diode. La diode permet d’assurer la continuité du courant lors du changement de sens de celui-ci 

(cf. fig. 1.4), [11], [25], [67], [76], [82], [85], [88], [89], [91].  

  Les caractéristiques de l’onduleur sont principalement définies par ses composants de 

puissance. Ceux-ci déterminent la puissance, la tension et le courant maximum commutés, la 

fréquence maximale de commutation et le temps mort. Ce dernier paramètre a une influence 

importante sur l’entraînement car il provoque des non-linéarités de l’onduleur et donc des 

imprécisions sur la tension alternative générée. 

  D’autres non-linéarités de l’onduleur génèrent également des imprécisions sur la tension de 

sortie comme la variation des paramètres des interrupteurs avec la température de fonctionnement 

(temps de commutation, caractéristiques électriques), phénomène difficilement modélisable et pas 

du tout contrôlable, [11], [37], [83], [94], [95].    
 

 
Fig. 1.4– Interrupteur de puissance avec IGBT et diode  

    
  La topologie d'onduleur la plus commune pour les systèmes d'entraînement à vitesse variable 

est l'onduleur à source de tension triphasé à commande MLI, car cette  topologie a les avantages de 

simplicité de l'alimentation continue à partir d'un redresseur et opération en boucle ouverte stable en 

utilisant une caractéristique V/f  constant. 

  Comme conséquence, l'optimisation du contrôle de tension en boucle ouverte et les stratégies 

de contrôle du courant en boucle fermée pour les onduleurs de tension ont été un secteur de 

recherches important pendant des décennies et les alternatives les plus efficaces sont maintenant 

identifiées. Cependant, la nature de la topologie de ce type d’onduleur signifie qu'elle ne peut pas  

régénérer de nouveau à une source d'alimentation CA sans le besoin d’un montage redresseur 

compliqué, et elle produit également des grandes transitions de dv/dt sur les tensions de sortie de 

l’onduleur. Ces transitions peuvent mener à des problèmes tels que les pertes dans le moteur, le 

bruit acoustique dans la charge, la dégradation d'isolation en raison des montées subites de tension, 

et les effets inacceptables de l'interférence électromagnétique. La topologie alternative pour un tel 

onduleur est l’onduleur de courant (CSI), qui a plusieurs avantages distincts par rapport à l’onduleur 

de tension (VSI), [1], [8], [14], [25], [96], [97].      
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1.2.1.4.2  Onduleur ou Commutateur de Courant (CSI) 
  Alimenté par une source de courant, un onduleur ne peut que distribuer convenablement aux 

trois phases du moteur le courant qu’il reçoit. Ainsi pour le désigner, au lieu de l’onduleur, on 

emploie souvent le nom ; commutateur de courant.  

  Puisque les moteurs à induction ont été traditionnellement conçus pour fonctionner à partir 

d'une source de tension, l’onduleur à source de tension a été originellement développé et utilisé car 

c'est, en principe, une approximation de la forme d'onde présentée au moteur par le réseau 

d’alimentation. L'onduleur à source de courant est cependant très différent dans le concept. Les 

entraînements alimentés par un onduleur à source de courant ont été en service seulement pendant 

environ vingt années. Ils ont, cependant, plusieurs propriétés qui les rendent attractifs aussi bien 

qu'un nombre inévitable d'effets indésirables, [4], [67], [89], [91-93], [98]. 

  Comme le nom l’implique, les onduleurs à source de courant (CSI’s) sont alimentés par une 

source de courant constante (cf. fig.1.6). Une véritable source de courant constante ne peut jamais 

être une réalité, elle est raisonnablement rapprochée par un convertisseur intermédiaire avec une 

boucle de régulation pour le courant aussi bien qu'une inductance de la liaison CC pour lisser le 

courant, [3], [17], [44], [67], [76], [83], [89], [99]. Cette manière de procéder résulte du fait que les 

sources usuelles (réseau, batterie ou caténaire à courant continu) ont des caractéristiques statiques de 

sources de tension, même si leur inductance interne s’opposant aux brusques variations du courant 

qu’elles débitent. 

 

 

 

 

 

 
 
 

Fig. 1.5– Onduleur de courant à trois bras 
 
   En général, un onduleur de courant peut fonctionner de deux manières de base : 

- soit à l'aide d'un pont redresseur à contrôle de phase (cf. fig. 1.6a). 

- soit par l'intermédiaire d'un pont redresseur à diodes et la commande d'un hacheur (cf. fig. 1.6b).   

   Le pont redresseur à contrôle de phase est moins bruyant que celui à hacheur commandé, il n'a 

pas besoin des dispositifs à haute vitesse de commutation et ne peut pas fonctionner à partir des 

batteries. Par contre, l’onduleur de courant à hacheur commandé peut fonctionner à partir des 

C
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batteries et produire plus de bruit en raison de son besoin de dispositifs à haute vitesse de 

commutation, [4], [67], [91], [100]. 
 
         

 
 
 
 
 
 
 
 
 
  

a) Utilisation d'un pont redresseur à contrôle de phase 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

b)  Utilisation d'un pont redresseur à diodes et un hacheur 

Fig. 1.6– Modes de fonctionnement d’un onduleur de courant 
 

    L’utilisation de l’ensemble redresseur à diodes plus hacheur éliminerait la possibilité de 
régénération offerte lors de l’emploi du redresseur commandé par phase. Bien que le hacheur 
pourrait potentiellement fournir une grande largeur de bande, d'autres problèmes inséparables de 
l’onduleur de courant (CSI) ne seraient pas surmontés et la perte de possibilités de régénération est 
un inconvénient sérieux. Pour ces raisons, les systèmes avec redresseur à diodes-hacheur ne 
semblent pas être une option importante, [3], [8], [14].   

   En fait, quelque soit le mode de fonctionnement de l’onduleur de courant, l’emploi d’une 
boucle de régulation pour contrôler le courant d’entrée permet de faire varier la valeur de celui-ci. 
Ce qui représente une différence importante avec les onduleurs de tension où la source, si elle est 
continue, est le plus souvent reliée à l’entrée de l’onduleur soit directement, soit à travers un simple 
filtre, [3], [76], [77], [83].    

 Comme pour les onduleurs de tension, les onduleurs de courant peuvent être aussi contrôlés 
par la technique MLI, [17], [19], [32-34], [43], [44], [82]. Ce qui permet de minimiser les 
harmoniques et les ondulations du couple. 
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••  Avantages et inconvénients d’un onduleur de courant  

    Les onduleurs de courant ont plusieurs avantages distingués par rapport aux onduleurs de 
tension: [1], [3], [8], [14], [17], [19], [20], [25-30], [32-34], [43], [44], [96], [97], [101], [102]           

  Ils assurent la protection contre des courts-circuits dans l'étage de sortie ;  

  En outre, les onduleurs de courant ont des circuits de commande relativement simples et de 
bonne efficacité ;  

  Le circuit de puissance est simple, parce qu’il n’utilise qu’un nombre limité de composants ; 

  Les pertes de commutation sont généralement faibles ; 

  Réduction des harmoniques de charge de manière significative en raison du filtrage de tension 
qui se produit sur les condensateurs de sortie de l'onduleur, (cf. chapitre 2) ; 

  Contrairement à l’onduleur de tension, la charge équivalente vu par le redresseur est plus 
semblable à une source de courant qu’à une source de tension, il n'y a donc aucune réflexion des 
harmoniques dans le réseau comme dans l'entraînement à onduleur de tension (VSI).  Où les 
formes d'onde des courants de ligne sont discontinues dans de nombreux cas à cause de la 
présence du condensateur de côte continu. Donc, les entraînements à onduleurs de tensions 
(VSI’s) ont plus d’harmoniques dans le courant de ligne ;   

  Dans un onduleur de courant commandé par MLI, comme dans l’onduleur de tension à MLI 
(PWM-VSI), l’amplitude et la fréquence de la sortie sont contrôlables ; 

  L’onduleur de courant a l'avantage de soutenir directement la régénération de nouveau à la 
source CA une fois alimenté à partir d'un redresseur à thyristors. Dont le passage du 
fonctionnement en moteur au fonctionnement en génératrice correspond à une inversion du 
couple obtenue par un changement du signe de la vitesse de rotation. Tant que cette dernière n’a 
pas changé de signe, l’inversion du couple entraîne celle de la tension à l’entrée de l’onduleur de 
courant et la régulation du courant provoque ainsi une inversion de la tension de sortie du 
redresseur qui passe en onduleur. Ce système est donc naturellement réversible. Pour l’inversion 
du sens de rotation de la vitesse, il faut inverser deux phases du stator grâce à la commande des 
semi-conducteurs. Ainsi le fonctionnement dans les quatre quadrants, du plan couple-vitesse, ne 
demande aucun circuit supplémentaire quand la machine est alimentée en courant. Ceci 
contrairement à l’onduleur de tension où l'écoulement du courant plutôt que la tension continue 
doit être inversé, exigeant de ce fait la connexion d’un pont auxiliaire à six impulsions en anti-
parallèle du pont redresseur principal. C'est encore un avantage souhaitable qui fait choisir ce 
mode d’alimentation en courant pour certaines applications industrielles de grande puissance où 
la récupération d’énergie est très importante. 

 Toutefois, avec tous ces avantages, il y a certains inconvénients : 
– Les onduleurs de courant produisent des pulsations de couple à vitesse réduite ;   
– Ils ne peuvent pas manipuler les moteurs trop petits, et ils sont grands et lourds ;   
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– La gamme de fréquence de l’onduleur est généralement faible ; 
– Il ne fonctionne qu’avec charge (un courant minimum de charge est nécessaire pour assurer la 

commutation de l’onduleur) ; 
– Il faudrait préciser que l'entraînement avec PWM-CSI a certaines limitations, qui peuvent limiter 

ses applications à l'époque actuelle. Une est qu'une inductance de lissage coté continu est 
nécessaire, augmentant ainsi le coût et le volume des systèmes d'entraînement ;  

– Un autre problème avec le PWM-CSI est la dérivation de la capacité à l'entrée du moteur,        
(cf. chapitre 2). Non seulement son dimensionnement (taille) en kilovolt-ampère augmente le 
coût du système d'entraînement, mais il peut également causer une auto excitation entre le 
condensateur et l'inductance magnétisante de la machine tournante. Le problème de cette 
excitation peut être résolu en coordonnant l'inductance du coté continu, le condensateur du coté 
alternatif et les conditions de fonctionnement du moteur, de sorte que la fréquence de résonance 
puisse être évitée ;  

 
1.2.2 LES MODÈLES POUR LA COMMANDE 
  Pour contrôler un dispositif, il est nécessaire d’en comprendre le fonctionnement et savoir le 
modéliser. 
  Il existe deux types de modèles. D’une part les modèles de connaissance, appelés aussi 
intrinsèques, propres aux physiciens. Ce sont souvent des modèles complexes et pas du tout 
appropriés pour l’établissement des lois de commande. D’autre part, il existe les modèles dits 
extrinsèques qui reproduisent le comportement du système modélisé à partir de ses entrées/sorties. 
Ces modèles, qui sont beaucoup plus simple, permettent d’établir des lois de commande. Toutefois, 
le contrôle étant réalisé sur un modèle idéal des dispositifs, il faudra qu’il soit capable de corriger 
les erreurs par rapport au comportement réel, [4], [11], [20], [103]. 
 
1.2.2.1 Modèle du Moteur  
  Dans le cas de la machine asynchrone, le modèle le plus communément employé est le modèle 
dit « vectoriel » ou de « Park ». Ce modèle est constitué de quatre équations différentielles 
électriques du premier ordre, non linéaires avec la vitesse, d’une équation différentielle mécanique 
de rotation et de l’équation du couple électromagnétique. 
  Ce modèle implique un certain nombre de simplifications (entrefer constant, saturation, 
hystérésis et courants de Foucault négligeables, …etc.) qui font un modèle de la machine idéale. 
 
1.2.2.2  Modèles des Convertisseurs 
  La plupart des algorithmes de contrôle reposent sur les modèles des convertisseurs idéals 
(redresseur ou onduleur), c'est-à-dire sans pertes, avec des temps de commutation nuls et sans temps 
mort. En fait, les convertisseurs sont modélisés la plupart du temps par un simple gain.  
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  Toutefois, certains algorithmes permettent de compenser l’effet des temps morts sur les 

grandeurs de sortie des convertisseurs. 

 
1.2.2.3  Modèles des Capteurs  
  Sachant que les capteurs ne sont que rarement pris en compte lors de l’établissement de 

l’algorithme de contrôle. L’erreur qu’ils introduisent dans la boucle de contrôle est compensée par 

les stratégies globales de correction d’erreur.  

 
1.3 LA COMMANDE  
 
  Le moteur à courant continu était très utilisé pour la réalisation des entraînements à vitesse 

variable. À nos jours, l’emploie du moteur à courant alternatif pour réaliser de tels entraînements est 

de plus en plus courant vu les avantages qu’il a sur les autres types de machines électriques 

tournantes, parmi lesquels on peut citer : la robustesse, le prix relativement bas et l’entretien moins 

fréquent. La machine asynchrone associée à des convertisseurs statiques est, à l’heure actuelle, de 

loin la plus utilisée dans les applications industrielles où la variation de vitesse et la haute précision 

de régulation en couple sont requises, [7], [11], [77], [83].   

  Néanmoins, la commande des machines asynchrones est compliquée, contrairement à la 

machine à CC, car les variables d’état du système ne sont pas découplées. Autrement dit, il n’est 

pas possible de contrôler une grandeur de sortie de la machine (couple, vitesse ou position) en 

faisant varier une seule grandeur d’entrée (intensité ou tension donnée).  

  Pour résoudre ce problème, on applique une transformation mathématique aux variables d’état 

‘X’ de la machine asynchrone de manière à rendre celle-ci équivalente à une machine à CC, facile à 

contrôler. La transformation en question est la transformation dite de « Concordia » : 
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   Cette transformation permet de calculer les variables d’état dans un repère dans le quel il sera 

facile de les découpler. Une fois découplées, on appliquera à ces variables les techniques 

traditionnelles de la théorie des systèmes échantillonnés afin de les réguler et les asservir aux 

consignes d’entrée (cf. annexe A). 

 Ainsi on peut le remarquer, la commande algorithmique se compose en fait de deux blocs bien 

distincts : le bloc de contrôle proprement dit et le bloc MLI. 
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- Le bloc MLI : est chargé de calculer les instants de commutation des composants de puissance de 

l’onduleur à partir d’une consigne de tension (ou de courant). 

- Le bloc de contrôle proprement dit : assure les fonctions de régulation et asservissement des 

grandeurs physiques contrôlées. Toutefois, si nous nous trouvons dans un schéma de contrôle en 

boucle ouverte, aucune régulation ou asservissement n’a lieu, ce bloc se contente de calculer les 

consignes de tension (ou de courant) pour la MLI à partir des consignes externes.  

  Pour chacun de ces blocs, il existe plusieurs stratégies possibles, c'est-à-dire en fait plusieurs 

algorithmes, la stratégie de chacun des blocs étant choisie indépendamment.  

  En ce qui concerne le bloc MLI, nous citerons pour référence la MLI intersective, la 

précalculée et la MLI vectorielle, stratégies les plus communément employées. Chacun de ces 

algorithmes permet d’obtenir des caractéristiques différentes des tensions (ou courants) de sortie de 

l’onduleur (spectre et amplitude maximale de la tension (ou courant)).  

  En ce qui concerne le bloc de contrôle, on peut distinguer deux familles d’algorithmes : les 

méthodes scalaires et les méthodes vectorielles. Dans les paragraphes suivants, nous présentons 

succinctement trois algorithmes très répandus : l’algorithme scalaire en boucle ouverte dit fV   

constant, l’algorithme vectoriel en boucle fermée, le FOC, et l’algorithme de contrôle direct du 

couple, le DTC, [1], [11], [16], [20], [58], [82], [103]. 

 
1.3.1 TECHNIQUES DE MODULATION  
 
  Avec la possibilité d’avoir des transistors de puissance à un coût moindre, il est devenu  

possible d’utiliser la technique MLI pour améliorer la forme d’onde du courant du moteur, et par 

conséquence, la minimisation des harmoniques provoquant l’échauffement de la machine et les 

pulsations du couple. D’autre part, le développement des algorithmes MLI est un domaine qui subit 

une activité de recherche intense et les convertisseurs utilisant cette technique ont déjà dominé le 

marché des variateurs de vitesse à moteur à courant alternatif, [3], [11], [82]. 

  Les différentes techniques de modulation ont été intensivement documentées dans la 

littérature. Elles ont été initialement développées pour les VSI’s et récemment prolongées            

aux CSI’s. 

  En fait, les techniques à onde(s) porteuse(s) (pour des réalisations analogiques) et les 

techniques à vecteurs d'espace (pour des réalisations numériques) sont maintenant applicables pour 

les deux configurations. Dont les modèles de commutation appropriés sont obtenus pour les CSI’s 

en basant sur des principes identiques à ceux des VSI’s, où des conditions spéciales, telles que les 

impulsions court-circuitantes sont fournies sans « contestation ni de les calculer ni de les placer », 

[17], [19], [31-34], [43], [101], [104]. 
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1.3.1.1  Onduleur Triphasé de Tension à MLI (PWM-VSI) 

  L’onduleur de tension à MLI (PWM-VSI) est toujours choisi pour avoir une réponse rapide et 

des performances élevées. Dans ce type d’onduleur, la tension redressée alimentant l’onduleur peut 

être fixée par l’utilisation d’un redresseur à diodes. Dans ce cas, la tension et la fréquence de sortie 

sont contrôlées par l’onduleur en utilisant la technique MLI, [11], [14], [15], [37], [82], [83], [105]. 
 

1.3.1.1.1  La MLI Intersective ou la Modulation Phase par Phase   
 Cette technique est héritée des techniques analogiques. Elle consiste à calculer la largeur 

d’une impulsion de manière à obtenir la tension de référence, en moyenne sur une période de 

commutation. Une variante de la MLI intersective est la modulation sinusoïdale (MLIS ou  

SPWM).  

  En effet, la technique la plus commune pour synthétiser des formes d'onde sinusoïdales de 

MLI est la méthode de modulation triangulaire ou la MLI sinus-triangle (cf. fig.1.8). Cette dernière 

était particulièrement appropriée aux premiers modulateurs analogiques. Elle est réalisée par 

comparaison d’une onde modulatrice basse fréquence (tension de référence) à une onde porteuse 

haute fréquence de forme triangulaire. Ainsi, les instants de commutation sont déterminés par les 

points d’intersection entre la porteuse et la modulatrice. La fréquence de commutation des 

interrupteurs est fixée par la porteuse. En triphasé, les trois références sinusoïdales sont déphasées 

de 3/2π  à la même fréquence fs. Les instants d’échantillonnage ne sont pas répartis à des intervalles 

équidistants contrairement à la MLI vectorielle, [21], [25], [51], [76], [77].     

   

 

 

 

 

 

 

 
 
 
 

  Avec les onduleurs de tension en pont triphasé, on peut faire découler la commande MLIS, de 

celle des onduleurs monophasés, en générant de manière indépendante les signaux de commande 

des interrupteurs de chacun des trois demi-ponts, ainsi on dit que la commande est faite phase      

par phase.  
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  Fig. 1.7– Vecteur tension de la MLI intersective 
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  De même, on montre que pour une charge triphasée montée en triangle, l’amplitude du 
vecteur tension qu’il est possible de générer est inscrite au triangle de la figure 1.7. Ceci est dû au 
fait que la commande intersective ou précisément la MLIS considère les trois bras de l’onduleur 
comme indépendants. Si l’on prend en compte les interactions entre les différents bras de 
l’onduleur, nous arrivons à la modulation vectorielle, [77], [82], [92], [106].   
 
1.3.1.1.2  La MLI Vectorielle 
  L’utilisation des technologies numériques permet le recours à des stratégies de modulation 
triphasée spécifiques, non déduites des techniques analogiques initialement conçues en monophasé. 
Parmi ces techniques numériques on trouve la modulation vectorielle (ou Space Vector Modulation) 
qui traite les signaux directement dans le plan diphasé de la transformée nommée de Concordia.  
 La MLI vectorielle est certainement la méthode de MLI la mieux adaptée au contrôle des 
moteurs asynchrones, (cf. fig. 1.8). Contrairement à d’autres méthodes, la MLI vectorielle ne 
s’appuie pas sur des calculs séparés des modulations pour chacun des bras de l’onduleur. Un 
vecteur tension de contrôle est calculé globalement et approximé, sur une période de        

modulation modT , par un vecteur tension moyen. Cette modulation est utilisée dans les commandes 

modernes des machines asynchrones pour obtenir des formes d’onde arbitraires non nécessairement 
sinusoïdales, [19], [20], [33], [34], [43], [51], [76], [85], [107-109]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 
  Cette technique de modulation repose sur la représentation d'une machine triphasée par une 
machine diphasée équivalente: la machine de Kron, [80], [106]. On définit ainsi deux repères 

diphasés, l'un lié au stator (α−β), et l'autre lié au champ tournant (d-q), conformément à la       

figure 1.8, où le passage des grandeurs triphasées aux grandeurs diphasées se fait par simple 
projection sur les axes concernés. 
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Fig. 1.8– Repères diphasés équivalents de la machine asynchrone   
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  Considérons l'onduleur de tension triphasé (cf. fig. 1.3a). Ses six interrupteurs sont 
commandés de manière complémentaire deux à deux, nous avons seulement trois degrés de liberté, 
ayant deux états chacun: Fermé ou Ouvert. Nous pouvons alors représenter les 8 vecteurs d’états 

possibles dans le plan (α−β) (cf. fig.1.9a). On peut ainsi reconstruire n'importe quelle tension sV
r

en 

combinant ses deux vecteurs adjacents (cf. fig.1.9b). En supposant que sV
r

 se trouve dans le         1er 

secteur du plan (α-β), 1T  et 2T  sont les temps d'application de ses vecteurs adjacents : 1V
r

 et 2V
r

 

respectivement. 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

 
  

Fig. 1.9– a) Représentation des vecteurs tensions réalisables par l'onduleur 
                              b) Projection du vecteur à réaliser sur ses deux vecteurs adjacents 

  
  La somme des deux vecteurs 1V

r
 et 2V

r
 respectivement appliqués pendant les durées 1τ  et 2τ  

donne donc le vecteur sV
r

 initial. En combinant ces deux vecteurs avec les vecteurs nuls ( 0V
r

 et 7V
r

) 

et en codant par un 1 un interrupteur fermé et un zéro un interrupteur ouvert, nous pouvons 

reconstituer les signaux de commande à appliquer pour obtenir le vecteur sV
r

 souhaité, comme le 

montre l’exemple de le la figure 1.10 
 
 
                

 
Fig. 1.10– Reconstitution des signaux de commande   
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  Cette technique de modulation est beaucoup plus efficace que la précédente puisqu'elle permet 
d'obtenir des vecteurs tensions inscrits dans le polygone de la figure 1.9a, donc de tensions crêtes 

aux bornes de la charge de ± E (à comparer avec la valeur de E
2
3  obtenue avec la modulation 

intersective), [4], [106], [110-113]. 
 
1.3.1.1.3  La MLI Précalculée  
  Pour les méthodes de modulation présentées dans les paragraphes précédents, nous avons 

implicitement considéré qu’on déterminait les angles de commutation en temps réel. Ces angles 
étaient soit fixés par les instants d’intersection d’une onde de référence et d’une onde de 

modulation, soit calculés au début de chaque période de modulation. 

  Lorsqu’on utilise un système à microprocesseur pour assurer la modulation, on peut 
également commander les semi-conducteurs de l’onduleur à partir de séquences préalablement 

calculées et stockées dans une mémoire. La détermination des angles de commande peut alors se 

faire sur la base de critères plus complexes, puisque les angles font l’objet d’une détermination 
préalable, [25], [76], [77]. 

  On peut, suivant le cas, s’attacher à éliminer les premiers harmoniques des tensions de sortie 

ou minimiser le taux d’harmoniques pondéré en adoptant une pondération qui tient compte du 
récepteur alimenté et peut varier avec la fréquence de sortie, donc avec la vitesse du moteur. Ceci 

permet d’éliminer plusieurs harmoniques d'ordre inférieur offrant ainsi une haute qualité du spectre 

de modulation. Cependant, un inconvénient sérieux est associé à la technique MLI programmée en 
raison de la tâche difficile de calculer les instants spécifiques de la MLI pour optimiser une fonction 

particulière, ce qui réduit la flexibilité de la technique programmée.  

  En effet, la flexibilité de ces techniques peut être améliorée dans les commandes modernes en 
employant la modulation vectorielle, [76], [77], [114].  
 
1.3.1.2  Onduleur Triphasé de Courant à MLI (PWM-CSI) 
 Avec les onduleurs de courant on peut utiliser les mêmes techniques de MLI qu’avec les 
onduleurs de tension. En effet, il y a une similitude forte aux techniques de modulation,  bien que 

des différences mineures existent : [17], [19], [29], [33], [34], [43], [44], [72], [76], [83], [104], 

[115].    

- L’étude faite pour la MLI d’une phase, ne peut pas être transposée à l’ensemble des trois phases. 
Les commutations se font, en effet, entre les trois interrupteurs réunis à la même borne de la 
source de courant et non plus entre les deux interrupteurs montés en série entre les deux bornes 
de source de tension, (cf. chapitre 2). Alors, il faut étudier les trois phases à la fois, en tenant 

compte de la complémentarité des trois semi conducteurs commandés 321  , , KKK , et 321  , , KKK ′′′  

des deux groupes.  
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- La tension appliquée à un moteur à courant alternatif, synchrone ou asynchrone, doit augmenter 

en même temps que la fréquence. Dans les onduleurs de tension à MLI on demande le plus 

souvent à la commande de l’onduleur de faire varier à la fois la fréquence et la valeur du 

fondamental de sa sortie. Par contre, dans les onduleurs de courant à MLI on peut faire varier le 

rapport entre le courant continu d’entrée et le fondamental des courants alternatifs de sortie, donc 

entre le fondamental des tensions alternatives de sortie et le courant continu d’entrée. Mais ce 

rapport dépend aussi du facteur de déplacement du fondamental. Souvent dans les équipements 

avec onduleur de courant, on règle le transfert d’énergie par le convertisseur situé entre la source 

d’énergie et l’onduleur : hacheur continu ou redresseur si l’énergie vient du réseau alternatif. On 

demande alors à l’onduleur seulement de faire varier la fréquence et d’optimiser la forme d’onde 

de ses courants de sortie. 

  En général, la commande en modulation de largeur d’impulsions de l’onduleur de courant en 

pont triphasé permet : 

• d’assurer le réglage de l’amplitude de la fondamentale du courant de sortie, 

• d’améliorer le contenu harmonique de ce courant en déplaçant le spectre harmonique vers les    

fréquences élevées. 

 Ces objectifs peuvent être atteints en utilisant soit une modulation : intersective, vectorielle ou 

précalculée. 

 
1.3.1.2.1  La MLI Intersective    
  Pour la MLI intersective, nous allons présenter une des techniques de modulation sinusoïdale 
les plus utilisées. Elle découle d’un principe proposé par T. Onishi et K. Okitsu en 1983, [17], [44], 
[76], [77].   
      Couramment, la modulation sinusoïdale est caractérisée par :  

• L’indice de modulation fM , rapport de la fréquence de modulation à la fréquence de référence. 

• Le coefficient de réglage en courant ou le rapport de modulation en amplitude aM , définit par le 

rapport de l’amplitude du courant de référence à la valeur crête de l’onde de modulation ou la 

valeur maximale des onde(s) porteuse(s) mI , (cf. chapitre 5).  

  Les courants de sortie désirés (cf. fig. 1.3), de pulsation ω, s’écrivent donc 
                                                          tIMi maa ωsin ..=         

    )3/2ωsin( .. π−= tIMi mab                                                    (1.2)               

                                                          )3/4ωsin( .. π−= tIMi mac  

   Pour que ces trois courants cba iii et   , soient identiques à 3/2π  et 3/4π  près, il faut que 

l’indice de modulation soit un multiple impair de 3, donc égal à 9, 15, 21, 27…. 
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  La figure 1.11 montre la détermination des intervalles de conduction des six interrupteurs, 

pour une demi période des courants de sortie, pour le cas le plus simple, celui où l’indice de 

modulation fM  égal à 9. 

   Cette technique de modulation sinusoïdale appliquée pour un onduleur de courant nous a servi 

en premier lieu comme exemple de départ de notre travail visant d’une part : l’élimination des 

pulsations du couple moteur et d’autre part : l’amélioration des performances statiques et 

dynamiques du système d’entraînement proposé. L’étude analytique détaillée de cette modulation 

sera traitée dans le cinquième chapitre.      

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 1.11– Détermination des intervalles de conduction des six interrupteurs  
avec la modulation intersective 

 
1.3.1.2.2  La MLI Vectorielle  
   Le principe utilisé pour la commande en modulation vectorielle de l’onduleur triphasé de 

courant est le même que celui présenté pour l’onduleur triphasé de tension, [19], [32-34], [43], [76]. 

-  Un vecteur I
r

permet de représenter le système de somme nulle formé par les courants de sortie 

cba iii et     , . Pour cela on substitue à ces courants leurs composantes βα ii et    définies par la 

transformation de Concordia. Où on considère βα ii et   comme les projections de I
r

sur deux axes 

perpendiculaires. 
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-  Par la suite, les deux interrupteurs fermés : l’un du groupe supérieur 321  , , KKK , l’autre du 

groupe inférieur 321  , , KKK ′′′ , donnent au vecteur représentatif, neuf états possibles. Ces neuf états 

sont représentés par six vecteurs, 1I
r

, 2I
r

, 3I
r

, 4I
r

, 5I
r

 et 6I
r

 de module 2dI , décalés deux à deux 

de 6/2π , et trois vecteurs nuls (cf. fig. 1.12). 

-  le vecteur courant désiré, donné dans l’équation 1.2, tourne à une vitesse angulaire constante 

faisant un tour par période. On décompose la période en un certain nombre d’intervalles de 

modulation, pendant chaque intervalle, on donne un module et une phase moyens correspondants 

au courant désiré au milieu de l’intervalle considéré. Puis on en déduit la durée à donner aux trois 

états représentés par trois vecteurs, par exemple (deux vecteurs actifs et un vecteur nul) pour 

obtenir le courant de sortie I
r

, en déduisant ainsi le nombre de commutations nécessaires.  
 

 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 1.12– Représentation des neufs états de commutations d’un onduleur de courant  
 

   Malgré que le principe de base de cette technique soit presque identique pour les deux types 

d’onduleurs, la modulation vectorielle est suffisamment développée pour le cas de l’onduleur de 

tension contrairement à l’onduleur de courant. Ceci est directement lié au fait que les lois de 

commutation des deux onduleurs sont complètement différentes.    
 
1.3.1.2.3  La MLI Précalculée  
   En modulation calculée, on détermine les angles de commutations : [25], [76] 

• Soit pour minimiser le taux d’harmoniques convenablement pondérés, 

• Soit pour éliminer les premiers harmoniques. 

•  On peut d’ailleurs faire évoluer les critères de choix en fonction de la fréquence par exemple pour 

éliminer les harmoniques qui risqueraient d’entrer en résonance. 
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  En effet, comme on veut que les courants des trois phases soient identiques à 3/2π  ou à 3/4π  

près, que leurs alternances négatives reproduisent au signe près leurs alternances positives et que 

chaque alternance soit symétrique par rapport à son milieu, le nombre de variables indépendantes 

dont on dispose est limité. En effet, comme le montre la figure 1.13, les angles de commutation     

de 1K  quand tω  va de zéro à 3/π  sont les mêmes que ceux à utiliser ; 

- Pour 3K ′  quand tω  va de 3/π  à 3/2π , 

- Pour 2K  quand tω  va de 3/2π  à π . 

    
Fig. 1.13– Un exemple de formes d’ondes obtenues avec la modulation calculée 

 
  D’autre part, si l’onduleur de courant n’a pas à faire varier le rapport entre le fondamental des 

courants de sortie et le courant d’entée, on supprime les intervalles de court-circuit (conduction 

simultanée de 1K  et 1K ′ , 2K  et 2K ′ , ou de 3K  et 3K ′ ). Alors, au cours de chaque sixième de 

période, on effectue les commutations entre deux interrupteurs du même groupe et non plus trois.  

Pendant le premier sixième de période par exemple, 2K ′  conduisant en permanence, on applique la 

modulation pour 1K  et 3K , et les interrupteurs 1K ′ , 2K et 3K ′ sont complémentaires à 2K ′ . 

   En effet, la figure 1.13 donne un exemple de formes d’ondes ainsi obtenu. Il permet de 

disposer de deux variables indépendantes 21  et  θθ  et d’éliminer deux harmoniques, le 5 et le 7, 

ramenant à 11 le rang du premier harmonique non nul, ou de remplir deux autres critères, [76], [77]. 
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1.3.2 TECHNIQUES DE COMMANDE 
 
   Il existe différentes méthodes de commande des machines à courant alternatif, citons par 

exemple la commande scalaire, la commande vectorielle ou la commande directe de couple. Toutes 

consistent en la génération de commandes permettant d’asservir la vitesse ou le couple (cas de la 

traction) à un objectif donné. Les performances souhaitées dépendent de l’application. Nous 

trouvons généralement des critères basés sur les caractéristiques dynamiques de la commande, sa 

robustesse, ou encore le rendement global de l’ensemble…, [15], [82], [83], [106]. La question qui 

se pose alors est quel type de commande à adopter ? 

    Dans un entraînement à vitesse variable, le moteur constitue un élément de la boucle de 

régulation.  Il  est  donc  nécessaire  de  prendre  en  compte  son comportement dynamique. Suivant 

le niveau des performances demandées par l'utilisation, on sera amené à considérer un modèle de la 

machine plus ou moins complexe adapté au type de commande choisi ; [11], [16], [76], [106].  

- Lorsque les performances dynamiques demandées ne sont pas trop contraignantes (dérivée du 

couple électromagnétique assez faible), ce qui est le cas des entraînements de pompes, 

ventilateurs, compresseurs, ..., on peut utiliser des commandes relativement simples que l'on 

qualifie souvent de "commandes de type scalaire". 

- Lorsqu'on est plus exigeant sur les performances dynamiques, ce qui est le cas des machines-

outils, des appareils de levage, des entraînements de laminoirs, ..., il  est  nécessaire  de  connaître  

le courant rotorique pour maîtriser le couple à faible vitesse et pendant les régimes transitoires. 

On utilise alors des "commandes dites vectorielles" ou "à flux orienté" qui permettent de 

contrôler les courants statoriques et rotoriques et donc le couple. Ces commandes, qui utilisent 

des algorithmes mis en œuvre par des microprocesseurs, exigent que l'on connaisse la vitesse du 

moteur. L'utilisation d'un capteur de vitesse permet d'optimiser les performances sur toute la 

plage de vitesse, y compris à l'arrêt où il faut pouvoir imposer la position du rotor. 

- Lorsqu'il n'est pas nécessaire de réaliser un couple important à vitesse nulle et qu'il n'y a pas de 

contrainte de positionnement à l'arrêt, les technologies récentes de l'électronique de commande 

permettent de s'affranchir de la présence d'un capteur de vitesse pour réaliser une "commande 

directe du couple" (Direct Torque Control).  Dans ce cas, la commande des semi-conducteurs de 

l'onduleur est directement déterminée par calcul à partir d'un modèle approprié du moteur et de la 

mesure des tensions et courants statoriques.                                                                                                     

  Dans ce chapitre nous nous limiterons donc à la présentation du principe des commandes les 

plus souvent rencontrées actuellement dans les applications industrielles, sans détailler l'étude des 

systèmes de régulation.  
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1.3.2.1  Application à L’onduleur de Tension 

1.3.2.1.1  L’algorithme fV Constant  

     Cet algorithme fait partie de la famille des méthodes de contrôle scalaire. Le principe de ces 

méthodes est d’agir sur la fréquence et l’amplitude des courants ou tensions d’entrée afin de faire 

varier l’amplitude et la vitesse de rotation des vecteurs spatiaux (flux, tension …etc.), et donc faire 

varier le couple et la vitesse de rotation du moteur. 

   Avec l’algorithme fV , on s’arrange pour faire évoluer l’amplitude et la fréquence de la 

tension d’alimentation du moteur tel que leur rapport reste constant, ce qui permet de faire varier le 

couple du moteur et donc sa vitesse pour un couple résistant constant, [11], [106], [109]. 

   Pour mettre en œuvre un tel contrôle, le plus simple est de fournir la fréquence comme 

consigne du bloc de contrôle, figure 1.14. Celui-ci calcule alors la tension qui sert de consigne à son 

tour au bloc MLI. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 1.14– Exemple de contrôle fV constant   
 

   Ce contrôle en boucle ouverte a le mérite d’être très simple à mettre en œuvre et ne nécessite 

que très peu de moyens de calcul. Pour cette raison il est encore aujourd’hui très répandu. Mais la 

dynamique obtenue est très faible et il n’y a pas de régulation de la grandeur de sortie (couple, 

vitesse ou position) si bien que cet algorithme est inadapté pour beaucoup d’applications.   
 
1.3.2.1.2  L’algorithme Vectoriel (FOC) 
  Les techniques de contrôle vectoriel de la machine à courant alternatif ont avantageusement 

remplacé les contrôles dits « scalaire ». Elles sont liées à la maîtrise du vecteur flux (amplitude et 

position instantanée) et correspondent de ce fait à un contrôle tant des régimes permanents que 

transitoires, [2], [7], [11], [15], [55], [80], [82]. Alors, Contrairement aux méthodes scalaires, les 

algorithmes de contrôle vectoriel permettent de faire varier non seulement l’amplitude et la vitesse 

de rotation des vecteurs spatiaux, mais aussi leur phase. Grâce à cela, il est possible dans certaines 
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conditions d’agir séparément sur le flux de la machine et le courant responsable du couple de la 

même façon que pour une machine à CC à excitation séparée.  

   Deux algorithmes ou méthodes de commande vectorielle peuvent être considérés : la première 

s’appelle la méthode directe développée par F. Blachke, l’autre s’appelle méthode indirecte 

développée par K. Hasse, [7], [11], [15], [16], [82], [116]. Sur les figures 1.16 et 1.17 nous 

montrons les schémas bloc correspondants. Ces deux algorithmes cherchent à obtenir un 

découplage entre le flux et le couple. En utilisant le modèle de Park, on trouve que le flux est 

contrôlé par le courant direct sdi  et le couple par le courant en quadrature sqi . Suivant l’orientation 

du flux (rotorique, statorique, d’entrefer) et suivant le modèle de la machine (en courant ou en 

tension), on trouve plusieurs méthodes.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig. 1.15–  Schéma de base de la commande vectorielle directe (DFOC)  

 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 1.16–  Schéma de base de la commande vectorielle indirecte (IFOC)  
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    Les performances atteintes avec ce type de commande sont bien meilleures que pour un 
contrôle en boucle ouverte. Par contre : [11], [15], [82], [92], [106], [116-118].     
- La complexité mathématique des calculs à effectuer a longtemps été un frein à leur mise en 

oeuvre.  
-  Elle nécessite un certain nombre de capteurs (au moins quatre : deux courants moteur, la vitesse 

et la tension continue d’alimentation de l’onduleur) et des régulateurs fonctionnant à des 
fréquences d’échantillonnage différentes. 

-  Il faut, en toute rigueur, pouvoir calculer la MLI à la fréquence de découpage de l’onduleur.  
-  Les deux algorithmes de commande vectorielle sont sensibles à la variation des paramètres de la 

machine. Dans le cas du moteur à induction, le paramètre dominant, qui doit être considéré, est la 
résistance rotorique qui peut être identifiée par plusieurs méthodes (identification en ligne) pour 
améliorer les performances dynamiques. 

    
1.3.2.1.3 L’algorithme de Contrôle Direct du Couple (DTC) 

   Ces dernières années, beaucoup d'études ont été développées pour découvrir différentes 

solutions pour la commande du moteur à induction ayant les caractéristiques de la réponse précise  

et rapide de couple, et la réduction de la complexité des algorithmes à orientation du flux. La 

technique de la commande directe de couple (DTC) a été identifiée en tant que solution viable pour  

réaliser ces conditions, [56], [57], [62], [64], [65], [107].    

  Ce type de commande pour des moteurs à induction a été au commencement proposé et 

présenté en tant que commande directe de couple (DTC) par I. Takahashi en 1986 et en tant que 

commande auto-directe (DSC) par M. Depenbrock en 1988, puis la méthode a été généralisée aux 

moteurs à induction alimentés par un onduleur de courant (CSI) et aux machines synchrones 

alimentées par un VSI ou un CSI, [20], [59], [116], [119].  

  L'idée fondamentale de la commande directe de couple (DTC) dans les entraînements des 

moteurs    à   induction    est   de   commander    simultanément   le   flux   statorique   et   le  couple 

électromagnétique de la machine. Comme est démontré dans les références [57], [107], [109] et 

[120], le couple et le flux, avec un contrôle DTC, sont commandés comme un système en boucle 

fermée sans employer des boucles de régulation des courants en comparaison avec la commande 

vectorielle conventionnelle (cf. fig. 1.17).  

         D’ailleurs, les entraînements basés sur la commande DTC n'exigent pas d'accomplir la 

transformation des coordonnées entre les références statoriques et celles de synchronismes. Comme, 

une telle commande, sélectionne les états de commutations de l'onduleur en utilisant la table de 

commutation, le modulateur MLI n'est pas exigé, fournissant de ce fait la réponse rapide du couple, 

[56-59], [116]. Malgré sa simplicité, la commande DTC permet une bonne commande de couple 
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dans   les   conditions   d'opération  en   régime   permanent  qu'en  régime  transitoire.  En  outre, ce 

contrôleur est très peu sensible aux variation des paramètres en comparaison à la commande FOC. 

Le problème est de savoir à quel niveau est améliorée la commande de couple par rapport à la 

commande vectorielle. 

 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

Fig. 1.17– Schéma de base de la commande directe du couple (DTC)  

 
1.3.2.2 Application à L’onduleur de Courant 
        On doit d’abord remarquer qu’au point de vue dynamique, le fonctionnement d’un 

entraînement électrique équipé d’un moteur asynchrone alimenté par un onduleur de courant ne 

diffère pratiquement pas de celui d’un entraînement où cette machine est alimentée par un onduleur 

de tension à MLI commandé par une régulation de courant, [20], [25], [37], [76], [77], [103].  

 
1.3.2.2.1  Algorithme Scalaire          
  Dans un entraînement constitué par l'association d'un onduleur de courant et d'un moteur 

asynchrone, on fait varier le courant dans les phases du moteur par action sur le courant continu dI  

que le redresseur tout thyristors de tête fournit à l'onduleur à travers l'inductance de lissage            

(cf. fig. 1.18). On règle la fréquence rotorique au moyen du signal de commande qui règle la 

fréquence de fonctionnement de l'onduleur. 

  La commande scalaire ou la commande séparée du courant et de la fréquence rotorique, telle 

que représentée sur la figure 1.18, ne saurait convenir comme le flux d'entrefer n'est pas commandé 

directement. On peut donc se trouver soit dans une zone de forte saturation, soit dans une zone où le 

flux est trop faible, au moment où on modifie la valeur de la vitesse de rotation rω  pour adapter le 

couple moteur au couple résistant.                                                                                   
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Fig. 1.18– Commande scalaire d’une MAS alimentée par un onduleur de courant 
    
  Le montage de la figure 1.19 pallie l’inconvénient de la structure précédente en asservissant le 

courant dI  aux variations de rω . La fonction )( rd fI ω=  étant symétrique par rapport à 0=ωr , le 

système est capable de fonctionner dans les quatre quadrants du plan couple-vitesse. Ce montage 
réalise donc un autopilotage en fréquence de la machine, [14], [25], [35], [76], [121].    

 
 

 

 

 

 

 

 

 

       
 

1.3.2.2.2  L’algorithme Vectoriel (FOC) 
   Les méthodes de commande vectorielles ne sont pas réservées aux entraînements constitués 
par l’association d’un moteur asynchrone à cage et d’un onduleur de tension. Les principes 
présentés sont applicables à tout système alternatif où l’on désire réguler séparément la puissance 
active et la puissance réactive, [3], [4], [37], [76], [77], [99], [122].     
   Ainsi les méthodes précédemment indiquées peuvent être utilisées pour la commande d’un 
entraînement électrique équipé : 
-  d’un onduleur de courant et d’un moteur asynchrone à cage, 
-  d’un cyclo-convertisseur et d’un moteur synchrone ou d’un moteur asynchrone à cage, 
-  d’une cascade hyposynchrone et d’un moteur asynchrone à rotor bobiné.  
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Fig. 1.19– Exemple d’autopilotage en fréquence de la MAS alimentée par un CSI 
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  En chapitre 4, nous présentons en détail l’algorithme de contrôle vectoriel qui nous a servi 
d’exemple pour cette thèse. Nous y expliquons également le principe mathématique des commandes 
vectorielles en Annexe B.  
 

1.3.2.2.3  L’algorithme de Commande Directe du Couple (DTC)  
  Bien que le DTC traditionnel soit développé pour un onduleur de tension (VSI), pour 

plusieurs entraînements avec moteur synchrone, l’onduleur de courant (CSI) est proposé. Ce type de 

convertisseur peut être également appliqué à l'entraînement du moteur à induction commandé par le 

DTC, [20], [77], [103], et dans la référence [123] un tel arrangement est présenté en 2004 par 

Aleksandar Nikolic et Borislav Jefienic. 

  Dans ce cas, la commande directe du couple du moteur à induction, alimenté par un onduleur 

de courant, implique la commande directe du flux rotorique et le couple électromagnétique en 

appliquant ainsi des vecteurs de courant optimaux pour la commutation, figure 1.20. 

  
 

 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
  

Fig. 1.20– Commande DTC pour la MAS alimentée par un onduleur de courant  

 
  En outre, il est possible de commander directement le module du vecteur d'espace de flux  

rotorique par la tension du redresseur, en employant un régulateur de courant. Le courant de 

référence est formé des références de flux rotorique et de couple d'une manière semblable à la  

1.3  LA  COMMANDE 

MAS

Microcontrôleur DSP

Régulateur 
de courant 

refrφ refeT

refeT
eT̂

+
-

refdI

dI

+
-

cU

α

dV

FL

ai bi abv

ai

bcv

Reconstitution 
des valeurs AC

Estimateur du 
flux adaptatif

Table de 
commutation 

optimale
arccos

Générateur 
de fonction

Redresseur 

Sk

CSI

secteur

rφ̂



Chaîne d’Entraînement Asynchrone à Vitesses Variables 

 40

commande vectorielle,  pour assurer une réponse de régulation du courant continu plus rapide à 

toutes les vitesses de rotation.  De même, l’estimation du flux statorique et du couple, utilise 

seulement la mesure du courant continu. Comme le montre la figure 1.20, le courant et la tension 

statorique, requises pour le calcul de la force contre électromotrice du moteur, sont reconstitués à 

partir des états connus des interrupteurs et de la tension et courant mesurés dans la liaison continue. 

 

1.4   CONCLUSION  
  
  Toute application concrète du variateur asynchrone est liée à un cahier des charges précis et 

nécessite un choix du mode d’alimentation de la machine. Il existe deux modes d’alimentation de la 

machine asynchrone : soit en courant, soit en tension. Dans les deux cas il faut réaliser un 

fonctionnement du variateur à vitesse variable. 

  Bien que des stratégies de modulation et de commande pour un onduleur de courant (CSI) 

sont beaucoup moins développées que pour un onduleur de tension (VSI), quelques  avances ont été 

faites pour l'application de la théorie de modulation de largeur d'impulsion (MLI) à la commande 

des ces onduleurs de courant. Des travaux plus récents ont également prouvé que, malgré que les 

deux topologies d’onduleurs ne soient pas exacts conjugues, elles ont beaucoup en commun dans le 

sens des vecteurs d'espace. Par conséquent, des stratégies de modulation qui sont optimisées pour 

un VSI peuvent être appliquées à un CSI avec peu de modification pour obtenir des bénéfices 

harmoniques semblables. 

  Pratiquement, si l'industrie devient plus intéressée au sujet des problèmes tels que les 

harmoniques et le taux d’augmentation de la tension,  la conception d’un PWM-CSI peut être mise 

en application pour mettre à jour les commandes, actuellement dominées, par les PWM-VSI’s. 

  De plus, les CSI’s sont typiquement employés pour les grands systèmes d'entraînement, en 

manipulant des moteurs surdimensionnés. Dans ce cas les avantages obtenus sont supérieurs à 

d'autres inconvénients de la topologie de l’onduleur de courant. Cependant, le choix d’un ensemble 

convertisseur/machine pour une application spécifique résulte toujours de l’adéquation la plus 

parfaite entre le cahier des charges, les solutions techniques disponibles à un instant donné, les 

moyens humains et la rentabilité financière de l’investissement.  

  

1.4  CONCLUSION 
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2.1 INTRODUCTION 
 
 Dans le précèdent chapitre, nous avons décrit la chaîne d’entraînement et les caractéristiques 

physiques importantes pour l’intégration de la commande. En particulier, nous avons étudié les 

différents blocs fonctionnels en précisant la tâche de chacun d’eux. Ayant donné une vision globale 

de l’application, nous allons pouvoir donc nous intéresser de plus près à l’association Moteur 

Asynchrone/Onduleur de Courant. 

  Les onduleurs de courant servent essentiellement à l’alimentation des moteurs asynchrones de 

moyenne et forte puissance dans des systèmes d’entraînement à vitesse variable. Pour engendrer un 

système triphasé de courants à partir d’une source de courant continu, on utilise d’ordinaire un pont 

à six interrupteurs, [14], [67], [77], [83].   

  La configuration de base d’un onduleur de courant alimenté par un redresseur à thyristors est 

représentée dans la figure 2.1. La tension continue ainsi obtenue est contrôlée et variée par contrôle 

de phase. Cette source de tension peut être transférée en source de courant dI  à travers l’inductance 

série FL . Bien qu'une valeur infinie de FL  soit souhaitable pour une source de courant idéale, les 

contraintes de coût et de taille limitent cette inductance à une valeur raisonnable, [1-3], [37]. 
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Fig. 2.1– Circuit de puissance général d’un onduleur de courant    

 
2.2 ONDULEUR DE COURANT TRIPHASÉ (CSI) À UN    
       CRÉNEAU PAR ALTERNANCE 
  
  La figure 2.2 donne le schéma de principe de l’onduleur de courant triphasé. Il est placé entre 

une source de courant continu supposée parfaite, donc débitant un courant dI  constant d’ondulation 

négligeable, et une source de tension alternative triphasée supposée parfaite, donc présentant des 

tensions  cba vvv  , ,  formant un système triphasé sinusoïdal équilibré.  

 Les interrupteurs 321   ,  , KKK  d’une part, 321   ,  , KKK ′′′  d’autre part doivent être 

complémentaires, pour que la source du courant dI  ne soit jamais en circuit ouvert et la source de 

tension ne soit jamais mise en court-circuit. 
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  Pour qu’on puisse imposer les courants de sortie cba iii   ,   , , quelles que soient les tensions 

cba vvv   ,  , , par la commande des interrupteurs, il faut que ces derniers soient réversibles en 

tension. Sinon, une diode peut être placé en antiparallèle avec chaque interrupteur, [20], [67], [76], 

[77], [89], [91].  
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Fig. 2.2– Topologie d’un onduleur de courant triphasé    

 
  Les relations joignants les courants de sortie cba iii   ,  ,  au courant d’entrée dI  et celles 

reliants les tensions aux bornes des interrupteurs ,  , 21 kk vv … et la tension d’entrée dV  aux tensions 

de sortie cba vvv   ,  ,  ne dépendent que de l’état fermé ou ouvert des interrupteurs. 

  Puisque les interrupteurs 321   ,  , KKK  d’une part, et 321   ,  , KKK ′′′  d’autre part sont 

complémentaires, l’onduleur présente 9 configurations possibles dont l'ensemble des relations est 

regroupé dans le tableau 2.1. Pour simplifier, on n'a indiqué que les deux interrupteurs fermés, les 

autres étant ouverts. De même, on n'a pas indiqué le courant dans les interrupteurs : il est nul quand 

ils sont ouverts, égale à dI  quand ils sont fermés. 
 

Tableau 2.1-  L'ensemble des relations caractérisant un onduleur de courant triphasé 

Fermés ia ib ic vk1 vk2 vk3 vk’1 vk’2 vk’3 Vd 

K1 K'1 0 0 0 0 va-vb va-vc 0 vb-va vc-va 0 

K1 K'2 Id - Id 0 0 va-vb va-vc va-vb 0 vc-vb va-vb 
K1 K'3 Id 0 - Id 0 va-vb va-vc va-vc vb-vc 0 va-vc 
K2 K'1 - Id Id 0 vb-va 0 vb-vc 0 vb-va vc-va vb-va 
K2 K'2 0 0 0 vb-va 0 vb-vc  va-vb 0 vc-vb 0 

K2 K'3 0 Id - Id vb-va 0 vb-vc va-vc vb-vc 0 vb-vc 
K3 K'1 - Id 0 Id vc-va vc-vb 0 0 vb-va vc-va vc-va 
K3 K'2 0 - Id Id vc-va vc-vb 0 va-vb 0 vc-vb vc-vb 
K3 K'3 0 0 0 vc-va vc-vb 0 va-vc vb-vc 0 0 
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2.2.1  PRINCIPE DE FONCTIONNEMENT ET FORMES D'ONDES 
 
       Des trois interrupteurs reliés à la même borne de la source de courant continu ( 321   ,  , KKK  

ou 321   ,  , KKK ′′′ ), il faut qu’il y en ait toujours un à l’état fermé pour que cette source ne soit jamais 

en circuit ouvert. De plus, il faut qu’il y en ait un seul pour éviter tout court-circuit entre deux 

bornes du récepteur de tension. Cela conduit, lors du fonctionnement en pleine onde ou à un 

créneau par alternance, à fermer chaque interrupteur pendant un tiers de la période T des courants 

de sortie. 

  Pour que l'alternance négative soit décalée de T/2 par rapport à l'alternance positive, on décale 

d'une demi-période les commandes des deux interrupteurs en série sous la tension dV . 

  Pour que les courants de sortie forment un système équilibré, on décale d'un tiers de période 

les commandes des interrupteurs reliés à la même borne d'entrée, [1], [17], [37], [44], [76], [77],  

[122], [124]. 

  Sont donc fermés : 

              3/2 ω 0pour     , 1 π<< tK                  ;  3/2 ω pour     , '1 π+π<<π tK  

              3/4 ω 3/2pour     , 2 π<<π tK            ;  3/4 ω 3/2 pour    , '2 π+π<<π+π tK  

              π<<π 2 ω 3/4pour     , 3 tK                ;  π+π<<π+π 2 ω 3/4pour     , '3 tK . 
 
   La fermeture des interrupteurs détermine donc six intervalles au cours de chaque période T 

des grandeurs de sortie. Il suffit d’examiner les deux premiers, puisque les courants et tensions des 

trois phases sont identiques à T/3 ou 2T/3. 

-  pour 3/0 π<ω< t ,  1K  et 2K ′  sont fermés : 
   0  ;  ; =−== cdbda iIiIi ,  abd VV = ,  

cbkackabkkkk VVVVVVVVV −=−===== ′′′    ;   ;    ;0 332121 ,                                                          (2.1) 

 ,0      ; 332121 ====== ′′′ kkkkdkk iiiiIii  

-  pour 3/23/ π<ω<π t ,  1K  et 3K ′  sont fermés : 

 dcbda IiiIi −===   ;0  ; ,  acd VV =  

 cbkabkackkkk VVVVVVVVV    ;   ;    ;0  223131 ==−==== ′′′ ,                                                            (2.2) 

 ,0      ; 322131 ====== ′′′ kkkkdkk iiiiIii  

  D’après ces expressions, ainsi que le chronogramme de conduction des interrupteurs, on 

remarque que le courant ai  est égal à dI+  pour 3/20 π<ω< t , à dI−  pour 3/5π<ω<π t , à zéro 

pendant le reste de la période ; son fondamental est de la forme : 

( )
6

tsinmax
π+ωI                                                               (2.3) 
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  Puisque ϕ désigne le déphasage de ce fondamental en arrière de la tension correspondante, les 
tensions simples aux bornes des phases du récepteur ont pour expressions : 

( )
( )
( )⎪

⎪
⎩

⎪
⎪
⎨

⎧

ϕ+π−π+ω⋅=

ϕ+π−π+ω⋅=

ϕ+π+ω⋅=

3
4

6sin
3

2
6sin
6sin

max

max

max

tVv

tVv

tVv

c

b

a

                                                (2.4) 

  Cette étude analytique faite pour l’onduleur de courant est bien vérifiée par simulation sur la 
figure 2.3  en représentant de haut en bas ;  
••  Les intervalles de fermeture des interrupteurs,   
••  Les courants de sortie ai , bi , ci , 

••  Les tensions simples av , bv , cv , 

••  La tension d'entrée dV , 

••  Le courant 1ki dans l’interrupteur 1K et la tension 1kv à ses bornes, 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
    

Fig. 2.3– Formes d’ondes des tensions et courants d’un onduleur de courant triphasé    
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D’après cette figure, on peut bien constater que :  
- Chaque alternance des courants de sortie est formée d'un créneau rectangulaire d'amplitude dI , 

de largeur égale à 120°. 
- La tension d'entrée est formée, par période T, de six portions de sinusoïdes, dont l'amplitude  est 

celle des tensions composées de sortie ( max 3 V ). 

- Les commutations à l’ouverture doivent être commandées (la tension apparaissant aux bornes de 
l’interrupteur qu’on ouvre est positive). De même, les fermetures des interrupteurs s’effectuent 
alors que la tension à leurs bornes est négative et ne peuvent donc résulter que de l’ouverture de 
l’interrupteur du même groupe précédemment conducteur, il s’agit donc, d’une fermeture 
spontanée. 

- Il faut qu’il y ait un léger chevauchement des commandes entre les interrupteurs du même 
groupe, c'est-à-dire qu’on doit commander par exemple la fermeture de 1K  un peu avant de 

commander l’ouverture de 3K  pour que 1K  puisse reprendre le courant dI  au fur et à mesure 

que le courant de 3K  diminue. 
 
2.2.2  CARACTERISTIQUES DE L’ONDULEUR DE COURANT     
            CONVENTIONNEL 
 
••  Courants de sortie  

 Les courants de sortie ai , bi , ci  ont une valeur efficace 

3
2

deff II =                                                                 (2.5) 

 La valeur efficace de leur fondamental est  

π
= 6

1 dII                                                                  (2.6) 

 Ils contiennent tous les harmoniques impairs, sauf ceux de rang 3 ou multiples de 3. Les 
harmoniques restants ont une valeur efficace nI  inversement proportionnelle à leur rang n. 

1
1 InIn =                                                                   (2.7) 

••  Tension d’entrée 
 La tension d’entrée dV  a une période égale au sixième de celle des grandeurs de sortie. Sa 

valeur moyenne moydV  se déduit de la conservation de la puissance : 

ϕ= cos
2

3 1
max I

V
IV dmoyd                                                      (2.8) 

ϕ
π

= cos33
maxVV moyd                                                         (2.9) 

 Son développement en série de Fourier contient tous les harmoniques de rang 6 et        
multiple de 6. La valeur efficace du terme de pulsation ωk6  est égale à 
    

    
2.2  CSI À UN CRÉNEAU PAR ALTERNANCE 

( ) ϕ+
−
ϕ= 22

2max6 tg361
136

cos6
2
3 k

kπ
VV kd                                  (2.10) 
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 Cette tension d’entrée dV  a une ondulation qui est gênante : 

-  côté entrée, car elle détermine la valeur de l’inductance à mettre entre la source et l’onduleur 

pour que le courant continu dI  ne soit pas trop ondulé, 

-  Côté sortie, car elle donne approximativement l’ondulation du couple du moteur alimenté, 

puisque la puissance reçue par la machine est l’image du produit dd IV .     
 

••  Semi-conducteurs  

  Chaque interrupteur écoule le courant d’entrée dI  pendant un tiers de la période T. Quand il 

est bloqué, la tension à ses bornes est formée de deux portions de sinusoïdes. Cette tension, aux 

bornes des interrupteurs ouverts, est tantôt positive, tantôt négative et elle est comprise              

entre max 3 V−  et max 3 V . 

  Dans les semi-conducteurs le courant a donc : 

Pour valeur maximale 
dk Ii =max                                                                (2.11) 

Pour valeur moyenne 
   3/dmoyk Ii =                                                            (2.12) 

Pour valeur efficace 
     3/deffk Ii =                                                          (2.13) 

et le courant à commuter est égal à dI . 
  

2.3  ALIMENTATION D’UN MOTEUR ASYNCHRONE  
 
  Le moteur asynchrone, avec son inductance magnétisante et ses inductances de fuites, est au 

point de vue des commutations, un récepteur de courant et non de tension. Cependant,  vu l’intérêt 

que présentent les équipements où ce moteur est alimenté par un onduleur de courant, surtout 

lorsque l’énergie est fournie par le réseau alternatif, on utilise fréquemment l’association      

onduleur de courant-moteur asynchrone. Néanmoins ;  

- si l’on imposait au moteur des courants formés de créneaux rectangulaires à temps de montée et 

de descente négligeable : à cause de ses inductances, les discontinuités des courants entraîneraient 

des pointes de tension théoriquement infinies. Il faut donc modérer la rapidité des variations de 

courant, en utilisant certainement des condensateurs, [1], [20], [25], [67], [76]. 

- le moteur asynchrone étant un récepteur inductif dont les courants sont toujours en retard sur les 

tensions et ce quel que soit le mode de fonctionnement de la machine. Ainsi, il faut 

impérativement utiliser des interrupteurs commandés à l’ouverture qu’à la fermeture pour réaliser 

l’onduleur de courant. Il s’agit d’interrupteurs bidirectionnels (ou réversibles) en tension et 

unidirectionnels en courant, [1], [3], [20], [37], [67], [83], [92], [115]. 

2.3  ALIMENTATION D’UN MOTEUR ASYNCHRONE  
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  Alors, pour étudier de façon très approximative le fonctionnement de cette machine alimentée 

par un onduleur de courant, on peut la modéliser par un circuit triphasé équilibré dont chaque phase 

est constituée par la mise en série d’une force électromotrice sinusoïdale ae , be  ou ce  et d’une 

inductance l  égale à l’inductance totale de dispersion de la machine, (cf. fig. 2.4a). 

 La figure 2.4b montre, par simulation de l’ensemble machine/onduleur, le déroulement des 

commutations dans les courants de charge ai , bi , ci  à montée et descente allongées.  

  Les tensions aux bornes des phases du moteur, définies par : 
dtdievdtdievdtdiev cccbbbaaa /  ; /  ; / lll +=+=+= ,                               (2.14) 

présentent des pointes proportionnelles aux dérivées des courants. Ces impulsions, essentiellement 

dues à la variation rapide du courant statorique, sont superposées sur la tension statorique aux 

instants de commutation de l’onduleur, [37], [76], [77].  
 
                                                  

 
 

 
 
 
 
 
 
 

 
 
  

                                 a)                                                                                   b) 
Fig. 2.4– Formes d’ondes caractérisants le fonctionnement d’une MAS alimentée  

par un CSI conventionnel 
 

 Pour éviter que cette inductance ( l ) produise des surtensions excessives aux bornes du 

moteur et de l’onduleur, il convient donc de limiter la vitesse de variation du courant dans les 

phases du moteur lors des commutations.     

 En effet pour pouvoir compenser le caractère inductif du récepteur que constitue le moteur 

asynchrone, plusieurs solutions ont été proposées : [1], [77]     

- Onduleur de courant à thyristors auto-commutés. 

- Onduleurs de courant à thyristors avec pont auxiliaire de commutation. 

- Onduleur de courant à GTO’s avec circuit d’écrêtage. 

- Onduleurs de courant avec dérivation de capacités à l’entrée du moteur. 
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2.3.1  ONDULEUR DE COURANT À THYRISTORS AUTO-COMMUTÉS  
  Lorsque, en forte puissance, on ne disposait pas de semi-conducteurs à fermeture et ouverture 
commandées, on utilisait des onduleurs à thyristors. Les condensateurs dans ce cas jouent un double 
rôle : [37], [76]   
••  Ils constituaient avec les inductances du moteur, les circuits auxiliaires d’extinction forcée des 

thyristors, 
••  Ils ralentissaient, de ce fait, les variations des courants dans les phases du moteur.  
  L’onduleur auto-commuté à six thyristors nécessite six condensateurs et six diodes 
d’isolement (cf. fig. 2.5). L’inconvénient majeur de ce montage est la présence des surtensions au 
stator de la machine asynchrone au moment des commutations. Ces surtensions, dues à l’ouverture 
d’un circuit inductif (commande au blocage) sont limitées par les condensateurs de commutation 
forcée. Il faut donc, pour ce type d’alimentation, surdimensionner l’isolant des bobinages du stator, 
[1], [3].    
  De plus, l’onduleur auto-commuté présente l’inconvénient d’utiliser six condensateurs de 
commutation et, surtout, de nécessiter la conduction de quatre semi-conducteurs dans le circuit de 
débit du courant d’entrée, d’où de fortes pertes par conduction.  Pour ce montage, les courants 
statoriques ne sont pas sinusoïdaux. Il faut donc prévoir un déclassement de la machine 
(généralement 10% de la puissance nominale) à cause des pertes supplémentaires dues aux 
harmoniques de courant. De plus, le couple électromagnétique présente aussi une ondulation non 
négligeable ce qui est gênant si l’on entraîne une charge de faible inertie, [3], [76].   
  La taille et le coût des condensateurs de commutation ainsi que l'inductance de lissage du 
courant d’entrée présentent l'inconvénient principal de cet onduleur. 

 
 

 

 

 

 

 
 

Fig. 2.5– Onduleur de courant à thyristors auto-commutés 

2.3.2  ONDULEURS DE COURANT À THYRISTORS AVEC PONT  
            AUXILIAIRE DE COMMUTATION 
 
  La première variante schématisée sur la figure 2.6 permet de supprimer les diodes, de ramener 
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à trois le nombre de condensateurs nécessaires et de réduire de 1/3 leur capacité. Les thyristors 
auxiliaires sont débloqués en même temps que les thyristors principaux dont ils assurent 
l’extinction.  
  Le fonctionnement de cette variante ressemble beaucoup à celui de l’onduleur auto-commuté. 

 
 
 

 

 

 

 

Fig. 2.6– Onduleur de courant à thyristors avec pont auxiliaire de commutation : Variante 1 
 
  Une deuxième variante est représentée sur la figure 2.7. Elle utilise le montage à condensateur 
d’extinction unique qui, comme son nom l’indique, n’utilise qu’un seul condensateur mais nécessite 
l’addition de deux thyristors d’aiguillage pour l’extinction des thyristors principaux.  

 

 

 

 

 

 

 
 

Fig. 2.7– Onduleur de courant à thyristors avec pont auxiliaire de commutation : Variante 2 

  Ce dernier montage ne permet pas le recouvrement partiel des commutations qu’autorisaient 

les montages précédents. Ici il  faut attendre  qu’une  commutation soit  terminée avant de mettre en 

route la suivante,  [3], [37], [76].  
 
2.3.3  ONDULEUR DE COURANT À GTO’S AVEC CIRCUIT D’ÉCRÊTAGE 
  Si l’on remplace les thyristors ordinaires par des GTO’s symétriques (ou des IGBT’s avec 
diodes en série), ces composants permettant de couper le courant qui les traverse, on n’a plus besoin 
de circuit d’extinction, (cf. fig. 2.8).  
  Les fermetures et ouvertures de ces composants sont très rapides et donneraient des 
surtensions intolérables. On limite ces surtensions par un circuit d’écrêtage (clamping circuit) formé 
d’un pont triphasé à six diodes et d’un condensateur, [3], [76], [77].  
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  Comme ce circuit emmagasine de l’énergie à chaque commutation, il faut prévoir un 
convertisseur auxiliaire pour récupérer cette énergie et la restituer au récepteur ou à la source. 

 

 

 

 

 

 
 

Fig. 2.8– Onduleur de courant à GTO’s avec circuit d’écrêtage 
 
2.3.4 ONDULEURS DE COURANT AVEC DÉRIVATION DE CAPACITÉS À    
             L’ENTRÉE DU MOTEUR  
 
 Si l’on branche, en étoile ou en triangle, des capacités aux bornes du moteur, l’onduleur de 
courant débite ainsi sur un récepteur de tension, ce qui est sa destination normale car on respecte 
ainsi l’alternance des sources, [76], [77].  
  Les capacités ainsi placées ont deux effets bénéfiques : 
- En s’opposant aux brusques variations de la tension à leurs bornes, elles limitent les surtensions 

aux bornes du moteur, surtensions inévitables avec tous les montages précédents, 
- En offrant un chemin de moindre impédance aux harmoniques des courants fournis par 

l’onduleur, elles réduisent les harmoniques des courants dans le moteur. 
  Les entraînements avec moteur asynchrone alimenté en tension à partir d’un onduleur de 
courant sont de plus en plus utilisés, surtout dans le domaine de fortes ou très fortes puissances et 
avec des charges dont le couple croît rapidement avec la vitesse (pompes, ventilateurs).  
  Dans la zone voisine de la vitesse nominale, on peut obtenir pour les courants dans le moteur 
et les tensions à ses bornes des taux d’harmoniques extrêmement réduits. En exagérant un peu, on 
dit que le moteur est « alimenté en tension et en courant sinusoïdaux ». 
  Quand la vitesse diminue et avec elle la fréquence et donc l’efficacité des condensateurs, les 
taux d’harmoniques des courants et des tensions augmentent. Ceci n’est pas gênant au point de vue 
dimensionnement du moteur car, vu le type de charge entraînée, les courants et les tensions 
diminuent eux aussi. 
   La mise en œuvre de ce procédé peut être réalisée de deux façons : [3], [30], [31], [75-77], 
[125]   
••  avec un onduleur de courant à thyristors. 
••  avec un onduleur de courant à GTO’s. 
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2.3.4.1  L’onduleur à Thyristors  
  Utilise le fait qu’un onduleur de courant débitant sur charge capacitive, fonctionne en 
« commutation naturelle » et donc ne nécessite pas des semi-conducteurs à ouverture commandée.   
  Pour que l’ensemble moteur-condensateurs ait un comportement capacitif, il faut que la 
puissance réactive QC créée par les condensateurs soit plus grande que la puissance réactive QM 
absorbée par le moteur. 
  Si cette condition est réalisée pour les valeurs élevées de la pulsation des courants 
d’alimentation donc de la vitesse, elle ne peut l’être au-dessous d’une certaine valeur de celle-ci. En 
effet, quand la vitesse diminue, QC décroît plus vite que QM et on retrouve donc le problème 
rencontré pour le moteur synchrone autopiloté. Aux basses fréquences, il faut qu’un dispositif 
auxiliaire assure l’extinction des thyristors. Ce dispositif auxiliaire, indiqué sous l’appellation de 
‘déviateur’ sur le schéma de la figure 2.9, peut être dimensionné pour une puissance réduite, [3], 
[76], [77]. 

 

 

 

 

 

Fig. 2.9– Onduleur de courant à thyristors avec dérivation de capacités 
 

2.3.4.2  L’onduleur à GTO’s Symétriques  
  Ce montage ne nécessite plus de dispositif auxiliaire d’extinction, (cf. fig. 2.10). De plus, par 
la modulation de largeur d’impulsions, on peut améliorer le filtrage dû aux capacités. Aussi la 
puissance réactive qu’on demande aux condensateurs de créer à la vitesse nominale est d’ordinaire 
moitié moindre que dans le montage avec thyristors, [3], [30], [31], [75], [76], [125]. 
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Association Moteur Asynchrone/Onduleur de Courant 

      53

 Ces deux variantes de dérivation de capacités à l’entrée du moteur nécessitent une commande 
bien adaptée au moteur et à la charge entraînée. L’inductance équivalente des phases du moteur 
varie avec la fréquence et le couple. Il faut donc veiller à ce qu’aucun harmonique ne soit trop 
proche d’une fréquence de résonance sous peine de faire apparaître aux bornes des condensateurs et 
du moteur des surtensions anormales. C’est plus facile avec l’onduleur à GTO’s car par le 
découpage MLI on a la maîtrise du spectre des courants, [17], [19], [33], [34], [43], [44], [75], [76].    
  On peut parfaire le filtrage en ajoutant un filtre actif en parallèle avec les condensateurs. On 
obtient alors des courants dans le moteur et des tensions à ses bornes quasi sinusoïdaux et un couple 
sans ondulations, [76], [77]. 
 
2.4  INTERACTION ONDULEUR/MOTEUR ASYNCHRONE 
  Tous les entraînements alimentés par des onduleurs créent des harmoniques soit à la sortie de 
ces derniers alimentant le moteur ou dans le réseau d'alimentation principale. Les pertes et leurs 
effets thermiques sur le moteur sont bien identifiés. De même des techniques de calcul ont été 
raffinées de sorte que toutes les pertes significatives des harmoniques soient évaluées, [37], [48]. 
  Il a été également évalué les interactions entre les éléments de la chaîne de puissance. 
Cependant, elles sont le plus souvent analysées en étant considérées comme unilatérales alors 
qu’elles sont en fait bilatérales, figure 2.11. Elles peuvent en plus s’étendre à la source 
d’alimentation et à la charge mécanique, [20], [82].  
 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

Fig. 2.11– Chaîne de puissance et interactions  
 

  C’est donc à toutes ces difficultés et contraintes que doivent faire face les commandes du 

système. 
 
2.4.1   HARMONIQUES DE COURANT ET DE FLUX DANS LE MOTEUR  
             ASYNCHRONE  
   Les harmoniques de tension de l’onduleur vont créer des harmoniques de courant 
dans la machine.  Ces harmoniques de courant essentiellement impairs parcourant  les enroulements  
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triphasés vont générer des champs tournants harmoniques :  
-  les champs de rang 16 += kN  tournent dans le même sens que le champ fondamental (sens 

direct) à la vitesse ss kN ω+=ω )16( ; ( sω : est la pulsation statorique) 

-  les champs de rang 56 += kN  tournent dans le sens inverse à la vitesse ss kN ω+=ω )56( . 

   Les harmoniques de courant et de flux correspondants sont à l’origine des pertes 
supplémentaires dans les conducteurs et dans les matériaux magnétiques, [20], [37], [105].     
               
2.4.2  HARMONIQUES PULSATOIRES DU COUPLE 
 
  Tous les courants harmoniques alimentant le moteur développent des couples quand ils 
agissent l'un sur l'autre avec le fondamental de flux du moteur, [17-20], [33], [34], [43], [44], [48], 
[76].  Ces couples harmoniques se sont de deux natures différentes : 
-  Les couples propres à chaque harmonique, de nature continue, très faibles, 
- Les couples résultats des interactions entre harmoniques de rangs différents et plus 

particulièrement des interactions entre fondamental et harmoniques, de nature pulsatoire. 
  La fréquence résultante du couple dépend de la fréquence de l'harmonique du courant et de sa 

séquence de phase avec le fondamental du courant. Si une séquence (ordre) positive de courant est 
considérée comme une fréquence positive et une séquence (ordre) négative comme une fréquence 
négative alors la fréquence résultante de pulsation du couple cf  peut être exprimée comme :        

[20], [48]          

shc fff −=                                                                (2.15) 

où hf  est la fréquence des courants harmoniques et, 

     sf  est la fréquence fondamentale de la sortie de l’onduleur. 

   Ces composantes du couple seraient toujours considérées dans la conception mécanique de 
n'importe  quel  système  à  vitesse  variable, [20], [48], [76]. 
                                                                                          
2.4.3  BRUIT ACOUSTIQUE   
  Beaucoup de machines à induction emploient les systèmes d'entraînement à onduleurs où la 
tension d'alimentation (ou le courant) est loin de la sinusoïde et donc riche en harmoniques. La 
fréquence des harmoniques est indiquée par : 

                               sh fkf )61( +=  où ,0=k ,1± ,2± …etc.                                           (2.16) 

avec les harmoniques les plus importants sont les 5èmes, 7èmes et les 11èmes.  
  Parfois les forces correspondantes à ces harmoniques sont assez grandes causant ainsi un bruit 
considérable, particulièrement si les fréquences sont proches des fréquences normales du stator. Les 
harmoniques d'ordre plus supérieur peuvent être négligés dans la plupart du temps, car les forces 
liées à ces fréquences sont assez petites pour ne pas causer des vibrations ou des bruits, [20], [36], 
[38], [49], [126].                                                 
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  En général, le bruit acoustique produit par les moteurs à courant alternatif alimentés par des 
onduleurs est plus grand que dans ceux alimentés par des réseaux à CA. [49], [76], [126].   
 
2.4.4  FONCTIONNEMENT EN RÉGIME DÉSÉQUILIBRÉ 
   L’alimentation de la machine par un onduleur à MLI peut être déséquilibrée, généralement 
très légèrement, suite à des imperfections de réalisation, aux non-idéalités des composants ou aux 
oscillations de la tension d’alimentation, [20], [76]. 
   Les situations les plus couramment rencontrées sont : 
- Un léger déséquilibre dans les 3 déphasages des 3 tensions et/ou dans les 3 amplitudes ; 
- L’apparition d’une composante continue dans l’une au moins des 3 tensions.  
  Ces déséquilibres des tensions entraînent des déséquilibres des courants. Un déséquilibre 
d’amplitude et/ou de déphasage des courants peut être interprété comme la superposition de deux 
systèmes équilibrés de courant, l’un ‘direct’, comme le régime normal, l’autre de séquence 
‘inverse’. Il en résulte la génération de 2 champs tournants statoriques, l’un ’direct’ tournant à la 
pulsation sω , l’autre ‘inverse’ tournant à la pulsation sω− . Ils induisent des champs tournants 

rotoriques ‘direct’ et ‘inverse’ également. Les interactions des champs directs et inverses vont être à 
l’origine de couples pulsatoires de fréquences sf2 . De même, les composantes continues des 

courants génèrent un champ magnétique fixe. Son interaction avec le champ tournant rotorique va 
être à l’origine d’un couple pulsatoire de fréquence sf ,  [1], [14], [25], [37]. 

   Ces couples pulsatoires à basses fréquences peuvent être particulièrement gênants aux faibles 
vitesses où ces fréquences risquent d’être dans la bande passante du système mécanique. 
 
2.4.5  COURANT DE FOUCAULT ET EFFET DE PEAU 
   Les variations des flux de fuite, dans les barres de la cage rotorique, avec les courants, 
induisent des courants 'parasites', dit courants de Foucault, qui, par leurs effets, s’opposent à ces 
variations, [20], [76]. Cela entraîne une perturbation dans la distribution des lignes des courants 
dans les barres qui se concentrent dans la partie extérieure (proche de l’entrefer) : c’est l’effet de 
peau. Il en résulte une réduction dans la section de passage du courant et donc un accroissement de 
la résistance. 
   En général, un moteur à cage peut présenter un effet de peau relativement important et en 
particulier s’il est alimenté à partir d’un convertisseur statique où les formes d’ondes sont non 
sinusoïdales et de haute fréquence. L’effet de peau provoque des échauffements supplémentaires 
dans le rotor ce qui est très gênant dans le cas du fonctionnement en positionnement, [3], [4].   
 
2.4.6  L’ÉTAT MAGNÉTIQUE DE LA MACHINE 
   Le circuit magnétique du moteur est constitué d’un matériau ferromagnétique dans lequel               
l’induction ne varie plus linéairement avec le champ magnétique pour les valeurs élevées de celui- 
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ci : c’est le phénomène de saturation. La saturation se manifeste principalement au niveau des dents 
du circuit magnétique au stator comme au rotor. Elle va avoir pour effet de modifier la forme de 
l’onde de flux résultante dans l’entrefer, provoquant par conséquent une diminution de la 
perméabilité magnétique au niveau des dents, qui peut être grossièrement assimilée à une variation 
de largeur de l’entrefer. L’onde de flux est alors ‘aplatie’, embrassant ainsi tous les harmoniques 
impairs, en particulier le 3.  
   Ces harmoniques ‘d’espace’ se déplacent tous à la même vitesse que le fondamental puisque 
l’onde ne se déforme pas en tournant. Il en résulte l’induction de courant harmonique, dans le rotor 
essentiellement, car le stator est monté en étoile, et l’apparition de la force cotre électromotrice 
(FCEM) dans les phases du stator, [1], [3], [20], [76]. 
 
2.4.7  EFFICACITÉ DU MOTEUR  
  La valeur des pertes harmoniques dépend évidemment du contenu harmonique de la tension et 
du courant de moteur. Plusieurs tensions harmoniques à des basses fréquences causent une 
augmentation considérable des pertes dans le moteur et réduisent son efficacité.  Cependant, la 
plupart des onduleurs ne produisent pas des harmoniques d'ordre inférieur que le cinquième, et les 
courants harmoniques d'ordre supérieur ont habituellement de petites amplitudes. Pour de telles 
formes d'ondes, la réduction de l'efficacité d'un moteur complètement chargé n'est pas excessive, 
[20], [37].                             
 
2.5 CONCLUSION     
  Les onduleurs de courant à thyristors avec circuits auxiliaires d’extinction ou à GTO’s avec 
circuit d’écrêtage nécessitent des commutations longues si on veut limiter les surtensions. Ils se 
prêtent donc mal à la commande MLI où les commutations sont plus nombreuses et doivent donc 
être plus brèves. Avec ces onduleurs la commande MLI a parfois été utilisée, mais seulement aux 
faibles vitesses.  

  Par contre, les montages avec condensateurs dérivés à l’entrée du moteur sont moins affectés 
par cette limitation. Dans ce cas, on doit recourir à la commande MLI de l’onduleur si on veut 
travailler avec un filtre de taille raisonnable. C’est une solution intéressante car les tensions aux 
bornes du moteur ne présentent pas de discontinuité grâce à la présence des condensateurs. De plus 
les courants moteurs sont principalement de formes sinusoïdales. Par conséquent, les parasites 
développés par la machine peuvent être plus aisément maîtrisés ainsi que la réduction des 
ondulations du couple.  

  Mais cette solution est délicate à mettre en œuvre car les circuits limitants les harmoniques 
des courants de sortie de l’onduleur sont formés par l’association en parallèle des condensateurs de 
filtrage et des inductances de la machine. Dont, il faut veiller à ce que la fréquence des divers 
harmoniques ne soit pas trop proche de la fréquence de résonance de ces circuits, sinon ils font 
apparaître aux bornes des condensateurs et du moteur des tensions élevées. 

2.5  CONCLUSION 
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3.1 INTRODUCTION 
 Suite à l’association convertisseur-machine à CA, certains problèmes inhérents ont émergés. 
Ces problèmes peuvent, dans certaines applications, avoir des effets nocifs sur les performances 
techniques des processus opérés, [1], [28], [35], [36], [127-129].  
 Dans ce cas, l'inconvénient principal du moteur à induction est l’irrégularité dans le couple 
développé, c’est à dire l’ondulation de ce dernier. Comme la MAS vise des applications de grandes 
performances telles que les machines-outils ou les entraînements robotiques, les ondulations du 
couple sont interdites, car ces pulsations mènent à des oscillations de vitesse qui causent la 
détérioration des performances  du système. Elles peuvent aussi laisser des traces ou des empreintes 
évidentes dans les surfaces usinées à haute précision, [48], [49], [54], [127], [130]. 
 
3.2 L’ORIGINE DES ONDULATIONS DU COUPLE 
 L’ondulation du couple dans un moteur à induction est un phénomène bien documenté, [1],  
[3], [8], [14], [25], [36], [37], [41], [45], [76], [130], [131]. Les causes de ce dernier peuvent être 
attribuées aux facteurs suivants:  
- L'asymétrie du moteur,  
- Les harmoniques de tension dans les encoches,  
- Un entrefer stator/rotor non uniforme, 
- Le nombre discret des barres du rotor et des encoches du stator.   
- Dans le cas d'un onduleur alimentant le moteur, la forme d'onde de sortie non-sinusoïdale, et 
- Le déséquilibre dans la source d'énergie triphasée.  
    En général, on peut dire qu’il y a plusieurs causes d'ondulations du couple dans les machines 
électriques qui peuvent être divisées en deux grands catégories: mécanique et électrique. Les causes 
mécaniques sont principalement des défauts de maintien et l’excentricité du rotor, [37], [46], [49], 
[51]. Ainsi l'ondulation du couple d'origine mécanique est réduite et surmontée exclusivement avec 
une conception appropriée de la machine.  
       Les causes électriques de l'ondulation du couple sont réellement tous les phénomènes qui 
provoquent, dans la machine, une déviation de la distribution pratique (réelle) du champs par 
rapport à la distribution théorique (idéale). Les exemples de ces phénomènes sont la distribution 
non-idéale (non-sinusoïdale) des enroulements statoriques et/ou rotoriques, existence des encoches 
dans le stator et la génération de plusieurs harmoniques dans l'excitation du moteur due aux 
limitations des convertisseurs de puissance, [2], [38], [48], [66], [67], [131].   
 Au cours des discussions ultérieurs dans ce travail, seulement les ondulations électriquement 
causées dans le couple du moteur seront considérées.  
    Dans ce contexte, nous savons bien qu’un convertisseur alimentant une machine électrique 
fonctionne avec un contenu harmonique élevé de tension et de courant. Le comportement d’une 
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machine alimentée par une source alternative non sinusoïdale est complètement différent en 
appliquant une source sinusoïdale. Cette question devrait être prise soigneusement en définissant 
des philosophies de conception des machines à induction et dans le développement des 
convertisseurs électroniques.  
  Pratiquement, même si la machine à induction est alimentée par des courants sinusoïdaux, elle 
montre des déformations dans le couple électromagnétique. Ces déformations ont comme origines 
la teneur harmonique de la « distribution spatiale » de la densité magnétique du flux produite par les 
enroulements le long de l’entrefer. Les distorsions harmoniques produisent certains effets dans le 
fonctionnement de la machine, comme par exemple, les oscillations du couple avec des 
composantes harmoniques 'spatio-temporelles ', [8], [37], [40], [42], [67], [114].  
       Dans le cas des machines à induction alimentées par des courants non sinusoïdaux, le contenu 
harmonique temporel montre une interaction avec le contenu harmonique d’espace du champ 
magnétique ; établi dans la machine et produit essentiellement par la distribution des enroulements. 
De cette interaction, il est possible d'obtenir des déformations combinées très différentes de celles 
qui résultes d’une source alternative sinusoïdale.  

Une différence importante est le fait qu'une quantité de telles déformations peut produire des 
effets souhaitables dans la  machine, telles que les composantes constantes du couple. Cependant, il  
n'est pas encore possible de s’orienter avec précision pour savoir quels sont les harmoniques 
agissants l'un sur l'autre pour produire ces effets souhaitables. D'une façon générale, dans un moteur 
à CA de bonne conception, les FMM’s harmoniques d’espace ont des amplitudes assez petites de 
sorte qu'elles sont habituellement négligées, [3], [8], [25], [40], [70].      
  La présence des FMM’s harmoniques temporelles dans l’entrefer résulte à des couples 
harmoniques additionnels sur le rotor. Ces couples sont de deux types : couples harmoniques 
constants et couples harmoniques pulsatoires, [1], [3], [8], [14], [25], [28].     
 
3.2.1  LES COUPLES HARMONIQUES CONSTANTS  
  Des couples constants ou réguliers sont développés par la réaction des flux harmoniques 
d’entrefer avec les FMM’s harmoniques ou les courants harmoniques du rotor du même ordre. 
Cependant, ces couples harmoniques constants, qui sont une fraction très petite du couple évalué, 
ont l'effet négligeable sur le fonctionnement du moteur, [1], [8], [25], [37].  
 
3.2.2  LES HARMONIQUES PULSATOIRES DU COUPLE 
 

 Comme montré ci-dessus, une composante constante du couple est produite par la réaction de 
chaque FMM harmonique du rotor avec un flux harmonique d’entrefer du même ordre. Des 
composantes pulsatoires du couple sont produites par la réaction des FMM’s  harmoniques du rotor 
avec des flux harmoniques tournants d'un ordre différent, [1], [2], [37], [114].   
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 L'expression générale du couple en fonction du flux d’entrefer mφ , du courant de rotor rI  et 

de l'angle de phase entre le flux d’entrefer et le courant rotorique est donnée par : 

δφ= sinrme IKT                                                                (3.1) 

 Pour les composantes de fréquence fondamentale ou de fréquence harmonique, l'angle δ  
demeure constante et donc seulement un couple constant (unidirectionnel) est produit. De même, 
une composante harmonique du flux d’entrefer induit le courant du rotor à la même fréquence et par 
conséquent le couple est développé dans la même direction que le flux tournant d’entrefer. Le 7ème 
harmonique du couple, par exemple, s'ajoute au couple fondamental, par contre le 5ème harmonique 
du couple s'oppose à lui.  

En effet, la pulsation du couple est produite quand l'angle δ  change avec le temps. Ceci se 

produit quand mφ  d'une fréquence donnée agit sur rI  d'une autre fréquence, modulant δ  à un taux 

qui est la différence entre les vitesses des phaseurs (vecteurs) tournants correspondants. Le couple 
pulsatoire le plus important s'avère le 6ème  couple  harmonique, est produit en raison de l'interaction 
entre le flux fondamental d’entrefer et le 5ème et le 7ème FMM harmonique du rotor et l'interaction 
entre la FMM fondamentale du rotor avec le 5ème et le 7ème flux harmonique d’entrefer, [1], [8], 
[28], [37], [76], [132]. 

 De même un sixième couple harmonique est produit par l'interaction de la FMM fondamentale 
du rotor avec le 5ème et le 7ème flux harmonique d’entrefer, [1], [8], [14], [25], [46], [47], [63].   

 Ces couples pulsatoires ont une valeur moyenne nulle, mais leurs présence cause un 
changement de vitesse angulaire rotorique pendant un tour. Aux vitesses très basses, la rotation du 
moteur a lieu dans une série de secousses ou ‘jerks’, et ce mouvement irrégulier (ou ‘cogging 
motion’) fixe une limite inférieure pour la gamme utile de vitesse du moteur. Le point auquel la 
pulsation de vitesse devient répréhensible dépend de l'inertie du système tournant. Dans certaines 
applications, tels que les entraînements à machine-outil, la fluctuation de vitesse est intolérable. La 
fatigue anormale du mécanisme des dents peut également se produire, en particulier si la pulsation 
du couple coïncide avec une résonance mécanique de l’arbre du moteur, [35], [37], [49],          
[126], [130].       
 
3.3 LES ONDULATIONS DU COUPLE POUR UNE  
    ALIMENTATION EN CRÉNEAUX DE COURANT 
 
  Avec une alimentation en créneaux de courant ou à six états de commutation, les couples 
harmoniques réguliers sont négligeables, comme dans le cas d’une tension d’alimentation en onde 
escalier. Cependant, les couples harmoniques pulsatoires sont encore significatifs, et l'attention est 
confinée à ces derniers, [3], [36], [45], [50], [59], [60], [76]. 
  Quand un enroulement statorique triphasé est alimenté avec des courants quasi-carrés, la  
distribution du courant ne change pas pendant l'intervalle 60° quand une paire particulière de phases 
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est en conduction. En conséquence, la FMM d'enroulement est stationnaire jusqu'à ce qu'une 
commutation de phase se produise, entraînant le saut de la distribution des courants et de la FMM 
en avant par 60° électrique dans une nouvelle position stationnaire.  
  Tandis que les flux harmoniques d’entrefer sont petits, le flux d’entrefer est principalement 
une composante fondamentale d'amplitude constante, tournant uniformément à la vitesse synchrone. 
L'interaction de ce flux uniformément tournant avec la FMM tournante à six états a comme 
conséquence une forme d'onde de couple avec une sixième ondulation harmonique prédominante 
superposée au couple moteur constant, [1], [17], [37], [44], [48], [133]. 
  D'un autre point de vue, il est évident que la puissance fournie au moteur à tout instant, n’est 
que le produit des valeurs instantanées des courants et tensions de sortie. On a montré 
précédemment, chapitre 2, que la tension d’alimentation du moteur est pratiquement sinusoïdale, et 

puisque le courant continu dI  est constant, la forme d'onde de la puissance instantanée d’entrée est  

une série de segments sinusoïdaux de 60-degré, figure 3.1. Les segments illustrés sont caractérisés 
par l'angle ϕ  qui est l'angle de phase par lequel le courant fondamental du moteur traîne la tension 

fondamentale. La forme d'onde de la puissance instantanée a une composante d'ondulation 
dominante à six fois la fréquence de sortie de l’onduleur, et ressemble certainement à la forme 
d'onde de la tension de sortie d'un pont redresseur triphasé conventionnel menu d’un angle 
d’amorçage ϕ , [1], [3], [8], [14], [37].   

 

Fig. 3.1–  La forme d’onde idéale de la puissance instantanée (et du couple) 
 

  En résumé, on constate donc la superposition d’une ondulation très prononcée à la valeur 
moyenne de la puissance instantanée P  dont, la fréquence de l’ondulation est le sextuple de la 
fréquence fondamentale. En négligeant les pertes dans le moteur, la puissance instantanée à l’entrée 
du moteur est également la puissance instantanée de sortie qui, une fois divisée par la vitesse 
angulaire mécanique constante, donne le couple instantané développé. En  conséquence, la variation 
instantanée de la puissance de la figure 3.1 est également une variation instantanée du couple.  C’est 
à dire, que  l’ondulation  de  la  puissance interne se répercute aussi sur le couple électromagnétique  
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eT  de la machine asynchrone, étant donné qu’il existe la relation :  
Ω= /PTe                                                                      (3.2) 

avec Ω  la vitesse de rotation angulaire de la machine asynchrone. 

  Alors, des expressions analytiques pour le couple pulsatoire peuvent être déterminées à partir 
de cette approche.    
 En employant l'expression de série de Fourier pour le courant de phase statorique de forme 
rectangulaire, 

( ) [ ] [ ]{ } ( )tnnnnIi
n

dsa ωsin)150(cos)30(cos2
1

⋅−π= °°
∞

=
∑  

   { }...sin1313
1sin1111

1sin77
1sin55

1sin32 −ω−ω+ω−ω−ω
π

= tttttId  ,                    (3.3) 

le produit de la fondamentale du courant et la tension sinusoïdale pour toutes les trois phases 

représente une puissance d’entrée constante et résulte au couple principal développé. Le cinquième 

et le septième courant harmoniques, en  association avec la tension de phase sinusoïdale donnent un 

sixième harmonique pulsatoire de la puissance d’entrée, ayant comme résultat un sixième 

harmonique pulsatoire pour le couple. De même, un douzième couple harmonique pulsatoire est 

développé par le onzième et le treizième courant harmoniques, [37], [39], [45], [47], [54]. 

  En fait, ces différents résultats théoriques peuvent être bien vérifié par simulation en utilisant 

le simple schéma bloc de la figure 3.2. 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 3.2– Association machine asynchrone/onduleur de courant conventionnel 

 
         En adoptant pour l’onduleur de courant alimentant la MAS une commande à six états de 

commutation, le courant statorique sai présente une allure pratiquement rectangulaire et discontinue, 

comme le montre la figure 3.3. Par contre, la tension statorique sav est presque sinusoïdale.  

Cependant,  aux  instants  de  commutation  de  l’onduleur,  des  pics  sont superposés sur la tension 

statorique dues à la variation rapide du courant statorique. Le couple électromagnétique eT  du 

moteur asynchrone présente une ondulation très prononcée (≅12 Nm crête à crête) à cause de la 
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forme rectangulaire du courant statorique. La fréquence de l’ondulation est le sextuple de la 

fréquence statorique sf . Cette ondulation du couple provoque une rotation ‘jerky’ en présentant une 

grande vibration de vitesse avec une oscillation autour de sa valeur moyenne de l’ordre de 60%. 
Cela, influence évidemment, les performances d’un tel système d’entraînement particulièrement à 
basses vitesses de rotation.   
 La figure 3.4 contient respectivement les spectres correspondants au courant de phase 
statorique et le couple électromagnétique développé, où la fréquence résultante pour le couple       
(6, 12, 18, …etc.) dépend de la fréquence du courant harmonique (5, 7, 11, 13... etc.) et son ordre de 
phase par rapport à la fondamentale du courant.  

                                                                        

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 3.3– Comportement de la machine asynchrone alimentée par un CSI conventionnel 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 3.4– Spectres d’amplitudes correspondants ; a) courant statorique, b) couple développé 

 
3.4 EXPRESSION HARMONIQUE DU COUPLE 
  Il est bien connu qu'un moteur à induction alimenté par un onduleur à source de courant 
conventionnel absorbe des courants de ligne avec une forme d'onde approximativement quasi-
carrée, et la rotation saccadée conséquente pour la FMM statorique cause des pulsations ou des 
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ondulations de couple dans l'arbre du moteur. Ces couples harmoniques temporellement variables et 
les oscillations associées de la vitesse du rotor, inhérentes aux systèmes d'entraînement redresseur-
onduleur-moteur à induction, sont répréhensibles dans des applications tels que la machine-outil et 
le positionnement des antennes, où une vitesse uniforme est obligatoire. Dans de telles applications 
il est très important de savoir l'amplitude des pulsations de couple et en conséquence ces systèmes 
d’entraînement devraient être employés où l'amplitude des fluctuations de couple est petite, [1], 
[14], [28], [35], [36], [45], [54], [134].        
  La forme d'onde du couple peut être exactement calculée avec une programmation numérique 
qui incorpore le modèle d-q standard du moteur à induction, [41], [133], [135]. Cependant, il est 
avantageux d'obtenir l'expression théorique pour cette forme d'onde du couple. Ainsi des attentions 
considérables ont été données pour calculer les couples harmoniques, [1], [28], [37], [38], [41], 
[52], [55], [68], [128], [129], [132-136]. Dans ce contexte,  plusieurs chercheurs ont développé des 
expressions pour la teneur harmonique du couple en termes de décompositions de série Fourier des 
courants de phase et des forces contre électromotrices (FCEM’s).  De telles approches sont bien 
documentées et expliquées dans la  littérature, [37], [45], [52], [128], [132], [134], et elles ne seront 
pas  discutées dans ce travail.  
  Pour ce même sujet, d'autres expressions des harmoniques de couple ont été développées 
basant soit sur des diagrammes des phaseurs [1], [28], [37], [136] ou sur le modèle d-q standard du 
moteur à induction, [28], [38], [41], [55], [68], [129], [133].  Ce sont ces deux dernières méthodes 
qui seront traitées analytiquement dans ce chapitre. 
 
3.4.1  EXPRESSION DES PULSATIONS DU COUPLE À PARTIR DU   
            DIAGRAMME DES PHASEURS 
  Les couples pulsatoires peuvent être calculés en superposant les phaseurs des flux et des 
courants rotoriques de diverses fréquences (y compris la fondamentale) dans un seul diagramme, 
comme le montre la figure 3.5a. Où la méthode accomplie, par Robertson et Hebber, pour calculer  
l'amplitude des pulsations de couple dans le système d'entraînement VSI-IM, a été utilisée ici. 
Puisque le même  circuit équivalent est applicable dans les deux systèmes d'entraînement du moteur  
à induction alimenté par un VSI ou un CSI, le même diagramme de phaseurs a été employé pour 
calculer l'amplitude des ondulations du couple dans des conditions de fonctionnement en régime 
permanent, [1], [28]. 
  Le  diagramme des phaseurs superposés est montré dans la figure 3.5a, où seulement les effets 
de la fondamentale, le 5ème et le 7ème harmoniques de tension sont considérés et les phaseurs de flux 
sont supposés d’être cophasal à un instant 0=t . Comme le montre la figure 3.5a, chaque tension 
harmonique causera les composantes correspondantes du flux et du courant rotorique. Les 
résistances du circuit équivalent pour les 5ème et les 7ème harmoniques sont négligées par rapport aux 
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réactances à ces mêmes fréquences et donc les courants harmoniques tarderont les composantes 
respectives de flux par 180°. Les phaseurs de la fondamentale et du          7ème harmonique tournent 

dans la direction antihoraire aux vitesses sω  et sω7 , respectivement, tandis que les phaseurs du 

5ème harmonique tournent dans le sens horaire à la vitesse sω5 , [28], [37], [136].   

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig. 3.5– Diagramme des phaseurs superposés 

    
  Pour des raisons de simplicité, la figure 3.5b a été construite à partir de la figure 3.5a en 
donnant au diagramme entier une rotation (dans le sens horaire) à sω  pour rendre les phaseurs 

fondamentaux stationnaires.  
  Du diagramme, on peut constater que le 6ème harmonique du couple est contribué par 
l'interaction du flux fondamental avec les 5ème et 7ème harmoniques du courant, et de la fondamentale 
du courant avec les 5ème et 7ème harmoniques du flux. Mathématiquement, l'expression du            
6ème harmonique du couple peut être écrite comme suit : 
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  Dans les conditions d’un fonctionnement normal, l'angle entre la fondamentale du flux 
d’entrefer et la fondamentale du courant rotorique est approximativement 90° (δ = 90°), par 
conséquent :  

tItIIT mmrrrme s751s7516 )cos6()sin6-( ωφ+φ+ωφ=                               (3.5) 

 Ainsi l'amplitude du sixième harmonique du couple pulsatoire est :   

( ) ( )2751
2

7516 )()-( mmrrrme IIIT φ+φ+φ=                                       (3.6) 

  Comme les composantes harmoniques du flux ; 5mφ   et  7mφ  sont très petites, [1], [2], [8], 

[25], [52], la contribution du seconde terme peut être négligée et l'amplitude des fluctuations du 
couple peut être obtenue approximativement par l'amplitude du premier terme c’est à dire :  

)-( 7516 rrme IIT φ=                                                         (3.7) 

  Evidement, d’autres sixièmes fluctuations harmoniques de couple sont produites par 
l'interaction des flux et des FMM’s à d'autres harmoniques qui se différencient de six, tels que les 
cinquième et onzième harmoniques (cf. Tableau 3.1). Toutefois, il a été montré que leurs grandeurs 
relatives sont petites, [28], [37], [136].   

Tableau 3.1 
Pulsations relatives des harmoniques du couple 

 
(k : ordre des courants harmoniques, v : ordre des flux ou des FMM’s harmoniques) 

 

 

 

 

  

 

 

 

 

 

 

 
 
  En suivant une méthode semblable, on peut montrer que la fluctuation du couple au douzième 
harmonique est : 

)-( 1311112 rrme IIT φ≅                                                       (3.8) 

 Ceci peut être considéré comme négligeable une fois comparé aux sixièmes fluctuations 
harmoniques (cf. fig. 3.4). Il peut être pareillement montré que les fluctuations du couple, pour 
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d'autres harmoniques d’ordre supérieur, tels que le dix-huitième, vingt-quatrième…etc., seront 
encore plus petites. Par conséquent avec un courant de forme quasi-carrée, les fluctuations 
principales du couple sont à la sixième fréquence harmonique, [3], [17], [37], [44], [136]. 
  Avec la même méthode de calcul, la fluctuation du couple à la fréquence de commutation d'un 
onduleur de courant à MLI (PWM-CSI) ou un onduleur de tension à MLI (PWM-VSI) peut être 
écrite comme suit : [1], [8], [28], [59] 

( ) ( ))-( 1116 +−φ= prprme IIT  ;  p nombre d’impulsions par période.                (3.9) 
  Ainsi la méthode indique que les fluctuations du couple sont dues principalement au flux 
fondamental et des courants harmoniques. Avec des onduleurs produisant des formes d'ondes 
rectangulaires, les fluctuations prédominantes du couple sont au sixième harmonique, alors qu'avec 
les onduleurs pulsés (à MLI), les fluctuations prédomine à la fréquence de commutation.  
  Alors, comme le flux fondamental est normalement constant, les fluctuations dans le couple 
peuvent être réduites en réduisant les courants harmoniques.  Avec les onduleurs à MLI, ceci peut 
être fait en augmentant la fréquence de commutation ou en maintenant la fréquence de  
commutation grande et indépendante de la fréquence de sortie, [28], [45], [132], [136]. 
 
3.4.2  HARMONIQUES DE COUPLE INDUITS PAR LES COMPOSANTES   
            HARMONIQUES DU COURANT 
  Le comportement du couple, induit sur l'axe d'un moteur à induction alimenté par un onduleur 
de courant, a été largement analysé, [2], [3], [14], [25], [28], [37], [38], [41], [45], [52], [55], [67], 
[68], [76], [128], [129], [132], [133]. Cependant, la corrélation entre les harmoniques du courant et 
les harmoniques de couple n'a pas été encore donnée dans une expression analytique, bien qu'il y ait 
de la littérature qui indique la corrélation d'une façon non détaillée, [2], [3], [14], [25], [37], [45], 
[52], [67], [76], [128], [132]. Il est nécessaire de déduire une expression définie de l'inspection de la 
relation entre eux. Ainsi, une équation générale, pour le couple, est donnée par l’analyse des 
composantes harmoniques. Elle montre les effets des valeurs des paramètres du moteur et de 
l’onduleur sur l'amplitude de la pulsation du couple, et fournit une méthode incontestable de la 
calculer, [28], [38], [41], [55], [68], [129], [133].     

  L'ensemble des courants triphasés fourni par l’onduleur scsbsa iii  , ,  peut être exprimé en série 
de Fourier comme suit : (en supposant la symétrie en demi-onde de la forme d’onde du courant)  
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,   avec                                       (3.10)              

k       : ordre des harmoniques du courant, toujours impair;  
sω     : fréquence angulaire de la fondamentale de courant;  

kψ      : angle de déphasage.  
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  En donnant les courants statoriques, les courants du rotor sont donnés par l’équation ci-
dessous et le couple eT  par  (3.12) quand la méthode de transfert d-q est appliquée (cf. Annexe A).  
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où : 

mL   : inductance mutuelle entre les enroulements statoriques et rotoriques ;  

sqsd ii  ,   : courants statoriques exprimés en coordonnées d-q ;  

rqrd ii  ,   : courants du rotor exprimés en coordonnées d-q ;  

rL     : inductance propre cyclique des enroulements rotoriques ;   

rω   : fréquence angulaire de la rotation du moteur. 

sω   : fréquence statorique 

rR    : résistance des enroulements rotoriques ; 
P     : nombre de paires de pôles ;  
p  = d/dt ;  

  En résolvant  (3.11) et (3.12), le couple est donné en (3.13).  
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rr LR=β   : le réciproque de la constante de temps des enroulements du rotor;  

rs kk  ,   : ordre des harmoniques du courant de stator et de rotor respectivement;  
)56( , −= mkk rfsf   : ordre des harmoniques du courant induisant le champ magnétique tournant dans     

                                la même direction que celle du courant fondamental;  
)16( , −= mkk rbsb   : ordre des harmoniques du courant induisant le champ magnétique tournant dans  

                                le sens inverse;  
et m     nombre entier positif.  

  Dans l’équation (3.13), quand rs kk = , les deux premiers termes donnent les composantes 

constantes du couple ( eoT ), tandis que tous les autres donnent les composantes harmoniques du   

couple ( eT∆ ). Ainsi (3.13) peut être réarrangée comme suit:  
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avec n est l'ordre des composantes harmoniques du couple et est égal à un multiple de six; nθ est  
l'angle de phase des harmoniques du couple.  
 
3.5 PRINCIPE D’ÉLIMINATION DES PULSATIONS DU COUPLE 
  L'élimination d’une façon minutieuse, des couples pulsatoires parasites à basses vitesses, est 
l’un des problèmes importants à résoudre dans les systèmes d'entraînement d’un moteur à induction 
alimenté par un onduleur de courant. Deux approches typiques en liaison avec le dit problème ont 
été récemment présentées :  
1. La méthode de modulation de largeur d’impulsion de courant (MLI), [1], [24], [26], [27], [29], 

[32], [37], [39], [60], [67], [68].  
2. La méthode de contrôle de la valeur instantanée du courant, [1], [26], [27], [37], [39], [68], [69].  
  La méthode bien connue de MLI est une méthode qui consiste à moduler les courants de sortie 
de l’onduleur de courant et mène à une forme d'onde de courant d'un contenu harmonique d'ordre 
inférieur plus petit; ainsi la réduction des couples harmoniques d'ordres inférieurs est généralement 
prévue. Contrairement à la première approche, la deuxième concerne l'élimination du couple 
pulsatoire en exerçant le contrôle de la valeur instantanée du courant à une forme d'onde appropriée, 
par exemple, de forme exponentielle, même que le contenu du courant harmonique d’ordre inférieur 
peut être augmenté. Il est évident que des contradictions existent entre ces deux approches au sujet 
du concept fondamental pour le traitement des harmoniques du courant dans la réduction des 
pulsations (ou ondulations) du couple, [68].  
  Il y a une autre approche pour réduire les ondulations du couple en superposant les courants 
de sortie des multiples onduleurs de courant, [1], [30], [67], [77]. Les onduleurs utilisés dans ce cas 
diffèrent dans la construction fondamentale de celle à employer dans les approches mentionnées   
ci-dessus.  
 
3.5.1  MÉTHODE DE CONTRÔLE DE LA VALEUR INSTANTANÉE  
            DU COURANT  
  Le principe de cette méthode, qui se base sur la modulation du courant continu dI  par le  

convertisseur d'entrée, est expliqué dans la figure 3.6.  La figure 3.6a montre la forme d’onde du 
couple avec le courant idéal rectangulaire. Comme indiqué précédemment, l'ondulation du couple 
suit l'ondulation de la tension de sortie, d'un pont redresseur à contrôle de phase conventionnel, et 
donc elle est donnée par les segments 60° d'une sinusoïde.  
  Le courant continu dI  peut être modulé par le redresseur d'entrée de sorte qu'il suit le profil 

inverse de l'ondulation du couple comme indiqué dans la figure 3.6b, [1], [37], [39], [68]. Ainsi dans 
une telle méthode les courants statoriques sont forcés d’être dans la forme d'onde montrée dans la 
figure 3.6b, le couple induit sur l’axe du moteur sera aplati, alors que le couple pulsatoire parasite 
sera complètement décommandé, excepté une impulsion du couple de courte durée à l'instant de 
commutation du courant, [1], [37], [39], [76], [77].   
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a)                                                             b) 
Fig. 3.6–  a) Couple pulsatoire avec un courant continu lisse ;  

b) Lissage du couple pulsatoire par la modulation du courant continu  
 

  Pour réaliser une telle modulation pour le courant continu, il faut imposer à un régulateur de 

courant une grandeur de consigne qui varie selon la modulation désirée. Dans ce cas, l’onduleur est 

commandé de manière normale : tous les 60°, le courant continu est commuté d’une phase à l’autre 

et la modulation du courant continu est synchronisée avec la commande de l’onduleur, [67-69]. 

  En réalité, la puissance instantanée présente une légère ondulation due au phénomène de la 

commutation forcée et  à la rapidité de réglage non négligeable du  régulateur de courant. Ces effets  

ont aussi pour conséquence que la modulation du courant continu ne peut être appliquée qu’à des 

pulsations relativement faibles. Au-dessus de 10% à 20% de la pulsation nominale, on doit garder le 

courant continu constant. L’onduleur de courant travaille alors de manière normale, [26], [27], [37], 

[39], [68].  

 
3.5.2  MÉTHODE DE MODULATION MLI DU COURANT 
  
  Heureusement, l’onduleur de courant (CSI) peut être conçu pour générer des courants de 

phase modulés en MLI, [1], [17], [19], [24], [26], [27], [29], [32-34], [37], [39], [43], [44], [60], 

[67], [68]. Cette méthode de modulation du courant est essentiellement une méthode pour réduire 

les composantes des courants harmoniques d'ordre inférieur. Une des méthodes les plus utilisés 

dans la littérature est celle représentée dans la figure 3.7, dont les deux harmoniques les plus bas :  

le 5ème et le 7ème peuvent être éloignés pour éliminer le 6ème harmonique du couple pulsatoire. Par la 

suite, avec l’augmentation de la fréquence d'onduleur, un nombre plus élevé d’impulsions peut être 

incorporé et donc les harmoniques d’ordre supérieur du couple (par exemple, 6ème, 12ème,…etc.) 

peuvent être éliminés, [1], [17], [37], [39], [44], [68].  
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Fig. 3.7– La modulation de largeur d’impulsion pour les courants de phases statoriques 
 

  Avec cette technique, la vitesse de rotation devient alors plus uniforme grâce à l’inertie des 

masses tournantes du moteur asynchrone et la machine entraînée, car en commutant le courant dans 

un intervalle de 60° plusieurs fois entre deux phases de la charge, on ne réduit pas l’amplitude de 

l’ondulation de la puissance ou du couple, mais on augmente sa fréquence, [1], [17], [19], [33], 

[34], [43], [44], [67]. 

  En supposant,  pour la simplicité, que les courants montrés dans la figure 3.8a circulent dans 

les enroulements statoriques du moteur à induction, la forme d'onde du couple moteur est montrée 

dans la figure 3.8b, [68]. Dans ce cas, aucune information, telle que dans quelle mesure le  

comportement du couple pulsatoire s'est amélioré, ne peut être acquise de cette forme d'onde. 

Puisque la forme d'onde est trop complexe, il est également impossible d'évaluer le contenu  

harmonique du couple par le critère généralement utilisé, c’est à dire, le rapport d'ondulation du 

couple (valeur pic/valeur moyenne). Par conséquent, un critère plus approprié pour juger le 

comportement du couple pulsatoire est exigé, [37], [68]. 

  Pour cela, dans la référence [68], les auteurs proposent une figure des mérites pour le couple         

"figure of merits for torque " (FMT) pour évaluer le contenu harmonique du couple comme suit:  

FMT = valeur maximum de crête-à-crête de ⎥⎦
⎤

⎢⎣
⎡∫

t
edtT∆  ,                         (3.15) 

où eT∆  est l'amplitude de la fluctuation (ou la pulsation) instantanée du couple définie en (3.14). La 

FMT définie par (3.15), incluant le facteur quantitatif et le facteur de temps du couple pulsatoire, est 

un critère plus précis pour l’estimation de l’oscillation de vitesse du système de motorisation que 

pour l’estimation du couple pulsatoire. 
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Fig. 3.8–  a) Forme d’onde du courant MLI à 3 impulsions ; b) Forme d’onde du couple issue ; 

c) L’intégrale du couple, ( 4.31=ωr rad/s, °=α 12 (     ), °=α 5.7 (     )) 
    

   La valeur de la FMT pour chaque composante harmonique n du couple peut être exprimée 
comme suit:  

snen nTFMT ω= /2                                                     (3.16) 
 

  Cette équation signifie que la contribution de la nième harmonique du couple à la valeur globale 

de FMT sera réduite par un facteur n. Ceci est tout à fait important en estimant l'effet du couple 

pulsatoire, qui contient une abondance des harmoniques dont leurs fréquences fondamentales 

changent avec le temps, [1], [37], [68].  

 
3.5.3  MONTAGES À INDICE DE PULSATION SUPERIEUR À 6 
 
  Nous avons déjà vu que les courants harmoniques de rang 5 et 7 sont responsables d’un 

couple dont la fréquence est égale à 6 fois la fréquence du fondamental des courants. Les 

harmoniques 11 et 13 produisent un couple à une fréquence égale à 12 fois celle de la fréquence 

d’alimentation, on peut alors chercher à diminuer les pulsations du couple en augmentant l’indice 

de pulsation de la puissance fournie à la machine, [1], [67], [77].      
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  Une solution souvent adoptée, (cf. fig. 3.9), consiste à alimenter le moteur à partir de deux 

onduleurs qui sont connectés en série et dont les commandes sont décalées entre elles d’un 

douzième de période. On utilise alors un moteur muni de deux enroulements statoriques, 

galvaniquement indépendants et décalés entre eux de 30° électriques. Chaque enroulement triphasé 

est alimenté par un onduleur de courant, [1], [30], [77].   

    

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 3.9–  Montages à indice de pulsation égale à 12 

 
  Une autre solution moins traditionnelle consiste à utiliser un moteur, dont l’enroulement 

statorique comporte 9 phases couplées en polygone, et l’alimenter par un onduleur auto-commuté 

dérivé du montage de la figure 2.5 (cf. Chapitre 2) en remplaçant ainsi chacune des diodes du 

montage triphasé par un ensemble de trois thyristors qui permettent d’aiguiller successivement le 

courant vers les différentes bornes du moteur. On obtient ainsi un montage d’indice de pulsation 

égal à 18, [67], [77].              

 

3.6 DISCUSSION DES RÉSULTATS D’ANALYSE 
HARMONIQUES DU COUPLE 

 
  Enfin, en analysant les composantes des courants harmoniques et les composantes 

harmoniques du couple induites par ces courants dans un moteur à induction et par la synthétisation 

de nombreux exemples numériques de calcul, les principes suivants, destinant l’élimination des 

composantes harmoniques du couple par traitement des courants harmoniques, sont déduits : 
 

6/π

Id
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  Pour comprendre le comportement du couple harmonique résultant, chaque composante 

harmonique de couple doit être analysée en termes d'harmoniques du courant qu'ils dépendent  

dessus. Néanmoins, la simple investigation du contenu harmonique du courant peut mener à un 

faux jugement.  
 

  pour acquérir les meilleurs résultats, on doit traiter les harmoniques du courant des ordres voisins 

comme paires et permettre aux composantes harmoniques de couple, induites par eux, pour être 

mutuellement neutralisés, pas mutuellement rehaussés. Cette manière de traitement mènera aux 

moindres composantes harmoniques de couple, quoique les harmoniques du courant nécessitent 

d’augmenter dans certains cas.  
 

  L'utilisation des onduleurs à MLI dans un mode à nombre constant d’impulsions par cycle 

produit de grandes pulsations de couple à la fréquence de commutation. Pendant que la 

fréquence de fonctionnement réduit, la fréquence de ces fluctuations réduit également et par 

conséquent ces fluctuations deviennent capables de produire des effets de plus en plus grands sur 

la rotation mécanique de la machine. Cependant, si le nombre d'impulsions par cycle est grand, 

ces fluctuations seront moins dues à la réduction des courants harmoniques. Le nombre 

d'impulsions par cycle peut être rentablement augmenté à de plus basses fréquences en 

maintenant le nombre d'impulsions par seconde constant et assez grand pour garder les 

pulsations de couple dans la limite désirée. Par considération des fluctuations de couple et de 

vitesse, ce mode de fonctionnement avec un taux d’impulsions constant, plutôt qu'un nombre 

constant d’impulsions par cycle, est préférable (cf. Chapitre 6).  
 

  Dans les calculs présentés, on a supposé que la vitesse du rotor est constante. Les couples 

pulsatoires étant produits par la machine, la vitesse de rotor peut changer et en conséquence elle 

peut plus loin amplifier les fluctuations du couple.  
 

  l’estimation des ondulations du couple est importante pour déterminer les contraintes 

mécaniques sur la machine. Ceci peut être accompli analytiquement ou numériquement. 

Pratiquement l'établissement d’un critère général pour juger le degré d'ondulation du couple est 

très indispensable. Comme de tel critère n’existe pas encore, les jugements subjectifs mènent 

dans certains cas à des conclusions fausses. En revanche, avec ce nouveau critère, on s'attend à 

ce que les techniques de recherches dans ce domaine s'améliorent.  
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3.7  CONCLUSION  
 
  Le circuit de base d’un onduleur de courant (CSI) produit des courants quasi-carrés ou à six-

états et les composantes harmoniques d'ordre inférieur causeront ainsi des pulsations de couple et 

une rotation irrégulière dans l'axe du moteur.  Ces couples pulsatoires tendront à causer la vibration 

dans la vitesse de la machine, mais l'effet des composantes à haute fréquence sera lissé dû à l'inertie 

mécanique du système. La vibration de vitesse peut être aggravée si la fréquence du couple 

pulsatoire peut être basse ou plus proche de la résonance mécanique du système d'entraînement, et 

ceci peut avoir comme conséquence la grave vibration d'axe, entraînant la fatigue, un mécanisme 

des dents épuisés, et des performances insuffisantes dans le contrôle en boucle fermée du système.  

  De façon générale, l’absence de maîtrise de l’harmonique de couple entraîne de nombreux 

problèmes, liés à la compatibilité électromagnétique de l’équipement, à un niveau parfois excessif 

de bruit audible ainsi qu’à la variation en cours de fonctionnement de la qualité acoustique. De plus, 

l’excitation de certains modes mécaniques résonants (problème des couples pulsatoires), pouvant 

entraîner un vieillissement précoce du système, est également à ajouter à cette liste. Certains 

travaux se sont donc consacrés à l’obtention d’une meilleure maîtrise des harmoniques et/ou de la 

fréquence de commutation des interrupteurs.  

  La modulation d'amplitude du courant instantané de la liaison CC peut être utilisée pour 

produire une forme d'onde modifiée de courant de sortie qui réduit au minimum l'amplitude des  

pulsations de couple. Alors que, dans des applications de haute puissance, il est plus avantageux 

d'utiliser deux onduleurs de courant CSI’s en parallèle et de combiner leurs sorties déphasées pour 

donner une forme d'onde améliorée avec un contenu harmonique réduit et de plus faibles couples 

pulsatoires.   

  Alternativement, des techniques MLI pour l'élimination harmonique peuvent être également 

employées dans la gamme à vitesse réduite pour supprimer les harmoniques critiques du courant ou 

pour réduire au minimum les oscillations de vitesse rotorique résultantes des ondulations du couple.  
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4.1  INTRODUCTION 
 
  Les chapitres précédents nous ont permis de mettre en place les différents éléments 

nécessaires au développement du modèle de notre onduleur de courant, ainsi que les principaux 

conditions pour l’association machine asynchrone/onduleur de courant (CSI-IM). 

  Par la suite, notre démarche s’est appuyée sur l’étude détaillée du problème des pulsations du 

couple d’une MAS alimentée par un onduleur de courant ainsi que les différentes techniques de 

minimisation de ces ondulations du couple. 

  Nous allons donc dans ce chapitre, dans une première partie, assembler les différents blocs 

nécessaires pour concevoir notre système d’entraînement complet (convertisseurs, machine, 

commande). La conception du système est essentiellement faite en se basant sur un modèle 

mathématique analytique qui décrit le comportement dynamique de l’ensemble : redresseur, 

onduleur et moteur à induction.  

  En deuxième partie on a représenté la commande de vitesse d’une MAS alimentée par un 

onduleur de courant conventionnel décrivant ainsi le mode de fonctionnement à six états de 

commutation.  

 
4.2  LE CIRCUIT DE PUISSANCE 
 
  La figure 4.1 montre le circuit de puissance du système d’entraînement CSI-IM qui sera 

analysé dans ce travail.  

  Généralement, à des grandes ou moyennes puissances, l'onduleur à source de courant (CSI) 

est employé où un redresseur commandé de côté-réseau est relié, par une grande réactance de la 

liaison CC, à l’onduleur du côté-moteur. 

  Alors la source de courant continu, normalement obtenue à l’aide d’une régulation, alimente 

l’onduleur, à travers une inductance de lissage, par un convertisseur lui-même raccordé à une source 

de tension, figure 4.1.  

Fig. 4.1– Circuit de puissance de l’entraînement CSI-MAS 
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    Le filtre de la liaison CC composé par l'inductance FL  est utilisé pour atténuer l'ondulation du 

courant continu fourni par le redresseur. Dans tous les cas, l’inductance de lissage FL  doit 

permettre un filtrage suffisant vis-à-vis : 
••  de la composante pulsatoire de la tension de sortie du convertisseur de tête (le redresseur) ; cette 

composante est d’ordinaire à fréquence fixe ; 
••  de la composante pulsatoire de la tension à l’entrée de l’onduleur ; la fréquence de cette 

composante est largement variable puisque c’est un multiple de la fréquence des grandeurs de 
sortie de l’onduleur. 

  On peut fixer donc un ordre de grandeur pour FL  en décomposant cette inductance en deux 

parties. Dont la première partie correspond à l’inductance nécessaire pour assurer le filtrage de la 
tension à la sortie du redresseur, en l’absence de l’ondulation due à l’onduleur. La deuxième partie 
correspond à l’inductance nécessaire pour assurer le filtrage de la tension à l’entrée de l’onduleur, 
en l’absence de l’ondulation due au redresseur. Le calcul de ces deux parties inductives est présenté 
en détail dans [76], [77] et [137]. 
 Le filtre capacitif connecté à la sortie de l'onduleur évite la génération des surtensions dans les 
inductances de fuite statorique, due à la commutation rapide de l'onduleur de courant. La fonction 
principale du condensateur de filtrage FC  est d'aider la commutation des interrupteurs comme pour 

filtrer   les   courants  harmoniques   produits    par   l'onduleur. La  taille   de   ce   condensateur   est 
principalement déterminée par la fréquence de commutation de l’onduleur, [3], [30], [31], [74-77], 
[125], [137].   
 
4.3  LA CONFIGURATION DU SYSTÈME D’ENTRAÎNNEMENT 
  La figure 4.2 montre la structure générale de notre système d’entraînement. Les principaux 
composants 'hardware' du système incluent : un redresseur triphasé complètement contrôlé, un filtre 
de liaison CC, un onduleur triphasé, un moteur asynchrone à cage d'écureuil, une charge, et des 
capteurs de vitesse/courant. Le redresseur à contrôle de phase et le filtre inductif forment une source 
de courant continu contrôlable qui fournit un courant continu régulé à l'onduleur. Ce dernier génère 
symétriquement des formes d'ondes de courant de fréquence variable aux enroulements statoriques 
du moteur à induction. Comme indiqué dans la même figure, le contrôle 'software' est 
principalement basé sur la structure standard de la commande vectorielle, (cf. Annexe B). 
 La méthode d’orientation du flux a été employée pour commander le couple et la vitesse du 
moteur. Cette méthode fonctionne avec un modèle du moteur exprimé dans un référentiel tournant 
orienté selon le flux du rotor, commandant séparément la composante du courant statorique qui est 
proportionnelle au couple et la composante du courant statorique qui est proportionnelle au flux. Le 
courant de la liaison continu dI  est régulé en utilisant un système de contrôle en boucle fermée qui 

fait inclure le redresseur d'entrée.   
 
4.3  LA CONFIGURATION DU SYSTÈME D’ENTRAÎNNEMENT 
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Fig. 4.2–  Structure de base du système d’entraînement 

 
  À ce niveau, il convient de noter que dans l’étude de la machine asynchrone alimentée à 
fréquence variable, les notions de tensions, fréquence et glissement relatif perdent l’importance 
qu’elles ont dans l’étude du fonctionnement de cette machine lorsqu’elle est alimentée par une 
source de courant (ou tension) à fréquence fixe. 
  Au contraire ce sont les notions de courants, de flux, d’angles de déphasage entre ces 
grandeurs, de glissement absolu défini par l’écart entre la vitesse de synchronisme et la vitesse 
réelle ou par la pulsation des grandeurs rotoriques, qui reprennent la place fondamentale qui est là 
leur dans l’étude générale des machines électriques, [6], [138], [139]. 
 
4.3.1  LE MODÈLE DE LA MACHINE ASYNCHRONE  
  
  Dans la prétention habituelle; sans hystérésis, aucun courant de Foucault et aucun harmonique 
d'espace, un moteur à induction triphasé peut être convenablement modelé en termes des variables 
d-q dans une référence synchrone arbitraire comme suit : (cf. §. A.2.1) 

( )

( )

 

0
0

0

0
⎥
⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

⎥
⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

φ

φ

⎥
⎥
⎥
⎥
⎥
⎥
⎥
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢
⎢
⎢
⎢
⎢
⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

+−−−

−+−

−+−

+

=

  
  
v

v
i

i

 

p
L
R

     ωω      
L
L

R                 

ωωp        
L
R

                        
L
L

R

p
L
L

        
L
L

ωp     L      RLω 

L
L

ωp         
L
L

           Lp       ωLR

sd

sq

rd

rq

sd

sq

r
r

rs
r
m

r

rs
r
r

r

m
r

r

m

r

m
sσsσs

r
m

s
r
m

σsσs

,  
r

mrs
L

LLL
L

2−
=σ ,     (4.1) 

 
 
4.3  LA CONFIGURATION DU SYSTÈME D’ENTRAÎNNEMENT 

CSIRedresseur
MAS

CommandeRégulateur
PI

Régulateur
PI

IFOC

Réseau

Capteur

    Calcule de 

refdI

rΩ

refrφ

refeT

*sdi

*
sqi

refdI

dI

FF LR  ,

+

_

refrΩ



Description du Système d’Entraînement Globale : 
                                                                                                Mode de Fonctionnement à Six États de Commutation 

 

 80

avec :     

lef
r T   T  Tdt

d
P
J −=+ω                                                        (4.2) 

 
et les symboles ont leurs significations habituelles, (cf. Annexe A).  

   Le couple électromagnétique développé est donné par  

( )sdrqsqrd
r
m iiL

LPTe ⋅φ−⋅φ⋅= 2
 3  ,                                              (4.3) 

avec                                                       
sqmrqrrq

sdmrdrrd
iLiL
iLiL

..
..

+=φ
+=φ

                                                         (4.4) 

  Comme dans notre cas, la machine est alimentée par une source de courant, la dynamique               

du stator peut être négligée et seules les deux équations du rotor correspondantes à la 3ème et la 4ème 

ligne de l’équation (4.1) sont considérées. Ces deux équations rotoriques peuvent être réécrites 

comme suit : 

0)( =φω+φ++− rdslrq
r
r

sq
r
m

r pL
RiL

LR                                           (4.5) 

0)( =φ++φω−− rd
r
r

rqslsd
r
m

r pL
RiL

LR  ,                                        (4.6) 
 

représentant ainsi avec l’équation mécanique donnée en (4.2), le modèle de la machine alimentée en 

courant (cf. §. A.2.2) ; dont les composantes du courant statorique sdi  et sqi  ainsi que la vitesse de 

glissement ( rssl ω−ω=ω ) sont prises comme variables de commande et les flux rotoriques rdφ et 

rqφ  et la vitesse de rotation rω  sont considérés comme variables d’état.  

 
4.3.2  LA COMMANDE VECTORIELLE 
 
  Quand un entraînement de la MAS avec des courants imposés est conçu pour avoir de grandes 

performances dynamiques, idéalement les conditions suivantes devraient être satisfaites: [2], [3], 

[16], [20], [37], [140], [141].  

••  Inversions douces de vitesse dans toute condition de couple;   

••  Possibilités de fonctionnement dans les quatre quadrants (ceci peut être achevé en changeant la 
polarité de la tension de la liaison continu ou par l'inversion électronique de l'ordre de phase des 
courants moteur, qui est effectuée en changeant l'ordre du fonctionnement des commutateurs de 
l’onduleur) ;  

••  fonctionnement du système d’entraînement avec un couple constant au dessous de la vitesse 
nominale et au dessus avec un flux réduit (fonctionnement en mode défluxé) ;  

••  Réponse douce de vitesse sans ‘cogging’ ou pulsations de couple à faible vitesse (il sera montré 
que parfois il est difficile de répondre à cette exigence); (cf. Chapitres 5 & 6)  

4.3  LA CONFIGURATION DU SYSTÈME D’ENTRAÎNNEMENT 
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  De plus, il est bien connu que l'entraînement avec un onduleur de courant est un système  non-

linéaire. Il ne peut pas également fonctionner dans des conditions en boucle ouverte, [3], [71], 

[121]. Alors,  pour réaliser un fonctionnement stable et améliorer les performances dynamiques de 

ce système d'entraînement, il y a  plusieurs techniques de commande connus, telles que la 

commande en mode glissant, [1], [2], [71], [120], [142],  la commande synchrone, [1], [2], [71], la 

commande d'angle, [26], [27], [93], la commande à flux orienté, [3], [4], [12], [32], [37], [71], [92], 

[100], [115], [121], [124] et autres, mais la commande à orientation du flux a émergé en tant qu'une 

des techniques les plus fréquemment utilisées. L'application de cette technique assure une réponse 

dynamique rapide et la plupart des conditions mentionnées ci-dessus peuvent également être 

satisfaites, [12], [32], [71], [121].    
  Habituellement pour la commande vectorielle ou la commande à flux orienté du moteur à 

induction, on préfère l'orientation du flux rotorique due à la perpendicularité du courant de rotor et 

les phaseurs (vecteurs d'espace) du champs rotorique. Elle est très appropriée, si le moteur est 

proprement commandé en courant, [8], [11], [12], [17], [37], [71], [115], [122].  

  Pour cette commande vectorielle, la vitesse instantanée du vecteur flux rotorique est choisie 

pour tourner à la vitesse synchrone, et selon l'axe d est aligné. Donc, la composante du flux du rotor 

selon l'axe q disparaît et le flux de rotor est entièrement dans l'axe d, c’est à dire,  

0=φ=φ rqrq p                                                               (4.7) 

et                                                              constant=φ=φ rrd                                                          (4.8) 
où rφ  dénote le flux du rotor.  
    En substituant les équations (4.7) et (4.8) dans les équations (4.3), (4.5) et (4.6), nous obtenons 

**
sq

rrefr
mr

sl iL
LR

φ
=ω                                                            (4.9) 

m

refr
sd Li

φ
=*                                                              (4.10) 

refe
refrm

r
sq TPL

Li
φ

= 3
2*  ,                                                 (4.11) 

avec l’indice*  représente la variable de commande.   
 
   À partir des équations (4.10) et (4.11) on peut voir que la composante en quadrature du courant 
statorique est calculée à partir du couple de référence d’entrée refeT et la composante directe du 

courant statorique est obtenue à partir du flux de référence d’entrée refrφ . De même de l’équation 

(4.11), si le flux du rotor refrφ  est gardé constant, le couple électromagnétique peut être changé 

linéairement en ajustant *
sqi . En outre, le couple électromagnétique peut être exprimé comme :    

 **^*  )223( )23( sqsdrmsqrefrrmrefe iiLLpiLLpT ⋅=⋅φ=
rr

 ,                        (4.12) 
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avec les vecteurs orthogonaux *
sqi
r

 et refrφ
r

( *
sdmrefr iL
rr
⋅=φ ) du moteur à induction correspondent 

respectivement au courant d’induit et au flux d'excitation du moteur à CC. Par conséquent, la 

commande de couple du moteur à induction en changeant la composante *
sqi  du courant statorique 

pour un flux de rotor constant (normalement de la valeur nominale), est équivalente à la commande 

de couple du moteur à CC en changeant le courant d’induit avec un flux d'excitation constant. 

  Alors, la machine asynchrone est commandée comme une machine CC à excitation séparée en 
utilisant la méthode de commande à flux orienté. Cependant, deux conditions doivent être satisfaites 

afin d'appliquer avec succès cette commande d'orientation de flux.  

  La  première condition est que l'axe du flux rotorique doit être placé sur l'axe de d. Ceci exige 

que la position de l'axe d doive être identifiée exactement pendant l'exploitation ou l'opération en 

ligne. En effet, la position de l'axe d ( sθ ), définie comme l'angle entre l'axe d et l'axe statorique a , 

peut être calculée par : 

rslrslss dtdtdt θ+ω=ω+ω=ω=θ ∫∫∫   )(  ,                                    (4.13) 
 

où rθ  est l'angle de rotation du moteur. Comme la vitesse/position du rotor peut être mesurée par 

un capteur de vitesse/position, ainsi seulement le glissement slω  et son intégrale ont besoin      

d'être calculé.  
  Une fois que la position d'axe d ( sθ ) est  déterminée, la deuxième condition doit garder le flux 

de rotor à la valeur nominale constante qui est équivalente à maintenir sdi , le courant magnétisant, 

constant.   
  Toutefois, l'opération de la commande vectorielle dépend des variables du système qui sont 

calculées ou estimées à partir des quantités mesurées. L'exactitude de ces variables estimées a une 

influence directe sur les performances de la commande, (cf. Annexe B).   

 
4.3.3 COMMANDE INDIRECTE À FLUX ORIENTÉ  
 
 
   Dans la pratique, la commande à orientation de flux employant la méthode indirecte est la 

méthode la plus populaire en raison de ses relatifs simplicité et coût d'exploitation comparés à la 

méthode directe.  Précisément, elle n'exige pas des capteurs de flux et également elle permet une 

commande plus exacte aux faibles vitesses, [7], [12], [71], [78], [126], [138], [143].  

  Pour l'implémentation de la méthode de commande indirecte (IFOC), il est nécessaire de 

prendre en considérations les équations (4.9)–(4.11). Où, le contrôleur d'orientation indirect  

accepte des références de flux et de couple (commandes) et calcule les composantes de couple et de 

flux des courants statoriques.  

4.3  LA CONFIGURATION DU SYSTÈME D’ENTRAÎNNEMENT 
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  Dans le système de commande type IFOC, la variable estimée est l'angle du flux rotorique, sθ  

exigée pour la transformation des coordonnées. Le calcul de sθ  exige la vitesse de rotor       

mesurée rω  et la de fréquence de glissement estimée *
slω . Comme est donnée en (4.9), la fréquence 

de glissement dépend de la constante de temps rotorique ( rrr RLT /= ) et de l'amplitude du flux de 

rotor estimé.  

  L'angle électrique sθ  est de la première importance dans la commande FOC. Une position 

fausse de sθ  peut mener à un couplage indésirable entre les axes de d et q et infirme ainsi 

l'opération de l’orientation du flux. Puisque sθ  est obtenu par l'intégration de ( rω + *slω ), l'erreur 

est cumulative et un calcul additionnel pourrait être nécessaire pour corriger cette erreur. Pendant le 
régime transitoire, la position du flux de rotor peut changer et le découplage parfait peut être 
temporairement perdu, [3], [4], [7], [78], [142], [143].  
  En effet, si la machine est alimentée par un onduleur de courant alors, à partir             de 
(4.10), on peut bien constater que la dynamique du flux de rotor est linéaire et dépend seulement sur 
la composante d du courant d’entrée.  D'ailleurs, si le flux du rotor peut être maintenu à une valeur 
constante la dynamique de vitesse du rotor (4.9) devient un système linéaire avec la composante q 
du courant comme entrée. Alors, un contrôleur PI peut être employé pour forcer la vitesse de rotor à 
suivre les valeurs de référence comme indiqué dans (4.14)  

∫ ω−ω+ω−ω= dtKKT rrefrirrefrprefe )()( 11                                  (4.14) 

  Le calcul de ce régulateur de vitesse est présenté dans plusieurs références, [11], [15], [61], 

[71], [82], [122], [138], et il ne sera donc pas traité dans ce travail.  
 
4.3.4  REDRESSEUR COMPLÈTEMENT CONTRÔLÉ  
 
  Une source de courant variable peut être obtenue à partir d'une source de tension variable 

comme montré dans la figure 4.3, où la boucle de courant ajuste la tension de sortie du redresseur 

commandé pour maintenir le courant continu à la valeur réglée désirée (c’est à dire, refdd II = ).  

  L’implémentation fondamentale de la régulation du courant dans un onduleur de courant  

(CSI) est très simple dans le concept exigeant seulement l'addition d'un régulateur pour le courant 

de la liaison CC comme illustré dans la figure 4.3, [17], [25], [71], [84], [121], [122], [144].  

  En fait, l'implémentation du régulateur du courant continu est essentiellement la même que 

pour un régulateur de courant d'un entraînement à CC, puisque le courant étant réglé est un courant 

continu et la régulation est accomplie par l'intermédiaire de l'angle d'amorçage du redresseur 

d'entrée commandé par phase. D'ordinaire, un régulateur proportionnel intégral (PI) peut être 

employé  dans  la  boucle de  contrôle  en  contre-réaction du courant  puisque la  quantité réglée est  
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continue  en  régime  permanent.  La conception  et  les  performances  du  régulateur  sont  en  juste 

proportion traitées dans beaucoup de références, [71], [85], [86], [90], [145-147], et ne seront pas 

considérées en détail ici.   

 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 4.3– La régulation du courant dans un onduleur de courant 

 
    Au niveau du redresseur, si une commande d'amorçage de type cosinus-inverse est 

employée, la tension de sortie ( dV ) sera linéairement proportionnelle au signal de commande 

d'erreur de PI. C'est-à-dire,  

( )drefd
i

pd II
P

K
KV −⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ += 2

2   ,                                              (4.15) 

où : refdI  est  le courant continu de référence défini comme la racine-carrée de la somme des deux 

composantes du courant statorique, ainsi ;  
2*2* sqsdrefd iiI +=  ,                                                      (4.16) 

avec dI  est le courant continu de la contre-réaction (ou réel), 2pK  et 2iK  sont des constantes de 

gain du contrôleur de la boucle de courant, et  p = d/dt  est l'opérateur différentiel.   
 De même, l'équation de la liaison CC est donnée par ; 

dt
dI

LIRVV d
FdFd ⋅+⋅+= 1                                                (4.17) 

  Notant ici que 1V  (la tension d'entrée continue de l'onduleur) est liée aux tensions statoriques 

du moteur et doit être déterminée avant que dI  soit résolue.   
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4.3.5  ONDULEUR DE COURANT  
 
 L'onduleur de courant utilisant des interrupteurs auto-commutés tels que les; GTO’s, IGBT’s, 

ou MOSFET’s est montré dans la figure 4.4, où le fonctionnement On-Off des commutateurs 

61 SS −  est contrôlé par les tensions ou les courants de leurs gâchettes.  

  À la sortie de l'onduleur, un banc triphasé de condensateur CA est nécessaire, agissant en tant 

que filtre ainsi que l'inductance FL . Cette inductance de lissage sert également d'élément de 

stockage d'énergie, de sorte qu'une tension amplifiée puisse être achevée à la sortie.  

   Le banc de condensateur performe les fonctions suivantes: [17], [32], [75], [96], [102],   

[122], [125]. 

••  Pendant le changement du courant entre les dispositifs interrupteurs, le courant de charge est 

fourni par les condensateurs, ce qui aide le processus de commutation.  

••  Les condensateurs filtrent les harmoniques du courant ce qui rend le courant de charge 

essentiellement sinusoïdal.  

••  Les pics de tension sont considérablement réduits.  
 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 4.4– Circuit de puissance de l’onduleur de courant proposé 

 
  Pour plus de simplicité dans l'étude et la simulation du système, les semi-conducteurs sont 

considérés comme des commutateurs idéaux et les règles de commutation sont comme suit:   
 
••  En raison de l'inductance FL  de la liaison CC, le courant continu dI  ne doit jamais être 

interrompu.  

••  La distribution du courant continu dI  dans les trois phases a, b et c ne doit pas dépendre de la 

charge.    
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   Selon ces deux règles, exactement un des interrupteurs supérieurs et un des interrupteurs 

inférieurs doivent être fermés à tout moment. Comme pour les tensions alternatives normalisées, les 

courants de lignes alternatifs exigés, peuvent devenir zéro simultanément pour un modèle de MLI 

donné. Dans cette condition, le courant de la liaison CC dans l'onduleur de courant doit circuler 

dans un chemin de court-circuit à travers les commutateurs 1S  et 2S , 3S  et 4S , ou 5S  et 6S  pour 

éviter d'interrompre le courant continu dI . Concrètement exprimé, on donne les fonctions de 

commutation des 6 interrupteurs représentés sur la figure 4.4, constituant l'onduleur de courant :  

0, .   0, .   0, .   0, ..   ,1 
0, .   0, .    0, .    0, ..    ,1 

646242642642

535131531531
=====++
=====++

SSSSSSSSSSSS
SSSSSSSSSSSS

                     (4.18) 

   Quand un interrupteur est à l'état On, 1=iS  sinon 0=iS ,  pour i =1,2...,6. La table de vérité, 

montrant les possibilités acceptables de commutation pour le CSI, est donnée dans le tableau 4.1.   

Il y a six états actifs et trois états nuls. Les états actifs engendrent des courants à la charge tandis 

que les états nuls mettent en roue-libre le courant de source en court-circuitant ainsi les dispositifs 

du même bras du convertisseur et découplant le côté d'entrée du celui du sortie sans transfert de 

courant à la charge.  
 

Tableau 4.1–  Les états de commutation d’un onduleur de courant 

 Etat 1S  2S  3S  4S  5S  6S  
1 1 0 0 0 0 1 
2 0 0 1 0 0 1 
3 0 1 1 0 0 0 
4 0 1 0 0 1 0 
5 0 0 0 1 1 0 

 
A 
C 
T
I 
F 

6 1 0 0 1 0 0 
7 1 1 0 0 0 0 
8 0 0 1 1 0 0 

N 
U 
L 9 0 0 0 0 1 1 

  

   Ceci a comme conséquence à neuf états de commutation permis pour les six interrupteurs ‘Sk’ 

avec état ≡[ ]654321           SSSSSS , (cf. Tableau 4.1), correspondants à neuf topologies distinctes,        

figure 4.5. Six sur ces neuf topologies produisent un courant de sortie différent de zéro et sont 

connues comme les états de  commutation  non-nuls et  les trois topologies  restantes  produisent  un 

courant nul et sont connues en tant que des états zéro de commutation, [19], [25], [33], [34], [50], 

[73], [76], [77], [99], [101], [102], [124], [125].   

 
 

 

4.3  LA CONFIGURATION DU SYSTÈME D’ENTRAÎNNEMENT 
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Fig. 4.5– Les neuf topologies d’états de commutation d’un onduleur de courant  
 
4.4  COMPORTEMENT DU SYSTÈME D’ENTRAÎNEMENT AVEC     
       LE MODE DE FONCTIONNEMENT À SIX ÉTATS DE  
       COMMUTATION 
  
   En adoptant la structure de commande proposée dans la figure 4.2, le comportement statique 

et dynamique de notre système d'entraînement CSI-IM est examiné, sous l’environnement 

MATLAB/SIMULINK ([148-154]), dans trois situations. Premièrement, deux types de conditions 

dynamiques ont été examinés :  

- quand un changement soudain de couple de charge se produit à une vitesse constante, et  

- quand un pas de changement du signal de référence de vitesse (vitesse inversée) est imposé avec 

un couple de charge constant.  

  Après, pour plus d'inspection pour le fonctionnement en régime permanent ainsi qu'une bonne 

description du comportement du système : 

-   un fonctionnement en régime permanent à vitesse réduite (à vide) a été vérifié.  
 
4.4.1  DÉMARRAGE À VIDE PUIS UNE PERTURBATION DE CHARGE               
            (À GRANDE VITESSE) 
 
  Les résultats de simulation du système d’entraînement sont donnés dans la figure 4.6. Nous 

constatons qu’avec  l’introduction de  l’onduleur de  courant  alimentant la  machine  asynchrone, la  

vitesse suit parfaitement la référence sans dépassement significatif, (cf. fig. 4.6a), avec un temps de  

 

[ ] [ ]1 0 0 0 0 11 ≡ [ ] [ ]0 0 1 0 0 12 ≡ [ ] [ ]0 1 1 0 0 03 ≡

[ ] [ ]0 1 0 0 1 04 ≡ [ ] [ ]0 0 0 1 1 05 ≡ [ ] [ ]1 0 0 1 0 06 ≡

[ ] [ ]1 1 0 0 0 07 ≡ [ ] [ ]0 0 1 1 0 08 ≡ [ ] [ ]0 0 0 0 1 19 ≡

dI dI

c
b
a

c
b
a

c
b
a

c
b
a

c
b
a

c
b
a

c
b
a

c
b
a

c
b
a

dI

dI dI dI

dI dI dI
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réponse relativement médiocre (d’ordre 0,4 s). Néanmoins, l’onduleur de courant impose des 

courants rectangulaires et discontinus dans les phases du moteur, courants particulièrement riches 

en harmoniques d’ordres inférieurs (5, 7, 11 …).  
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Fig. 4.6– Réponses du système pour un démarrage à vide puis une perturbation de charge 
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  Ces harmoniques du courant provoquent des pulsations du couple d’ordres multiples de 6 

oscillantes autour de sa valeur moyenne (cf. fig. 4.6a) et qui accroissent avec l’augmentation de la 

charge. Les composantes du courant correspondantes dans un référentiel synchrone ( sdi  et sqi ) sont 

montrées dans la même figure. Où on note bien qu’après l’application du couple de charge, ces 

deux composantes flux/couple deviennent fortement couplées dégradant ainsi les performances de 

la commande vectorielle (chose directement liée au mode de fonctionnement conventionnel de 

l’onduleur).  

  La figure 4.6b montre le courant de la liaison continu dI  ainsi que le courant statorique de 

référence *
sai  associé au courant continu de référence refdI . Où on voit bien que les courants réels 

du moteur (cf. fig. 4.6a) sont presque équivalents aux références des courants moteurs en négligeant 

ainsi le filtre capacitif.  

  De même sur la figure 4.6c on représente le courant rotorique de la phase ‘a’ et les deux 

composantes d-q correspondantes. 

  Par la suite, le courant à la sortie de l’onduleur, le courant capacitif, la tension statorique par 

phase et composée sont schématisés sur la figure 4.6d 

  Finalement, sur la figure 4.6e, on donne les composantes d-q des flux statorique et rotorique et 

les trajectoires des flux associés dans le plan β-α . Où on note bien que les composantes du flux 

rotorique traduisent aussi le problème de couplage flux/couple.  

 

4.4.2  INVERSION DU SENS DE ROTATION (À GRANDE VITESSE) 
 
  La figure 4.7 présente le comportement statique et dynamique du système d'entraînement en 

réponse à une inversion dans la référence de vitesse de 100 rad/s  à  -100 rad/s. Cette figure inclut 

les mêmes réponses du système données pour le premier cas.  

  En effet, ces nouveaux résultats prouvent que le système est caractérisé par un mauvais 

comportement dynamique traduit par un grand temps de réponse pour l’inversion de vitesse 

accompagné par de fortes oscillations dans le couple ainsi que dans les composantes du courant 

statorique/rotorique et les composantes du flux statorique/rotorique. De même pour le 

comportement statique du système, qui se trouve moins performant à cause du problème de 

couplage flux/couple qui persiste toujours.     
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Fig. 4.7– Réponses du système d’entraînement avec une inversion de sens de rotation 
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  De même, la figure 4.8 montre la tension/courant de la source principale et la tension/courant 

sur le côté machine. De cette figure, on peut voir malgré que le courant du stator soit toujours de 

forme d’onde distordue avec plusieurs harmoniques de basse fréquence, la tension statorique est 

presque sinusoïdale ce qui représente un avantage inhérent à ce type d’onduleur.  
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Fig. 4.8– Tensions et courants d'entrée/sortie du circuit de puissance (vitesse nominale) 

 

4.4.3 LE FONCTIONNEMENT EN RÉGIME PERMANENT À VITESSE   
             RÉDUITE (À VIDE)  
 
  Le comportement en régime permanent de notre système d'entraînement (cf. fig. 4.2) est 

maintenant examiné aux faibles vitesses. Où la figure 4.9 montre clairement que l'onduleur produit 

symétriquement des formes d'onde de courant, quasi-carrées et de fréquence variable, à 

l'enroulement statorique du moteur à induction. En négligeant les effets de commutation, les 

courants de ligne du moteur sont rectangulaires et décalés de 120° l’un à l’autre. Dans le meilleur 

des cas ou idéalement, seulement deux phases conduisent à tout instant, ayant pour résultat le 

fonctionnement dans six modes distingués (cf. §. 4.3.5).  

  En effet, pendant la commutation des composants de l'onduleur, la transition du mode actuel 

au prochain mode est discrète en nature,  ce qui contribue à l'effet de pulsation du couple dans la 

machine. Particulièrement aux vitesses très réduites, le couple pulsatoire est tout à fait apparent, 

entraînant le fonctionnement instable du moteur avec des grandes oscillations dans la vitesse       

(cf. fig. 4.9a).  
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Fig. 4.9– Résultats d’opération du système à faible vitesse (régime permanent) 
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  Les deux courants statoriques bi-axiaux (des axes d et q) correspondants, pour un référentiel 

lié au champs tournant, sont montrés dans la même figure. Dans la quelle on peut voir que les 

pulsations du couple sont directement liées à l'ondulation du courant en quadrature (ou d'axe q), 

dont l’harmonique fondamental est d’ordre 6 pour les deux variables.  

  De même, la figure 4.9b montre le courant de sortie de l'onduleur et le courant du filtre 

capacitif associé à la tension statorique simple/composée de la phase a. Où on montre que la tension 

de stator est toujours caractérisée par des valeurs de pics aux instants de commutation              

(cf. Chapitre 2) ce qui est principalement provoqué par le fonctionnement de l'onduleur en mode à 

six états de commutation. Ces valeurs de pics peuvent être totalement éliminés en utilisant un filtre 

capacitif de valeur plus grande, chose qui est pratiquement indésirable. 

  Le courant de la liaison CC, le flux de rotor et la trajectoire du flux statorique sont montrés 

dans la figure 4.9c.  Où on peut voir que pour un fonctionnement conventionnel de l’onduleur de 

courant (ou à six états de commutation), le courant continu dI  et le flux rotorique sont aussi 

caractérisés par un harmonique fondamental d'ordre 6. Tandis que la trajectoire du flux statorique 

est pratiquement sinusoïdale et donc indépendante du mode de fonctionnement de l’onduleur de 

courant. 

  
4.4  COMPORTEMENT DU SYSTÈME D’ENTRAÎNEMENT AVEC   
       LE MODE DE FONCTIONNEMENT À SIX ÉTATS DE  

Courant de la liaison CC 

Fig. 4.9– suite 

φsα  (Wb) 

c) 

Temps (s)

φ s
β 
(W

b)
 

φ r
 (W

b)
 

I d
 (A

) 

Flux rotorique 

Trajectoire du flux statorique 



Description du Système d’Entraînement Globale : 
                                                                                                Mode de Fonctionnement à Six États de Commutation 

 

 96

4.5 CONCLUSION  
  
  Les onduleurs de courant conventionnels ont été utilisés dans plusieurs applications dans 

lesquelles les charges sont la plupart du temps des charges statiques, telles que les ventilateurs et les 

pompes. Dans ces types d'entraînement, les formes d'onde des courants de sortie ont normalement 

une intensité de courant fixe. En  outre, des harmoniques d'ordres réduits et des hauts THD existent, 

comme le commutateur impose des courants rectangulaires et discontinus dans les phases du 

moteur, courants particulièrement riches en harmoniques.  

  Ces courants, essentiellement de forme quasi-carrées, ont comme conséquence des avances de 

phase de 60° dans la FMM statorique de la machine connectée. Tandis que ceci peut ne pas avoir 

des effets sérieux à des fréquences plus élevées, il aura généralement comme conséquence de 

grandes pulsations de couple et oscillations associées de vitesse rotorique ou 'cogging' à de      

basses fréquences.  

  Une méthode efficace qui réduit au minimum ces couples pulsatoires est d'appliquer la 

modulation de largeur d'impulsion (MLI) aux courants du moteur. De telles techniques de 

modulation peuvent être utilisées pour réduire ce comportement oscillatoire pour les basses vitesses 

à un niveau acceptable. En outre, un onduleur de courant commandé en MLI (PWM-CSI) a 

l'avantage d'avoir de faibles harmoniques dans l'entrée que dans la sortie. De plus, comme dans les 

onduleurs de tension à MLI, l'amplitude et la fréquence de sortie sont contrôlables.  

 

 

4.5  CONCLUSION 
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5.1  INTRODUCTION 
 
  Dans le cas de la machine à induction alimentée par un onduleur de courant (CSI), une  

possibilité pour le contrôle des ondulations du couple est la modulation de largeur d'impulsion des 

courants statoriques par des commutations multiples de l'onduleur. Quand cette technique est  

employée, les courants statoriques sont découpés aux points spécifiques pour éliminer certains 

harmoniques de temps (temporels). Chaque créneau ajouté aux formes d'onde des courants permet 

l'élimination d'un harmonique spécifique, c’est à dire une forme d'onde à double-créneau appropriée 

à chaque quart de période peut avoir comme conséquence l'élimination des cinquièmes et septièmes 

harmoniques dans les courants statoriques et ainsi l'élimination du sixième harmonique de couple. 

Alors, la méthode de modulation de largeur d'impulsion (MLI) influence le courant harmonique et 

ainsi de suite les pulsations de couple, [1], [17], [19], [25], [31], [33], [34], [37], [39], [43], [44], 

[71], [94], [98], [110], [132].  

 En effet, la modulation de largeur d’impulsion (MLI) a été étudiée vivement pendant les 

décennies passées. Dont différentes méthodes MLI ont été développées pour réaliser les objectifs 

suivants: modulation linéaire de large gamme, moins de perte de commutation, moins de distorsion 

harmonique totale (THD) dans le spectre de la forme d'onde de commutation, exécution facile et 

moins de temps de calcul, [1], [25], [31], [32], [71], [76], [77], [83], [96], [101], [132], [157], [158].  

Généralement, la commande MLI prend le schéma bloc suivant : 
 

 
Fig. 5.1–  Principe de la commande MLI d’un onduleur 

 
  Mais, dans la pratique, ce n’est pas toujours si simple. 

 
5.2  SCHÉMAS DE MODULATION EN BO 
 
  La topologie des onduleurs de courant à MLI (PWM-CSI) est semblable à celle des onduleurs 

de tension (PWM-VSI). La  différence réside dans les modèles de commande.  

  Notant aussi que pour l’onduleur triphasé de tension à six interrupteurs, la MLI est 

normalement le moyen d’assurer le réglage de l’amplitude du fondamental des ondes de tension 

produites. Par contre, pour l’onduleur triphasé de courant il n’est pas nécessaire de recourir à la 

MLI pour assurer le réglage de l’amplitude du fondamental des courants de sortie. Ceci peut être 

confié au convertisseur intermédiaire. 
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  On peut donc, si on le souhaite, limiter le rôle de découpage MLI à l’amélioration de la forme 
d’onde des courants de sortie de l’onduleur de courant en veillant bien sur à ce que le découpage 
optimise l’amplitude du fondamental de ces courants, [1], [17], [19], [31], [33], [34], [43], [44], 
[71], [112]. 
  Ainsi pour achever cette tache, le pont onduleur est chargé de générer, par modulation de 
largeur d’impulsion, des signaux de sortie dont leurs fondamentaux sont les signaux de références.   
  Pratiquement il y a deux stratégies pour produire ces signaux de références et ainsi pour 
contrôler les ondulations du couple. La première doit générer la forme optimale du courant pour 
obtenir la réduction maximale des oscillations (régulation ou control en boucle ouverte BO). Dans 
la seconde, les oscillations du couple sont détectées et réglées à un minimum au moyen d'une 
boucle de régulation fermée (BF), [45], [77], [159]. Dans notre travail, la première stratégie          
est employée.   
  Les schémas en BO appliqués à un onduleur de courant se rapportent à un vecteur courant de 

référence *si
r

comme signal d'entrée, duquel les formes d'onde modulés des courants triphasés sont 

produites de sorte que la moyenne de temps du vecteur fondamental associé est égale à la moyenne 
de temps du vecteur de référence. Généralement, la structure de modulation en BO peut être 
représentée comme suit, [17], [19], [31], [33], [34], [43], [44], [71], [97].    

 
 

 

 

 

 

 

 
 

Fig. 5.2 –  La structure de base des schémas de modulation en BO 
 

  Les deux techniques d'implantation MLI largement répandues sont la technique de 
programmation, numérique directe, d'impulsions telle que la modulation vectorielle (SVM), [19], 
[32-34], [43], [108], [112], [157] et la méthode de modulation à onde(s) porteuse(s) telle que la 
technique de modulation sinus-triangle, [14], [17], [29], [31], [44], [104], [106], [155-157]. 
Seulement la dernière stratégie sera traitée dans ce chapitre. 
 
5.3  MLI À ONDE(S) PORTEUSE(S)  
  Les méthodes de modulation de largeur d'impulsions les plus répandues sont à onde(s) 
porteuse(s). Ces types de modulation sont composés des signaux de modulation et de onde(s) 
porteuse(s) comme indiqué dans la figure 5.3.    

5.3 MLI À ONDE(S) PORTEUSE(S) 
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Fig. 5.3 –  La MLI à onde(s) porteuse(s) pour un onduleur de courant 
 

  Parmi les méthodes MLI à onde(s) porteuse(s) on distingue les MLI sinusoïdales (MLIS) où 
des ondes de modulation sinusoïdales sont comparées avec des onde(s) porteuse(s) triangulaire(s) et 
les points d'intersections définissent les instants de commutation, [1], [25], [29], [76], [77], [104],  
[112], [158], [160].   
  Dans ce travail, deux méthodes de modulation sinusoïdale sont examinées : 
••  MLIS basée sur la comparaison de deux ondes triangulaires unipolaires comme signaux porteurs 

avec trois ondes de modulation sinusoïdales.  
••  MLIS basée sur la comparaison d'une triangulaire bipolaire comme onde porteuse avec trois 

signaux de modulation sinusoïdaux.   
 En général, la modulation pour un onduleur de courant exige que quelque soit la loi de 
commande ou de modulation adoptée, seulement un des trois semi-conducteurs 31  , SS  ou 5S  soit 

fermé et qu’un seul des trois semi-conducteurs 42  , SS  ou 6S  soit fermé. Cette contrainte qu’on ne 

trouve pas avec l’onduleur de tension, impose des conditions lors de la détermination des angles de 
commutations.  
  La figure 5.4 résume les deux états possibles de conduction dans l'onduleur de courant à MLI.  
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  En fait, dans ce travail, la conception du signal MLI a été considérée pour but de réduire au 

minimum les composantes harmoniques d'ordre inférieur existants dans les formes d'onde des 

courants statoriques. Et ainsi de suite faire face au problème des ondulations du couple, des 

oscillations de vitesse et de bruit acoustique …, (cf. Chapitre 3).  

 
5.3.1  MLI SINUSOÏDALE À 2 ONDES PORTEUSES (MLISC) 
 

 Parmi, les techniques MLIS on distingue celle qui découle du principe indiqué par T. Onishi 

et K. Okitsu, [17], [44], [76], [77]. 

 Cette méthode, est largement utilisée. Elle nous a servi comme exemple de modulation au 

système d’entraînement étudié. Ainsi elle sera traitée en détail dans ce chapitre en la désignant par 

la suite la MLI sinusoïdale classique (MLISC). 

 
5.3.1.1 Détermination des Intervalles de Conduction 
    Pour la détermination des instants de commutation : 

••    On désigne par *sai , *sbi  et *sci  les courants de sortie de références de pulsation sω  désirée : 

                                                      tIMi smasa ω= sin*  

)3/2sin(* π−ω= tIMi smasb    ,                                             (5.1)  

                                                      )3/4sin(* π−ω= tIMi smasc                  

avec dma IIM = , amplitude du courant de référence, et aM est le coefficient de réglage en courant 

ou le rapport de modulation en amplitude. 

  On utilise deux ondes de modulation triangulaires 1M  et 2M , unidirectionnelles,   

d’amplitude mI ,  décalées entre elles de la moitié de leurs périodes.  Et on divise la période T  des 

courants de sortie en six sixièmes (cf. fig. 5.5). Pendant chacun d’eux on module par un des groupes 

d’interrupteurs ; 1S , 3S , 5S  pendant le premier, 2S , 4S , 6S  pendant le second, 1S , 3S , 5S  pendant 

le troisième et ainsi de suite. Il suffit d’examiner les deux premiers sixièmes en raison de l’identité à 

T/3 et 2T/3 près des tensions et des courants de trois phases. De plus, puisque 0*** =++ scsbsa iii , il 

suffit d’approximer deux courants. 

 
••   Premier sixième de période ( 3/0 π<ω< ts ) 

-  On détermine les intervalles de fermeture de 1S  en comparant la référence *sai  avec une onde de 

modulation ou porteuse 1M  formée de triangles unidirectionnels (cf. fig. 5.5). La porteuse a une 

5.3 MLI À ONDE(S) PORTEUSE(S) 



Évaluation des Performances du Système et de la Réduction des Pulsations  
                                         du Couple avec l’Application de da Modulation Sinusoïdale 

 

  102

fréquence fM sf , fM  étant un multiple impair de 3, son amplitude est égale à mI .  

L’interrupteur 1S  est fermé pendant les intervalles où *sai  est supérieur à 1M . 

-  Les intervalles de fermeture de 5S  s’obtiennent en comparant *sci  à une seconde onde       

porteuse 2M  identique à 1M  à un déphasage correspondant à une demi-période de 1M              

(ou de 2M ) près. Quand *sci est supérieur à 2M , 5S  est fermé. 

-  Durant les intervalles où 1S  et 5S  sont simultanément ouverts, 3S  est fermé pour éviter d’ouvrir 

le circuit de la source de courant continu. 
-  Pendant tout ce premier sixième de la période T, l’interrupteur 4S  est fermé en permanence ; il 

écoule *sbi−  égal à dI  lorsque 1S  ou 5S  sont fermés, il met la source de courant dI  en court-

circuit lorsque 3S  est fermé. 
 

••   deuxième sixième de période 

     On impose la forme d’onde de *sbi  et *sci en fixant les intervalles de conduction de 4S  et 6S  

respectivement par comparaison :  

- de la valeur absolue de *sbi  avec 1M  

- de la valeur absolue de *sci  avec 2M  

     Quand ni 4S , ni 6S  ne sont fermés, on ferme 2S . 

    L’interrupteur 1S  est maintenu fermé en permanence.  
   

••   sixième de période suivant 

  Pour le troisième sixième de période on procède comme pour le premier, en remplaçant ;  

- *sai  par *sbi , *sci  par *sai  

- 1S  par 3S , 3S  par 5S , 5S  par 1S , 4S  par 6S . 

   Pour le quatrième, on procède comme pour le second : 

- En comparant *sci−  à 1M  pour la commande de 6S , 

- En comparant *sai−  à 2M  pour la commande de 2S , 

- En fermant 4S  quand 2S  et 6S  sont ouverts, 

- En fermant en permanence 3S ,… 

 La figure 5.5 montre la détermination des intervalles de conduction des six interrupteurs, pour 

une demi-période des courants de références et pour un indice de modulation égale à 15. Le choix 

de cette valeur est pris seulement pour plus de simplicité et clarté dans l’étude analytique de cette 

méthode.  

5.3 MLI À ONDE(S) PORTEUSE(S) 
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Fig. 5.5 – Principe de génération des impulsions avec la MLISC  

 

5.3.1.2 Expressions des Courants et Tensions 

••  Pour établir les expressions des courants, il est commode d’utiliser les fonctions d’existence des 

interrupteurs 61 hh →  correspondantes respectivement aux intervalles de fermeture des semi-

conducteurs 1S → 6S  (la fonction d’existence d’un interrupteur vaut 1 lorsqu’il est fermé, zéro 

lorsqu’il est ouvert).  

  Puisque, en permanence, un des trois interrupteurs ; 1S , 3S  ou 5S  est fermé, donc : 

1531 =++ hhh                                                             (5.2) 

  De même, puisque 2S , 4S  ou 6S  est fermé, on a : 

1642 =++ hhh                                                             (5.3)               

5.3 MLI À ONDE(S) PORTEUSE(S) 
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  Pour que les trois courants *sai , *sbi  et *sci soient identiques à T/3 et 2T/3 près, il faut, comme 

on l’a déjà signalé, que l’indice de modulation fM  soit un nombre entier impair multiple de 3, donc 

égal à 9, 15, 21, 27,…c’est à dire : 

fM [ ] 32   ),12(3 , ..., kk ∈−=                                                    (5.4) 

  Par sixième de période des grandeurs de sortie, on a donc 2)/12( −k  périodes des porteuses 

1M et 2M , )12( −k intersections entre celles-ci et les références. 

- Pendant le premier sixième de période, les intervalles de fermeture de 1S  étant fixés par 

comparaison de *sai  avec 1M , la fonction d’existence 1h  est définie à partir des )12( −k  angles 

1221 α ..., ,α... ,α ,α −kj racines de : 

                   ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
α−π

π
=α j

f

f
ja M

j
M

M sin         pour  j  impair                              

                      ( ) ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡ π−−α
π

=α
f

j
f

ja M
j

M
M 1sin        pour  j  pair , 

avec 1h = 1 de 21 α  à α , de 43 α  à α ,… et de /3  à α 12 π−k . 

  Les intervalles de fermeture de 5S  étant fixés par comparaison de *sci  avec 2M , la fonction 

5h  est définie par )12( −k angles  1221 β ..., ,β... ,β ,β −kj racines de : 

                                        ( ) ( ) ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡ π−−β
π

=π−β
f

j
f

ja M
j

M
M 1

3
4sin        pour  j  impair 

               ( ) ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
β−π

π
=π−β j

f

f
ja M

j
M

M
3

4sin       pour  j  pair , 

où 5h = 1 de 1β à 0 , de 32 β  à β ,…et de 1-2k2-2k β  à β . 

  On remarque que  

; α3β  ; ... ; α3β  ; α3β 112222121 −=−=−= −−
πππ

k-kk                                   (5.7)          

il n’y a donc que )12( −k angles distincts à déterminer. 

  La relation (5.2) donne 3h  par : 

513 1 hhh −−=                                                             (5.8) 

  De plus, puisque l’interrupteur 4S  est fermé pendant tout ce sixième de période on a : 

0  ; 1  ; 0 642 === hhh                                                       (5.9) 

5.3 MLI À ONDE(S) PORTEUSE(S) 
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- Pendant le deuxième sixième de période, les intervalles de fermeture de 6S  sont donnés par la 

comparaison de 2M  avec *sci− . La figure 5.5 montre que  6h = 1 de 3/α  à  3/α 21 π+π+ , de 

3/α  à  3/α 43 π+π+ ,…et de 3/2  à  3/α 12 ππ+−k . 

  La fermeture de 4S  est déterminée par les intersections de 1M  avec *sbi− . La fonction 

d’existence  4h = 1 de ,3/β  à  3/ 1 ππ + , de 3/β  à  3/β 32 ππ ++ ,…et de 3/β  à  3/β 1-2k2-2k ππ ++ . 

  Les autres fonctions d’existence sont données par :  

642 1 hhh −−= ; 0  ; 0  ; 1 531 === hhh                                      (5.10)           

- Durant le reste de la période, les fonctions d’existence se déduisent directement des valeurs 

déterminées pendant les deux premiers sixièmes. En effet : 

                )
3

4()
3

2()(  531
π+ω=π+ω=ω ththth sss                                             

                )
3

4()
3

2()(  6 4 2
π+ω=π+ω=ω ththth sss    

 
••  Ayant les fonctions d’existence, on peut déterminer de manière immédiate les expressions des 

diverses variables à partir du courant d’entrée et des tensions de sortie. Dans le cas du couplage en 

étoile du récepteur et en utilisant les notations de la figure 5.3, on obtient : 

-  Pour les courants de sortie : 

⎪
⎩

⎪
⎨

⎧

−=
−=
−=

dc

db

da

Ihhi
Ihhi
Ihhi

)(
)(
)(

65

43

21
                                                       (5.12) 

-  Pour la tension d’entrée : 

scsbsad vhhvhhvhhV )()()( 654321 −+−+−=                             (5.13)    
             

-  Pour le courant dans l’interrupteur 1S  et la tension à ses bornes : 

                      dS Ihi 11 =                                                                     

       scsbsaS vhvhvhv 5311 )1( ++−=  

 
-  Pour le courant dans 2S  et la tension à ses bornes : 

                      dS Ihi 22 =                                                                 

                        scsbsaS vhvhvhv 6422 )1( −−−=  
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5.3.1.3 Exemple de Tracé des Formes d’Ondes  
 
  La figure 5.6 donne un exemple de tracé des formes d’ondes dans le cas le plus simple, celui 

où fM  égale 15. Le haut de la figure donne les signaux de commande en indiquant les instants de 

commutation et l’intervalle de conduction pour chaque interrupteur. 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

Fig. 5.6 – Formes d’ondes caractéristiques du CSI avec la MLISC  

 
    On peut alors tracer les formes d’ondes des diverses variables à l’aide des relations regroupées 

dans le tableau 2.1 ou d’après l’étude analytique de cette technique de modulation classique         

(cf. §. 5.3.1.2) ou tout simplement par une simulation numérique de l’ensemble onduleur de courant  
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à MLI et charge. On a ainsi tracé, en utilisant cette dernière méthode : 

-  La forme d’onde des courants de sortie de l’onduleur ai , bi  et ci  et ses courants de référence 

correspondants respectivement aux *sai , *sbi  et *sci  dont celles de *sbi  et *sci  sont identiques à *sai  à 

T/3 et 2T/3 près, 

-  La forme d’onde du courant 1Si  dans le premier interrupteur ; celles de 6Si , 3Si , 2Si , 5Si , 4Si  

sont identiques mais décalées les unes par rapport aux autres de T/6. 

  Puis, en supposant les tensions de sortie scsbsa , v, vv  sinusoïdales, 

-  La forme d’onde de la tension 1SV  aux bornes du premier interrupteur ; les tensions aux bornes 

des autres sont identiques avec le même décalage que les courants, 

-  Et la forme d’onde de la tension d’entrée dV . 

 

5.3.1.4 Caractéristiques de l’Onduleur du Courant avec la MLISC 
 
  Comme on ne peut pas fermer simultanément deux interrupteurs reliés à la même borne 

d’entrée, pendant le premier sixième de période par exemple, les intervalles de fermeture de 5S  

doivent se situer entre les intervalles de fermeture de 1S  et réciproquement. Vu le déphasage entre 

les deux porteuses 1M  et 2M , quand *sai  croise une rampe de pente négative de 1M , *sci  croise une 

rampe de pente positive de 2M  et réciproquement. Par conséquent, pour que les intervalles de 

fermeture de 1S  et 5S  ne se chevauchent pas, il suffit que  

1
**
<+

m
sc

m
sa

I
i

I
i

                                                            (5.16) 

  Comme ** scsa ii + , égal à *sbi , a une amplitude égale à maIM  ; d’où la valeur maximale 
théorique de aM :  
 

1max =aM                                                             (5.17)   

   En réalité, il faut maintenir aM  à une valeur inférieur à l’unité pour conserver à chaque 

intervalle de fermeture une durée minimale tenant compte de la durée non nulle des commutations, 

[17], [44], [71], [76], [77].   

••  courant de sortie 

  Les courants de référence *sai , *sbi  et *sci  forment un système triphasé équilibré. De plus, pour 

chacun d’eux, l’alternance négative reproduit, au signe près, l’alternance positive et chaque 

alternance est symétrique par rapport à son milieu. 

5.3 MLI À ONDE(S) PORTEUSE(S) 
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  Il suffit donc de suivre l’évolution de *sai de 0=ω ts  à 2/π=ω ts  soit pour pouvoir caractériser 

les courants de sortie ( ai , bi  et ci ).  

-  Les courants de sortie ont pour valeur efficace : 

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
−+π

π
= ∑

−

=

12

1
)1(

3
4

k

j
jjdeff αIi  ,                                            (5.18)              

avec les angles 1α  à 12 −kα étant racines des équations transcendantes (5.5). 

  Les variations du rapport deff Ii /  en fonction de aM dépendent très peu de fM . 

-  La valeur efficace du fondamental est donnée par : 

                                     ( )6cos)1(62
12

1

1
1

π+−
π

= ∑
−

=

−
j

k

j

j
d αII                                           (5.19)  

-  L’écart entre le fondamental et la valeur efficace des courants de référence est très faible pour 

fM 9= et négligeable pour les valeurs plus élevées de ce rapport de modulation, [76], [77]. Dans 

tous les cas, on peut prendre la valeur efficace de la fondamentale des courants de sortie 1I  

pratiquement égale à celle de la référence : 

21
m

a
I

MI ≈                                                              (5.20) 

  La comparaison avec 1I  obtenu lors de la commande en pleine onde (à six états de 

commutation), soit π/6dI , montre qu’on a un déchet de courant théorique de 9,3%, [77]. 

  Le développement en série de Fourier des courants de sortie contient tous les harmoniques 

impairs sauf ceux de rang 3 et multiples de 3. L’harmonique de rang n a pour valeur efficace : 

( )[ ]∑
−

=

− π+−
π
π=

12

1

)1(
6

cos)1(62
k

j
jjdn αnI

n
I                                    (5.21)      

 
  Comme pour l’onduleur de tension, les harmoniques se groupent en familles : 

- La famille centrée sur la fréquence fM  qui comporte essentiellement les harmoniques 

fM  – 2 et fM  + 2, fM  – 4 et fM  + 4. 

-   La famille centrée sur la fréquence 2 fM  qui comporte essentiellement les harmoniques 

2 fM  – 1 et  2 fM  + 1.   
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••  Tension d’entrée 

  La tension d’entrée dV  a une période égale au sixième de celle des grandeurs de sortie. 

Pendant l’intervalle[ ]6/  ,0 T , elle a pour expression : 

cbbad vhvhV 51 −=                                                        (5.22)   

  Sa valeur moyenne peut se déduire de la conservation de la puissance entre l’entrée et la sortie 

du convertisseur : 

ϕ= cos
2

3 1
max I

V
IV dmoyd                                                   (5.23)               

  La relation (5.19) donne : 

      ( )  cos 6cos(-1)63
12

1

1
max ϕπ+

π
= ∑

=
j

k-

j

j-
moyd αVV                             (5.24) 

  Ou, si on utilise la relation approchée (5.20) ; 

 cos2
33 max ϕ≈ VV moyd                                              (5.25)      

  En plus du terme moyen moydV , le développement en série de Fourier de la tension dV  

comporte des harmoniques de pulsation égale à sω6  et à ses multiples ; dont la valeur de 

l’harmonique 6 est liée à celles des harmoniques 5 et 7 des courants, celle de l’harmonique 12 à 

celles des harmoniques 11 et 13…etc. Si par exemple fM  égale 15, le premier harmonique non 

négligeable de dV  est celui de rang 12, [76], [77]. 
 
••  Semi-conducteurs 

  Chaque semi-conducteur écoule le courant dI  durant ses intervalles de fermeture. Par raison 

de symétrie, la somme des intervalles de conduction de chaque interrupteur est égale à un tiers de 

période. Les diverses valeurs du courant dans les semi-conducteurs sont les mêmes que dans le cas 

de la commande pleine onde : 

3/    ;3/    ;max dmoySdeffSdS IiIiIi ===                                   (5.26) 

         De même, la tension aux bornes des interrupteurs est tantôt positive, tantôt négative ; elle 

varie entre max3V−  et max3V . 

  Le nombre total de commutations par période est égal à 4 fM , chacune d’elles correspond à la 

fermeture, commandée ou spontanée, d’un semi-conducteur et à l’ouverture, spontanée ou 

commandée, d’un autre, [76], [77]. 
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5.3.2   MLI SINUSOÏDALE À 1 ONDE PORTEUSE (MLISP) 
 
  La modulation dite sinus-triangle ou MLI sinusoïdale (MLIS), est une modulation de type 
MLI dont une porteuse triangulaire de haute fréquence est comparée aux signaux de références 
appelés modulatrices donnant des instants d’échantillonnage répartis à des intervalles non 
équidistants et constituant ainsi l’image des signaux recueillis à la sortie de l’onduleur, [1], [31], 
[76], [77], [101], [160]. 
  Par principe, comme connu pour l'étude de la MLIS dans un onduleur de tension, les signaux 
de référence des courants de phase sont sinusoïdaux en régime permanent, formant un système 

triphasé symétrique. Ils sont ainsi obtenus à partir du vecteur de référence *si
r

, (cf. fig. 5.2), qui est 

convertit à ses trois composantes triphasées ,*sai *sbi  et *sci . Ces signaux de références sont utilisés 

pour le bloc de commande MLI dans lequel ils sont comparés à une onde triangulaire de haute 
fréquence pour produire les impulsions de commutation exigées pour les six interrupteurs. 
Malheureusement, si la comparaison est faite telle qu'elle est usuelle spécialement pour l’onduleur 
de tension (où trois comparateurs et un signal triangulaire qui est commun aux trois signaux de 

phase, produisent les signaux logique ,1*S *2S et *3S  qui commande un demi-pont du 

convertisseur de puissance),  figure 5.7, l'équation de contrainte dans (4.18) sera transgressée. Par 
conséquent, une autre méthode pour la génération des impulsions de commutation est utilisée dans 
le cas de l’onduleur de courant CSI.  
 

 
 

 

 

 

 

 
 

Fig. 5.7 – Schémas bloc du modèle de génération des impulsions dans la MLISP 
 

  En fait, pour un onduleur de courant (CSI), les modèles appropriés pour la génération des 
impulsions sont obtenus en basant sur des principes identiques à ceux de l’onduleur de tension à 
MLI (PWM-VSI). Mais, des conditions spéciales sont ajoutées telles que les impulsions de court-
circuit qui sont fournies, dans ce cas, sans « discussion ni de les calculer ni de les placer », [17], 
[29], [31], [32], [44], [71], [101], [104]. 
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  Ce chemin de court circuit exigé peut être réalisé en reliant un autre dispositif de commutation 

après l'inductance d'entrée; augmentant ainsi le nombre des dispositifs de commutation, [29], [112]. 

Cependant, ce court circuit peut être fait sans ajouter un dispositif supplémentaire de commutation 

en employant les états nuls 7, 8 ou 9 (cf. Chapitre 4). Ainsi, des conditions additionnelles telles que 

la minimisation du nombre de transitions de commutateur, l'utilisation équilibrée des interrupteurs, 

symétrie dans les courants de sortie modulés afin d'avoir un minimum de distorsion d'harmonique et 

une réduction de pertes peuvent être imposées, [17], [19], [32-34], [43], [44], [71].   

  Alors, pour bien satisfaire ces conditions on a proposé le bloc diagramme complet de 

génération des signaux donné sur la figure 5.7, dont le principe de base de cette technique de 

modulation proposée repose essentiellement sur l’utilisation d’un seul état nul ; 7 ou 8 ou 9.  Dans 

ce cas là les signaux modulants (représentant les courants sinusoïdaux de référence de fréquence 

variable) délivrés par la structure de commande via la transformation inverse de Park sont comparés 

individuellement à une porteuse triangulaire bipolaire de fréquence fixe (décrite par les fonctions 

blocs disponibles dans la bibliothèque de MATLB/SIMULINK). Les signaux résultants sont à leur 

tour comparés entre eux suivant une logique de commutation bien déterminée afin d’obtenir la 

commande proprement dite des six commutateurs de courant, (cf. fig. 5.7).  

  Comme le montre cette figure, les états de commutation pour les interrupteurs              

,1S ,2S 3S et 4S  ont été déduits directement de la comparaison précédente des courants *** et   , scsbsa iii  

avec le signal porteur triangulaire. D'autre part, les états de commutation et de court-circuit de     
5S  et 6S  étaient indirectement calculés a partir des quatre états de 41 SS →  employant certaines 

fonctions logiques de telle manière que si 1S  et 3S  sont ON (OFF), 5S  soit OFF (ON) et quand   

2S  et 4S  sont OFF (ON), 6S  est ON (OFF). Par conséquent, l'expression logique pour le signal de 

commande des interrupteurs 5S  et 6S  est donnée par : (en utilisant l’état nul 9) 

3  15 SNORSS = ,    4  26 SNORSS =                                           (5.27) 
       Effectivement, cette méthode de modulation peut être employée pour obtenir deux autres  
modèles de génération d’impulsions avec un circuit logique semblable (en prenant au lieu de l’état 
de commutation 9 l’état nul 7 ou 8).      
 La figure 5.8 montre le processus de modulation proposée en détail, correspondant au bloc 
diagramme de la figure 5.7. Donc à chaque interrupteur ou commutateur, nous lui associons une 
fonction logique de commande ( )6...1 =iSi  telle que : 

=1S   partie positive de ( ** 21 SS − ) 

=2S  partie négative de ( ** 21 SS − ) 

5.3 MLI À ONDE(S) PORTEUSE(S) 



Évaluation des Performances du Système et de la Réduction des Pulsations  
                                         du Couple avec l’Application de da Modulation Sinusoïdale 

 

  112

=3S  partie positive de ( ** 32 SS − ) 

=4S  partie négative de ( ** 32 SS − )                                                                                        
3  15 SNORSS =     

4  26 SNORSS =  
     En utilisant ces fonctions de commutation, on peut aussi vérifier que les courants de lignes 

cba iii et      ,  aiguillés par l’onduleur de courant se déduisent immédiatement en fonction du courant 

d’entrée dI :  

                                                                    )21( ** SSIi da −=  

)32( ** SSIi db −=                                                     (5.29) 

                                                                    )13( ** SSIi dc −=  

d’où l’écriture de ces courants sous forme matricielle: 

[ ] [ ] [ ]*SCII d ⋅⋅= ,                                                     (5.30) 

avec  [ ]' , , cba iiiI = , [ ]'**** 3 ,2 ,1 SSSS =  

et C  appelée matrice de connexion définie par  C = 
⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

1    0    1-
 1-   1    0 

0    1-   1 
 

  Certainement, les mêmes caractéristiques décrites pour la modulation sinusoïdale classique 

MLISC (cf. §. 5.3.1.4) peuvent être reportées pour la modulation proposée MLISP avec une simple 

modification dans les calculs. En outre, il est nécessaire de définir quelques notions de base, pour 

une référence sinusoïdale, qui doivent être prises en considération lors de la détermination de(s) 

onde(s) porteuse(s) : [25], [29], [67], [76], [77], [157], [161]   

- Par action sur aM , on peut théoriquement faire accroître, l’amplitude du fondamentale de 

courant, de zéro jusqu’au maximum. 

- Avec cette technique de modulation sinusoïdale, quand l'amplitude du signal de modulation 

devienne plus grande que la valeur de crête de la triangulaire ( )1>aM , la linéarité de modulation 

est perdue. Une telle surmodulation produit plusieurs harmoniques indésirables qui superposent 

au signal de sortie. 

- Le rapport fM  peut être impair. Le choix de ce rapport comme entier impair produit une symétrie 

impaire mieux que la symétrie demi-onde. Autrement, seulement les harmoniques impairs qui 

existent et tous les autres disparaissent de l’onde de sortie. 

 

(5.28) 
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Fig. 5.8 – a) Processus de modulation dans la MLISP, 
b) Formes d’ondes caractéristiques de l’onduleur de courant avec la MLISP 
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- Si l’indice de modulation fM  n’est pas un nombre entier, la modulation est asynchrone. Les 

courants de sortie ne sont plus exactement périodiques. 

- De même si fM  est faible, on ne peut pas adopter la commande asynchrone. Dans ce cas, les 

fondamentales des courants de sortie et leurs harmoniques, la valeur moyenne du courant d’entrée 

et ses harmoniques présenteraient des oscillations importantes qui se traduiraient par des 

ondulations au niveau du couple moteur. Alors, pour faibles valeurs de fM , les deux signaux de 

référence et de modulation doivent être synchronisés. Cette synchronisation de la MLI oblige que 

fM  soit un entier. Par contre la synchronisation de MLI (où fM  n’est pas entier) est indésirable 

pour plusieurs applications, car elle présente des sous harmoniques de la fréquence fondamentale. 

- Si la valeur de fM  est assez grande, il y aura beaucoup d’harmoniques qui vont être éliminés. Ce 

qui réduit considérablement les paramètres du filtre de sortie. En fait, si fM  est suffisant, 

supérieur à 15 par exemple, l’emploie d’une commande asynchrone est pratiquement sans 
inconvénient. 

 
- D’un autre coté, pour les entraînements de faible puissance, les composants semi-conducteurs 

utilisés permettent des fréquences de commutation très supérieures à la valeur maximale de la 
fréquence d’entraînement. On peut alors conserver constante la fréquence de modulation et ne 
faire varier que la fréquence de référence.  

 
- Par contre, pour les entraînements de forte puissance, les semi-conducteurs utilisés imposent une 

valeur plus faible de la fréquence de commutation. Il faut donc faire varier la fréquence de 
modulation en même temps que la fréquence de référence pour que la modulation soit synchrone, 
tout au moins pour les valeurs élevées des fréquences d’entraînement. Alors pour maintenir la 
fréquence des commutations à une valeur compatible avec les capacités des semi-conducteurs, il 
faut modifier l’indice de modulation. 

 
  En général, dans le processus de modulation de largeur d'impulsions, la fréquence de 
commutation devrait être de préférence haute, rejetant ainsi les premiers harmoniques non nuls vers 
les fréquences élevées et facilitant par conséquent le filtrage. Néanmoins, la limitation de la 
fréquence de commutation des interrupteurs, qui existe en raison de la largeur minimale des 
impulsions ainsi que les pertes de commutation, crée une situation contradictoire. En effet, les 
onduleurs à MLI destinés pour les grandes puissances sont couramment opérés à des très basses 
fréquences de commutation pour réduire les pertes de commutation. Ainsi, les valeurs de quelque 
100 Hertz sont usuelles dans la gamme de mégawatts, [29], [67], [77].   
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5.4 GÉNÉRATION DES SIGNAUX DE COMMANDE 
 
  En se référant à la structure de base de notre système d’entraînement (cf. fig. 4.2) et en 
adoptant pour l’onduleur de courant les schémas de modulation en boucle ouverte, le bloc 
diagramme complet du système d’entraînement proposé est donné sur la figure 5.9.    

Fig. 5.9 – Bloc digramme du système d’entraînement proposé 
 

   En fait, le système de commande à intégrer doit contrôler le couple du moteur asynchrone 
alimenté par un onduleur de courant à MLI. Du système de commande que nous considérons, on 
peut extraire deux fonctionnalités de base : 
 
L’algorithme vectoriel: c’est la fonction principale de la commande. Cet algorithme (IFOC) produit 
deux commandes de sortie : l’une est la commande d'amplitude du courant statorique qui règle la 
boucle de courant d'entrée; l'autre est la commande résultant du vecteur courant statorique qui est 
projeté sur un des six régions de conduction produites par l’onduleur de courant. 
  
L’algorithme MLI: Cet algorithme sert d’interface algorithmique entre l’algorithme vectoriel et le 
bloc de génération des impulsions de commande de l’onduleur (cf. fig. 5.1). Il calcule les instants 
de commutation des interrupteurs de l’onduleur à partir des consignes de courant reçus de 
l’algorithme de contrôle vectoriel.  
  En fait, en respectant les concepts de modulation indiqués précédemment, les trois courants 
statoriques de référence utilisés pour cette algorithme peuvent être délivrés par la structure de 
commande via la transformation inverse de Park (cf. §. A.1.3), comme ils peuvent être obtenus par 
ces deux étapes de transformations minimisant ainsi le nombre de calculs : 
-  premièrement la transformation des composantes de courant statorique d’un référentiel d-q  
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  tournant au synchronisme à un référentiel α-β fixe par rapport au stator:   
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- puis la transformation de ces dernières composantes α-β à un référentiel statorique tournant abc:     
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  ,                                          (5.32) 

   Après que les composantes *
sdi  et *

sqi  sont converties en ses courants de références par phase 

*** et    , scsbsa iii  dans le bloc de modulation (cf. fig. 5.9). L’algorithme MLI traite ces courants de 

références pour fournir les signaux de commande de l’onduleur 61 SS → .  
   La figure 5.9 indique également la génération du courant statorique de commande requise 
pour le contrôle du courant en boucle fermée. Dont l'amplitude du courant statorique de commande 

*
si  est exprimée comme : 

                   refdsqsds Iiii =+= 2*2** ) () ( 
r

 ,                                         (5.33)              

avec refdI  représente le courant continu de référence, utilisé dans la boucle de régulation du 

courant redressé.  
   

5.5 RÉSULTATS DE SIMULATION ET DISCUSSION 
 
   Le système d’entraînement complet comprenant les convertisseurs et la machine à induction a 

été simulé avec MATLAB/SIMULINK. La simulation numérique a été effectuée avec les mêmes 

paramètres, de la machine à induction, utilisés en chapitre 4  (cf. Annexe C)  

  Pour démontrer les performances de la commande MLI proposée à une onde porteuse 

(MLISP), quelques résultats de simulation du schéma proposé ont été comparés à ceux de la 

commande MLI classique (MLISC) proposée par T. Onishi et K. Okitsu (où la même fréquence de 

modulation (= 21×50 = 1050 Hz) est utilisée pour les deux stratégies de commande MLI et un 

rapport de modulation d’amplitude optimal pour chaque stratégie de commande) 

  Premièrement, pour une vitesse de référence de 100 rad/s, les résultats de simulation du 

système d’entraînement complet sont donnés sur la figure 5.10.  

 Nous constatons qu’avec l’introduction du convertisseur alimentant la machine, le temps de 

réponse en vitesse est pratiquement conservé (cf. fig. B.11), avec l’absence de dépassement, en 

utilisant la stratégie de modulation proposée MLISP, figure 5.10a. 

 Également il est bien clair qu’avec la commande MLI proposée, la réponse de vitesse est plus 

rapide que celle de la méthode MLI classique (MLISC). De plus,  pour cette dernière modulation, la  
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Fig. 5.10– Réponses du système d’entraînement pour une vitesse de référence de 100 rad/s 
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réponse de vitesse a une valeur négative pendant le démarrage ce qui résulte du comportement 

dynamique du couple développé.  

  Cette figure illustre aussi les résultats de simulation du courant de ligne d'une phase ( sai ) et 

du couple développé pour les deux méthodes de modulation du courant. Où on a bien noté que les 

courants statoriques contrôlés par MLI sont des sièges d’harmoniques à haute fréquence provoquant 

ainsi des pulsations à hautes fréquences au niveau du couple électromagnétique. De ces résultats, on 

peut voir que les ondulations du courant et du couple pour la méthode MLISP sont plus petites que 

celles de la commande MLI classique. Par conséquent, on peut dire que la commande proposée peut 

réaliser une meilleure commande de courant et de couple.  

 Par la suite, en représentant dans la même figure l’allure des courants de sortie de l’onduleur 

ainsi que le courant capacitif, on peut bien juger l’efficacité du filtrage utilisé. Dans la majorité des 

cas, l’onde de courant résultante à la sortie de l’onduleur est idéalement sinusoïdale ce qui est 

relativement vérifié dans le cas de la MLI sinusoïdale proposée en se rapprochant ainsi du signal 

désiré. Néanmoins dans le cas de la MLI classique, la technique de modulation est imparfaite et le 

continu harmonique est toujours considérable. Cela mène à générer dans la machine à induction des 

oscillations de couple et par conséquent des bruits acoustiques et des résonances 

électromagnétiques. Cet effet peut faire injecter du bruit dans la commande et introduire des non 

linéarités qui peuvent déstabiliser le système. 

 Maintenant, afin de vérifier le comportement dynamique du système avec les deux méthodes 

de commande, une variation d'échelon de 0 à 12 Nm a été appliquée à la commande de couple à 

l’instant 0,5 s où la vitesse angulaire du rotor a été gardée constante. Les résultats de simulation 

inclus dans la figure 5.10a prouvent que le fonctionnement en charge cause une petite diminution de 

la vitesse avec de bonnes performances dynamiques dans le cas de la modulation proposée 

contrairement à la MLISC.   

 De même à partir de cette figure on peut bien vérifier que la régulation du courant continu dI  

est relativement réalisée, rapidement, sans dépassement et bien lisse dans le cas de la MLISP. Ce 

qui n’est pas le cas pour la MLISC. 

 De la figure 5.10b, on peut bien constaté que les courants statoriques suivent parfaitement les 

courants de références en embrasant des ondulations de hautes fréquence représentant l’image des 

pulsations du couple développé. Les oscillations des courants obtenus dans le cas de la MLISC sont 

directement liées à la fréquence de glissement qui se caractérise par plusieurs secousses en régime 

permanent qui sont également introduites dans la vitesse de rotation (cf. fig. 5.10a).   
     
5.5  RÉSULTATS DE SIMULATION ET DISCUSSION 
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  Cette figure montre identiquement les composantes d-q des courants statoriques et rotoriques 

pour les deux commandes MLI. À partir des quelles, on peut voir que les courants statoriques d'axes 

d-q sont mauvaisement découplés dans les deux cas de la modulation, chose qui mène naturellement 

à détériorer les performances de base de la commande vectorielle (FOC).   

 Pour extraire de plus les performances de ces deux modulations on a représenté les allures des 

composantes de flux statorique/rotorique ainsi que les flux totaux résultants, figure 5.10c. D’où a 

bien constaté que la MLISP donne toujours les meilleures caractéristiques par rapport à la MLISC 

qui soufre encore de grandes oscillations au niveau des flux statorique et rotorique. 

  Néanmoins la MLISP ne donne pas la réponse idéale des flux rotoriques, prévue pour une 

commande vectorielle )0( ≠φrq , ce qui traduit effectivement le couplage qui existe entre les 

composantes *
sdi  et *

sqi  (cf. fig. 5.10b). 

 Pour bien finaliser la comparaison de ces deux techniques de modulation on a représenté 

quelques réponses du système d’entraînement en 3 dimensions, figure 5.11. Où on a bien vérifié 

que la trajectoire du flux statorique est parfaitement sinusoïdale avec une transition douce en 

démarrage et même en changement de régime de fonctionnement. Ceci est seulement valable dans 

le cas de la MLISP.  

 De même, en représentant le courant statorique, on a bien constaté que la MLISP a pu achever 

un contrôle de couple/courant satisfaisant avec une bonne régulation du courant, même si la forme 

actuelle du courant statorique est plus proche d’une trapézoïde qu’une sinusoïde. Cette forme 

trapézoïdale caractérise aussi l’onde de la tension statorique pour les deux cas de modulation, avec 

toujours le meilleur filtrage qui existe pour la MLISP.  

    Cette même figure représente le diagramme mécanique de la dynamique vitesse-couple qui se 

trouve améliorée dans le cas de la MLISP. 
 

a)       
Fig. 5.11– Représentation en 3 dimensions de quelques réponses à grande vitesse 
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Fig. 5.11– suite 
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région à vitesse réduite, l'effet néfaste peut devenir significatif; ce qui peut causer non seulement la 

vibration de vitesse mais également la distorsion de la forme d'onde du courant.  
 
     Ainsi, pour une inspection complète de toutes les performances du système, la machine est 

entraînée à faible vitesse (10 rad/s) sans charge, et une comparaison des réponses obtenues en 

utilisant les deux schémas de commande MLI est montrée dans les figure 5.12-5.14. Où on a bien 

vérifié que même à faible vitesse, la MLISP offre de bonnes performances au système 

d’entraînement en améliorant ainsi les réponses statiques et dynamiques. Particulièrement, on peut 

constater de la figure 5.12, que les courants et tensions statoriques sont moins distordus provoquant 

ainsi de faibles pulsations dans le couple électromagnétique et par conséquent un minimum 

d’oscillations de vitesse (relativement négligeable). De plus, cette figure montre que le courant 

d’entrée de l’onduleur du courant suit bien sa référence en embrassant de faibles ondulations. 
 
  Sur la figure 5.12 on a représenté aussi la fréquence de glissement et les composantes d-q des 

courants statoriques/rotoriques, et on a constaté de nouveau que les pulsations des courants 

statoriques ainsi que celles du couple sont proportionnelles à cette fréquence. À partir de cette 

figure on peut remarquer aussi qu’à faible vitesse, le problème de couplage d-q persiste toujours 

dans le cas de la MLISC contrairement à la MLISP (où les composantes d-q des courants 

statoriques se trouvent relativement découplées). 
 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
a) 

Fig. 5.12 –  Réponses du système d’entraînement pour une vitesse de référence de 10 rad/s 
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Fig. 5.12 –  Suite 
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Fig. 5.13 –  Représentation en 3 dimensions du flux/courant statorique 
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  Finalement, afin de confirmer l'effet de la réduction d'ondulations du couple, nous avons 
examiné le comportement du moteur à induction en régime permanent avec les deux méthodes de 
modulation (à grande et faible vitesse) sans l’utilisation d'expansion de Fourier. 
  Alors, en donnant l’intérêt à l’effet des harmoniques des courants statoriques sur les 
ondulations du couple, on a représenté les allures de ces derniers avec celles des tensions statoriques 
pour les deux gammes de vitesse, figure 5.14. Où on note bien que les ondulations du couple 
augmentent de plus en plus avec celles des courants et tensions pour les faibles vitesses. En effet, 
des rotations de type jerks naissent dans le cas de la modulation MLISC gênant ainsi trop le 
positionnement de la machine. 
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Fig. 5.14– Réponses du système en régime permanent 
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  D’un autre coté en comparant les deux schémas de modulation, soit à faible ou grande vitesse, 
il est bien montré de ces même figures, qu’une réduction appréciable des ondulations de courant, 
tension et couple et donc une minimisation de vibration de vitesse ont été obtenues en utilisant la 
stratégie de modulation proposée (MLISP).  Par contre le seul avantage qu’on peut trouvé avec la 
MLISC est le nombre de commutation qui est relativement faible par rapport à celui de la MLISP.  
 En fait, à faible vitesse, on peut bien estimer ou évaluer la valeur maximale de l'ondulation du 
couple de 9.33% pour la MLISP et de 23.33%  pour  la MLISC et par la suite des oscillations ou des 
vibrations de vitesse de l’ordre de 18,6% dans le cas de la MLISC et approximativement 1.5% avec 
la MLISP.   
 
5.6 CONCLUSION  
  L'approche MLI est l’une des meilleures techniques employées dans les onduleurs de 
puissance pour obtenir une sortie alternative contrôlable. Cette stratégie MLI bien connue est une 
méthode de moduler les courants de sortie de l'onduleur de courant donnant une forme d'onde de 
courant avec un faible contenu harmonique d'ordre inférieur; ainsi la réduction des harmoniques 
d'ordre inférieur du couple est généralement prévue.  
 En adoptant une telle technique pour notre système d’entraînement, l'analyse effectuée dans ce 
chapitre a été visée pour modifier la commande MLI classique (MLISC) proposée par T. Onishi et 
K. Okitsu afin d'améliorer les performances de notre système particulièrement en termes des 
pulsations des courants/couple. Pour ce but, une MLI sinusoïdale avec une seule onde porteuse 
(MLISP) a été proposée.  En fait, le schéma de modulation proposé est obtenu en utilisant une 
approche plus simple que la modulation classique qui exige une implantation hardware très 
compliquée.  
      Alors pour comparer ces deux stratégies de modulation appliquées pour un onduleur de 
courant à MLI alimentant la machine asynchrone, une simulation numérique du système sous 
l’environnement MATLAB/SIMULINK a été développée. Les résultats à faible et grande vitesse 
ont confirmé l'efficacité de la stratégie proposée (MLISP) et montré les avantages de cette 
technique de modulation par rapport à la modulation classique soit dans la réponse de vitesse ou 
l’ondulation courant/couple.   
  La raison, pour laquelle la MLISP a moins d'ondulations de couple que la modulation 
classique, est que la différence entre les harmoniques du courant impliqués dans la production de 
couple est moins avec la MLISP qu'avec la MLISC (Ce fait peut être employé en concevant de 
nouvelles méthodes de MLI avec moins d’ondulations de couple).  
  Néanmoins, une telle modulation sinusoïdale est particulièrement bien adaptée à 
l’électronique analogique mais difficilement réalisable en numérique. De plus, la MILSP soufre 
d’un problème inhérent qui consiste dans le couplage des composantes statoriques survenant surtout 
à haute vitesse d’entraînement. Ce problème de couplage des courants a été résolu dans la deuxième 
partie de ce travail en employant ainsi la stratégie de modulation vectorielle (SVM) au lieu de la 
méthode MLI à onde porteuse (cf. Chapitre 6).  

5.6 CONCLUSION 
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6.1 INTRODUCTION 
 

 La technique la plus commune pour synthétiser des formes d'onde MLI sinusoïdales pour des 

onduleurs est la méthode MLI à onde porteuse qui était particulièrement appropriée aux 

modulateurs analogiques. Un inconvénient avec ces techniques de modulation, cependant, est 

qu'elles incluent en soi un effort inutile de calcul, car les points de commutation pour chacune des 

trois phases sont habituellement évalués indépendamment. Alternativement, la stratégie de 

modulation vectorielle performe simultanément la génération des formes d'onde pour toutes les trois 

phases dans un référentiel biphasé, éliminant ainsi la redondance de considérer chaque phase 

comme une entité séparée. Par conséquent,  la modulation vectorielle est devenue « standard » pour 

les convertisseurs de puissance et un effort important de recherches a été consacré à ce propos, [4], 

[22], [26], [27], [29], [32], [50], [51], [71], [76], [77], [84-86], [90], [94-96], [101], [102], [139], 

[140], [144], [146], [155], [156], [159-173].     

 Avec le développement des microprocesseurs, la modulation vectorielle (SVM) est devenue 

une des méthodes de MLI les plus importantes pour les convertisseurs triphasés. Elle emploie le 

concept des vecteurs d’espace pour la détermination des instants de commutation des interrupteurs, 

simplifiant ainsi l’implantation hardware des modulateurs MLI. Également, une aptitude pour 

l’implantation digitale facile et une large gamme de modulation linéaire pour des tensions ou des 

courants de sortie de l’onduleur sont les caractéristiques notables de la modulation vectorielle, [104-

106], [108-114], [118], [120], [121], [124],   

 De plus, la modulation vectorielle est la stratégie préférée pour des entraînements à 

performances élevées dues à la plus grande utilisation du courant continu et les possibilités de 

réduire les pertes de commutation par rapport à la technique de modulation traditionnelle 

(sinusoïdale). Alors, afin de réaliser une régulation rapide du courant de sortie de l'onduleur CSI, 

qui résulte à contrôler la tension de sortie, un modèle de modulation vectorielle en boucle ouverte 

est développé.   

 Bien que des stratégies de modulation et de commande pour les onduleurs de courant soient 

beaucoup moins développées que pour les onduleurs de tension, quelques avances ont été faites 

pour l'application de la théorie de la modulation de largeur d'impulsion à la commande de ces 

onduleurs, [26], [27], [29], [32], [71], [96], [101], [102], [121]. Des travaux plus récents ont 

également prouvés que, malgré que les deux topologies ne soient pas exact conjugue, elles ont 

beaucoup en commun dans un sens des vecteurs d'espace. Par conséquent, les stratégies de 

modulation qui sont optimisées pour un onduleur de tension peuvent être appliquées à un onduleur 

de courant (CSI) avec peu de modification pour réaliser des avantages harmoniques semblables.  

 
6.1  INTRODUCTION 
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6.2 LES VECTEURS COURANT 
 

 Comme nous l’avons déjà dit, pour un onduleur de courant idéal à six interrupteurs, il n’existe 

que neuf configurations possibles selon l’état de ses interrupteurs, ce qui correspond à neuf 

combinaisons de courant soit, dans le repère α - β , neuf vecteurs de courants statoriques applicables 

au moteur. Alors, chaque configuration fixe le système de courant en ligne circulant dans les phases 

du récepteur auquel on peut associer le vecteur spatial instantané défini par : 

( )3/43/2 
3
2 ππ ++= jcjba eieiii

r
 ,                                               (6.1) 

et qui peut donc prendre sept valeurs possibles en fonction de l’état de chaque configuration, 

définissant ainsi les neuf vecteurs de courant de sortie de l’onduleur CSI dans un référentiel fixe.  

   En fait, quand toutes les combinaisons permises de commutation du pont onduleur sont 

considérées, neuf vecteurs des courants de phase sont trouvés en mode d'opération normale. Six de 

ces derniers sont des vecteurs différents de zéro (vecteurs d’états actifs) et trois sont les vecteurs 

zéro. Les vecteurs nuls correspondent aux états dans lesquels les deux commutateurs conduisent 

simultanément dans le même bras du pont et le courant dI  est court-circuité par les commutateurs.   

  Tous ces états de commutation peuvent être définis par des fonctions de commutation par 

phase; aSw , bSw  et cSw  qui sont montrés, avec les vecteurs d'états correspondants, dans le    

tableau 6.1. Où la fonction de commutation d’une phase est 1 si seulement l'interrupteur du demi 

pont supérieur est mis en marche, -1 si seulement l'interrupteur du demi pont inférieur est 

conducteur et 0 si les deux commutateurs du même bras sont à l'état On ou Off. Pour la clarté, dans 

le tableau 6.1, la fonction de commutation est donnée la valeur 0 "gras" si les deux commutateurs 

sont fermés, et 0 normale si les deux commutateurs sont ouverts. 
 
  En utilisant ces fonctions de commutation, l’équation 6.1 peut être réécrite comme suit 
 

( ) ( ) tjdjcjbad eIeSweSwSwIi θππ ⋅⋅=⋅+⋅+⋅= 3/2)(3/2 3/43/2
r

,                          (6.2) 

de la quelle, on peut voir que les neuf états des vecteurs courant sont donnés par : 
 

( ) ( ) ( )61 32-1 0, ,1 π⋅⋅=⋅= jd eIii
rr

,         ( ) ( ) ( )22 32-1 1, ,0 π⋅⋅=⋅= jd eIii
rr

,          

( ) ( ) ( )653 320 1, ,1- π⋅⋅=⋅= jd eIii
rr

,       ( ) ( ) ( )674 321 0, ,1- π⋅⋅=⋅= jd eIii
rr

,                            

( ) ( ) ( )235 321 -1, ,0 π⋅⋅=⋅= jd eIii
rr

,       ( ) ( ) ( )6116 320 -1, ,1 π⋅⋅=⋅= jd eIii
rr

,                    

( ) 00 0  7
rrr

=⋅= ,,ii 0 ,             ( ) 00  0 8
rrr

=⋅= ,,ii 0 ,            ( ) 0 ,0 0 9
rrr

=⋅= 0,ii . 

   

6.2  LES VECTEURS COURANT 

(6.3) 
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      Tableau 6.1− États de commutation et les fonctions de commutation par phase correspondantes 

États de 
commutation 

 Fonction de commutation 
   Swa     Swb       Swc 

Courants de phase 
ia         ib           ic 

Nom  

1  1         0        -1 Id        0      -Id 1i
r

 
2  0         1        -1 0        Id        -Id 2i

r
 

3      -1         1         0 -Id          Id           0 3i
r

 

4 -1         0         1 -Id           0       Id 4i
r

 

5  0        -1         1 0       -Id         Id 5i
r

 

6  1        -1         0 Id         -Id          0 6i
r

 

7  0         0         0 0         0       0 7i
r

 

8  0         0         0 0         0       0 8i
r

 
9  0         0         0 0         0       0 9i

r
 

 

 

   Les dernières équations indiquent que ces vecteurs courants ( 61 ii
rr

→ ) dans un référentiel 

stationnaire d-q,  représentant des vecteurs courants non nuls, ont la même amplitude 32 dI , mais 

une phase 3π  différence les uns des autres. 987 et     , iii
rrr

sont le même vecteur, ses courants de 

sortie sont nuls, d'où le prétendu vecteur courant zéro. Sur la figure 6.1 nous avons représenté ces 

neuf vecteurs de courant de sortie de l’onduleur dans le plan α - β , où les six vecteurs non nuls 

définissent six secteurs angulaires de 3π rad.  Si on repère ces secteurs par un indice entier k, on 

peut exprimer les vecteurs par les relations suivantes: (Puisque les effets des trois vecteurs zéro sont 

égaux, ils sont indiqués homogènement comme état 0).   

( )
( )

9,8,70

1 63
 expj

3
2

63
 expj

3
2

ii

πk πIi

πk πIi

dk

dk

rr

r

r

=

+⋅=

−⋅=

+  ,          6......,2 ,1=k                              (6.4) 

  La représentation de ces neuf vecteurs dans un plan conduit à un hexagone à l’intérieur duquel 

on définit six secteurs numérotés de 1 à 6. On retrouve donc un hexagone identique à celui 

correspondant à la description fonctionnelle de l’onduleur de tension. Son application pour la 

commande conduit donc à des résultats tout à fait comparables quant aux calculs des intervalles de 

conduction des semi-conducteurs. Mais il convient de noter que bien que les angles entre les  

vecteurs actifs soient 60° pour le VSI et le CSI, les vecteurs d'espace de CSI devancent ceux de VSI 

par 30° dans un sens absolu, [11], [96], [102], [112], [146], [164], [169-171].  

6.2  LES VECTEURS COURANT 
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1i
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r
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r
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r
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r

1
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=

4
k= 5

k=

6
k
=
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r
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r
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r
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5,2 SS
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α

β

a

b

c  
Fig. 6.1− Vecteurs de courant de sortie de l’onduleur dans le planα - β  

 
 En fait, ces différents sept vecteurs du courant de sortie de l'onduleur i

r
 montrés dans la   

figure 6.1 résument les neuf combinaisons de courant définies dans le tableau 6.2, où on remarque 

au passage que αi  et βi  sont les deux composantes du courant de sortie de l'onduleur ( i
r

) dans le 

plan complexe α - β  : 

βα ⋅+= ijii
r

                                                             (6.5) 

 
  Tableau 6.2− Combinaisons des vecteurs courant d’un onduleur idéal (à trois bras)  

 Interrupteur N° 
S1- S2   S3- S4   S5- S6 αi  βi  vecteur courant ki

r
 ki

r
 

1   0     0   0     0   1 Id Id /31/2 (2Id e(jл/6))/31/2 1i
r

 

0   0     1   0     0   1 0 2Id /31/2 (2Id e(jл/2))/31/2 2i
r

 

0   1     1   0     0   0 - Id Id /31/2 (2Id e(j5л/6))/31/2 3i
r

 

0   1     0   0     1   0 - Id -Id /31/2 (2Id e(j7л/6))/31/2 4i
r

 

0   0     0   1     1   0 0 -2Id /31/2 (2Id e(j3л/2))/31/2 5i
r

 

1   0     0   1     0   0 Id -Id /31/2 (2Id e(j11л/6))/31/2 6i
r

 

1   1     0   0     0   0 0 0 0 7i
r

 

0   0     1   1     0   0 0 0 0 8i
r

 

0   0     0   0     1   1 0 0 0 9i
r

 
 
 
 
6.2  LES VECTEURS COURANT 
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 Puisque les caractéristiques de performance d'un modulateur dépendent principalement du 

niveau d'utilisation du courant continu, c’est à dire,  l’indice de modulation, il est utile de définir le 

terme d'indice de modulation à ce stade. En fait, le courant dI  est relié au courant de sortie de 

l'onduleur i
r

 par l'indice de modulation m tel que : 

         dIIm /=           (I est l’amplitude de la fondamentale du courant i
r

)                (6.6) 

 
6.3 LA MLI VECTORIELLE 
 

 Comme montré en chapitre 5, à l'opération avec des formes d'onde modulées en MLI, les trois 

vecteurs zéro 987 et     , iii
rrr

sont ajoutés au modèle de commutation (cf. fig. 6.1). Comme résultat, 

toutes les stratégies de modulation MLI, pour un onduleur de courant, sélectionnent des neuf 

combinaisons possibles de commutation, desquelles six sont des vecteurs actifs et trois sont les 

vecteurs zéro. Tandis que, les schémas de modulation à onde(s) porteuse(s) choisissent 

implicitement ces vecteurs par comparaison d'une forme d'onde porteuse avec une forme d'onde de 

référence,  les schémas de modulation vectorielle choisissent explicitement des vecteurs actifs et 

zéro et les placent au cours d'une période de modulation. En outre, la technique de modulation 

vectorielle diffère des méthodes mentionnées ci-dessus où il n'y pas de modulateurs séparés utilisés 

pour chacune des trois phases. En revanche, le vecteur  courant de référence complexe est traité tout 

entier, [22], [77], [95], [96], [104], [108], [109], [121], [161], [165].           

 Il est bien connu que la modulation vectorielle des courant soit le schéma le plus préférable 

pour la régulation instantanée du courant puisqu'il donne ; une large gamme de régulation linéaire,  

moins de distorsion harmonique et une réponse transitoire rapide. En plus de sa simplicité 

d’implantation, la méthode de modulation vectorielle a des caractéristiques de performance 

supérieures et est possiblement la méthode la plus populaire ou la plus répandue. 

 Puisque cette technique de modulation numérique utilise la théorie du vecteur d’espace, la 

méthode a été appelée Space Vector PWM (SVPWM) ou Space Vector Modulation (SVM), 

[22], [111], [135], [139], [140], [159], [164], [170], [171]. 

 
6.3.1  DESCRIPTION DE LA MÉTHODE  
 
 Le principe d’une telle technique est identique à celui présenté dans le cas de l’onduleur de 

tension : après avoir repéré la position du vecteur courant de référence dans l’hexagone, on définit 

deux composantes du vecteur d’espace de référence à partir de ses projections sur deux vecteurs 

sources délimitants le secteur auquel il appartient. Ces projections donnent directement la durée 

6.3  LA MLI VECTORIELLE 
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d’application des vecteurs sources concernés et la répartition des états nuls est décidée par le 

programmeur et typiquement une séquence de modulation est choisie avec la considération des 

pertes de commutation et la qualité des formes d'onde de sortie, [11], [84], [106], [118], [144], 

[162], [164], [166], [167], [169], [173]. 

 En fait, les neuf vecteurs de courant que nous avons défini précédemment correspondent aux 

courants de sortie de l’onduleur qu’on pourrait mesurer si les interrupteurs de l’onduleur restaient 

dans un état correspondant à un vecteur donné. Mais le but de la méthode vectorielle est d’obtenir 

un courant de sortie (ou courant statorique) quelconque. Pour cela, les trois courants de phase 

désirés à la sortie de l'onduleur peuvent être représentés par un vecteur équivalent *
si
r

 tournant dans 

le sens antihoraire comme montré dans la figure 6.2a. L’amplitude de ce vecteur est liée à 

l'amplitude du courant de sortie (cf. fig. 6.2b) et le temps pris par ce vecteur pour accomplir une 

révolution est identique à la période de temps fondamentale du courant de sortie. 
                          

 
 
 
 
 
 

 
b) 

Fig. 6.2– a) Les vecteurs courant de sortie de l’onduleur dans le planα - β  ; 
   b) Le vecteur courant de sortie dans le domaine temporelle 

 
  Les avantages principaux de cette représentation mathématique sont:  

- L’analyse des systèmes triphasés en ensemble au lieu de traiter chaque phase.  

- Elle permet d’employer les propriétés de la rotation vectorielle.  

 En employant un tel principe, le vecteur courant *
si
r

 peut être alors situé n'importe où à 

l'intérieur des bords de l'hexagone. Par conséquent n'importe quel vecteur, courant de référence 

désiré, peut être obtenu comme une combinaison linéaire des vecteurs de commutation permis.  

6.3  LA MLI VECTORIELLE 

sai sbi scisci

k=5 k=6 k=1 k=2 k=3 k=4

*
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r

t  

1i
r

2i
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3i
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rr
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 Nous avons déjà vu qu’à un instant donné, l’onduleur de courant pouvait générer seulement 

neuf courants ki
r

 (k=1,…,9) dans le plan de la transformée de Concordia, dont trois sont nuls et six 

ont le module dI⋅32  et la direction )12(6 −⋅π k . Deux vecteurs successifs, notés 1et    +kk ii
rr

 

définissent le secteur k avec k appartenant à l’intervalle [1 6]. On peut écrire donc les courants ki
r

 

sous la forme polaire suivante :        

( )
( ) ( )

63
exp

3
2

63
sin

63
cos

3
2 π−π=

⎥
⎥
⎥

⎦

⎤

⎢
⎢
⎢

⎣

⎡

π−π

π−π

=⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
=

β

α kjI
k

k
I

i
i

i dd
k

k
r

                             (6.7) 

 L’onduleur ne peut fournir de façon exacte et instantanée que des courants de type ki
r

.  On 

peut réaliser un courant quelconque *
si
r

 qu’en valeur moyenne sur une période d’échantillonnage sT . 

Pour montrer cela, il est intéressant d’écrire le courant *
si
r

 que l’on veut réaliser sous forme polaire ; 

il est de module * si
r

et d’angle polaire *θ  :  

**
*

*
*

*

*
* exp 

sin

cos
 θ=

⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡

θ

θ
=⎟
⎟
⎠

⎞
⎜
⎜
⎝

⎛
=

β

α jii
i

i
i ss

s

s
s

rrr
                                         (6.8) 

 On repère à quel secteur (1 à 6) son vecteur appartient, c’est à dire qu’on doit déterminer 

l’entier  k  appartenant à l’intervalle [1  6] et l’angle *kθ  appartenant  à [0  60°], tel que : 

                                                             ( ) ** 126 kk θ+−π=θ , 

et                                                    ( )( )*** 126exp kss kjii θ+−π=
rr

                                                  

 Puisque l’on n’obtient *
si
r

 qu’en  valeur moyenne, on doit appliquer des valeurs réalisables ki
r

 

pendant des durées adéquates sur l’intervalle d’échantillonnage sT .  

 Dans l'espace vectorielle, selon le principe d'équivalence, les règles de fonctionnement 

suivantes sont obéies : 

      41 ii
rr

−= ,   52 ii
rr

−=  ,    63 ii
rr

−= ,    0987
rrrr

=== iii ,    0531
rrrr

=++ iii                      (6.10) 

 Dans un intervalle d'échantillonnage, le vecteur de courant de sortie de l’onduleur i
r

peut être 

écrit comme suit: 

998877662211)( iTTiTTiTTiTTiTTiTTti ssssss
rrrrrrr
⋅+⋅+⋅+⋅+⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅+⋅+⋅=            (6.11) 

où 921  , , TTT ⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅  sont les temps d’applications des vecteurs 911 , , iii
rrr
⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅ , 0 , , 921 ≥⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅ TTT , 

avec s
i

i TT =∑
= 9..1

 et sT  est la période d’échantillonnage. 

6.3  LA MLI VECTORIELLE 
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 Selon les équations (6.10) et (6.11), la décomposition de i
r

dans 911 , , iii
rrr
⋅⋅⋅⋅⋅⋅⋅  a des manières 

infinies. Cependant, afin de réduire le nombre d'actions de commutation et d’établir une utilisation 

complète des temps d’applications actives pour les vecteurs d’état, le vecteur i
r

 est généralement 

projeté sur les deux vecteurs courant adjacents les plus proches et les vecteurs nuls 987 ou   , iii
rrr

dans 

un secteur arbitraire. Par exemple, dans le secteur 1, dans une seule période d'échantillonnage sT , 

le vecteur i
r

 peut être exprimé par : 

             9988772211)( iTTiTTiTTiTTiTTti sssss
rrrrrr
⋅+⋅+⋅+⋅+⋅= , 

avec                        0   ,0   ,0   ,0 98798721 ≥≥≥≥++=−− TTTTTTTTTs                   

 En fait, il est bien connu que la modulation vectorielle des courants, se base essentiellement 
sur l'échantillonnage régulier d'un courant de référence de trajectoire circulaire dans un référentiel 
bi-axial. Ces échantillons du courant sont alors représentés par deux vecteurs actifs, choisis  de 

61 ii
rr

→  adjacents à l'échantillon du courant de référence ainsi que tous les vecteurs nuls; 987   et   , iii
rrr

 

ou seulement un vecteurs nuls ; ,u o ou   987  iii
rrr

 en ajustant leurs durées respectives pendant une 

période d'échantillonnage.  
  Également, ces vecteurs courants et leurs temps d'application peuvent être transformés en 
échantillons dans un référentiel bi-axial par l'inversion de cette transformation, exprimée comme 
suit : 

11
*

++ ⋅+⋅=⋅ kkkkss TiTiTi
rrr

,           k =1,2….6                           (6.13) 

avec ki
r

 et 1+ki
r

 sont les vecteurs actifs appliqués dans une séquence de commutation de période sT  

représentant les deux vecteurs d'état de commutation adjacents dans l'espace au vecteur de  

référence *si
r

.  kT  et 1+kT  sont respectivement les temps d’application des vecteurs actifs ki
r

 et 1+ki
r

.   

 La figure 6.3a montre le principe de la SVM, dont le vecteur de référence *si
r

 est prélevé à des 

intervalles  fixes  et égaux de temps sT   appelé  le sous-cycle.   La valeur  échantillonnée  )(* ss ti  est  

alors utilisée pour résoudre les équations suivantes : 

                              )(   *s11 sskkkk tiTiTiT =+ ++
rr

                                                    (6.14)              

                            9,8,710 TTTTT kks =−−= +    ,                                                 (6.15)    

avec 0T  le temps d’application du/des vecteurs nuls.  

 Afin de minimiser les ondulations des courants, et par voie de conséquence les harmoniques, 

on admet qu’il faut réaliser *
si
r

 avec les deux vecteurs courants les plus proches. Ce qui implique 

que les vecteurs courants ki
r

 et 1+ki
r

 ne sont que les projections de *si
r

 sur les vecteurs voisins,              

(cf. fig. 6.3b).   

6.3  LA MLI VECTORIELLE 

(6.12) 
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 Pour cela, nous allons appliquer sur une période d’échantillonnage un vecteur ki
r

 pendant un 

temps kT  puis un vecteur 1+ki
r

 pendant un temps 1+kT . De cette manière, en moyenne, on peut 

obtenir n’importe quel courant statorique désiré.  

 Le poids de chaque vecteur est en fait le rapport cyclique, c’est à dire le rapport entre son 

temps d’application et la période de commutation:  

skk TT=τ ,   skk TT 11 ++ =τ ,                                                (6.16)              

alors kτ  et 1+τk  sont les durées en valeurs relatives pendant lesquelles on applique les courants    

ki
r

 et 1+ki
r

. 
  
                     

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. 6.3– La modulation vectorielle; a) Le diagramme d’écoulement des signaux,  
b) Les vecteurs d’états de commutation pour le 1er secteur 

  
 Si la somme des durées d’application des vecteurs ki

r
 et 1+ki

r
 est inférieure à sT  

))(( 1 skk TTT <+ + , alors on complète la séquence par les vecteurs nuls. Le vecteur reconstitué *si
r

 est 

donc une combinaison linéaire des vecteurs de base: 

0011* iiii kkkks
rrrr

τ+τ+τ= ++                                                 (6.17) 

 Tout le problème est donc de calculer ces temps d’application kT  et 1+kT . 

 En fait, en rapprochant le vecteur courant de référence *si
r

 sur une période de modulation sT , 

par la génération d’un vecteur de courant moyen élaboré par application des vecteurs d’états de 

l’onduleur ki
r

 et 1+ki
r

adjacents et des vecteurs nuls 97 ii
rr

→ , la valeur échantillonnée à une fréquence 

ss TF 1= est utilisée pour résoudre les équations (6.4), (6.14) et (6.15) (Si le vecteur courant de 

référence est échantillonné une fois pendant le cycle de commutation, la fréquence relative de 

commutation est définie comme ss TF 1= ).  

  Eqn. 6.18 

Sélection 

MAS

dI
ki
r)(*

ss tisT

*si
r 0TkT1+kT

a)

α

β

1i
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r

*
αsi

*
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11i
r

τ
22i
r

τ

0i
r
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 À partir de ces équations on peut déduire les relations suivantes qui vont nous permettre de 
calculer ces temps : 

       ( )( ) ( )( )( )
d
s*

sβ
*
sαk I

T
 iπk iπk T  

3
1sin

3
1cos −+−=                                    

          ( )( ) ( )( )( )
d
s*

sβ
*
sαk I

T
 iπk iπk T  

3
1sin

3
1cos1 +++=+                             (6.18) 

                                                9,8,710 TTTTT kks =−−= +  
                                                                  
  On voit que pour calculer les durées d’application des vecteurs d’états actifs et nuls, on a 
besoin de connaître: 

••  le courant statorique de référence *
si
r

 donné par ses composantes ** et  βα ss  ii . 

••  le secteur angulaire dans lequel se situe le vecteur statorique de référence *
si
r

, donné par l’indice k 

••  la période d’échantillonnage sT . 

••  le courant de la liaison continue dI . 

        La présence du courant continu dI  dans l'équation (6.18) permet de compenser l'ondulation du  

ce courant. Cette ondulation peut être provoquée par le filtrage insuffisant à la sortie du redresseur. 
La mesure du courant continu dI  à chaque prélèvement ou avec une période d'échantillonnage plus 

grande compensera convenablement l'effet de cette ondulation dans le courant de sortie, [21], [42], 
[85], [90], [94], [124], [156], [162], [174].   
 
6.3.2  LA DÉTERMINATION DU SECTEUR 
 Il s’agit ici de déterminer la position du vecteur de consigne dans le repère α - β  et donc le 

secteur dans le quel il se trouve. Le vecteur statorique de référence *si
r

 étant connu, on peut 

proposer l’organigramme classique décrit sur la figure 6.4 où la détermination de k est effectuée par 
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0>*sαi

0>β
*
si0>β

*
si

3  ou  42  ou  31  ou  65  ou  6

*si*si α−<β 3 *si*si α>β 3 *si*si α−>β 3 *si*si α<β 3

k = 5 k = 6 k =6 k = 1 k = 2 k = 3 k = 3 k = 4

Non
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Fig. 6.4− Algorithme de recherche du secteur angulaire k 
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une recherche du secteur angulaire en fonction des composantes α , β  correspondantes au vecteur 
courant de référence, [11], [84], [90], [108], [159]. 
 D’un autre coté, on peut remarquer que la sélection du vecteur courant non-nul approprié est 
directement liée à la  valeur de  l’angle *θ  (cf. fig. 6.5),  qui  est  l’angle de  phase entre *

si
r

 et  l’axe 

statorique fixe ' a ' exprimé par :       

)/(tan)()/(tan **1-***1-**
sdsqslrsdsqs iidtii +ω+ω=+θ=θ ∫                         (6.19) 

 (L’angle: )/(tan **-1
sdsq ii  peut accélérer la réponse transitoire du système). 

 Cet angle peut être divisé en six secteur dans le cercle comme suit :  

,6
 )12(

6
 )12( * π+

≤θ<
π− kk

k          k = 1, 2... 6 ,                             (6.20) 

visant ainsi à quel secteur (1 à 6) se trouve le vecteur de référence. 
  Alors, pour une implantation numérique, ces deux équations peuvent être aussi appliquées 
dans un algorithme de recherche déterminant le secteur k (cf. fig. 6.14). 

*si
r

α

β

sdi
sqi

d

q

sω

*θ *sθ

 
Fig. 6.5– La position du vecteur consigne 

 
6.3.3  LES LIMITES DE VALIDITÉ DE LA MLI VECTORIELLE 
 Dans toutes les méthodes MLI, la linéarité du courant onduleur est déterminée par les 
caractéristiques de modulation. Dans la MLI à onde(s) porteuse(s), contrairement à la technique 
SVM, les durées d'application des vecteurs d'états ne sont pas explicitement calculées: elles sont un 
résultat de la comparaison entre l'onde porteuse triangulaire et les ondes modulatrices. Par 
conséquent, un état de surmodulation peut être détecté quand l'amplitude des signaux de modulation 
excède l'amplitude de l'onde triangulaire et ainsi la commutation cesse.  
 Toutefois, dans la SVM, quand le vecteur courant de référence excède la frontière de 
l'hexagone du courant de sortie de l'onduleur, la linéarité du courant est perdue, [11], [25], [85], 
[90], [124], [155], [157], [160-162], [166], [172], [173]. 

 Physiquement, il est évident que les durées d’application des vecteurs 1et   +kk ii
rr

 ne peuvent 

pas dépasser la période de commutation, c’est à dire: 

                skk TTT ≤+ +1  ,                                                      (6.21)              

et                                                                  10 +−−= kks TTTT                                                     (6.22)               

6.3  LA MLI VECTORIELLE 



La Modulation Vectorielle Appliquée pour un Onduleur de Courant : 
                                                                  Réduction des Ondulations du Couple et Amélioration des Performances du Système 

 

 137

 Alors, il faut que la ou les durées 0T  ( 7T , 8T  ou 9T ) soit positives ou nulles et la zone 

accessible dans le plan α - β  est l’hexagone indiqué sur la figure 6.6. Dans le cas extrême de 

l’égalité entre les deux membres, l’équation 6.21 représente les cotés de l’hexagone pour chaque 

secteur. Si l’on sort de l’hexagone, la somme des modules 11 ++τ+τ kkkk ii
rr

 est supérieure au rayon 

du cercle, donc 11>τ+τ +kk , et cette modulation (avec ses propres caractéristiques) est 

incontrôlable.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

Fig. 6.6− Définition de la région de surmodulation  

 

 La figure 6.6 indique que la linéarité de la SVM est limitée par le cercle qui touche l'hexagone 

de courant. Cependant, une fois que le vecteur courant de référence penche vers un point en dehors 

de l’hexagone, l'équation 6.22 donne une durée de temps négative, par conséquent une erreur 

inévitable d’ampère-secondes . Ainsi un autre vecteur de courant sur la frontière de l’hexagone doit 

être choisi et au moins une étape en arrière doit être prise pour recalculer les durées d'application 

des vecteurs qui produisent ou génèrent le vecteur courant de référence modifié.  

 En observant les équations 6.21 et 6.22, on peut dériver l'indice de modulation maximum 

( maxm ). Il correspondra au lieu circulaire de rayon maximum et il est apparent de l'approche de la 

technique de modulation vectorielle que la durée 0T  du vecteur zéro )u o u o ( 9870 iiii
rrrr

diminue à 

mesure que l'indice de modulation m augmente. En fait 00 =T  est d'abord atteint à ,1max ==mm  ce 

qui signifie que la trajectoire circulaire du vecteur de référence *
si
r

 touche l'hexagone qui est ouvert 

par les vecteurs d'état de commutation comme montré dans la figure 6.6.  Par conséquent, la gamme 

contrôlable, des méthodes de modulation linéaires, se termine à ce point. 
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 Dans le cas où le mode de surmodulation )( 1 skk TTT >+ +  se produit, c’est à dire que la 

consigne de l’algorithme SVM exige l’application d’un vecteur courant de référence au delà des 

limites de la MLI, des limites de courant doivent être appliquées à la sortie de sorte qu'il puisse être 

physiquement réalisable avec des temps de commutation. Alors, dans ce cas, l’algorithme de 

modulation doit pouvoir détecter et limiter cette consigne. Ceci peut être détecté en examinant le 

signe du temps calculé 0T .   

 Une méthode simple pour réaliser cette limitation est de vérifier la propriété 6.21, puis de 

recalculer éventuellement les temps 1et    +kk TT  par les équations ci-dessous : 

 ,.
1

'

++
=

kk

s
kk TT

TTT   

                                 ,.
1

1
'

1
+

++ +
=

kk

s
kk TT

T
TT                                                (6.23) 

                                                                 .0'
0 =T  

 
  Cette limite est appliquée en maintenant constante la phase du vecteur courant, mais son 

amplitude est ajustée par une valeur de limitation exigée γ  définie par :    

)/( 1++=γ kks TTT                                                        (6.24) 

 
6.3.4  LA SÉLECTION DES SÉQUENCES DE COMMUTATION 
 
     Après avoir calculer les durées d'application des trois vecteurs d'état de commutation qui 

forment un souscycle, une séquence appropriée en temps de ces vecteurs doit être déterminée après.  

 Comme connu, tous les schémas de SVM et la plupart des autres algorithmes de MLI, utilisent 

les équations 6.4, 6.18 et 6.23 pour la synthèse du courant de sortie. Mais, le problème pour la SVM 

étant qu’il est possible de déterminer plusieurs séquences de commutations qui correspondent aux 

temps calculés. Pour un même fondamental de sortie, chaque séquence produit des harmoniques et 

des pertes en commutation différentes, [84], [86], [139], [164], [168], [169], [171]. 

         Le principe de base utilisé ci-dessus ne fournit aucune condition sur la génération du vecteur 

zéro pendant 0T  et les durées kτ , 1+τk  et 0τ  sont uniquement déterminées à partir de la figure 6.3 

et les équations 6.4, 6.18 et 6.23.   D'ailleurs,  la séquence des vecteurs actifs au cours de la  période  

d'échantillonnage n'est pas unique et ces degrés de liberté font la différence entre les méthodes de 

modulation vectorielle. Par conséquent, la seule différence entre des schémas SVM employant des 

vecteurs adjacents réside dans le choix du/des vecteur(s) nul(s) et des séquences dans lesquels les 

vecteurs sont appliqués pour une période de commutation, [50], [105], [120], [146], [162], [174]. 
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  Ainsi, les degrés de liberté que nous avons dans le choix d'un algorithme de modulation 
donné, sont:  

11..  Le choix du vecteur zéro (où on peut employer 987  ou  ou iii
rrr

ou tous les trois vecteurs).  

22..  La séquence des vecteurs.  

33..  Se dédoubler des rapports cycliques des vecteurs sans présenter des commutations 
additionnelles.  

 En considérant ce degré de liberté, on propose dans les sections suivantes quatre schémas de 
modulation (ou huit séquences) qui peuvent être subdivisés en deux catégories notamment:  

••  SVM symétriquement générée. 

••  SVM asymétriquement générée.  
 
6.3.5  LES SCHÉMAS DE MODULATION 
 Comme démontré précédemment, les méthodes SVM changent selon la façon et le/les temps 
pour lesquels le vecteur zéro de l'onduleur est appliqué.  
 Dans un cas quelconque, la déconnexion des sources de tension et de la source de courant peut 
se réaliser sur trois vecteurs. Soient 7τ , 8τ  et 9τ  les taux de répartition de cette déconnexion sur 

les trois vecteurs 987 et     , iii
rrr

 avec : 

1987 =τ+τ+τ                                                          (6.25) 

 Ainsi le court circuit de la source de courant s’opère sur les interrupteurs 21-SS , 43-SS  et 

65-SS  cycliquement. De même le vecteur source nul peut être toujours soit 987 ou    , iii
rrr

 ce qui est 

logique puisque toujours on a  4  interrupteurs qui ne sont pas concernés lors de court circuit obtenu 

par la fermeture simultanée de 21-SS , 43-SS  ou 65-SS , chose qui a été bien vérifié dans la MLISP 

(cf. chapitre 5, §. 5.3.2)                     
 Pratiquement, chaque vecteur de commutation peut être déplacé n'importe où dans le cycle de 
commutation parce que ce placement n'a aucun effet sur la moyenne ampère-seconde des 
impulsions, de courant résultantes, correspondantes au vecteur de référence. De toute façon, l'ordre 
des vecteurs de commutation devrait réduire au minimum le nombre de commutations c’est à dire 
que la transition d'un état de commutation au prochain devrait être exécutée seulement par la 
commutation d’une paire des interrupteurs afin de réduire au minimum les pertes de commutation. 
Par conséquent, les performances du système peuvent être alors améliorées par des différent 
placements des états zéro dans l'intervalle d'échantillonnage.  
 Avant de décrire les différents schémas de modulation vectorielle proposés dans ce travail, on 
peut d’abord remarquer que la méthode de modulation de largeur d’impulsion que nous venons de 
présenter dans le chapitre précédant comme MLISC peut être considérée comme une modulation du 
type vectoriel. 

6.3  LA MLI VECTORIELLE 



La Modulation Vectorielle Appliquée pour un Onduleur de Courant : 
                                                                  Réduction des Ondulations du Couple et Amélioration des Performances du Système 

 

 140

Tel que : 

-  Pour 30 π<ω< ts  : la position angulaire du vecteur de référence par rapport à l’axe α  va de            

611  à  23 ππ . Les courants de sortie cba iii et     ,  engendrés par cette modulation classique sont 

successivement : (cf. fig. 5.5) 

dcdba IiIii =−==   ,  ,0  

0  ,0  ,0 === cba iii   

0  ,  , =−== cdbda iIiIi  

0  ,0  ,0 === cba iii  

dcdba IiIii =−==   ,  ,0 … 

      En se référant au tableau 6.1, ces courants de phase sont ceux des deux vecteurs 5i
r

 et 6i
r

 

(adjacents au vecteur de référence *si
r

)  et d’un vecteur nul soit 8i
r

. La modulation est assurée donc 

en commutant entre ces deux vecteurs et un vecteur nul. 

-  Pour 323 π<ω<π ts : la position angulaire du vecteur de référence par rapport à l’axe α  va de     
6  à  6 ππ− . Pendant cet intervalle les courants engendrés sont successivement : 

0  ,  , =−== cdbda iIiIi  

0  ,0  ,0 === cba iii  

dcbda IiiIi −===   ,0  ,  , 

0  ,0  ,0 === cba iii  

0  ,  , =−== cdbda iIiIi … 

représentant ainsi les composantes des deux vecteurs 6i
r

 et 1i
r

 (toujours adjacents au vecteur de 

référence) et d’un vecteur nul soit 7i
r

. La modulation s’effectue par commutation entre ces trois 

vecteurs. 

        Il en va de même pour le reste des intervalles de modulation. 
 
 Il s’agit donc d’une modulation vectorielle dont la séquence de commutation utilisée est 

comme suit :   

010 iiii kk
rrrr

⇒⇒⇒ +                                               (SVM-1)               

 Théoriquement, une telle séquence peut présenter une distribution idéale des commutations 

entre les 6 interrupteurs de l’onduleur (cf. fig. 5.5). Tel que le déphasage de commutation entre les 

interrupteurs du demi pont supérieurs et inférieurs, formant chaque bras de l'onduleur, est 180° et 

naturellement il y a de 120° entre n'importe quels deux commutateurs supérieurs ou inférieurs.  

         Néanmoins, en appliquant une telle technique de modulation (MLISC) avec ses propres 

caractéristiques, on a bien vérifié par simulation numérique (cf. figs. 5.10-5.14) que dans ce cas là, 
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les réponses du système d’entraînement étaient non satisfaisantes ou même très mauvaises soit au 

nivaux des distorsions harmoniques des courants statoriques, les fortes ondulations du couple et 

même la déformation des tensions statoriques en nécessitant encore une implémentation hardware 

très compliquée par rapport au 2ème type de modulation, à onde porteuse, proposé dans ce        

travail (MLISP). 

 En fait, tous ces inconvénients peuvent être surmontés, avec la même séquence de 
commutation, en appliquant par exemple le principe de la modulation vectorielle (cf. Annexe D). 
Dans ce cas, la détermination des instants de commutation des interrupteurs est basée 
essentiellement sur le concept des vecteurs d’espace. 

 Par conséquent, une fois que le vecteur de référence *si
r

 est connu, il est synthétisé pendant 

chaque période de commutation en trouvant sa projection sur les deux vecteurs de commutation 

adjacents les plus proches. Au sujet du troisième vecteur nul ,7i
r

8i
r

 et 9i
r

 il est choisi d'une manière 

à réduire au minimum le nombre de commutations et ainsi les pertes dans l'onduleur.  

  En fait, la disposition respective des intervalles, et en particulier des durées kτ  et 1+τk , peut 

donner lieu à de nombreux choix.  En premier lieu, il est plus évident de choisir une stratégie de 
type modulation symétrique, présentant ainsi le minimum de distorsion harmonique dans les 
courants. Par la suite, nous mettrons l’accent sur d’autres stratégies asymétriques qui cherchent à 
minimiser le nombre de commutations réduisant ainsi les pertes conséquentes, [17], [19], [33], [34], 
[43], [44].   
 Pour tous les schémas de modulation vectorielle présentés, on considère la situation quand le 

vecteur de courant de sortie désiré *
si
r

 est dans le secteur 1 (cf. fig. 6.3), où le vecteur de référence 

pourrait être synthétisé par la modulation de largeur d'impulsion des deux vecteurs d'état de 

commutation adjacents 1i
r

 et 2i
r

, et par conséquent le vecteur courant consigne pour un intervalle de 

temps sT  peut être défini en termes de trois composantes du vecteur courant : 

221100* iiiis
rrrr
⋅τ+⋅τ+⋅τ=  ,                                                 (6.26) 

avec sT  la période de modulation exprimée par 

021 TTTTs ++=   ,                                                       (6.27) 
et tous les autres cas des secteurs sont circulairement symétriques.  
 
   On note aussi, que tous les schémas de modulation vectorielle présentés ici assument 

l'implantation numérique et, par conséquent un échantillonnage régulier, c’est à dire toutes les 

durées 0τ , kτ  et 1+τk  sont précalculées au début de la période d'échantillonnage, basées sur la 

valeur du vecteur courant de référence détectée à cette instant.  
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6.3.5.1  Les SVM’s Symétriquement Générées  

         Ce type de schéma de modulation est basé sur une séquence symétrique pendant chaque 

période d'échantillonnage. Alors l'échantillonnage et les séquences de commutation doivent être 

telles que les formes d'onde MLI maintiennent la synchronisation et les symétries des formes d'onde 

des courants.  

 Par exemple, si le vecteur désiré est dans le premier secteur de la figure 6.2, la séquence de 

commutation doit être... 12021     iiiii
rrrrr

.... Ainsi le seul degré de liberté restant consiste dans  la 

manière de choisir le vecteur zéro entre l'ensemble ,te   , 987   iii
rrr

 dont  le critère  principal de décider 

est d’avoir le minimum de pertes de commutation. Par conséquent les deux modes de commutation 

suivants peuvent vérifier ce critère : (cf. fig. 6.7) 

–    12821 iiiii
rrrrr

⇒⇒⇒⇒                                                (SVM-2)               
        –    12921 iiiii

rrrrr
⇒⇒⇒⇒                                                (SVM-3) 

 
 En général, la séquence de commutation, dans un secteur donné sous ce schéma de 

modulation, peut être décrite comme suit : 

kkkk iiiii
rrrrr

⇒⇒⇒⇒ ++ 101 , 

où seulement un vecteur zéro est appliqué entre deux vecteurs actifs ki
r

 et 1+ki
r

 adjacents au vecteur 

courant de référence *si
r

. Pour ce schéma de modulation, le vecteur zéro dans SVM-2 est assigné 

pour être; 8i
r

 pour les secteurs 1 et 4,  7i
r

 pour les secteurs 2 et 5, et 9i
r

 pour les secteurs 3 et 6. En 

deuxième mode (SVM-3), le vecteur zéro est assigné pour être; 9i
r

 pour les secteurs 1 et 4, 8i
r

 pour 

les secteurs 2 et 5, et 7i
r

 pour les secteurs 3 et 6. (cf. Tableau 6.3) 
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a) SVM-2                                                                   b) SVM-3 

 Fig. 6.7− Diagramme de temps des séquences de commutation symétriques   
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 De la figure 6.7, on peut voir que SVM-3 représente des méthodes de modulation à 3 

interrupteurs tel que dans chaque secteur seulement trois interrupteurs du pont sont utilisés afin 

d'obtenir les courants de phase désirés. D'autre part, SVM-2 représente la modulation à 4 

interrupteurs qui utilise quatre commutateurs du pont dans chaque séquence en employant ainsi un 

autre vecteur zéro dans l'intervalle de commutation.  

 Comme on peut voir aussi, avec cette modulation vectorielle centrée, que pour chaque 

interrupteur l’état final d'un échantillon est toujours l'état initial pour le prochain échantillon. Ce  

principe est seulement pour éviter la commutation au début ou à l'extrémité de n'importe quel sous-

cycle, ce qui introduit la difficulté dans l'implantation sur certaines plates-formes de commande, 

[11], [32], [169].   

        
6.3.5.2 Les SVM’s Asymétriquement Générées 
 Dans cette technique de modulation asymétrique, les vecteurs d'état de courant sont arrangés 

de telle manière que le nombre de commutation dans une période sT  soit réduit au minimum.  

 En fait, pour ce type de schémas, on peut démarrer avec la séquence de commutation utilisée 

précédemment dans la MLISC définie par : 

010 iiii kk
rrrr

⇒⇒⇒ + , 

Donc on aura par exemple pour le premier secteur la séquence suivante : 

                                                           9291 iiii
rrrr

⇒⇒⇒                                                     (SVM-1) 

 Dans ce cas, les autres vecteurs nuls seront assignés aux   , , , , 78978 iiiii
rrrrr

pour les secteurs         

2, 3, 4, 5, 6 respectivement. (cf. Tableau 6.3) 
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Fig. 6.8– Diagramme de temps de la séquence SVM-1 

 
 En adoptant une telle séquence de commutation (SVM-1) comme modulation vectorielle 

appliquée à l’onduleur de courant, on a pu bien améliorer les performances du système soit à faible 

ou grande vitesse (cf. Annexe D). Ce qui confirme l’efficacité de la commande MLI vectorielle 

même pour un contrôle en boucle ouverte. 
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 En se référent toujours au schéma de modulation asymétrique, et selon le même but c’est à 

dire, obtenir le minimum de commutations dans chaque sous-cycle pour tous les secteurs, deux 

autres schémas de commutation sont proposés.  

••  Schéma 1 

 Dans cette technique proposée, les deux vecteurs de courant actifs sont là entre deux vecteurs 

courants zéro, contrairement au dernier schéma, où seulement un vecteur courant zéro est appliqué 

entre des vecteurs courant actifs. Donc, ici un nouveau modèle de commutation est utilisé dans 

lequel le courant de sortie est synthétisé par l'application d'un vecteur nul au début du cycle de 

commutation et un autre à l'extrémité alternativement afin de dédoubler l'intervalle de vecteur zéro 

entre deux vecteurs nuls  

 Par conséquent, la séquence de commutation dans un secteur donné est comme suit:  

010  iii i kk
rrrr

⇒⇒⇒ + , 

ce qui conduit à commencer la période d'échantillonnage avec un état zéro et la terminer avec le 

même ou un autre état nul.  

   En se basant sur ce principe, la séquence du vecteur courant peut être donnée par les trois 

modes de commutation possibles suivants: (par exemple pour les deux secteurs 1 et 2) 

   iii i      iii i 83289219 
rrrrrrrr

⇒⇒⇒→⇒⇒⇒−                               (SVM-4) 

 iii i      iii i 73288219 
rrrrrrrr

⇒⇒⇒→⇒⇒⇒−                               (SVM-5) 

  iii i      iii i 73277217 
rrrrrrrr

⇒⇒⇒→⇒⇒⇒−                               (SVM-6) 

 En pratique on choisi souvent des durées égales pour l’application des vecteurs nuls ainsi les 

intervalles de vecteur zéro sont partagés d'une manière identique sur chaque intervalle 

d'échantillonnage, (cf. fig. 6.9). 
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  a) SVM-4                                    b) SVM-5                                        c) SVM-6 

Fig. 6.9– Diagramme de temps des séquences de commutation asymétriques : Schéma 1  
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  Pour les deux premiers modes, SVM-4 et SVM-5, le vecteur zéro est assigné alternativement 

comme suit: ... , , , , 9789 iiii
rrrr

 pour tous les secteurs. En revanche, dans le troisième mode (SVM-6) le 

vecteur nul est fixé à 7i
r

. Ce dernier peut être évidemment remplacé par le vecteur nul 8i
r

 ou 9i
r

. Un 

inconvénient avec ce mode, SVM-6, est que les vecteurs nuls ne sont pas uniformément distribués 
et les signaux de commande des interrupteurs montrés dans la figure 6.9 (pour deux périodes 
d'échantillonnage) ne sont pas les mêmes pour tous les secteurs.  
  D’un autre coté, le premier mode de commutation, SVM-4 a l’avantage d’utiliser seulement 
trois interrupteurs en modulation au lieu de cinq avec la séquence SVM-5. 

••  Schéma 2 

 Une version modifiée des schémas de modulation symétriques est employée ici avec 

habituellement le même but de réduire le nombre de commutations.  

 Dans cette technique, la séquence des vecteurs courants actifs n'a pas changé et seulement un 
vecteur nul est assigné pour chaque secteur. Ceci peut être simplement réalisé par la séquence 

suivante pour une période sT  en tant qu'illustré dans la figure 6.10 en utilisant un vecteur 

échantillon dans le secteur 1:   

01 iii   kk
rrr

⇒⇒ + , 

où seulement un vecteur zéro est utilisé à la fin de la période d'échantillonnage. Le choix du vecteur 
zéro est fait telle que la fréquence de commutation diminue en réduisant ainsi le nombre de 
transitions de commutation des dispositifs.    
 Par exemple, dans le secteur 1 les deux modes de commutation possibles sont comme suit:  

 821 iii   
rrr

⇒⇒−                                                     (SVM-7) 

921 iii   
rrr

⇒⇒−                                                     (SVM-8)    

  Pour les autres secteurs, le vecteur zéro est assigné alternativement; 897  , , iii
rrr

.., et 978  , , iii
rrr

, 

dans SVM-7 et SVM-8 respectivement (cf. Tableau 6.3).  
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                                    a) SVM-7                                                        b) SVM-8 

Fig. 6.10– Diagramme de temps des séquences de commutation asymétriques : Schéma 2  
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 Comme le montre cette figure, la séquence SVM-8 utilise seulement 3 interrupteurs pour la 

modulation avec un minimum de commutations (deux commutations pour chaque interrupteur par 

période d’échantillonnage). Par contre SVM-7 exige un autre interrupteur pour la modulation 

représentant ainsi deux commutations en plus. 

 Le tableau ci-dessous regroupe tous les schémas de modulation vectorielle traités dans ce 

travail, en donnant les séquences de commutation correspondantes pour chaque secteur.  

 
Tableau 6. 3− Les différentes séquences SVM pour une période de modulation 

stratégie SVM-1 SVM-2 SVM-3 SVM-4 SVM-5 SVM-6* SVM-7 SVM-8 
k =1 [1][9][2][9] [1][2][8][2][1] [1][2][9][2][1] [9][1][2][9] [9][1][2][8] [7][1][2][7] [1][2][8] [1][2][9] 

k =2 [2][8][3][8] [2][3][7][3][2] [2][3][8][3][2] [8][2][3][8] [8][2][3][7] [7][2][3][7] [2][3][7] [2][3][8] 

k =3 [3][7][4][7] [3][4][9][4][3] [3][4][7][4][3] [7][3][4][7] [7][3][4][9] [7][3][4][7] [3][4][9] [3][4][7] 

k =4 [4][9][5][9] [4][5][8][5][4] [4][5][9][5][4] [9][4][5][9] [9][4][5][8] [7][4][5][7] [4][5][8] [4][5][9] 

k =5 [5][8][6][8] [5][6][7][6][5] [5][6][8][6][5] [8][5][6][8] [8][5][6][7] [7][5][6][7] [5][6][7] [5][6][8] 

Le
s s

éq
ue

nc
es

 p
ou

r c
ha

qu
e 

se
ct

eu
r 

k =6 [6][7][1][7] [6][1][9][1][6] [6][1][7][1][6] [7][6][1][7] [7][6][1][9] [7][6][1][7] [6][1][9] [6][1][7] 

SVM-6* : pour ce schéma de modulation on peut utiliser le vecteur nul [7], [8] ou [9]. 

 
 

6.3.6  CALCUL DES INSTANTS DE COMMUTATION 
 
 Une fois les durées d’application des vecteurs d’états sont calculées, il faut déterminer les 

instants de commutation des interrupteurs. Pour bien expliquer cette tâche, on représente deux 

exemples de schémas de modulation (SVM-3 comme modulation asymétrique et SVM-8 comme 

modulation symétrique). Où on a supposé que le courant de commande désiré *
si
r

 est constant 

pendant un cycle de commutation pour une fréquence d'échantillonnage suffisamment élevée. Si, 

par exemple, *
si
r

 est situé dans la région 3, deux genres différents de vecteurs courants adjacents à 

*si
r

 : 3i
r

 et 4i
r

, sont choisis à leur tour pendant le temps d'échantillonnage sT ( sT = 0.001 s). Soit 3T  

et 4T  les temps d'application des vecteurs 3i
r

 et 4i
r

 respectivement, alors 3T  et 4T  sont trouvés par : 

4433* TiTiTi ss ⋅+⋅=⋅
rrr

                                                        (6.28) 

    Le reste de la période de commutation est réparti sur les vecteurs courant zéro 0i
r

, tel que : 

 430 TTTT s −−=                                                              (6.29) 
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 En outre, de l'équation 6.18, on peut trouver :  

( ) ( )( )
d
s

ss I
T

iiT **3   
3

2 sin  
3

2 cos βα
π+π=                                              (6.30) 

( ) ( )( )
d
s

ss I
T

iiT **4   
3

4 sin  
3

4 cos βα
π+π=                                              (6.31) 

 
 À partir de ces deux séquences de commutation, figure 6.11, il est facile de calculer les 

instants de commutation. En prenant 0  avec  ,3 Tk = , temps d’application du vecteur nul et 

xoffxon TT / , instant de fermeture/ouverture de l’interrupteur ’x’; on a donc pour : 

 
SVM-3 :  43743  ii iii

rrrrr
⇒⇒⇒⇒                                 SVM-8 :   iii 743  

rrr
⇒⇒  

2/353 TTT onoff == ,                                                      335 TTT offon == , 

2/4351 TTTT offoffon +== ,                                           4551 TTTT onoffon +== . 

0151 TTTT ononoff +== ,                                              

2/4153 TTTT offoffon +== . 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

Fig. 6.11– Exemple de calcul des instants de commutation 
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 Ayant calculé les instants de commutation pour une séquence donnée, on doit spécifier les 
temps de la commande : 
••  Le temps de calcul du système ; calT . 

••  La période d’échantillonnage liée à la discrétisation du système ; echT . 

••  La période d’échantillonnage liée à la modulation vectorielle ; sT .  

 Comme on peut le constater, certains des temps dépendent de l’implantation. La période 
d’échantillonnage de la modulation vectorielle sT  est donnée par le concepteur de l’algorithme de 

contrôle. Physiquement, cette période ( sT ) est limitée par la fréquence de commutation maximale 

des interrupteurs de puissance de l’onduleur et par le temps mort. Définir la période de 
commutation est assez empirique, [11], [50], [169]. 
 Concernant le temps de calcul calT , on peut poser dans un premier temps que ce temps doit 

être inférieur ou égal au temps d’échantillonnage sT . Si on n’est pas en mesure de respecter cette 

contrainte, il faudra revoir soit la valeur de sT , soit celle de calT .  

 De même, la période d’échantillonnage echT , liée à la discrétisation, dépend du temps de 

calcul du système intégré. Si ce temps est inférieur au temps d’échantillonnage sT , on peut choisir 

sech TT = . Si non il faut que sechcal TNTT ⋅≤≤ , où N est un entier, [11], [169]. 

 

6.4   COMPARAISON DES DIFFÉRENTES SÉQUENCES DE   
         COMMUTATION  
   
 Afin de comparer les différentes séquences de commutations décrites dans ce travail, les 

performances de commutation des huit schémas ou séquences de modulation vectorielle sont 

récapitulées dans le tableau 6.4. Où deux schémas; SVM-2 et SVM-3 ont été montrés pour avoir le 

THD le plus bas. C'est en raison de la symétrie dans la forme d'onde de commutation. Ces schémas 

avec faible THD ont des pertes de commutation élevées et vice versa et ils sont dépendants à la 

charge. D'autre part, les quatre séquences de commutation SVM-1, SVM-5, SVM-6 et SVM-7 ne 

semblent pas à avoir aucun avantage particulier par rapport aux premiers schémas, malgré que le 

nombre d’états de commutation soit minimisé.  

 Par contre, dans le cas de la SVM-4 on peut voir que le nombre de commutations dans une 

période d'échantillonnage est six, donc ce schéma a le même nombre de commutations que SVM-8, 

avec trois interrupteurs en modulation et trois autres commutateurs sont à l'état fixe (On ou Off). 

Par conséquent, leurs pertes de commutation s’attendrent à être semblables. Les différences 

possibles dans ces pertes devraient résulter seulement des tensions de commutation différentes qui 

dépendent des séquences des vecteurs.  
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Tableau 6.4− Les performances relatives des différents schémas de modulation 

Séquence de 
commutation  

N° de commuta-
tion dans Ts 

Harmonique 
dominante 

N° 
d’états THD 

SVM-1 8 Fs=1/Ts 4  
SVM-2 8 2Fs 5 – 
SVM-3 8 2Fs 5 – 
SVM-4 6 Fs 4  
SVM-5 10 Fs 4  
SVM-6 8 Fs 4 + 
SVM-7 8 Fs 3  
SVM-8 6 Fs 3  

+ : THD élevé,    – : THD faible
 

 Néanmoins, la dernière séquence de commutation SVM-8 a l’avantage d’avoir un nombre 

d’états de commutation inférieur à SVM-4.  

   Selon le tableau 6.4 et la discussion précédente, SVM-8 assure le nombre minimal de 

commutations et d'états pendant sT . Ainsi la SVM-8 présente la plus basse fréquence de 

commutation et par conséquent des pertes de commutation réduites.   

  Cependant, ceci n'implique pas automatiquement que c'est le meilleur schéma ou séquence de 

modulation, puisque les performances optimales du moteur ne dépendent pas seulement de réduire 

au minimum les pertes de commutation de l'onduleur. Elles dépendent également du contenu 

harmonique de la forme d'onde du courant et de ses effets associés sur le couple, le bruit, ...etc. 

D'une façon générale, le choix des différentes séquences d'état pour un intervalle d'échantillonnage 

donné préserve la même valeur moyenne du courant de phase. Cependant, de différents niveaux 

d'ondulations peuvent se produire dans les formes d'onde des courants.  

  Afin d'avoir ainsi une comparaison objective, tous les schémas de modulation ont été 

appliqués pour notre système d'entraînement et les résultats de simulation ont montré d'être 

favorables pour tous ces schémas de modulation avec approximativement les mêmes niveaux 

d'ondulations dans les formes d'onde des courants et le couple électromagnétique conséquent (cf. 

Annexe D). Ainsi, la SVM-8 semble d’être la meilleure séquence de commutation avec le minimum 

de pertes pour une modulation vectorielle des courants en boucle ouverte, [19], [33], [34], [43].   

 Alors, pour ce schéma de modulation choisi on donne sur la figure 6.12 les séquences 

correspondantes en fonction du secteur angulaire où se trouve le vecteur de référence.  

 Cette figure montre la séquence des vecteurs du modèle de commutation, dans laquelle deux 

vecteurs adjacents non zéro ( ki
r

 et 1+ki
r

) et un vecteur zéro 0i
r

 sont arrangés dans une séquence fixe. 

Comme il y a six commutations dans une période de prélèvement, le taux de commutation totale des 

six interrupteurs est six fois la fréquence d'échantillonnage, et donc la fréquence de commutation 

moyenne du chacun des interrupteurs est la même que la fréquence d'échantillonnage.   

 
6.4  COMPARAISON DES DIFFÉRENTES SÉQUENCES DE COMMUTATION 



La Modulation Vectorielle Appliquée pour un Onduleur de Courant : 
                                                                  Réduction des Ondulations du Couple et Amélioration des Performances du Système 

 

 150

S1

S2

S3

S4

S5

S6

3i
r

4i
r

7i
r

T3 T4 T0

S1

S2

S3

S4

S5

S6

1i
r

2i
r

9i
r

T1 T2 T0

S1

S2

S3

S4

S5

S6

2i
r

3i
r

8i
r

T2 T3 T0

S1

S2

S3

S4

S5

S6

4i
r

5i
r

9i
r

T4 T5 T0

S1

S2

S3

S4

S5

S6

5i
r

6i
r

8i
r

T5 T6 T0

S1

S2

S3

S4

S5

S6

6i
r

1i
r

7i
r

T6 T1 T0

k = 1 k =  2 k = 3

k = 4 k =  5 k = 6

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
  
 
 

Fig. 6.12– Les séquences de commutation en fonction du secteur angulaire (SVM-8) 
     
 Ces séquences de commutation sont identifiées pour chaque échantillon de courant dans un 

cycle sujet aux deux contraintes suivantes obtenues dans le présent travail comme montrées 

également dans la figure 6.13 : 
 

11))  seulement deux commutations par transition d’état (représentant la contrainte vérifiée par tous les  

schémas de modulation).      

22))  pas plus de six commutations par période d'échantillonnage en considérant tous les interrupteurs 

(vérifié seulement pour SVM-4 et SVM-8).   
 
 Ces deux contraintes sont pour limiter le nombre de commutations pour un nombre donné 

d'échantillons et de transitions d'état par cycle, réduisant ainsi les pertes de commutation de 

l’onduleur. Evidemment cette réduction des pertes peut aider à augmenter l'efficacité du système. 

En outre il est important de noter que des fréquences plus élevées de commutation peuvent être 

employées pour la méthode SVM-8 due au nombre inférieur de commutations et d'états de 

commutation.  
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Fig. 6.13– Les transitions entre les différents états de commutation 

 

6.5 SIMULATION DU SYSTÈME D’ENTRAÎNEMENT  
 COMPLET 
 

Une simulation numérique a été effectuée, pour le système d'entraînement proposé montré 
dans la figure 6.14, pour évaluer les performances des schémas SVM proposés en utilisant le 
logiciel de MATLAB/SIMULINK.  
  En fait pour montrer l'efficacité de la commande MLI vectorielle proposée, ses performances 
sont comparées à celles de la modulation à onde porteuse (MLISP) étudiée dans le chapitre 
précédent.  
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig. 6.14– Le système d’entraînement proposé avec la modulation vectorielle 

  
6.5  SIMULATION DU SYSTÈME D’ENTRAÎNEMENT COMPLET
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6.5.1  LES PERFORMANCES STATIQUES ET DYNAMIQUES DU SYSTÈME 

••  Pour les grandes vitesses 
En considérant seulement la meilleure séquence de commutation des schémas SVM (SVM-8) 

avec un temps d'échantillonnage sT = 0.001 s, les réponses du système pour les deux techniques de 

commande MLI sont montrées dans la figure 6.15. Dans chaque cas, la simulation a impliqué un 
démarrage à vide, d'un moteur de 4 kW,  380 V, et 50 Hz, suivi d'une commande d'un échelon du 
couple pour une valeur nominale et finalement une inversion de vitesse sans charge.  
   Au démarrage à vide, ces résultats indiquent que les deux méthodes de modulation, 
sinusoïdale et vectorielle, n'ont aucune différence distincte entre les réponses transitoires et 
permanentes de la vitesse, du couple,  des courant/tensions statorique et du courant continu.  
       Afin de vérifier le comportement dynamique des deux  méthodes, une variation échelon        
de 0 à 12 Nm a été appliquée à la commande de couple à l'instant 0,4 s, pendant que la vitesse 
angulaire du rotor a été considérée constante.  
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     Les résultats de simulation inclus dans les mêmes figures, 6.15a et 6.15b, prouvent que ceci 
cause une faible chute de la vitesse et donne de bonnes performances dynamiques pour les deux 
méthodes MLI. On l’observe également des figures données que, quand la machine est chargée 
l'amplitude des ondulations de couple diminue dans le cas de la modulation vectorielle SVM-8    
(ou pour tous les schémas SVM). Ceci parce que, la charge reliée fournit un amortissement et une 
inertie additionnelle au système qui tend à réduire les déviations de vitesse, diminuant de ce fait les  
pulsations de couple. Ceci prouve que la SVM proposée offre de bonnes performances davantage 
que la modulation MLISP.   
6.5  SIMULATION DU SYSTÈME D’ENTRAÎNEMENT COMPLET 

a) Stratégie MLISP 
Fig. 6.15− Réponses du système pour une commande de vitesse de 100 rad/s 
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  D'une façon générale, dans la commande à flux orienté FOC, le couple moteur est une 

fonction du courant statorique d'axe q, sqi . Les performances de contrôle du couple sont ainsi 

directement liées aux performances des formes d'onde des courants statoriques. Ce principe 

fondamental est bien satisfait dans le cas des modulations SVM, où on le voit dans la figure 6.15b 

que les courants d'axes d-q sont commandés séparément ou parfaitement découplés. En revanche, 

avec la modulation MLISP les courants d'axes d-q sont mauvaisement découplés dégradant ainsi les 

performances de base de la commande FOC.  
 
 La figure 6.16 montre les réponses transitoires pour la commande à un échelon du couple de 

charge. Les résultats prouvent que le fonctionnement du système d'entraînement est stable pour les 

deux cas comme toutes les réponses du système (vitesse, couple, courant d-q) ont suivi leurs valeurs 

de référence. Pour la commande SVM, on peut voir aussi que les réponses du courant statorique 

suivent étroitement leurs références et que les oscillations de haute fréquence dans ces courants sont 

basses. Les composantes rdφ  et rqφ  sont maintenues presque constantes pendant l'état de 

transition. De plus, on voit que les courants d'axes d-q sont commandés séparément. De même le 

zoom du couple prouve qu’il a une réponse rapide avec la nouvelle stratégie de modulation.  
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        b)  Stratégie SVM 

Fig. 6.16− Réponses dynamique du système pour un changement du couple de charge 
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 D' autre part, cette même figure indique respectivement la distribution des vecteurs courant de 

la modulation vectorielle SVM et la modulation sinusoïdale MLISP, où on peut voir que le vecteur 

courant zéro est distribué plus uniformément dans le cas de la commande SVM. D'ailleurs, la 

fréquence de commutation de l'onduleur est réduite tels que les schémas SVM proposés peuvent 

réaliser le contrôle du couple et de courant avec plus de réduction, dans le nombre de 

commutations, que la méthode MLISP.  

   Par la suite, pour examiner la réponse dynamique du régulateur de vitesse proposé, les 

performances du système pour une inversion de vitesse avec les deux stratégies de modulation, sont 

évaluées en appliquant un échelon de vitesse d'amplitude -100 rad/s à la vitesse de référence, tandis 

que le couple de charge est fixé à une valeur nulle (sans charge).  

 Les résultats de simulation de la figure 6.17 montrent que la commande SVM assure 

l'inversion de vitesse avec de bonnes performances dynamiques et également avec une fréquence de 

commutation réduite due à l’addition des vecteurs courants nuls.  
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       a) Stratégie SVM 

Fig. 6.17− Réponses dynamique du système pour une inversion de vitesse 
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       b) Stratégie MLISP 

          Fig. 6.17− Suite  
 
 

 Des résultats comparatifs pour les grandes vitesses et sans charge sont présentés maintenant 

pour le fonctionnement en régime permanant. La figure 6.18 montre la réponse de vitesse, couple, 
flux et courant statorique/rotorique pour la modulation SVM. La figure 6.19 montre les mêmes 

réponses pour la technique MLISP.   

  Pour les mêmes conditions de fonctionnement, on peut voir dans le cas de SVM-8 que 

l'ondulation de couple est relativement plus haute que dans le cas de la modulation MLISP. Mais les 
fréquences de ces ondulations du couple sont beaucoup plus hautes que la largeur de bande 

mécanique de sorte que leurs effets sur le système soient réduits pour un fonctionnement à grande 

vitesse.  
 En outre, dans le cas de la méthode SVM (cf. fig. 6.18) on peut voir l'utilisation efficace du 

courant d'entrée dI , pour  l'onduleur, plus que dans la MLISP.  

         De cette même figure, on peut bien confirmer que la modulation SVM assure toujours le 
découplage parfait couple-flux ainsi que la minimisation du nombre de commutations avec une 

distribution plus uniforme pour les vecteurs courants nuls. 
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Fig. 6.18− Réponses statiques du système à vide pour la modulation SVM 
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Fig. 6.19− Réponses statiques du système à vide pour la modulation MLISP 
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••  Pour les faibles vitesses 
   Pour une bonne inspection des performances en régime permanant, une comparaison des  
comportements statiques et dynamiques obtenus en utilisant les deux techniques de commande MLI 
est montrée dans la figure 6.20 (la machine fonctionne à une vitesse réduite (10 rad/s) et sans 
charge).  
  Il est possible de noter dans cette figure, des résultats comparables, en termes des distorsions 
des formes d’onde des courants, ondulations du couple et vibrations de vitesse, ont été obtenus en 
utilisant les deux stratégies de modulation. Néanmoins, la MLISP soufre toujours de découplage qui 
existe entre les deux composantes d-q du courant statorique.  
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Fig. 6.20− Réponses du système pour un fonctionnement à faible vitesse (à vide) 
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 De même le fonctionnement en régime permanent du système proposé avec une faible 

fréquence de sortie est illustré dans les figures 6.21 et 6.22.  
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Fig. 6.21− Réponses statiques du système à faible vitesse (Stratégie SVM) 
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Fig. 6.22− Réponses statiques du système à faible vitesse (Stratégie MLISP) 
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 À partir de la trajectoire du courant donnée dans la figure 6.21, on peut voir une réduction  

appréciable au niveau d'ondulation de courant,  avec un nombre plus faible de commutations, qui se 

produit dans le cas d'application de la  SVM-8 (ou tous les schémas de modulation vectorielle).     

Là où le vecteur zéro est distribué uniformément, avec une utilisation plus efficace pour le courant 

continu dI  (par rapport à la stratégie MLISP).  

 Afin de montrer l'amélioration de la forme d'onde de courant obtenue en employant la 

nouvelle stratégie de modulation, l'analyse harmonique des courants statoriques a été effectuée    

(cf. figs. 6.21 et 6.22). Les résultats obtenus sont illustrés dans les mêmes figures, où on note 

l’absence totale des harmoniques d’ordre inférieur et la présence des harmoniques de haute 

fréquence avec des amplitudes presque négligeables. De même, le couple pulsatoire est périodique 

donc, son contenu harmonique peut être obtenu par l'analyse en série de Fourier. Afin de comparer 

ses harmoniques pour les différentes méthodes MLI, l'analyse spectrale du couple a été réalisée. De 

cette analyse on peut prouver que les pulsations du couple sont liées non seulement à l'amplitude 

des courants harmoniques mais également à la distribution des différents harmoniques. En général, 

de ces spectres du couple, il est possible de noter la présence d’une grande composante harmonique 

correspondante à la fréquence d'échantillonnage sF  et d'autres harmoniques (dont leurs fréquences 

compris entre 50 Hz et 1500 Hz et supérieur à 1500 Hz) qui sont relativement négligeables. 
 
  Pratiquement la valeur maximale de l'ondulation du couple, pour les faibles vitesses 

d’entraînement, peut être évaluée approximativement par; 9,33% dans le cas de la MLISP, et 

15,83% pour la stratégie SVM. De même, la vibration de vitesse est à moins ; de 1,5% dans la 

MLISP et de 3,5% dans la modulation SVM. D'une façon générale, l'ondulation du couple produite, 

par différentes stratégies MLI ou séquences de commutation données par la méthode SVM, peut 

être exprimée (pour les grandes ou faibles vitesses) comme suit:  
 

nomemoyee )/TT(TT −= max∆                                                    (6.32) 

avec      maxeT   : le couple électromagnétique maximal. 

             moyeT  : le couple électromagnétique moyen. 

             nomeT     : le couple nominal.  

 
Note : La valeur maximale de l'ondulation du couple, pour les faibles vitesses d’entraînement, peut 

être évaluée approximativement par; 13,33% dans le cas de la SVM-3 et la vibration de vitesse est à 

moins ; de 1,65%, (cf. Annexe D), donnant ainsi des résultats plus proches à la MLISP. 
 
6.5  SIMULATION DU SYSTÈME D’ENTRAÎNEMENT COMPLET 
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6.5.2 LE FONCTIONNEMENT À VITESSE NULLE 
 
 Dans ces derniers essais, figure 6.23, la vitesse du moteur a été choisie pour changer autour de 

zéro pour démontrer les capacités de fonctionnement du système aux très faibles vitesses et en 

pleine charge. 

 Les faibles amplitudes des harmoniques du couple pulsatoire, pour ces conditions de 

fonctionnement, ainsi que la réduction résultante dans la vibration de vitesse et même les 

courants/tensions statoriques qui se trouvent moins distordus, montrent que la commande SVM 

donne les meilleures performances comparée à la méthode MLISP.   

    

-5
0
5

10
15

0
10
20

-10
0

10

-50
0

50

5

10

0.5

1

0.7 0.8 0.9 1 1.1 1.2 1.3 1.4 1.5
0

0.5
1

1.5

-5
0
5

10
15

0

10
20

-10
0

10

-50

0

50

5

10

0.5

1

0.7 0.8 0.9 1 1.1 1.2 1.3 1.4 1.5
0

0.5
1

1.5

              
a) Stratégie MLISP                                                 b) Stratégie SVM  

    Fig. 6.23– Réponses du système autour d’une vitesse nulle 

 
6.5.3  LE FONCTIONNEMENT EN MODE DÉFLUXÉ  

         Le contrôle de flux est nécessaire pour le fonctionnement en mode défluxé quand le moteur 

doit fonctionner aux vitesses plus hautes que la vitesse nominale. Les performances dynamiques du 

contrôle de flux du système sont évaluées en appliquant un échelon de vitesse de référence (de 

moins de la valeur nominale à plus de 65% de la valeur nominale) tandis que la référence de couple 

est maintenue à sa valeur nulle (sans charge).  

  À partir des résultats de simulation, figure 6.24, on peut constater que la MLISP assure 

l'opération de défluxage avec des performances meilleures que la SVM. Néanmoins la modulation 

MLISP présente l'inconvénient de couplage des composantes d-q du courant statorique. 
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 Fig. 6.24− Réponses du système d’entraînement en mode défluxé 

 
6.5.4  SENSIBILITÉS AUX PARAMÈTRES MACHINE 
 
 Dans la technique de commande vectorielle (FOC), le fonctionnement est basé essentiellement 
sur l'estimation de la fréquence de glissement qui dépend de la constante de temps rotorique  

rrr RLT /= . Ce paramètre peut changer pendant le fonctionnement en ligne due aux effets de la 
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température ou de saturation causant ainsi des réponses indésirables, [11], [71], [78], [112], [117], 
[175], [176].   

 Une variation typique de rT  peut couvrir une gamme de nomrrnomr TTT 25.175.0 <<  avec 

nomrT est sa valeur nominale, [2], [18], [71], [141], [150], [169], [177-180]. Une erreur dans 

l'estimation de rT  doit détériorer les performances de commande et pourrait mener à un couplage 

indésirable entre les axes d et q, invalidant ainsi l'opération de la commande FOC.  
  Les effets de l'erreur d'estimation de la résistance rototique sont étudiés en appliquant un 

échelon de variation dans la valeur de rR  utilisée dans l'estimateur de la fréquence de glissement, 

tandis que le moteur est opéré d'abord à une grande vitesse (100 rad/s) puis à une vitesse réduite       
(10 rad/s) avec une charge de 12 Nm. La figure 6.25 montre la variation du flux rotorique, couple et 

vitesse pour ces essais où la valeur estimée de rR  est soudainement changée à 75% et à 125% de la 

valeur réelle. Pour ces deux cas, cette variation a eu comme conséquence des erreurs de commande 
dans le flux du rotor et la vitesse avec les deux méthodes MLI. De même, les réponses transitoires 
du flux sont oscillantes avec un faible amortissement, contrairement à la réponse du couple qui se 
trouve plus rigide.  Ceci  représente un  autre avantage avec l’onduleur de courant  parce que dans le 
cas de l’onduleur de tension la réponse transitoire du couple est caractérisée par des oscillations 
considérables qui peuvent causer un bruit acoustique dans le moteur, [26-29], [180]. En outre avec 
la modulation vectorielle des courants, on peut voir moins de dépendance d'ondulation de couple à 

l’égard de la valeur rR  utilisée dans l'évaluation de la fréquence de glissement. Ce qui montre que 

la méthode SVM peut donner plus de réduction dans la sensibilité, à la variation de la résistance 
rotorique, sur la commande du système.  
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Fig. 6.25− L’influence de l’erreur d’estimation de la résistance rotorique  

sur la commande à flux orienté 
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b) Faible vitesse 

    Fig. 6.25− Suite 
 

 Néanmoins, de ces mêmes résultats on remarque que la réponse de vitesse dépend directement 

de la constante de temps rotorique. C’est le principal inconvénient de la méthode de commande 

vectorielle car une variation de cette constante entraîne un désalignement du repère d-q et donc un 

recouplage entre le contrôle du flux et du couple, produisant ainsi une erreur stationnaire et des 

oscillations transitoires. Il est donc indispensable d’effectuer une estimation en ligne de rT . 

Cependant, la charge de calcul dans l’algorithme de contrôle doit augmenter. 

     

6.5.5  L’EFFET DE QUELQUES PARAMÈTRES DU SYSTÈME; sT  et FC ,dI  
 
  Pour plus d'utilisation des schémas de modulation vectorielle, on peut voir du tableau 6.2 que 

l'amplitude des vecteurs actifs est dI32 . Par conséquent le courant continu dI  peut être 

maintenu constant avec une valeur réduite et ainsi l'équation 5.33 (cf. Chapitre 5) peut être remplacé 

par : 

 * 
2
3

srefd iI
r

=                                                           (6.33)  
 

  En employant la séquence SVM-8 avec un courant dI  réduit, dans la commande du système 

d'entraînement, les résultats de simulation donnés dans la figure 6.26 prouvent que, dû à l'utilisation 

de la modulation vectorielle, la réduction du courant continu ne détériore pas les bonnes 

performances dynamiques obtenues avec les schéma de modulation SVM sans réduction de dI .  
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    Fig. 6.26− Réponses du système pour une modulation SVM à courant d’entrée réduit (100 rad/s) 

   

    En représentant les réponses statiques du système pour les mêmes conditions d'opération à 

faible vitesse, on peut voir que la séquence SVM-8 avec réduction du courant dI  peut réaliser la 

réduction du nombre de commutations plus que la modulation MLISP et la SVM de base. 

Également il a été vérifié que même dans ce cas-ci, la technique SVM permet la réduction des 

oscillations de vitesse et des ondulations du couple même avec une forme d'onde trapézoïdale pour 

le courant statorique comme le montre clairement la figure 6.27.  
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    Fig. 6.27−  Réponses du système pour une modulation SVM à courant d’entrée réduit (10 rad/s) 

 

    Une telle amélioration au niveau des amplitudes des ondulations du couple et oscillations de 

vitesse peut être obtenue aussi, par exemple, par une augmentation de la capacité de filtrage. 

         Pour démontrer ceci on a présenté les réponses du système à faible vitesse avec une capacité 

de filtrage  80=FC µF, figure 6.28. Où on a vérifié que l’onduleur était commandé correctement 
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telles que les formes d’ondes des courants, pour la modulation vectorielle, sont devenues plus lisses 

et presque sinusoïdales, en régime permanant, donnant en conséquence des faibles ondulations du 

couple et relativement une oscillation de vitesse réduite représentant ainsi des résultats très 

comparables à ceux obtenus avec la MLISP.  
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a) Stratégie MLISP   
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b) Stratégie SVM 

Fig. 6.28− Réponses du système avec une augmentation de la capacité de filtrage FC  

  
6.6   CONCLUSION 
 
  Le but des simulations numériques était une recherche d'un système d'entraînement caractérisé 

par des bonnes performances dans le cas d’un onduleur de courant à MLI vectorielle alimentant un 

moteur à induction sous la commande à orientation du flux rotorique.     

 Ainsi les schémas SVM développés ont été comparés à la stratégie de modulation sinusoïdale 

MLISP. Les résultats de simulation ont prouvé la validité de la méthode proposée en montrant que 

ces schémas de modulation vectorielle améliorent les caractéristiques de contrôle du couple que ce 

soit à faible ou grande vitesse. Ils donnent également de bonnes performances aussi bien que la 

méthode MLISP, en termes d'ondulations du courant/couple et de vibration de vitesse.   
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 En fait la modulation SVM assure toujours le découplage parfait couple-flux. De plus, cette 

méthode de modulation exige moins de commutations dans les dispositifs semi-conducteurs, 

assurant de plus faible perte de commutation et fréquence effective de commutation.  

 En outre, on a prouvé par simulation que les techniques SVM offrent une meilleure utilisation 

du courant continu, une plus faible ondulation de couple, un THD réduit dans le courant moteur et 

un minimum de pertes de commutation. Également, la SVM s’adapte mieux à la technique de 

commande vectorielle (FOC), où une réponse dynamique améliorée est assurée. De plus, la 

commande SVM est relativement plus robuste à la variation des paramètres rotoriques que la 

technique MLISP.  

 Par conséquent, on a confirmé que la commande MLI proposée basée sur la modulation 

vectorielle des courants (plus facile à mettre en application dans les systèmes numériques) offre de 

meilleures performances plus que la technique MLISP dans la plupart des conditions de 

fonctionnement.  

   D'un autre coté, comme on le peut déduire aussi des résultats de simulation : bien que des 

harmoniques de couple soient produits par les courants harmoniques, il n'y a aucun rapport 

rigoureux entre les deux. Une faible ondulation du couple peut apparaître avec plus de       

distorsions harmoniques dans le courant statorique, et vice versa. Par conséquent, pour plus de 

réduction des pulsations de couple, une commande de couple en boucle fermée est exigée avec une 

sélection appropriée des vecteurs courants en utilisant par exemple ce qu’on a appelle la table de 

commutation (switching table en anglais).   

 

 

 

6.6  CONCLUSION 
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Le travail présenté dans cette thèse se veut une contribution à la commande vectorielle d’une 
machine asynchrone à cage d’écureuil alimentée par un onduleur de courant, dont l’objectif est 
triple. La première contribution concerne l’inspection de la production des ondulations du couple 
dans la machine à induction où on considère seulement celles causées par les harmoniques des 
courants générés par l’onduleur. Deuxièmement, un système de réduction des harmoniques, basé 
sur la supposition que le moteur à induction tend à suivre les harmoniques dans la forme d'onde du 
courant, a été proposé et mis en application en employant l’onduleur de courant à MLI.  
 Quant à la troisième contribution, elle concerne l’évaluation des performances statiques et 
dynamiques du système d’entraînement complet (avec une amélioration en cas de besoin) pour la 
majorité des régimes de fonctionnement. Y compris l’évaluation de la réduction, des ondulations du 
couple ainsi que des oscillations de vitesse, offerte par la modulation des courants statoriques. 
 Pour atteindre ces objectifs, un système d’entraînement d’une machine asynchrone alimentée 
par un onduleur de courant à MLI a été présenté. Où l'analyse, la modélisation et la simulation du 
moteur à induction, commandé vectoriellement avec une régulation du courant continu, ont été bien 
décrites. En effet, avec cette boucle de régulation de courant continu, le moteur à induction peut 
obtenir une réponse rapide de vitesse. De même avec la commande MLI, le courant statorique est 
presque une onde purement sinusoïdale avec de faibles harmoniques. Ainsi, la réduction des 
ondulations du couple est réalisée par l'intermédiaire de cette méthode de modulation.  
 L'analyse effectuée vise d'abord à modifier la commande MLI classique proposée par            
T. Onishi et K. Okitsu, afin d'améliorer les performances de notre système d’entraînement en termes 
d’ondulations du couple et de courant. À cette fin, une MLI sinusoïdale à une seule onde porteuse a 
été proposée (MLISP).  
   Des analyses détaillées, établissant la stratégie de modulation MLISP, ont été donc 
développées. Le fonctionnement de l’onduleur employant la modulation proposée a été vérifié par 
des simulations numériques sous l’environnement MATLAB/SIMULINK. Les résultats ainsi 
obtenus indiquent des performances relativement excellentes. De même la réponse dynamique du 
moteur à induction est immensément améliorée par l'utilisation de la commande vectorielle en 
réalisant ainsi des performances similaires à celles de la machine à courant continu à          
excitation séparée. 
   Dans le même contexte, des simulations numériques pour les grandes et faibles vitesses 
d’entraînement ont été effectuées montrant ainsi les avantages de la stratégie proposée (MLISP) par 
rapport à la MLI classique  en  ce  qui  concerne la  réponse  de  vitesse, la  distorsion  de  courant et 
l'ondulation du couple. De plus, le schéma proposé employant la stratégie MLISP peut réduire au 
minimum la composante fondamentale d'ondulation du couple en diminuant les composantes 
harmoniques les plus basses des formes d'onde de courant.  
   Ce problème d’ondulations du couple affecte peu les performances du système de commande 
lors du fonctionnant à grande vitesse, car pour cette gamme de vitesses les ondulations sont grandes 
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mais elles sont considérablement atténuées par l'inertie du rotor. Cependant, à faible vitesse 
d’entraînement, les ondulations du couple sont très critiques tel que l'effet néfaste peut devenir 
significatif. En effet, ces couples pulsatoires causés par la distorsion des courants statoriques 
résultent en une grande vibration ou oscillation de vitesse, qui peut détériorer beaucoup les 
performances du système.  
   De ces mêmes résultats, on peut constater que les courants d'axes d-q sont mauvaisement 
découplés, dans les deux cas de modulation, dégradant ainsi les performances de base de la 
commande vectorielle (FOC).  
   Alors, afin de surmonter d’une part le problème de couplage flux/couple et d’autre part 
améliorer les performances du système d’entraînement, une modulation vectorielle a été proposée. 
 Ainsi, pour démontrer les performances offertes par les schémas de modulation vectorielle, 
quelques simulations de l’approche proposée ont été développées et comparées à celles de la 
stratégie de modulation MLISP.   
 D’après les résultats de simulation obtenus, on a démontré que la technique de modulation 
proposée (SVM) peut réaliser efficacement, dans des conditions de faibles et grandes vitesses,        
y compris les vitesses nulles le contrôle de courant et du couple, la réduction des pulsations du 
couple et oscillations de vitesse et la minimisation du nombre de commutations ainsi que les pertes 
de commutation associées. Alors, en ajoutant la robustesse obtenue pour la variation des 
paramètres, on a bien confirmé que la stratégie SVM s’aligne mieux à la commande à flux orienté.  
 Par conséquent, on a vérifié que la commande MLI proposée basée sur le schéma SVM 
présente des performances meilleures dans la plupart des conditions de fonctionnement par rapport 
à la technique MLISP. En général, la structure de commande proposée intégrant l’onduleur de 
courant à MLI offre des avantages significatifs, dont certains incluent :  
 

Un rendement plus élevé pour chaque point de fonctionnement (pour une large gamme de vitesse).  
Un niveau acceptable d'ondulations du couple et de courant. 
Un meilleur comportement dynamique. 
Un découplage parfait entre le flux et le couple. 
La possibilité de fonctionnement en pleine charge (à vitesse réduite).   
Le fonctionnement dans les quatre quadrants.  
Le contrôle du couple instantané pour les deux régimes de fonctionnement (permanent et 
transitoire) est possible.  
Le degré de liberté que nous avons avec la stratégie SVM peut donner de meilleures performances 
comparées à celles de la MLI sinusoïdale.  
La réponse rapide et le mérite de robustesse obtenus avec la MLISP sont entièrement préservés.  
L’approche proposée n'est pas aussi compliquée pour la mise en application. Ainsi, le problème  
d’avoir besoin de plus de calcul que le schéma de commande standard de MLI, peut être résolu par  
l'utilisation d'une unité de calcul incluse dans un processeur des signaux numérique (DSP). 



Conclusion générale 

 172

 D’un autre coté, concernant les pulsations du couple du moteur alimenté par un CSI à MLI, 
les conclusions suivantes peuvent être vérifiées : 
 
••  La fréquence d'oscillation est plus haute.   

••  L'amplitude des pulsations dépend de la charge et de la gamme de vitesse, et elle n’est 
probablement pas beaucoup plus haute à vitesse réduite. 

••  La rotation de la machine semble être plus lisse en se composant, essentiellement par révolution, 
d’une fondamentale d’ordre 6 et d’autres harmoniques de haute fréquence. 

••  L’efficacité des techniques de réduction des harmoniques en tant que moyens d'élimination des 
couples pulsatoires dans les moteurs à induction alimentés par des onduleurs de courant est 
incertaine. Une rotation douce est sûrement obtenue par cette méthode mais l’amplitude des 
ondulations du couple reste relativement significative.  

 Ainsi, on peut affirmer qu'en utilisant les stratégies de modulation SVM, les performances 
globales du système d’entraînement sont augmentées. Néanmoins, avec tous ces privilèges :  
 
- La modulation vectorielle n’offre pas des avantages sensibles par rapport à la modulation 

sinusoïdale en ce qui concerne le déchet de courant ou le résidu harmonique. On donne, de plus 
en plus fréquemment, la préférence à la modulation vectorielle dans le domaine des              
entraînements à vitesse variable c’est parce que ce type de modulation s’intègre de façon 
naturelle dans les systèmes de régulation de ces entraînements, surtout lorsqu’on utilise la 
commande par flux orienté. Alternativement, la modulation sinusoïdale reste toujours la plus 
simple et elle est aussi assez importante que la modulation vectorielle en donnant toutes les 
performances souhaitées sauf le problème de couplage qui persiste dans ce cas soit à faible ou 
grande vitesse. 

- Également, on a observé que l'approche proposée basée sur une modulation MLI en boucle 
ouverte ne présente pas une méthode, de réduction des ondulations du couple, aussi efficace 
qu'on prévoirait, et donc la contribution tente principalement une bonne évaluation de la 
production des ondulations du couple.   

 De plus, bien que cette étude nous ait permis de valider en partie notre approche, nous 
pensons que certaines étapes ne sont pas suffisamment exploitées lors de l’intégration de la 
commande vectorielle : 
 
-   La commande à orientation de flux rotorique appliquée pour le moteur à induction a le mérite du 

découplage naturel entre la composante de flux et celle du couple. Ainsi, la technique de 
commande est simple et extensivement utilisée. Mais elle est sensible à la variation des 
paramètres. En effet, une erreur d’estimation sur un paramètre aussi sensible que la constante du 
temps rotorique peut directement affecter l’orientation du flux et faire perdre à la commande 
vectorielle sa linéarité en la rendant une simple commande scalaire dont les performances sont 
médiocres à faible vitesse. 
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- L'orientation de flux assure la possibilité de contrôler le couple et le flux de la machine à 
induction indépendamment. Cependant, la stratégie de commande largement répandue pour 
l'orientation de flux est basée sur un flux de rotor constant. Donc cette stratégie n'utilise pas tous 
les avantages de la machine en employant la méthode d'orientation de flux.  

- Dans ce travail, seulement le convertisseur côté machine (l’onduleur) est présenté. Pratiquement 
le coté réseau est aussi constitué par la ligne et l’inductance de fuite du transformateur ensemble 
avec les capacités de filtrage et il a une résonance du même type que le coté CA de l’onduleur. 

- L’analyse présentée dans ce travail suppose des éléments idéaux. 
 
 Ces dernières remarques laissent entrevoir ou dégager des perspectives pour d’éventuelle suite 
à ce travail. 
 

PPeerrssppeeccttiivveess  
 

  Le problème de couplage rencontré dans la MLISP peut être éliminé par une redistribution des 
vecteurs nuls en incluant des impulsions de court circuit distribuées logiquement et 
symétriquement. En utilisant ce principe, on peut réaliser une transition minimale de 
commutation avec l’estimation d’un minimum de pertes de commutation, la symétrie de 
commutation et l'utilisation équilibrée des interrupteurs.  

  Pour plus de réduction des pulsations du couple, une commande de couple en boucle fermée est 
exigée avec une sélection des vecteurs de courant en utilisant une table de commutation. Car 
l’emploie d’une table optimale des vecteurs de commutation de courant produit les vecteurs 
courants appropriés de commutation optimale pour l’onduleur.  

  Comme la variation des paramètres machine doit être considérée pour des entraînements de 
hautes performances, il serait très intéressant d’introduire une procédure d’identification en ligne 
dans l’algorithme de commande.  

  On peut présenter un degré de liberté pour commander un moteur à induction, en contrôlant les 
composantes de flux et du couple. Par exemple, une stratégie de commande basée sur la variation 
du niveau de flux peut être utilisée pour fournir le fonctionnement optimal du couple 
indépendamment des gammes de vitesse. Une telle liberté de contrôle des composantes 
flux/couple des courants statoriques peut rendre les performances des machines à induction 
supérieures à celles des moteurs à courant continu. 

  Le redresseur à thyristors à contrôle de phase peut être remplacé par un redresseur à MLI à base 
des GTO’s ou des IGBT’s pour la réduction des harmoniques, l'amélioration des performances 
dynamiques et la correction du facteur de puissance avec la considération du phénomène           
de résonance. 

  La réalisation d’une analyse semblable employant des éléments réels serait utile. Les preuves et 
les déviations formelles pour tous les concepts développés seraient stimulantes. 
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Annexe A 
 MODÉLISATION VECTORIELLE DE LA MACHINE 

ASYNCHRONE  
 

  La machine asynchrone (MAS) constitue l’élément dont la connaissance de ses transitoires est 

importante pour la conception et la commande de l’entraînement à vitesses variables. La commande 

devrait se baser sur la modélisation de la MAS dont la présente annexe lui sera entièrement 
consacrée.  

  L’introduction des transformations usuelles (Park, Concordia…) permet d’associer à tout 

système triphasé un système biphasé équivalent tournant dans un référentiel d’observation donné. 
La machine triphasée est alors substituée par son équivalent biphasé, de structure vectorielle, dont 

les paramètres deviennent indépendants de la position du rotor. Cette structure est, généralement, 

ramenée à un des trois référentiels d’observation, un référentiel lié au champ tournant (T), un  
référentiel lié au stator (S), et un  référentiel lié au rotor (R). Le modèle de la machine établi dans 

(T) est une généralisation pour ceux établis dans (S) et (R). Suivant l’alimentation, nous distinguons 

deux types de modèles : modèle en courant et modèle en tension. Ces modèles sont transcrits sous 
forme de schémas blocs de manière d’être simulés, [5], [11], [15], [82].  

  En général, le modèle de la MAS est élaboré à partir d’un certain nombre d’hypothèses 

simplificatrices qui supposent; [11], [15], [151] 
- La parfaite symétrie de la machine tant magnétique qu’électrique. 

- Assimilation de la cage à un bobinage en court-circuit de même nombre de phases que le 

bobinage statorique.  

- L’équivalence d’un enroulement triphasé en étoile pour le rotor à cage. 
- La linéarité du circuit magnétique.  

- L’absence d’hystérésis et des courants de foucault. 

- La répartition du champ est sinusoïdale et est établie dans un entrefer d’épaisseur uniforme (Cette 
hypothèse est davantage respectée si le flux sera maintenu constant). 

- Les résistances des enroulements ne varient pas avec la température et on néglige l’effet de peau. 

- Une distribution sinusoïdale de la force électromotrice, on ne considère donc que le premier 

harmonique d’espace de la distribution de la FMM du stator et du rotor.   

- L’entrefer étant constant, les inductances propres sont constantes, et les inductances mutuelles 

sont des fonctions sinusoïdales de l’angle entre les enroulements statoriques et rotoriques.     
 
A.1 LE MODÈLE DE LA MACHINE ASYNCHRONE 
 
  Le modèle repose sur l’hypothèse que toute machine tournante peut être ramenée à une 

machine primitive caractérisée par des enroulements fictifs pseudo-stationnaires, (cf. fig. A.1), [3], 

[5], [9-12], [15], [57], [59], [71], [80], [82].  

A.1  LE MODÈLE DE LA MACHINE ASYNCHRONE 
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  Les équations de tension des phases rotoriques et statoriques s’écrivent pour le stator : 
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et pour le rotor : 
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ce qui peut se résumer sous forme matricielle par : 

[ ] [ ] [ ] [ ]
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c     b, a,s a,b,css a,b,cs

dt
di R           
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di R    v
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  ,                                  (A.3)               

avec 
[ ] cbasv ,,     : tensions instantanées des phases a, b et c statoriques. 

[ ] cbasi ,,      : courants instantanés des phases a, b et c statoriques. 

[ ] CBAri ,,    : courants instantanés des phases A, B et C rotoriques. 

[ ] cbas ,, φ     : flux totaux à travers les phases a, b et c statoriques. 

[ ] CBAr ,, φ  : flux totaux à travers les phases A, B et C rotoriques. 

rs RR  et      : respectivement les résistances totales d’une phase statorique et d’une phase rotorique. 

A.1  LE MODÈLE DE LA MACHINE ASYNCHRONE 

Fig. A.1– Définition des repères stator et rotor pour la MAS modélisée  
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  Quant aux flux magnétiques traversant chaque phase statorique et rotorique, ils sont décrits par: 

[ ] [ ] [ ] [ ] [ ]
[ ] [ ] [ ] [ ] [ ] a,b,csrsA,B,CrrrA,B,Cr
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   ,                               (A.4) 
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et 

rs  l l et       : respectivement les inductances propres d’une phase statorique et d’une phase rotorique. 

rrss  l l et    : respectivement les inductances mutuelles entre deux phases statoriques et entre deux      

                     phases rotoriques. 

ml              : valeur maximale de l’inductance mutuelle entre phases rotoriques et statoriques. 

rθ              : angle de rotation du moteur mesuré entre l’axe magnétique de la phase statorique a et       

                    de la phase rotorique A. 
 
  En raisonnant sur ces équations de tension des phases rotoriques et statoriques ainsi que sur 

l’expression des flux magnétiques qui traversent ces phases, on obtient les équations matricielles 

des tensions de phase: 

[ ] [ ] [ ] [ ] [ ][ ] [ ] [ ][ ]
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A.1.1  Nouvelles Équations Électriques dans le Repère βα−  
 
  Les deux équations obtenues jusqu’à présent pour les tensions statoriques et rotoriques 

présentent deux inconvénients majeurs: 

1.  un nombre important de variables couplées entre elles. 

2.  la dépendance des matrices [ ]srM et [ ]rsM  de l’angle de rotation mécanique rθ . 

  Pour palier à ce problème, on recherche des transformations linéaires des variables triphasées 

de la machine permettant de passer du repère triphasé de la machine réelle à un repère triphasé fixe 

par rapport au stator ou au rotor. 

   
A.1  LE MODÈLE DE LA MACHINE ASYNCHRONE 
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  Dans le cas des variables statoriques, on va passer d’un repère abc avec des axes espacés de 

3
2π  à un repère orthogonal oαβ  fixe par rapport au stator (cf. fig. A.2). La transformation repose 

sur l’équivalence magnétique du système dans les deux repères. En posant que l’axe a coïncide avec 
l’axeα , on détermine la transformation suivante, aussi appelée transformation de Concordia: 
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  Remarquons qu’avec 3
2=K , les valeurs crêtes et efficaces des variables de phase sont 

identiques dans les deux repères. Remarquons aussi que pour que la puissance instantanée soit 

invariante, il faut que T soit orthogonale, c'est-à-dire TTT =-1 . 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. A.2– Relation entre les différents systèmes-coordonnées de la MAS  
a   : l’axe actuel de phase ’a’ statorique  
A   : l’axe actuel de phase ’A’ rotorique  

βα −  : repère lié au stator  
yx −  : repère lié au rotor 
qd −  : repère tournant au synchronisme 

dqi   : vecteur FMM statorique 
 
  Dans le cas des variables rotoriques, on raisonne de la même manière. Si on désire exprimer 
ces variables rotoriques triphasées dans le repère oαβ , il faut leur appliquer la transformation de 

Concordia puis une rotation d’angle rθ− . 

  L’expression de la rotation pour un vecteur z  quelconque est: 
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  En appliquant ces transformations que nous avons décrit (Concordia aux variables statoriques 

et Concordia plus une rotation d’angle rθ−  aux variables rotoriques), on obtient de nouvelles 

équations électriques du moteur selon le repère oαβ : 
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avec 
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     ,2

  2
3    ,    ,

,   et 

soss vvv  , , βα  : tensions des trois enroulements statoriques. 

rorr vvv  , , βα  : tensions des trois enroulements rotoriques. 

soss iii  , , βα      : courants des trois enroulements statoriques. 

rorr iii  , , βα      : courants des trois enroulements rotoriques. 

rL  : inductance propre cyclique rotorique 

sL  : inductance propre cyclique statorique 

mL  : inductance mutuelle cyclique entre rotor et stator 

soL  : inductance propre de l’enroulement homopolaire 
 
  Avec les équations précédentes (A.7 et A.8), on remarquera que: 
- les paramètres des équations différentielles ne dépendent plus de la position relative rθ entre stator 

et rotor. 
- la dynamique selon l’axe homopolaire est découplée de celle des autres axes. Les composantes 

homopolaires sont d’ailleurs très souvent nulles (par exemple pour un stator branché en étoile, 
0=++ cba iii et 0=soi ). Il suffit alors d’étudier les équations selon les axes αβ . C’est pour 

cette raison qu’on appelle souvent la transformation de Concordia, transformation 3/2 puisqu’elle 
permet le passage d’un système triphasé vers un système biphasé équivalent (les composantes 
homopolaires étant négligées). 

A.1  LE MODÈLE DE LA MACHINE ASYNCHRONE 
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A.1.2  Expression du Couple  
 
  L’expression du couple électromagnétique est quant à elle extraite d’une étude sur la 
puissance électrique totale instantanée dans la machine, [11], [12], [15], [82]. En admettant que les 
variables homopolaires sont nulles (la machine est dite équilibrée), on obtient l’expression générale 
du couple: 

)(3
2 2 βααβ− −= rsrsme iiiiPLKT                                             (A.9) 

où P est le nombre de paires de pôles électriques du moteur. 
  Il est possible d’obtenir d’autres expressions du couple instantané en utilisant les expressions 
des flux rotoriques et statoriques tel que : 
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  Quelle que soit l’une des 3 expressions ci-dessus, on constate que le couple électromagnétique 
résulte de l’interaction d’un terme de flux et d’un terme de courant. Il apparaîtra donc comme               
le produit d’une ‘excitation’ dont le siège est le stator avec une ‘induction’ se manifestant dans les 
circuits du rotor.  
  Bien sûr, ces expressions rappellent le couple de la machine à courant continu. Dans ce cas, 
c’est le collecteur qui permet naturellement d’obtenir ce découplage. Le problème posé ici est de 
pouvoir contrôler indépendamment l’un de l’autre le terme de flux et le terme de courant.  
  Cette remarque n’est pas anodine, la simplicité de construction de la machine asynchrone doit 
se «payer » dans ce contrôle ! C’est justement en cela que réside la commande vectorielle            
(cf. Annexe B).  
 
A.1.3  La Transformation de Park 
 
  Alors que la transformation de Concordia permettait d’exprimer le modèle du moteur dans un 
repère β-α  fixe par rapport au stator, nous verrons en Annexe B, qu’il peut être plus intéressant, 
pour les besoins de contrôle, d’exprimer ce modèle dans un repère tournant à la vitesse de    

synchronisme,
dt

d s
s

θ
=ω , appelé repère d-q.  

  Pour calculer le modèle du moteur dans le repère d-q, il faut appliquer la transformation de 
Concordia aux variables statoriques et rotoriques, puis leur appliquer une rotation d’angle sθ  pour 

les variables statoriques, et d’angle ( )rs θθ − pour les variables rotoriques. 

  La combinaison matricielle de la transformation de Concordia et de la rotation constitue la 
transformation de Park : 
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A.1.4  Le Modèle de Park  
 
  En appliquant la transformation de Park aux équations électriques du moteur et en négligeant 
les composantes homopolaires, on obtient les équations de la machine dans le repère d-q : 
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  L’ensemble de ces équations constitue ce qu’on appelle aussi le modèle de Park du moteur à 
induction. 
  
A.1.5  Équations Mécaniques 
 
  Un dernier point indispensable dans la modélisation du moteur asynchrone est l’équation 
mécanique de la machine qui en décrit le mouvement. Cette équation s’écrit: 

( )

rf

r
r

rrlef
r

  f      T          
P                  

,t,T   T  Tdt
dJ

Ω≈

ω
=Ω

θΩ−=+
Ω

 .

  

 ,       avec                            (A.12)             

J         : inertie totale des parties mobiles 
rΩ      : vitesse mécanique de rotation 

eT      : couple électromagnétique de la machine 

lT       : couple de charge (éventuellement nul) 

fT      : couple résistant de frottement (frottement ; sec, statique, fluide et avec l’air) 
f       : coefficient de frottement fluide 

 
A.2  REPRÉSENTATION D’ÉTAT 
 
  C’est la représentation moderne la plus adaptée pour commander une machine avec l’apport 
des méthodes de l’automatique. Alors, la plupart des commandes de la MAS nécessitent son modèle 
présenté sous forme d’équations d’état. Il peut être commandé en tension ou en courant.               
La représentation d’état de la MAS devient linéaire le temps d’un pas d’intégration, ce qui justifie 
l’utilisation du calcul matriciel en général.  
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A.2.1 Modèle en Tension 
  En choisissant les courants comme vecteur d’état : deux courants mesurables du stator et deux 
courants estimés du rotor pour l’observation et le diagnostic dans le cas d’une machine à cage,               
les quatre équations de tension du modèle de Park (A.11) donnent le modèle suivant : [6], [11], 
[15], [82], [122]. 
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  En écrivant maintenant ( )[ ] [ ] ( )[ ]slssls ZLppZ ωω+=ωω ω  , , , , il vient que 
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  L’observation des courants rotoriques sera donnée par l’équation de sortie suivante : 
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  En  considérant ces dernières équations, le schéma bloc de la figure A.3 peut être proposé 
pour la simulation du modèle en tension de la machine asynchrone sous l’environnement 
MATLAB/SIMULINK.  
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Fig. A.3– Schéma de simulation en SIMILINK sous MATLAB d’une MAS alimentée en tension 

 
  Ce modèle a été simulé pour un démarrage à vide sous tension sinusoïdale et sous tension en 
onde escalier. Les paramètres du modèle de la machine testée sont donnés en annexe C. les résultats 
obtenus sont regroupés dans les figures A.4. Où on reconnaît le classique forte appel de courant au 
démarrage (supérieur au courant nominal). Après sa disparition, le régime permanent est atteint et il 
reste le courant correspondant au comportement inductif du moteur à vide. 
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Fig. A.4– Résultats de simulation du modèle en tension de la MAS 
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Fig. A.4– Suite 
 

  L’oscillation du couple est l’élément marquant de la figure A.4d, puisque le couple monte 
jusqu’à plus de 11 Nm. Après disparition du régime transitoire, le couple moteur tend vers zéro 
comme on a annulé le couple résistant. Ces oscillations de couple se font évidemment ressentir sur 
l’évolution de la vitesse qui en régime permanent se stabilise à 157 rad/s car le moteur est non 
chargé et possède 2 paires de pôles.  

 
A.2.2  Modèle en Courant 
 
  Dans ce cas, la machine est alimentée par une source de courant. La dynamique du stator est 
négligée et seules les 2 équations de tension du rotor dans le modèle de Park sont considérées avec 
les 2 équations du flux rotorique (cf. équation A.11). Le vecteur de commande est donné par les 
courants imposés au stator. Le choix du vecteur d’état par les flux rotoriques permet d’éviter 
d’éventuelles dérivations sur les entrées. Sous forme matricielle, nous avons l’équation (A.14),                      
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  L’observation des courants rotoriques sera donnée par 
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  Comme pour le modèle en tension, le schéma de la figure A.3 peut être aussi proposé pour la 
simulation du modèle en courant, avec évidemment une adaptation aux équations ci-dessus          
(cf. fig. A.5). 

   Les figures A.6 montrent les résultats obtenus par simulation du modèle en courant de la 
même MAS pour un démarrage à courant imposé. Deux sources de courant ont été utilisées, la 
première est sinusoïdale et la seconde est une onde quasi-carrée représentant le cas d’une machine 
asynchrone alimentée par un onduleur de courant conventionnel.  
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Fig. A.5– Schéma de simulation en SIMILINK sous MATLAB d’une MAS alimentée en courant 
 
  Comparativement au modèle en tension, le modèle en courant présente une lenteur assez 
prononcée pour un démarrage de la machine en boucle ouverte. Concernant le 2ème mode 
d’alimentation, on constate la présence de fortes oscillations sur le couple lorsque la vitesse atteint 
sa valeur permanente proche du synchronisme (ceci est due au fait que le couple étant directement 
proportionnel au courant (cf. Chapitre 3)). D’un autre coté, le couple et la vitesse contiennent 
initialement une oscillation à la fréquence fondamentale (50 hertz), aussi  bien qu'une 6ème pulsation 
harmonique permanente.  
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                Fig. A.6– Résultats de simulation du modèle en courant de la MAS 
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 Les figures A.7 présente un agrandissement pour les allures des courant et tension statoriques, 

couple et vitesse en régime permanant dans les deux mode d’alimentation. Où, on note bien que 

malgré que le courant soit de forme rectangulaire et discontinu la tension statorique est 

approximativement sinusoïdale mais la pulsation du couple est au niveau de 11,5 Nm de crête à 

crête. Ces résultats confirment les conclusions des autres chercheurs, [15], [42], [82].  

 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. A.7– Résultats de simulation du modèle en courant de la MAS (en régime permanent) 
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Annexe B 

LA COMMANDE PAR FLUX ORIENTÉ D’UNE MACHINE 
ASYNCHRONE (LA COMMANDE VECTORIELLE) 

 
 Le problème posé avec le moteur asynchrone est qu’il n’est pas possible de contrôler 

directement le flux et le couple à partir des courants d’alimentation comme c’est le cas pour les 

moteurs CC à excitation séparée.  

  À partir des travaux, dans les années 30, de Park et Kron qui développèrent un modèle 

dynamique de la machine asynchrone, les électrotechniciens proposent l’application des 

transformations mathématiques aux courants de ligne pour extraire des variables permettant de 

contrôler indépendamment le couple et le flux. Cette technique de contrôle, appelée par la suite 

“contrôle vectoriel ou commande vectorielle”, revient en fait à transformer, du point de vue 

commande, la machine asynchrone à CA en une machine CC à excitation séparée équivalente pour 

laquelle les techniques de contrôle sont bien connues, [4-6], [9-11], [15], [53], [82], [141], [163], 

[181], [182].     

  Développée en 1972 par Blaschke [1], [11], [15], la commande vectorielle à flux rotorique 

orienté (FRO) ou « field oriented control » (FOC) en anglais, a donné lieu à des réalisations 

industrielles à partir de 1990. Dans cette annexe, nous allons donc mettre en relief, en premier lieu, 

l’aspect théorique de la commande par flux orienté. Ensuite, nous présentons une analyse 

fonctionnelle succincte décrivant cette commande.  

  Les performances de cette technique de commande sont testées par simulation numérique pour 

un bloc de commande de vitesse par orientation du flux rotorique présentant un exemple de 

commande vectorielle indirecte d’un moteur asynchrone que nous avons utilisé tout au long          

de la thèse.  

 
B.1  PRINCIPE ET FONCTIONNEMENT THÉORIQUE  
  La machine à induction dont nous allons étudier la mise en équations correspond à la structure 

de base (cf. fig. A.1). De même les hypothèses simplificatrices sont toujours celles citées dans 

l’annexe A. 

 
B.1.1  Concept d’orientation vectorielle du flux rotorique  
  L’étude du comportement dynamique du moteur asynchrone peut être relativement simple si 
l’on remarque que dans cette machine le flux rotorique ne varie qu’assez lentement et qu’on peut 
minimiser les phénomènes transitoires en prenant ce flux comme grandeur de base et en le 
maintenant constant. 

B.1 PRINCIPE ET FONCTIONNEMENT THÉORIQUE  
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  En effet, l’expression du couple (cf. équation A.10) s’écrit aussi comme : 

ξφ= sin2
3

sr
r
m

e iL
LPT     où  ( )sr i

rr
 , angle φ=ξ                                      (B.1) 

 L’examen de cette équation montre que le couple peut être contrôlé par action sur le module 

du vecteur courant si
r

 et sur son orientation ξ  par rapport au vecteur flux rφ
r

 dont le module est 

supposé maintenu constant. Dans la MAS, le flux du rotor est lui même fonction du courant 
statorique. En effet, la représentation vectorielle du modèle d’état de la machine commandée en 

courant (cf. §. A.2.2) donne une estimation de rφ
r

(grandeur non mesurable) à partir de si
r

 (grandeur 

mesurable) : 

( ) srmrrsl
r iTLTj
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d rr
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   11 −− =φ+ω⋅+
φ                                               (B.2) 

  Il en résulte que si le courant est contrôlé, la solution de l’équation différentielle complexe 
(B.2) est de nature à introduire une oscillation transitoire amortie provoquée par l’élément 

( )1−+ω⋅ rsl Tj  dans l’expression du couple, [6], [12], [15], [121], [140], [183]. Eviter ce 

comportement transitoire sur le couple, revient nécessairement à garder le vecteur flux constant, 
c’est-à-dire constant en module et en orientation tels que :  
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  En outre, lorsque le vecteur flux rφ
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 est constant, il impose au vecteur courant si
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 de suivre la 

relation suivante : 
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le module du vecteur si
r

 dans (B.4) permet d’avoir aussi : 

( ) CsteiL rosm =φ=ξ⋅cos                                                           (B.6) 

et d’après l’expression de la ' ξtg ' dans (B.4), il sera aisé d’écrire aussi :  
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B.1 PRINCIPE ET FONCTIONNEMENT THÉORIQUE  

  L’expression (B.6) montre que la projection du courant statorique ( )ξcos si  sur la direction 

fixe du flux rotorique (cf. fig. B.1) doit être maintenue constante lorsque l’amplitude de si
r

 est 

modifiée.  Or cela  ne  semble  être possible  que si  la composante ( )ξsin si   serait modifiée  car la  
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direction du flux est figée. Cela entraînerait, d’après (B.7), la modification de slω  (facteur 

d’induction) et par conséquent la modification du couple. En effet, il est simple de constater dans 
l’expression (B.1) qu’à flux rotorique constant, le couple est contrôlé par ( )ξsin si . Les équations 

(B.1), (B.6) et (B.7) constituent les fondements théoriques de la commande vectorielle réalisée dans 
le référentiel (T). 

 
 

 

 

 

 

 

 
 

Fig. B.1– Vecteurs du flux et du courant dans une commande vectorielle à flux orienté 

 
B.1.2  L’orientation du repère d-q 
  Par souci de simplification, la direction arbitraire du flux rφϕ  (cf. fig. B.1) est prise égale à 

zéro. Il en découle : 
( ) sds ii =ξ⋅  cos                                                                 (B.8) 
( ) sqs ii =ξ⋅sin                                                                  (B.9) 

0     ,  =φφ=φ rqrrd                                                      (B.10) 
Les équations (B.1), (B.6) et (B.7) deviennent alors 

  sdmr iL  =φ                                                                (B.11) 

sqr
r
m

e iL
LPT  2

3 φ=                                                          (B.12) 

r

sq

r
m i

T
L

φ
=ωsl                                                              (B.13)               

 Les expressions (B.11) et (B.12), données en grandeur continue par démodulation dans (T), 
montrent la parfaite analogie avec les équations d’une machine à courant continu à excitation 
séparée (cf. fig. B.2) : 

••  sdi  joue le rôle du courant d’excitation qui génère et contrôle le flux d’excitation rφ . 

••  sqi   joue le rôle du courant d'induit qui, à flux d’excitation donné, contrôle le couple. 

 En général, l’équation (B.11) est exprimée sous sa forme dynamique en considérant la 
condition (B.10), ce qui permet d’ores et déjà de réaliser le contrôle de flux pour une référence 
désirée. Les expressions (B.2) et (B.10) donnent 

sdmr
r

r iLdt
dT ⋅=φ+
φ                                                       (B.14) 
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Fig. B.2– L’analogie de découplage entre la machine à CC et la MAS 
  

 En tenant compte de la condition (B.10), la direction du flux rφ  sera instantanément donnée 

par sθ , la position instantanée de (T) par rapport à (S) (cf. fig. A.2). Elle est déterminée par : 

dtss  ∫ω=θ   ,                                                            (B.15) 

où sω est le résultat de l’autopilotage définit par ; 

rsls ω+ω=ω                                                            (B.16) 

 En résumé, le repère d-q est calé sur le flux rotorique. En d’autres termes, l’angle entre l’axe d 

et l’axe α , lié au stator, vaut sθ . Toute la stratégie de contrôle dépend du bon calage du repère d-q, 

et donc de la connaissance de l’angle sθ . 

 Deux méthodes existent pour connaître cet angle : [4], [11-13], [78], [175]  

1.  soit la mesure directe d’une grandeur permettant le calcul direct de l’angle (par exemple le         

flux rφ  par des capteurs à effet Hall) 

2.  soit l’estimation de l’angle à partir de l’équation (B.13) du modèle orienté et de la consigne de   

courant statorique.  

 Cette dernière solution est moins coûteuse en matériel et simple à mettre en œuvre. C’est la 
raison pour laquelle elle a été choisie dans cette commande. 

 Pratiquement, on calcule la vitesse de glissement à imposer à la machine en fonction des 

consignes *
sqi  et refrφ  : 

   
refr

sq

r
m

sl
i

T
L

φ
=ω

*
*                                                             (B.17) 

  À partir de *slω  et la mesure de la vitesse mécanique, on calcule la pulsation statorique et donc 

aussi l’angle *sθ  : 

 rsls ω+ω=ω **                                                               (B.18) 

( ) ( )∫ ω=θ
t

ss ttt d **                                                            (B.19) 
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B.1.3  Contrainte de découplage entre les axes d et q 
   
  Pour une alimentation en courant, la commande par orientation du flux rotorique est déjà 

découplée. Ce qui n’est pas le cas pour une machine alimentée en tension, [11], [15], [78], [181], 

[183], [184]. La reconstitution du vecteur commande *
svr  (tension) à partir des éléments contrôlés 

sr i
rr

et   φ  réintroduit le couplage entre les axes d et q. En effet, à partir des relations du flux              

(cf. équation A.11) on peut avoir :                                  

r
r
m

sss L
L

iL φ+σ=φ
rrr

 ,                                                          (B.20) 

qui introduite dans les deux équations de tension statorique (A.11), donne la commande *
svr  

444 3444 21

rrr

43421

r
r

rr

couplage de Terme0

* ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ φ+σ×ω+⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ φ+σ+= r

r
m

sssr
r
ms

ssss L
L

iL
L
L

dt
d

dt
id

LiRv                         (B.21) 

 
  Le terme de couplage, défini dans l’expression (B.21), est à compenser en temps réel par 

retour d’état pour pouvoir découpler définitivement la commande en tension. 
 
  La commande vectorielle peut être aussi réalisée par l’orientation du flux du stator ou de 

magnétisation. Cependant, si dans ces deux cas, le découplage se trouve plus au moins garanti au 

niveau du vecteur tension (commande reconstituée), il ne l’est pas pour autant au niveau de 

l’estimateur vectoriel du flux qui n’est plus linéaire. Cette non linéarité affecte la dynamique et 

l’orientation du flux et par conséquent le contrôle du couple, [3], [13], [19], [121], [178], [185].  

  En effet, la substitution de (B.20) dans (B.2) illustre clairement le problème rencontré pour 

le cas de l’orientation du flux statorique. Cela est explicite par l’équation suivante : 

{
( )xxj

dt
id

LiLiTLTj
dt

d
rr

s
sssrsrssrr

s rrr

43421

r

43421

rrrr
r

×ω≡ωσ+σω+=φ+ω+
φ

↓

−−

↓

  ,        )(

0

couplage de Terme

11

0

         (B.22) 

  D’autre part, il est à noter que l’expression du couple reste analogue à celle de l’orientation du 

flux rotorique. 

sqse iPT ⋅φ⋅= 2
3                                                              (B.23) 

  Le couplage est aussi introduit dans l’estimateur vectoriel du flux dans le cas de l’orientation 

du flux de magnétisation, mφ
r

. Il suffit de remarquer que dans les équations du flux statorique 

(A.11) on peut exprimer sφ
r

 en fonction de mφ
r

 (B.24) que l’on introduira dans (B.2). 

( ) ( ) ( ) msmsrsmsmss iLLiiLiLL φ+−=++−=φ
rrrrr

43421

r
   

fuite de
Inductance

                             (B.24) 
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  Dans les deux derniers cas, l’alimentation en courant introduit un terme de couplage par les 

flux de fuites totalisés ( )sLσ  et qui devient sensible aux variations de charge. La commande 

vectorielle, par orientation du flux rotorique, demeure de ce fait performante même pour une 

alimentation en tension, car les éléments essentiels d’orientation et du contrôle du flux peuvent être 

contrôlés séparément et aucune compensation des couplages n’est demandée au moins à ce niveau 

de la commande. Sa sensibilité aux paramètres rotoriques nécessite l’utilisation des techniques 

d’adaptation et de réajustement en temps réel. Toutefois, il semble qu’elle ne serait pas trop sensible 

aux variations des paramètres de la machine relativement aux deux autres méthodes d’orientation 

du flux, spécialement en charge et à faibles vitesses, [3], [7], [11], [15], [78], [82], [141], [143], 

[180], [184]. En outre, une fois le flux établi dans la machine, le couple développé devient 

directement proportionnel à la pulsation du rotor slω , et par conséquent la stabilité de la machine se 

trouve naturellement assurée ( )0∆∆ <ωeT . Par conséquent, lorsque le couple atteint le maximum, 

la machine décroche immédiatement. D’autre part, du fait du couplage signalé précédemment, on 

démontre que l’orientation du flux statorique ou de magnétisation ne peut donner une loi linéaire 

entre le couple et la pulsation du rotor impliquant une réduction notable des capacités du couple 

avec le risque d’instabilité de la machine, [12], [15], [121], [180]. La loi linéaire couple-pulsation 

du rotor pour le cas d’orientation du flux rotorique est déduite de (B.1) et (B.7), elle est donnée par : 

slro
r
r

e L
TPT ω⎟

⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ φ=  2

3 2                                                      (B.25) 

  Par la suite, nous entendons par commande à flux orienté, celle qui concerne le flux du rotor.  

 
B.1.4  Effet de variation des paramètres rotoriques sur  
           l’orientation du flux 
 
  Les équations (B.14)-(B-17) montre que l’orientation et le contrôle du flux dépendent de rT  et 

de mL . Le premier paramètre ( rT ) est le paramètre à haute sensibilité. Ses variations affectent aussi 

bien l’orientation du flux, que la commande en couple qui devient de ce fait non linéaire, comme 

cela est illustré sur les figures B.3 et B.4, [11], [15], [78], [82], [143], [183]. La non linéarité de la 

commande affecte l’excitation de la machine. En effet, sa forte saturation (surexcitation) est causée 

par une surévaluation de rT  ( nomrr TT > ) et que sa démagnétisation (sous-excitation) est causée par 

une sous-évaluation de rT  ( nomrr TT < ) pouvant engendrer des retards relativement élevés sur la 

commande. En outre, dans les deux cas de la figure, la dynamique de la commande se trouve 

affectée, [3], [11], [16], [19], [78], [141], [177], [181], [182]. 
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B.2  ANALYSE FONCTIONNELLE  
 
B.2.1  Structure générale de la commande à flux orienté 
  
  Celle-ci, illustrée par le schéma de la figure B.5, doit comprendre essentiellement : 
 
1. blocs de modulation et de démodulation pour le passage, respectivement, de (S) à (T)              

et de (T) à (S). 

2. blocs de régulation, et/ou de génération des commandes, du flux et du couple (pouvant contenir 

aussi des blocs de compensation pour les commandes en tension). Des blocs de régulation de 

vitesse et/ou de position du rotor sont éventuellement rajoutés à la structure. 

3. blocs des estimations du flux et du couple. 
 

 
 

Fig. B.3– Effet de rT  sur l’orientation du flux 

Fig. B.4– Effet de rT sur la commande du couple : relation sqe iT −  
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Fig. B.5–  Structure générale d’une commande à flux orienté 
 

B.2.2  Estimateurs de flux  
  Selon la méthode d’estimation du vecteur flux, la commande à flux orienté est dite directe ou 
indirecte, [4], [7], [13], [71]. 
 
B.2.2.1  Commande directe 
  Elle l’est si le vecteur flux est mesuré directement par des capteurs (rarement) ou bien estimé 
à partir des grandeurs mesurables. Dans ce cas, le flux peut être régulé par une contre réaction. Les 
estimateurs ou observateurs du flux sont construits à partir du modèle de la machine. Pour le cas des 
estimateurs, la dynamique d’estimation (en boucle ouverte) dépend des constantes de temps de la 
machine et elle ne peut être maîtrisée. Par contre, pour les observateurs, la dynamique d’observation 
est contrôlée, seulement la non linéarité du modèle de la machine demeure un handicap pour leur 
détermination, [11], [15], [82], [141], [182], [185]. L’hypothèse de la séparation des modes 
électromagnétiques et mécanique, compatible avec certains types de machines, favorise 
l’application des observateurs linéaires. Sinon, il y a lieu d’utiliser des observateurs non linéaires ou 
les filtres de Kalman étendu. Le temps de calcul exigé pour ce genre d’observateurs risque, en 
général, de compromettre l’estimation en temps réel, et donc la dynamique de la commande, [7], 
[71], [117], [175], [176], [178], [186]. 
 
B.2.2.2  Commande indirecte 
  Dans ce cas, le flux n’est ni mesuré ni reconstruit, [3], [11], [15], [17], [37], [82], [83], [122]. 
Son orientation est réalisée par la position déduite par intégration de la pulsation d’autopilotage en 

: Régulation directe 
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se référant aux expressions (B.13), (B.15) et (B.16). Le flux peut ne pas être régulé, il est déduit de 
la vitesse à partir du bloc de défluxage (cf. fig. B.6) 

 

 

 

 
 

Fig. B.6– Bloc de défluxage  
 

  Ce bloc de défluxage permet l’exploitation optimale des capacités magnétiques de la machine 
en sous-vitesses )( nomrr Ω<Ω et en sur-vitesses )( nomrr Ω>Ω . Il est défini par la relation non 
linéaire suivante :  

                 
⎪
⎩

⎪
⎨

⎧

Ω>ΩΩ⋅
Ω

φ
=φ

Ω<Ωφ=φ

nomrrnomr
r

nomr
refr

nomrrnomrrefr

                

                             

 si  

 si  

                           (B.26) 

avec : 

refrφ     : flux rotorique de référence. 

nomrφ   : flux rotorique nominal. 

nomrΩ    : vitesse de rotation nominale. 
 
B.2.3  Bloc de commande indirecte à flux orienté (IFOC) 
 
         Il est présenté par le schéma fonctionnel de la figure B.7 déduit des équations (B.12) – (B.14). 

Les valeurs désirées du couple et du flux, permettent de générer les courants de commande et la 

pulsation de l’autopilotage (donnés en * à la sortie). 

 
 

 

 

 

 

 

 

Fig. B.7– Schéma bloc de la commande à orientation indirecte du flux rotorique (IFOC) 
 

  Avec oT  est une constante de temps, faible devant rT , introduite pour rendre le bloc de 

transfert physiquement réalisable. Si le flux de référence s’établit rapidement dans la machine, sa 
fonction de transfert devient constante telle que la relation (B.11). Les sorties du bloc IFOC peuvent 
directement contrôler une alimentation en courant comme indiqué dans la figure B.8.  
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Fig. B.8– Implantation de la commande à flux orienté pour alimentation en courant 
 

  Pour une alimentation en tension, des blocs de compensation à action anticipative, dont les 

équations sont déduites de (B.21), sont à adjoindre au bloc IFOC moyennant des régulateurs PI 

(Proportionnel Intégral) comme montré sur la figure B.9, [4], [11-13], [15], [82], [178]. 

  Il faut noter également que la structure du IFOC, définie dans la figure B.7, peut ne pas être 

adoptée dans certaines cas de commande vectorielle de type ; à flux orienté directe, linéarisation 

entrée-sortie, adaptative, …etc., [4], [11], [15], [175], [186]. 

  
Fig. B.9– Implantation de la commande à flux orienté pour alimentation en tension 

 
B.2.4  Bloc de commande de vitesse par orientation du flux  
 
  Comme la vitesse est mesurée, il est donc aisé de faire sa régulation par contre-réaction en 
utilisant un régulateur PI. D’autre part, le flux rotorique est difficile à mesurer, donc son contrôle le 
plus simple est du type réaction (cf. fig. B.10). Le schéma ainsi obtenu est appelé commande 
indirecte par flux orienté. La méthode indirecte est plus facile à implanter, mais elle est fortement 
dépendante aux variations des paramètres de la machine et en particulier la résistance rotorique qui 
change avec la température, [7], [11], [15], [18], [82], [122], [141], [178-184].  
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Fig. B.10– Bloc de commande de vitesse par orientation indirecte du flux rotorique 

 
  En considérant le bloc de commande de la figure B.10, la régulation de vitesse est testée sur la 
base analogique pour une machine asynchrone ayant les paramètres donnés en annexe C. Les 
résultats de simulation obtenus (cf. fig. B.11) avec un démarrage à vide de la machine pour une 
vitesse de référence 100=Ω refr rad/s (mode normal) et en inversant le sens de rotation 

( 100−=Ω refr rad/s), montrent bien une phase d’initialisation du flux rotorique représenté par ses 

deux composantes rdφ  et rqφ . Après la phase d’initialisation, nous remarquons que le couple 

électromagnétique répond instantanément et suit la référence sans dépassement ni erreur statique.  
  La composante du courant statorique sqi  a l’allure du couple, tandis que la composante sdi  

est constante pour assurer un flux constant, ainsi un découplage entre le flux et le couple est assuré. 
Le flux est insensible à la variation de la vitesse. 
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Fig. B.11– Résultats de simulation de la commande par flux orienté (mode normal) 
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  Pour le fonctionnement en mode défluxé (cf. fig. B.12), nous avons simulé le système 

d’entraînement de la figure B.10 pour une vitesse de référence de 200=Ω refr rad/s puis une 

inversion du sens de rotation pour une vitesse de 200−=Ω refr rad/s. 

  Nous remarquons que la vitesse est obtenue sans dépassement malgré la dynamique du flux, 

ce qui montre une autre fois que l’approche analytique proposée pour la conception du régulateur PI 

et la détermination de ses paramètres est assez rigoureuse, [11], [77], [82], [122], [148]. Le temps 

de réponse de la vitesse est plus important que dans le cas du mode normal (cf. fig. B.11) à cause du 

défluxage qui se traduit par une diminution du flux rotorique. 

  Lors du démarrage nous constatons aussi un dépassement du couple électromagnétique dû à 

l’initialisation du flux et lorsque le sens de rotation est inversé il y a également un dépassement 

causé par le défluxage. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
  

Fig. B.12– Résultats de simulation de la commande par flux orienté (mode défluxé) 

 

  Pour tester la robustesse de la régulation, nous avons simulé un démarrage à vide pour une 

vitesse de référence de 100 rad/s, puis la réponse à un échelon de couple ( NmTl  12= ) appliqué à 

l’instant t = 0,5 s. Les résultats de simulation (cf. fig. B.13) montrent que lors de l’échelon de 
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charge, le couple suit parfaitement la référence avec une influence sur la vitesse qui rejoint par la 

suite sa valeur de référence. On constate que la variation du couple n’influe pas sur le flux. Ce qui 

prouve qu’il y a un découplage entre le flux et le couple. La composante directe du courant reste 

constante, tandis que la deuxième composante a la même allure que le couple.  

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

 

 

 

 

 
 
 
 

 

 
Fig. B.13– Réponse du système à une variation du couple de charge 

 

 De même, lorsque la résistance rotorique augmente de 50 % ou diminue de 50 % la vitesse 

répond pratiquement sans dépassement. Toutefois, il existe une différence entre le couple 

électromagnétique et celui de référence. Les résultats de simulation (cf. figs. B.14 & B.15) montrent 

aussi le couplage entre le flux et le couple introduit par la variation de la résistance rotorique. Par 

contre, pour le contrôle de la vitesse, la régulation est robuste vis-à-vis de cette variation 

paramétrique. 

 
Note : les même résultats de simulation sont obtenus avec tous les testes effectués pour le bloc de 

régulation de vitesse, en tenant compte de la remarque donnée en § B.2.3 c’est à dire en remplaçant 

l’équation (B.14) par l’équation (B.11). 
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Fig. B.14– Réponse du système à une augmentation de 50 % de la résistance rotorique 

 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
    

Fig. B.15– Réponse du système à une diminution de 50 % de la résistance rotorique 
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Annexe C 

SPÉCIFICATIONS DES PARAMÈTRES DU SYSTÈME  
 
 
 

Moteur Asynchrone (Machine de la Littérature), [26], [82]. 
  

Plaque signalétique 
 

4 KW                 220/380 V              50 Hz             P = 2               

=Ω nomr 1450  tr/m             NmT nome   12=  

 
Paramètres électriques  

 
HLs   121.0=         HLr   121.0=             HLm   1198.0=  

Ω=   4.2sR              Ω=   452.1rR  

 
Paramètres mécaniques 

 
     2.  013.0 mkgJ =            srdNmf //  002.0=  

 
 
 

Liaison CC et Filtre CA  
 

Ω=   045.0FR         HLF   2.1=  

   µFCF   47=  
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Annexe D 
 

RÉPONSES DU SYSTÈME AVEC LES DIFFÉRENTS SCHÉMAS 
DE MODULATION VECTORIELLE 

 
  

D.1  RÉSULTATS DE SIMULATION 
 
 En premier lieu on a présenté les réponses de notre système d’entraînement pour les grandes 

vitesses. Pour cela on a pris comme exemple le 1er schéma de modulation vectorielle proposé dans 

ce travail, c-à-d, le SVM-1, vérifiant ainsi d’une part que l’utilisation de la MLI vectorielle au lieu 

de la modulation à onde porteuse, améliore vraiment la situation en donnant de bonnes 

performances au système et en éliminant principalement le problème inhérent de découplage obtenu 

précédemment, (cf. fig. D.1). D’autre part, en choisissant cette 1ère séquence (SVM-1) qui déroule 

en principe de la MLISC, on a pu bien démontrer l’efficacité de la modulation vectorielle. Tel que, 

en appliquant le concept des vecteurs d’espace, la même séquence a conduit à surmonter tous les 

inconvénients ou les problèmes de la MLISC. (La période d’échantillonnage sT est fixée à s 001.0 ) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

Fig. D.1– Réponses du système pour les grandes vitesses avec le schéma de 
 modulation vectorielle SVM-1 
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 Ces mêmes résultats de simulation sont aussi obtenus avec les autres schémas de modulation 
vectorielle. Alors, par la suite, et en donnant l’intérêt à comparer les réponses du système à faible 
vitesse d’entraînement, en terme d’évaluations des distorsions harmoniques dans les courants et 
tensions statoriques et par conséquent les ondulations et oscillations du couple/vitesse, on a présenté 
les résultats de simulation de la figure D.2. Les résultats ainsi obtenus sont très satisfaisants en 
donnant des réponses comparables à celles de la modulation sinusoïdale proposée (MLISP). 
 On a aussi remarqué que les modulations symétriques caractérisées principalement par la plus 
faible distorsion dans les courants, sont celles qui donnent encore la plus faible oscillation de 
vitesse. Néanmoins, aucun avantage supplémentaire n’est obtenu au niveau des ondulations du 
couple. D’un autre coté, la modulation symétrique type SVM-2 présente l’inconvénient d’avoir un 
nombre de commutations plus grand que la SVM-1. De même, de la figure D.2g, on a constater que 
la modulation SVM-6 a le plus grand nombre de commutations ce qui est due à l’application d’un 
seul vecteur nul pour toute la période d’échantillonnage. 
 Alors comme il n’y a aucune différence considérable entre les réponses du système obtenues 
avec ces différent schémas de modulation vectorielle, surtout au niveau des ondulations du couple, 
on a pris comme deuxième critère de performance les pertes de commutation, justifiant ainsi le 
choix de prendre la dernière séquence proposée dans ce travail (SVM-8) comme le meilleur schéma 
de modulation vectorielle. Ce dernier se caractérise par un nombre minimum de commutations et 
d’états et donc le mieux placé à donner le minimum de pertes de commutation. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

a) Schéma de modulation SVM-1  
Fig. D.2–  Réponses du système pour les faibles vitesses avec l’application de  

la modulation vectorielle 
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b) Schéma de modulation SVM-2  
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c) Schéma de modulation SVM-3  

Fig. D.2– suite 
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d) Schéma de modulation SVM-4  
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e) Schéma de modulation SVM-5  

Fig. D.2– suite 
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f) Schéma de modulation SVM-6  

 

      0.6 0.65 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9
-4

-3

-2

-1

0

1

2

3

4

     0.6 0.65 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9
8

8.5

9

9.5

10

10.5

11

11.5

12

     0.6 0.65 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9
-10

-8

-6

-4

-2

0

2

4

6

8

10

 
 

      0.6 0.65 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9
-60

-40

-20

0

20

40

60

     0.6 0.65 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9
-6

-4

-2

0

2

4

6

8

10

12

     0.6 0.65 0.7 0.75 0.8 0.85 0.9
-0.5

0

0.5

1

 
 

 
g) Schéma de modulation SVM-7  

Fig. D.2– suite 
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h)  Schéma de modulation SVM-8  

 
Fig. D.2– suite 

 
D.2  CRITÈRES DE PERFORMANCE 
 
  Pratiquement, afin de qualifier les bienfaits de certaines techniques SVM, des critères de 
performance sont utilisés comme outil pour la comparaison.  Les références [21], [37], [50], |101], 
[104], [147], [162], [167-169] et [174] donne une révision générale des critères de performances qui 
fournissent les moyens de comparer les qualités de différentes méthodes MLI et soutiennent le 
choix d'un modulateur de largeur d'impulsion pour une application particulière.  
  Sans entrer dans les dérivations analytiques rigoureuses exigées, voici un aperçu des critères 
utilisés:   
 
D.2.1  Courants Harmoniques   
 
  Les courants harmoniques déterminent principalement les pertes de cuivre, qui expliquent une 
partie importante des pertes totales dans la machine. Comme les courants de sortie de l’onduleur 

)(ti  (ou les courants et tensions statoriques) sont périodiques, ils peuvent donc être présentés par 

l’analyse de Fourrier : 

tjn
n

neIti ω∑
∞

=
=

1
)(     ,                                                       (D.1) 

et donc la valeur efficace du courant harmonique est :  

[ ]∫ −=
T

h dttitiTI
0

2
1 )()(1    ,                                               (D.2)               
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qui dépend non seulement des performances du modulateur MLI, mais également de l'impédance 

interne de la machine.  
 
D.2.2  Facteur d’Harmonique 
 
 De même, la qualité de ce courant peut être évaluée selon le facteur d’harmonique nHF  

déterminant la contribution de la nième harmonique sur le signal de sortie :  

100/ 1 ×= IIHF nn   ,                                                      (D.3)       

avec 1/ IIn : valeur efficace ; de la nième harmonique/de la fondamentale.    
 
D.2.3  Distorsion Totale d’Harmonique 
 
  Ce critère de performance fait la comparaison entre tous les harmoniques pris ensembles à la 
fondamentale. En tenant compte de l’équation (D.1) la distorsion totale d’harmonique sera donnée 
par : 

1
2

2

I

I
THD n

n∑
∞

==                                                             (D.4)   

  Il est intéressant de noter ici que le THD du courant pour tous les schémas de modulation 
vectorielle diminue avec l'augmentation de l'indice de modulation. C'est en raison de l'augmentation 
de la composante fondamentale du courant avec l'augmentation de l'indice de modulation; les autres 
harmoniques d'ordre plus supérieur étant relativement constants.  
 
D.2.4  Perte d’Harmonique et Distorsion du Couple 
 
 La présence des harmoniques d'ordre supérieur principalement affecte défavorablement les 
performances du moteur en générant des pertes harmoniques additionnelles et des vibrations 
mécaniques dues aux ondulations du couple.  Cette distorsion du couple est définie par:  

moy
n

n

T

T
TD

∑
∞

≠= 1
2

  ,                                                          (D.5)         

avec nT  est l'amplitude de la nième harmonique du couple et moyT  est la valeur moyenne du couple.   
 
D.2.5  Pertes de Commutation 
 
 Pratiquement les dispositifs de commutation réagissent retardés à leurs signaux de commande 
à l'ouverture et à la fermeture entraînant de ce fait ce qu'on appelle les pertes de commutation. Ces 
temps de retard dépendent du type de semi-conducteur ; de son estimation de courant et de tension, 
des formes d'onde de commande des gâchettes, de la température de dispositif, et de la tension 
actuelle à commuter.  
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  On assume que ces pertes de commutation sont proportionnelles au produit du courant 

circulant et la tension aux bornes de l’interrupteur à l'instant de commutation. Comme le courant 

traversant l’interrupteur est le courant continu dI ,  il est considéré constant, ainsi les pertes sont 

proportionnelles à la tension pendant la commutation.  

  Comme première approximation, l'ondulation de commutation est négligée et les pertes sont 

estimées sur le nombre de commutations exigées pour chaque schéma de commutation et la  tension 

à l'instant de la commutation, [104], [118], [147], [162], [168], [169], [174]. 

  La perte de puissance moyenne au cours de la période T, dissipée dans un dispositif de 

commutation est donnée par : 

dttituT

T
dd )()(1

0
∫   , 

avec )(tid est le courant de dispositif et )(tud est la tension aux bornes du dispositif. Ces pertes 

comportent les pertes de conduction et les pertes de commutation. Le calcul des pertes de  

commutation de dispositif employant analytiquement cette dernière équation est difficile,  parce 

qu'aucune expression simple ne peut être trouvée pour les fonctions de courant et de tension 

pendant la transition de commutation.  Cependant, les pertes de conduction peuvent être estimées 

facilement  si les commutations sont supposées idéales et le courant dI  supposé aussi constant.  

  En fait, dans un onduleur de courant il y a toujours seulement deux commutateurs qui 

conduisent simultanément si la période de retard de commutation est ignorée : un ; dans la moitié 

supérieure et l'autre dans la moitié inférieure du pont onduleur. Le courant traversant chaque 

interrupteur est dI  supposé constant. Les pertes de conduction du pont ou les pertes de conduction  

totales dans un CSI à MLI sont donc obtenues de:   

GTOondcond

IGBTonDondcond

UIPou

UUIP

2  

)(2      

=

+=
 ,                                               (D.6)         

avec DonU et IGBTonU ou GTOonU  sont des chutes de tension à travers la diode en série et l'IGBT  

ou le GTO, correspondant au courant d'entrée dI . Il  n'y a aucune manière de contribuer aux pertes 

de conduction par la méthode de modulation parce que de toute façon, tout le courant dI  doit 

circuler sans interruption dans les dispositifs de commutation. Réduire ainsi ces pertes, implique 

que des interrupteurs qui ont la chute de tension de conduction aussi bas que possible devraient être  

choisis.  

  Puisqu'il est difficile de trouver des expressions analytiques, les pertes de commutation étaient 

obtenues en soustrayant des pertes de conduction de toutes les pertes simulées du pont, [104],  

[112], [155], [167]. 
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  :  مموج ذو منبع للتيار-  مكنة غير متزامنة:دراسة التحكم في الوحدة
  ات المزدوجةــتموجتقليل   • 

      للتيارات(SVM)ألشعــاعي  عديللت مخططات لتطوير •
ل من تنسيق ــشعاعي، تجعـأل التحكم ات ذة الغير متزامنات، بالإضافة إلى المحاسن الملازمة للمحرآ(CSI’s)  التياراتبساطة وصلابة مموجإن  ⎯ ملخص

  .نيةــ حل جذاب من الناحية التق، هذه العناصر في نظام تشغيل موحد
ل ذات قدرة على ــي التبديل تسلسليا ومكون من أنصاف نواقــ ذات(CSI) ارـــمغذاة بمموج تي) أو مكـنة تحريضية (نة غير متزامنةــوعليه، تمت دراسة مك 
  . شغيلــ لضبط سرعة الت(IFOC) تراح تحكم شعاعي غير مباشرــاق آما تم ،On-Offل ــالتبدي

هذه . زامنــرك الغير متــتأثر سلبيا بسبب الطبيعة التموجية العالية للمزدوجة داخل المحــغير أن، آفاءة التحكم في السرعة لهذا النوع من النظم يمكن أن ت 
تزازي داخل المحرك، خاصة عند ــالساآن للمحرك الذي يأخذ شكل شبه مربع والذي قد يؤدي إلى دوران اهالاهتزازات التموجية للمزدوجة ناتجة أساسا عن تيار 

  . ضة جداــفــالسرعات المنخ
ولة عن توليد ئعيفة وتردد للسرعة ضئيل، استوجب أولا تحليل المظاهر المســوعليه، من أجل الحصول على تحكم مرن للمزدوجة مع تموجات ض 
. يم توليد تموجات أو نبضات المزدوجة حيث تم فحصه بشكل جيدــلة نظام التشغيل الكلي، تحضير نموذج آل جزء وتقيــلمزدوجة، بعدها تمت هيكات اــتموج

ضة، ــسرعات المنخفمتزامنة عند الالوج التيار المغذي للآلة غير ــحذف تموجات المزدوجة الملاحظة في ممــراح تخفيض توافقات التيار آطريقة لــتبعا، تم اقت
  . على تيار المحرك المطبق (MLI)نية فعالة مثل تعديل عرض النبضةــوذلك باستعمال تق

ل ــــذاتا موجات حاملة و من ثمة دراستها ومقارنتها بواسطة تمثي) MLI(ل عرض النبضة ــــتان لتعديـيــنــراح تقــــمن أجل دراسة هذا النظام، تم اقت 
دية المعرفة بموجتين حاملتين، ــــائج المحصل عليها مع طريقة التعديل التقليــبالمقارنة مع النت. تزامن ذو قفص سنجابي مغذى بمموج تيارعددي لمحرك غير م

اص تموجات ــــوجة وإنقن استجابة النظام، التحكم في المزدــــ قد سمحت بتحسي(MLISP)ية المقترحة ــبــل الجيــل بان تقنية التعديــــج التمثيــــأثبتت نتائ
 .اتــالمزدوجة من أجل جميع قيم السرع

شعاعي ـــل ألــج القياسية للنظام وذلك باستعمال التعديــن في النتائــــة والتحسيــات المزدوجــدة تموجــل بتخفيض حـــي من هذا العمــيهتم الجزء الثان 
  . ou SVM) (SVPWMارات ــللتي

إن ـــ، ف (MLIS)ةـــ الجيبيMLI ــــبوحة، ومقارنة ــتـة مفــقــة وإن آانت في حلــاسبــة منــار هي تقنيـــلمطبقة على مموج التي اSVMطريقة ، العمليا  
  .ة المرافقةــصائص التوافقيـــسن من الخـــرة للمموج ويحــاعي يوفر قدرة آبيــل ألشعــالتعدي

ث ــسابقتين حيـــتي التعديل الـقــج المحصل عليها باستعمال طريــشة النتائــاقــيم ومنــــل العددي، حيث تم تقيــــتمت دراسة النموذج الناتج باستعمال التمثي 
اظ ــــة معا مع الاحتفــة والمرتفعــات المنخفضــضل عند السرعـــ قد منح نتائج قياسية أفSVMتنتجنا أن التحكم المقترح والمعتمد على مخطط تعديل ـــاس
ل وتوليد تموجات ــــياعات التبديـــليل من ضــ بالتق هذه التقنية إضافة إلى ذلك، سمحت.(IFOC)اعي ــم ألشعــيدة للتحكــة الجـــيـالنتائج القياسية الديناميكب

ة أخرى، وبفضل ـــمن جه. ديلـــلتب عدد أآبر لعمليات اتطلبالذي  MLISP التعديل استعمالفة للمزدوجة بمقدار يكافئ التموجات المنتجة في حالة ــضعي
ج ــر عناصر الآلة على النتائــــ بالإضافة إلى ذلك تمت دراسة تأثي.d-q التيار تيــبـشكل ازدواج مرآـــص من مـلـتخـــدة، تم الــديــل الجــة التعديــاستعمال تقني

  .تينــديل المقترحتي التعــ أجل طريق منمتزامنالة للتحكم ألشعاعي للمحرك غير ــالقياسي
ترحة في حالة ــل المقــديــة عند استعمال طرق التعــة لتموجات المزدوجة الناتجــات الأساسيــبــل من المرآــو لقد خلصت الدراسة آذلك إلى أن التقلي 
 .ليل تموجات المزدوجةــر المرغوب فيه لتقــــار لا يعطي التأثيــــات التيــــفيض توافقــرا بشكل آافي، مما يؤآد بأن تخــــتبــة، لم يكن معـــوحــة المفتــقــالحل

 
  .اعيــل شعــديــة، تعــ ذات موجات حاملMLIار، ــــة، مموج التيـــات المزدوجـــاعي، تموجــم ألشعــن، التحكــر المتزامــالمحرك غي –:مفاتيح آلمات

 

CONTROL STEADY OF ASYNCHRONOUS MACHINE  - CURRENT SOURCE INVERTER UNIT : 
 

••  TORQUE RIPPLE REDUCTION 
••  DEVELOPMENT OF CURRENT SPACE VECTOR MODULATION (SVM) SCHEMES 

 
Abstract⎯ The simplicity and robustness of current source inverters (CSI’s), as well as the inherent advantages of vector controlled asynchronous 
motors; make the combination of these elements into a drive system an attractive solution.  
 Thus, an asynchronous machine (or an induction machine) fed by an auto-sequentially commutated current source inverter (CSI), with 
semiconductors having turn-Off capability, was investigated and an indirect field oriented control (IFOC) is proposed for controlling the drive speed. 
 However the speed performance control of such system can be deteriorated by the severe pulsating nature of induction motor torque. Such torque 
ripples are mainly caused by the quasi-square wave stator current which may make the motor shaft rotate in jerks at very low speed.  
 In order to achieve smooth torque control with reduced pulsating torque and minimized speed vibration, the phenomena responsible of torque ripple 
generation were analysed first. Afterwards, the configuration of the whole system drive is considered and the model of each part was derived, and 
examination of torque pulsation production has been well verified. Later on, harmonic current reduction has been proposed as a mean of eliminating the 
torque pulsations observed in the CSI driven induction motor at low speeds by using an effective method such as pulse width modulation (PWM) applied 
to motor line current. 
  To investigate this, two carrier based PWM methods are proposed, developed and compared by means of computer simulation on a 4 Kw squirrel 
caged induction motor fed by a current source inverter. Simulation results show that the proposed PWM strategy with one carrier signal improves the 
system response, the torque control and torque ripple reduction at high and low speed region with respect to those of the classical PWM methods 
characterised by two carrier signals.      
 The second part of this work addresses the minimization of torque pulsation and the improvement of system performances using space current vector 
modulation (SVPWM or SVM).  
  In effect, the SVM method applied to CSI is a performant open loop current vector modulation strategy. Compared with the sinusoidal PWM 
(SPWM), it provides large inverter capacity and better harmonic characteristics. 
 The effectiveness of the resulting model was evaluated using numerical simulation and the obtained results with the two PWM strategies are 
discussed. It is concluded that the proposed control, based on SVM schemes, produced better performances in both high and low speed and preserve the 
good dynamic performances of FOC. It also offers reduced switching losses while achieving low levels of torque ripple and speed vibration that are 
comparable with those produced by the SPWM at a higher switching number. In addition, owing to the new modulation strategy, the d-q current coupling 
problem is totally eliminated. Also, the influence of parameter changes on the vector controlled induction motor performance has been presented for both 
PWM methods.    
 However, the minimization in main torque ripple components obtained by the proposed open loop PWM methods is not sufficiently important, 
which bear out that the harmonic current reduction method is unlikely to have the desired effect. 
 
Key-Words:ـ  induction motor, vector control, torque ripple, current source inverter, carrier based PWM, space vector modulation. 
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