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هر آفاق ظ على العديد من المشغلات التي تجمع آلات التيار المتناوب والمحولات الساآنة تي تنطو التي،هذهفي أيامنا  :ملخص

للتحكم في سمحت التقدم المشترك في مجال الكترونيات القوة والالكترونيات الرقمية  .متغيرة السرعة محرآات جديدة في مجال

 )دي تي سي(زم لعا  علیرلمباشطرة السيام اظ ن أول 1980 سنة   فيظهر.  القوة انخفاض تطبيقاتتغير السرعة مع

ال التي  الأعمترتكز. ماغير مرغوب فيهال الكلاسيكية يؤدي إلى التذبذبات في العزم والتدفق )دي تي سي( وبالإضافة إلى ذلك

وع من التحكم   على تحسين هذا النعملنا و.ي على دراسة نظام السيطرة المباشرة على العزم لمحرك حثعرضت في هذه الرسالة

  نوضح اقتراح هذا الهدفحققناو .  لاختلاف للمقاومة الجزء الثابت مع ا)دي تي سي(  ودراسة  مدى متانة ،للحد من التذبذبات

ما قمنا  في المداخل والمخارج حيث تم القضاء على جداول الحقيقة والتباطؤ ، آطي  نظرية التحكم الختعتمد علىطريقة 

وخصائص .  ، وهو تبسيط آبير للنظامبالطريقة التنبؤية طي المعدل الخباستخدام تقنيةبتردد ثابت ) دي تي سي(بتطوير وتيرة 

 .التلاؤميالتحكم للتغلب على هذه المشكلة شملت تحسين النظام باستخدام . ليست مضمونةتغير المعاملات القوة ضد 

 .حثي محرك  ، تغير المعاملات، ، المداخل والمخارج الخطية التلاؤمي  ، التحكمDTC،SVM : مفاتيحآلمات 
 

Résumé : De nos jours, de nombreux actionneurs associant des machines à courant alternatif et des 
convertisseurs statiques manifestent de nouvelles perspectives dans le domaine de l'entraînement à 
vitesse variable. Les progrès conjoints de l’électronique de puissance et de l’électronique numérique 
permettent aujourd’hui d’aborder la commande d’axe à vitesse variable dans des applications de 
faibles puissances. Dans les années 1980 sont apparues les premières commandes directes de couple 
(DTC, Direct Torque Control) qui, En outre l'aspect de la commande DTC classique conduit à des 
oscillations de couple et de flux indésirables. Le travail proposé dans cette thèse porte sur la 
commande directe du couple du moteur à induction. Nous attacherons à améliorer ce type de 
commande afin, de réduire les oscillations du couple et du flux ainsi que l’étude de la robustesse de 
la DTC face à la variation de la résistance statorique. Pour accomplir cet objectif nous nous avons 
développé la méthode DTC basée sur la linéarisation entrée-sortie ou les tables de vérité et les 
hystérésis ont été éliminées, ainsi que nous avons développé la méthode DTC à fréquence constante, 
nous travaillerons à une fréquence constante dans le convertisseur car une modulation MLI 
vectorielle (SVM) est utilisée avec un contrôleur PI prédictif, ce qui constitue une significative 
simplification de la commande. Les propriétés de robustesse sont peu garanties face aux incertitudes 
paramétriques. Pour remédier à ce problème nous avons inclus une amélioration de la DTC-SVM 
par l’utilisation de la commande adaptative.  

Mots Clés : DTC, SVM, Commande adaptative, Linéarisation entrée-sortie, Variation paramétrique. 
MI. 
 
Abstract: Nowadays, many actuators involving AC machines and static converters manifest new 
perspectives in the field of variable speed drives. Progress joint in power electronics and digital 
electronics are used today to address the motion control in variable speed applications with low 
power. In the 1980s appeared to be the first direct torque control (DTC, Direct Torque Control), 
also the appearance of the classical DTC control leads to oscillations in torque and flux. The work 
proposed in this thesis focuses on the direct torque control of induction motor. We will strive to 
improve this type of control to reduce the oscillations of torque and flux and the study of the 
robustness of the DTC with the variation of stator resistance. To accomplish this goal we have 
developed the DTC method based on feedback linearization or switching table and hysteresis have 
been removed, we have developed the DTC based on constant frequency, we will be working at a 
constant inverter switching frequency using PI predictive controller, which is a significant 
simplification of the control. The robustness properties are not guaranteed with parametric 
uncertainties. To overcome this problem we have included improved DTC-SVM by using adaptive 
control. 

Keywords: DTC, SVM, Adaptive control, Feedback linearization, Key parameter variation, IM.  
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Tables des  Notations et Symboles 
 
 

Paramètres de Modélisation de la Machine à Induction 
 

 

[Ls], [Lr]  
[M]  
Rs 
Rr 
p 
J 

F 
Ts 

σ  
Ts, Tr 
E 

Repères  

a,b,c 
d,q 
α,β  

sθ   

rθ     
 
 
 
 

Un 

Vs 

Vs,a,b,c 

Vsd 

Vsq 
 

Vs α, β  

In 

Is 
Is,a,b,c 

Isd 
Isq 

 
s,abcΦ  

sdΦ  

sqΦ  

s,αβΦ  

Φ sref   

: Représentent respectivement es matrices d’inductance statorique et rotorique 
: Correspond à la matrice des inductances mutuelles stator-rotor 
: Résistance statorique par phase 
: Résistance rotorique par phase 
: Nombre de paires de pôles 
: Moment d'inertie des parties tournantes 
: Coefficient de frottements visqueux 
: Période de commutation 
: Coefficient de dispersion 
: Constantes de temps statorique et rotorique 
: Tension d’alimentation de l’onduleur 
 

 
: Axes liés aux enroulements triphasés 
: Axes liés aux enroulements triphasés 
: Axes de référentiel statorique 
: Angle entre le stator et l'axe d 
: Angle entre le stator et le rotor 
 
 

 

 

 

 

 

 

: Tension nominale 
: Tension statorique 
: Tension statorique phase a, b, ou c 
: Tension statorique sur l'axe d 
: Tension statorique su l'axe q 
: Tension statorique dans le repère α,β  
: Courant nominal 
: Courant statorique 
: Courant statorique phase a, b, ou c 
: Courant statorique sur l'axe d 
: Courant statorique sur l'axe q 

  
: Flux statorique phase a, b, c 
: Flux statorique sur l'axe d 
: Flux statorique sur l'axe q 
: Flux statorique sur l'axe αβ  
: Flux statorique de référence 

 Grandeurs électriques au stator 

Grandeurs magnétiques au stator
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rΩ  

r refΩ  

sω  

rω  

slω  

eΓ  

rΓ    

eΓ ref  
 
 
 

STR 

MLI 
PWM 
SVPWM 
SVM  
MRAC   
AMFC 
DSC 
MCS   
MI 
PI 
FOC 
DTC 
DSC 
DTFC 
THD 
 
 
h(x)           
∇h( )x       
x               

fL h           

[ ]f, g ( )x      
g(x)           
y                
v              
r                
E(x)           

1k et 2k  
 
               

 
 

: Vitesse mécanique rotorique 
: Vitesse mécanique rotorique de référence 
: Pulsation électrique statorique 
: Pulsation électrique rotorique 
: Pulsation de glissement électrique ( )s rω -ω  
: Couple électromagnétique 
: Couple résistant 
: Couple de référence  
 
 
: Self Tuning Regulator 
: Modulation de Largeur d’Impulsion 
: Pulse Width  Modulation 
: Space Vector Pulse Width Modulation 
: Space Vector Modulation 
: Model Reference Adaptive Control  
: Adaptive Model Following Control 
: Direct Self Control  
: Minimal Controller Synthesis (Contrôleur à synthèse minimale) 
: Moteur à Induction 
: Correcteur Proportionnel Intégral 
: Field Oriented Control   
: Direct Torque Control 
: Direct Self Control  
: Direct Torque and Flux Control 
: Total Harmonic Distortion 
 
 
: Fonction scalaire lisse 
: Gradient d'une fonction scalaire lisse 
: Vecteur des états 
: Dérivée de Lie 
: Crochet de Lie 
: Vecteur de commande du système non-linéaire. 
: Vecteur de sortie 
: Vecteur des nouvelles commandes 
: Degré relatif total 
: Matrice de découplage 
: Gains 
 
 

Sigles utilisés 

Grandeurs mécaniques 

Grandeurs utilisées dans la commande non-lineaire 
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Kp 
Kr 
Ke 
P 
Q 
R 
α  
β  
Ye 
xe 
u 
V 
W 
x 
xm 

αΓ  

βΓ  
Δ  
In 
0n,p 

iλ  
d  
K  

 
 
: Vecteur gain du feedback 
: Vecteur gain du feedforward 
: Gain adaptatif associé à la perturbation estimée 
: Matrice symétrique positive qui définit l’équation de Lyapunov 
: Matrice définie positive associée à l’équation de Lyapunov 
: Entrée du modèle de référence  
: Coefficient du gain intégral 
: Coefficient du gain proportionnel 
: Vecteur de l’erreur de sortie 
: Vecteur erreur 
: Entrée de commande du MCS  
: fonction de Lyapunov 

: Fonction signal défini par ⎡ ⎤⎣ ⎦
T T, rx  

: Vecteur d’état du système 
: Vecteur d’état du modèle de référence 
: Matrice contenant les termes α  
: Matrice contenant les termes β  
: Matrice des valeurs propres associée à la matrice Am 
: Matrice Identité 
: Matrice Zéro 
: la iem valeur propre de la matrice Am 
: Représente la perturbation extérieure 
: Constante positive 
 
 
 
 

 

Grandeurs utilisées dans la commande adaptative
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INTRODUCTION GENERALE 

      De nos jours, de nombreux actionneurs associant des machines à courant alternatif et des 

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

vitesse variable. Les progrès conjoints de l’électronique de puissance et de l’électronique numérique 

permettent aujourd’hui d’aborder la commande d’axe à vitesse variable dans des applications de 

faibles puissances. Avec l’apparition de composants interrupteurs rapides et le développement des 

technologies numériques de commande, il est possible de choisir une structure de commande 

beaucoup plus évoluée. Ainsi, on peut mettre en exergue des principes de contrôle permettant 

d’obtenir des performances équivalentes à celles de la machine à courant continu. 

La commande vectorielle par orientation du flux se base sur un contrôle effectif de l’état 

magnétique. Cependant cette structure nécessite, en générale, la mise en place de capteur sur l’arbre 

pour la connaissance d’une grandeur mécanique. De plus, elle reste très sensible aux variations de 

paramètres de la machine. Cependant, la recherche d’autres algorithmes n’a pas cessé depuis et de 

nouvelles techniques de contrôle sont apparues. 

Dans les années 1980, sont apparues les premières commandes dites directes du couple (DTC) 

[1], 1986, [2], 1988. Initialement développé pour les machines asynchrones, ce type de commande 

considère le convertisseur associé à la machine comme un ensemble où le vecteur de commande est 

constitué par les états de commutation. Ses principaux avantages sont la rapidité de la réponse 

dynamique de couple et la faible dépendance vis-à-vis des paramètres de la machine. Cependant, 

deux inconvénients majeurs se présentent. D’une part la détermination des états de commutation se 

base sur des informations des tendances d’évolution du flux et du couple issues des éléments non 

linéaires de type hystérésis, d’autre part, comme la durée des commutations est variable, cela conduit 

à des oscillations de couple et de flux. Afin de s’affranchir des contraintes sévères de temps de calcul 

et d’améliorer les défauts de la commande DTC classique, nous avons développé une technique qui 

réduit les oscillations de couple et de flux en imposant une fréquence de modulation constante. 

Cette technique que nous avons appelé DTC à fréquence de modulation constante DTC-SVM [3,4]. 

La commande non-linéaire basée sur la théorie de la géométrie différentielle. Cette commande a 

été introduite principalement pour remédier aux problèmes rencontrés avec la commande linéaire.  

Parmi ces méthodes, on trouve la technique de linéarisation au sens des entrées-sorties. Son principe 

consiste à trouver une transformation qui permet de compenser les non-linéarités du modèle et ainsi 

rendre la relation entre la sortie d’un système et son entrée complètement linéaire. La linéarisation 

entrée-sortie et une méthode qui permet non seulement de réduire les ondulations de couple et de 

flux, ce qui est sa vocation première dans notre étude, mais aussi d’améliorer la dynamique de 
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l’entraînement en le rendant moins sensible aux perturbations de couple de charge et aux variations 

paramétriques [5]. 

Dans ce travail, nous avons aussi développé une autre technique qui réduit les oscillations de 

couple cette technique que nous avons appelé DTC basée sur la linéarisation entrée-sortie ou les 

tables de vérité et les hystérésis ont été éliminées. Ce qui supprime notamment les contraintes de 

scrutation rapide de ces derniers. Cette méthode améliore d'une façon significative les oscillations du 

couple et du flux. 

Les propriétés de robustesse sont peu garanties face aux incertitudes paramétriques. Nous 

verrons prochainement que la commande adaptative peut remédier à ce problème.  

OBJECTIFS DE LA THESE 
 

L’objectif principal de cette thèse est l’étude d’un système de commande qui sera appliqué à une 

machine asynchrone, nous sommes partis de l’idée de développer une commande DTC sur une 

MAS. Après une étude détaillée de cette technique, nous avons trouvé quelques aspects 

améliorables, lié principalement à la fréquence variable de commutation de l’onduleur qui provoque 

des oscillations de couple. Nous avons ainsi cherché à concevoir un système de commande qui ne 

soit pas affecté par ces problèmes. La nouvelle méthode présentée ici est basée sur la commande 

DTC, mais elle travaille avec une fréquence de commutation constante de l’onduleur. Un autre 

aspect remarquable est la simplicité de la méthode que nous proposons, aussi bien au niveau du bloc 

de commande de l’onduleur, que du nombre de correcteurs nécessaires à la maîtrise du couple. 

Ainsi que dans ce travail, nous nous attachons a résoudre les problèmes de robustesse : 

robustesse à la variation des conditions de travail : changement de charge, de moment d'inertie, de 

coefficient de frottement, robustesse à la variation des paramètres de machines : résistances, 

inductances. On a appliquée une commande directe du couple associé à une commande non-lineaire 

basé sur la linéarisation entrée-sortie avec la MLI vectorielle. Les tables de vérité et les hystérésis ont 

été éliminées. Cette méthode améliore d'une façon significative les oscillations du couple et du flux, 

et améliore la dynamique de l’entraînement en le rendant moins sensible aux perturbations de couple 

de charge. Ainsi que les propriétés de robustesse sont peu garanties face aux incertitudes 

paramétriques dans ce type de commande. La commande adaptative peut remédier à ce problème.  

Ce mémoire est subdivisé en cinq chapitres : 

 Le premier chapitre sera consacré à l’étude de l’état de l’art de la commande DTC du moteur à 

induction,  

Pour contourner les problèmes de sensibilité aux variations paramétriques, des méthodes de 

contrôle on été développées dans lesquelles le flux statorique et le couple électromagnétique sont 

estimés à partir des seules grandeurs électriques accessibles au stator. L’étude du contrôle direct du 
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couple (DTC) et l’aspect robustesse sont aussi étudiés. C’est ainsi que le deuxième chapitre sera 

structuré. 

Dans le troisième chapitre, nous nous proposons de concevoir une méthode modifiée de 

contrôle direct du couple pour MAS. Cette commande diffère de la commande DTC classique par 

l’utilisation d’une modulation vectorielle qui assure ainsi un fonctionnement à fréquence de 

modulation constante pour le convertisseur. Le couple est régulé par un régulateur PI prédictif ou 

les tables de vérité et les hystérésis ont été éliminées.   

Dans le chapitre quatre, nous allons présenter une loi de commande DTC par linéarisation 

entrée-sortie utilisant MLI vectorielle. Ce dernier est utilisé pour prendre en compte les incertitudes 

paramétriques qu’un DTC classique. Ceci nous permet d’augmenter l’insensibilité du système vis-à-

vis des perturbations externes et d’améliorer son comportement dynamique. Des simulations sont 

présentées pour illustrer l’apport de cette approche. 

Le dernier chapitre sera consacré à la commande DTC-SVM. Apport de la commande adaptative. 

Afin d’améliorer la robustesse et consolider la stabilité de la commande par DTC contre la variation 

de la résistance statorique. Des résultats de simulations seront présentés pour illustrer les 

performances statiques et dynamiques obtenues. 

Ce travail sera clôturé par une conclusion générale et des perspectives à envisager.  
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I.1. Introduction  

 
  

Dans ce chapitre nous allons présenter l'état de l'art de la commande DTC en regroupant l'ensemble 

des articles ou contenus d'ouvrages, que nous avons choisis de sélectionner pour commencer notre 

étude. A chaque fois, nous tacherons de présenter dans quelle configuration de commande l'auteur s'est 

placé, quelle a été sa thématique de recherche et si il y a eu ou pas une validation expérimentale.  

Dans le bilan que nous présenterons ensuite, nous donnerons les grands axes de recherche vers 

lesquels nous avons souhaité nous orienter. Ensuite, nous tirerons les premières conclusions sur les 

avantages et les inconvénients de ce type de commande. 

La commande directe du couple est une commande bien connue en électrotechnique. Elle est 

applicable aux machines tournantes à courant alternatif, par rapport à la commande vectorielle, la 

commande DTC est beaucoup moins sensible aux variations paramétriques et permet d’obtenir des 

dynamiques de couples plus rapides. De plus, elle ne nécessite pas de changement de repère ni de 

modulation de largeur d’impulsion. Une bonne précision sur la mesure de la position du rotor n’est pas 

nécessaire puisque seul le secteur dans lequel se trouve le flux importe pour déterminer la configuration 

à utiliser.  

En revanche, le flux et le couple de la machine doivent être estimés ou observés. Il y a de 

nombreuses manières d’estimer le flux et le couple de la machine. La synthèse de tels estimateurs n’est 

pas triviale et constitue une difficulté pour la mise en œuvre de cette commande [13-16].  

Par nature, des oscillations de couple existent. L’échantillonnage de la commande a pour effet d’avoir 

des oscillations de couple et de flux qui dépassent les bandes d’hystérésis. La réduction des bandes 

d’hystérésis avec une période d’échantillonnage donnée n’a pas toujours d’effet sur l’amplitude des 

oscillations de couple. Dans ce cas, pour réduire les oscillations de couple, il est nécessaire de diminuer 

la période d’échantillonnage. La fréquence de commutation des interrupteurs n’est pas contrôlée, elle 

varie en fonction du point de fonctionnement, la fréquence de commutation est faible et le bruit 

acoustique augmente.  

Elle présente les avantages suivants [11], [12] : 

 Il n’est pas nécessaire de faire un découplage des courants par rapport aux tensions de 

commande, comme dans le cas de la commande vectorielle. 
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 De ne pas nécessiter des calculs dans le repère rotorique (d,q). 

 Il n’existe pas de bloc de calcul de modulation de tension MLI. 

 De n’avoir qu’un seul régulateur, celui de la boucle externe de vitesse. 

. et pour inconvénients : 

 La nécessité de disposer des estimations de flux statorique et du couple. 

 L’existence des oscillations de couple et de flux. 

 L’existence de problèmes à basse vitesse. 

 La fréquence de commutation n’est pas constante. Cela conduit à un contenu harmonique riche 

qui augmente les pertes, amène à des oscillations de couple pouvant exciter des résonances 

mécaniques. 

Une solution au problème de poursuite de trajectoires rapidement variables consiste à utiliser des 

régulateurs plus robustes du type hysteresis. La régulation des courants se fait dans ce cas dans le 

référentiel abc. Le principe de la régulation par hysteresis est basé sur la commande des interrupteurs de 

l’onduleur de telle sorte que la variation du courant dans chaque phase de la machine soit à l’intérieur 

d’une bande (±Δ I) autour des références des courants. 

De nombreuses méthodes ont été présentées pour remédier à ces problèmes. Un tour d’horizon, des 

commandes à fréquence de modulation constantes sont apparues, Direct Torque Control Based on 

Space Vector Modulation [3-10]. Elles utilisent une modulation de largeur d’impulsion, l’algorithme est 

alors plus complexe, mais les oscillations de couple et de flux sont réduites. 

Une autre catégorie de commandes qui conservent l’aspect direct de la commande est présentée dans 

la littérature. Ces méthodes prédisent l’état du système après une période de calcul pour chaque 

configuration possible. Elles sont dites commandes prédictives à un pas [17-19]. 

[20] s’intéresse à la DTC sans séquences de tension nulles, un premier choix consiste à n’utiliser que 

des séquences actives. Ce choix a l’avantage de la simplicité et permet d’éviter le caractère aléatoire lié au 

sens de variation du couple lorsqu’on applique une séquence nulle en fonctionnement générateur. En 

effet, l’utilisation de ces séquences de tension permet de diminuer la fréquence de commutation. 
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Nous trouverons chez [21], la commande DTC étendu, cette commande utilise les huit vecteurs de 

tension de l’onduleur (six actifs et deux nuls). La table de sélection des vecteurs optimaux est aussi plus 

évoluée et considère une entrée additionnelle : le signe de l’évolution de couple électromagnétique. Une 

autre différence concerne les niveaux des régulateurs d’hystérésis. Dans la méthode DTC étendu le 

régulateur de couple a une sortie à trois niveaux, à la différence de la commande DTC classique où 

uniquement deux niveaux étaient considérés. La sortie de l’algorithme de commande est toujours l’état 

de commutation des interrupteurs de l’onduleur. Les résultats de simulation obtenus ont été comparés 

avec ceux de la commande DTC classique. Nous pouvons observer une réduction des oscillations de 

couple. 

Dans [3-5] les auteurs présentent un algorithme permettant d’avoir une fréquence de modulation 

constante. Sa principale caractéristique est la suppression des régulateurs à hystérésis et de la table de 

sélection de vecteurs, ce qui élimine les problèmes qui y étaient associés. Avec cette méthode de 

commande l’onduleur travaille à fréquence constante, puisqu’une modulation MLI vectorielle est 

appliquée au vecteur de sortie de la commande. L’objectif de cette méthode est de réaliser un contrôle 

direct du vecteur de flux statorique, dans un repère lié au stator (α,β). Les composants polaires de ces 

deux vecteurs sont obtenus, par leurs projections sur le repère (α,β). A partir de ces composantes, le 

vecteur flux statorique désiré à un instant donné est calculé. La modulation MLI vectorielle sera 

appliquée sur ce vecteur pour obtenir les états de commutation de l’onduleur.  L’algorithme est alors 

plus complexe, mais les oscillations de couple et de flux sont réduites. 

Dans sa configuration, [22,24], utilise un onduleur trois niveaux pour alimenter la MAS. Sa 

proposition repose sur deux avantages majeurs : la réduction du nombre de transformateurs à utiliser et 

le facteur de puissance unitaire assuré par l’onduleur à trois niveaux. Entre autres, l’abaissement de la 

distorsion harmonique. Ceci est d’autant plus vrai qu’on augmente le nombre de niveaux. Les résultats 

de simulations des régimes transitoires montrant les courants, tensions, couple et vitesse appuient ces 

conclusions. 

 [25] étudie la commande DTC hybride qui, à partir des références constituées de grandeurs 

électriques (flux, couple, courants …), déterminera le meilleur état de commutation du convertisseur, 

ainsi que son temps d’application. Des simulations viennent appuyer l’étude théorique. 

Les techniques de contrôle présentées dans [26-28] s’appliquent respectivement à une machine 

synchrone à aimants permanents, à une machine asynchrone à double alimentation et à une machine à 
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réluctance variable. Elles consistent à appliquer une configuration active (qui correspond à des tensions 

non nulles aux bornes de la machine) puis une configuration qui correspond à des tensions nulles durant 

une période de calcul fixe. 

Ce document [29-31] propose une stratégie d'adaptation de la bande d’hystérésis , où la bande 

d'hystérésis est contrôlée en temps réel via la variation des vecteurs de la tension appliquée, par lequel 

l'ondulation de couple est réduit, tout en maintenant un couple constant. Les méthodes proposées sont 

étudiées en utilisant un DSP TMS320C6711. Les études de simulation et les résultats expérimentaux ont 

été comparés, la fréquence de commutation de l'onduleur est à peu près constante. 

Des variantes de commandes DTC sont présentées dans [32]. La configuration active est déterminée 

comme pour une commande DTC classique, la durée d’applications est calculée de manière à maintenir 

le couple à l’intérieur d’une bande autour de la consigne de couple. Tous les calculs de durées mis en 

œuvre par ces techniques ne prennent en compte que la consigne de couple et la bande d’hystérésis dans 

laquelle le couple doit se trouver, la consigne de flux est complètement ignorée, la sensibilité aux 

variations des paramètres n’est toujours pas résolue. 

La logique floue, a connu un réel succès non seulement dans la modélisation mais aussi dans la 

commande des machines électriques. Des applications utilisant les systèmes flous ont été développés 

dans [33-35], où les blocs d’hystérésis ont été remplacés par des contrôleurs flous. La logique floue est 

utilisée pour obtenir un compromis entre le contrôle du couple et le contrôle du flux, et ils ne 

nécessitent pas un modèle mathématique exact de la machine. Cette publication ne présente que des 

résultats de simulations, le vecteur actif et sa durée d’application sont déterminés de manière à ce que la 

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

de la consigne de flux, alors une heuristique est utilisée pour déterminer un autre vecteur actif ou une 

autre durée. Mais elle entraîne de fortes impulsions de courant qui traduit normalement par ondulation 

de couple plus élevé. 

[36] S'intéresse à la commande DTC à fréquence de commutation imposée. Pour cette stratégie, on 

choisit de déplacer le vecteur tension de façon adjacente dans le plan de phase, ces déplacements 

permettent de minimiser les dérivées de tension. Dans ces conditions, la fréquence d’ondulation du 

couple et du flux est parfaitement maîtrisée et fixée. Les résultats obtenus en simulation montrent que, 

les performances sont nettement meilleures que celui obtenu avec une stratégie DTC sans contrôle de 

fréquence. 
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Contrairement aux entraînements électriques utilisant un onduleur triphasé à deux niveaux, peu de 

publications rendent compte de commandes directes du couple. Pour la plupart d’entre elles, elles sont 

très récentes [37- 39] et seule [37] présente de résultats expérimentaux. Cette publication présente une 

commande directe du couple pour une machine asynchrone alimentée par un convertisseur matriciel 

triphasé. En plus du contrôle du couple et du flux obtenus avec la commande DTC appliquée à un 

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

variable supplémentaire. Ici c’est le facteur de puissance en entrée qui est maintenu égal à 1. Les auteurs 

précisent que la durée nécessaire pour effectuer l’ensemble des calculs est supérieure à celle obtenue 

avec un onduleur triphasé à deux niveaux. Une amélioration visant à réduire les oscillations de couple. 

Dans [40-42] Cet article présente l'utilisation d’une multi-couche de réseau de neurones à émuler la 

table de commutation de la DTC traditionnelle pour obtenir les caractéristiques optimales de 

commutation. La simulation complète du système de la DTC, y compris un moteur à induction, en 

utilisant l'environnement MATLAB / SIMULINK. Après avoir choisi le meilleur type de réseau de 

neurones, ce qui représente la table de commutation, une configuration est déduite, puis testé. Enfin, les 

résultats de simulation de la DTC classique et avec le réseau de neurones sont comparés. 

Dans [43,44] les auteurs présente La DTC basée sur le contrôleur neurone-floue, présente à 

l'exception des avantages tels que : fréquence de commutation constante, la tension unipolaire, aucune 

distorsion dans la réponse sur couple fait par les changements du secteur, pas de problèmes de 

fonctionnement, à faible vitesse . 

La commande par mode glissant (CMG), en raison de sa robustesse vis-à-vis des incertitudes et des 

perturbations externes, peut être appliquée aux systèmes non linéaires incertains et perturbés. Il s’agit de 

définir une surface dite de glissement en fonction des états du système de façon qu’elle soit attractive. 

La commande globale synthétisée se compose de deux termes : le premier permet d’approcher jusqu’à 

cette surface, le second permet le maintien et le glissement le long de celle-ci. Ainsi, plusieurs travaux 

ont été élaborés [45-48]. L’association de la commande par mode de glissement et la commande DTC 

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

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

associés. L’inconvénient de cette association (DTC-CMG) l’utilisation de la fonction saturation introduit 

une erreur statique qui persiste ainsi que la nécessité de disposer d’une connaissance de la dynamique du 

système. 
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La combinaison de la commande adaptative avec la commande DTC classique a porté ses fruits et a 

été source de nombreux travaux. Les lois adaptatives pouvaient mener à l’instabilité en cas de 

perturbations externes. Notamment, [49,50] ont tenté de donner une certaine robustesse vis-à-vis de ces 

problèmes en modifiant la loi d’adaptation. Les résultats obtenus en simulation montrent que, les 

performances sont nettement meilleures que celles obtenus avec une stratégie DTC classique. 

L'influence de la valeur de référence du flux sur la commande directe du couple (DTC) d'un moteur 

à induction a été étudiée dans [51]. Un nouvel algorithme de commande est proposé afin de déterminer 

la valeur de référence du flux en fonction à la valeur du couple. Les résultats de simulation montrent 

que la valeur de flux influe sur les ondulations de couple. Par conséquent, la valeur optimale du flux 

n'est pas égale à la valeur nominale lorsque la puissance du moteur est inférieure à la valeur nominale. 

Les résultats expérimentaux confirment la capacité de cette méthode pour réduire les ondulations de 

couple. Le facteur de puissance du moteur est également amélioré dans la nouvelle méthode, mais le 

comportement dynamique du couple est plus lent en raison de la réduction de la valeur du flux. 

Dans [52], l’auteur présente la commande DTC en utilisant l’algorithme génétique pour optimiser le 

contrôleur PI-flou. Dans cette approche, selon l'erreur vitesse et sa dérivée , le coefficient 

proportionnelle Kp et intégrale Ki peut être ajusté en ligne par un  PI floue adaptatif de vitesse, et les 

paramètres flous sont optimisés par l'algorithme génétique pour améliorer l'auto-adaptation de la vitesse. 

En outre, le second contrôleur flou est appliqué pour choisir le vecteur de tension au lieu des 

contrôleurs d'hystérésis classique. Dans cet article, une étude comparative entre la DTC classique le 

contrôleur PI-flou, l’approche proposée montre que non seulement la vitesse, le dépassement ont été 

améliorées, mais aussi le couple, le flux et le courant statorique ont été effectivement diminué à basse 

vitesse, et la robustesse de l'ensemble du système a été amélioré. 

[53] propose dans son article une nouvelles stratégie de commutation qui compare l'erreur de couple 

à partir d'un régulateur PI avec deux formes d'onde triangulaire (180o déphasage) d'où résulte un couple 

constant,  deux formes d'ondes triangulaires sont nécessaires pour assurer un fonctionnement à quatre 

quadrants de la  DTC. La fréquence de commutation de la commande DTC est déterminée par la 

fréquence de l'onde triangulaire et presque indépendant de la vitesse. Les résultats de simulation sur la 

DTC a montré que le contrôleur proposé a réussi à réduire l'ondulation de couple, et a maintenu la 

fréquence de commutation autour de la fréquence porteuse. Les résultats de l'expérience ont été menés 

en accord étroit avec les travaux théoriques et de simulation. 
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Dans [54], les valeurs du flux et du couple après une période de calcul sont prédites pour chaque 

configuration possible de l’onduleur. La configuration qui conduit à l’écart le plus faible entre le flux 

prédit et le flux de référence est utilisé. Ce choix ne prend donc pas en compte le fait que cette 

configuration ne sera pas utilisée pendant toute la période de calcul suivante. Le calcul des temps 

d’applications du vecteur actif et du vecteur nul ne prend en compte que le couple désiré. Il a été 

observé dans l'étude de simulation que l'ondulation de couple a été réduite de 60% (crête à crête). 

I.2. Conclusion 

Au cours de cette étude bibliographique, nous avons balayé un grand nombre d’études et de travaux 

effectués sur la commande directe du couple du moteur à induction. La richesse et la variété des sujets 

traités justifient l’intérêt croissant pour cette technique de commande dans divers champs d’application. 



 
 
 
 
Chapitre II 

 
 

Commande Directe du Couple 
du Moteur à Induction 

   

 



Chapitre II                                                                           Commande Directe du Couple du Moteur à Induction 

 
 

 24 

II.1   Introduction 

Pour contourner les problèmes de sensibilité aux variations paramétriques, des méthodes de 

contrôle ont été développées dans lesquelles le flux statorique et le couple électromagnétique sont 

estimés à partir des seules grandeurs électriques accessibles au stator, et ceci sans recours à des 

capteurs mécaniques [55]. 

Le contrôle direct du couple DTC « Direct Torque Control », basé sur l’orientation du flux 

statorique, est l’une des méthodes introduite par Depenbrock en 1987 sous la terminologie DSC 

« Direct Self Control ». Ce type de commande a été présenté comme une alternative à la commande 

vectorielle par orientation du flux rotorique, qui présente l’inconvénient majeur d’être relativement 

sensible aux variations des paramètres de la machine. 

L’absence de boucles de contrôle des courants, de la transformation de Park et de la MLI rendent 

la réalisation de la commande DTC plus aisée que la commande par orientation de flux rotorique.  

Dans ce chapitre on présentera le principe du contrôle direct du couple, ainsi que les résultats 

obtenus par simulation.  

II.2 Principe du contrôle direct du flux 

II.2.1 Contrôle du vecteur flux statorique  

Le contrôle direct du couple est basé sur l’orientation du flux statorique. L’expression du flux 

statorique dans le référentiel lié au stator de la machine est obtenue par l’équation suivante :  

∫
t

0
s s s s sΦ (t) = (V - R I )dt +Φ (0)                                                                              (II.1) 

Dans le cas où on applique un vecteur de tension non nul pendant un intervalle de temps [0, Ts], 

on aura : Vs>>RsIs. Donc (II.1) peut s’écrire : 

≃s s s sΦ (t) Φ (0)+ V T                                                                                        (II.2) 

donc : 

s s s s s∆Φ = Φ - Φ (0) = V T                                                                                  (II.3) 

L’équation (II.3) implique que l’extrémité du vecteur flux statorique sΦ (t)  se déplace sur une 

droite dont la direction est donnée par le vecteur tension appliquée Vs comme il est illustré par la 

figure. (II.1).  
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Fig. II.1   L’évolution de l’extrémité de sΦ  pour s sR I  négligeable. 

La “composante du flux” du vecteur tension (composante radiale) fait varier l’amplitude de sΦ  et 

sa “composante du couple” (composante tangentielle) fait varier la position de sΦ . 

En choisissant une séquence adéquate des vecteurs sV , sur les périodes de commande Ts, il est, 

donc, possible de fonctionner avec un module de flux sΦ   pratiquement constant, en faisant suivre 

à l’extrémité de sΦ  une trajectoire presque circulaire, si la période Ts est très faible devant la période 

de rotation du flux statorique. Lorsque le vecteur tension sV  sélectionné est non nul, la direction du 

déplacement de l’extrémité de sΦ est donnée par sa dérivée S
dΦ

dt
, Ainsi la “ vitesse ” de déplacement 

de l’extrémité de sΦ . Lorsqu’on néglige le terme s sR I , est donnée par S
s

dΦ
V =

dt
. La vitesse de 

rotation de sΦ  dépend fortement du choix de sV  ; elle est maximale pour un vecteur sV  

perpendiculaire à la direction de sΦ , et nulle si on applique un vecteur nul. Elle peut aussi être 

négative. 

II.3 Principes généraux du contrôle de couple 

II.3.1 Modèle de la machine dédié au DTC  

Nous avons choisi de travailler dans le repèreα,β . Ainsi dans ce repère, les équations du MI, par 

la transformation de Park, s’écrivent [56,57] : 
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r

s
s s s

r r r r

dΦ
V = R I +

dt

dΦ
V = 0 = R I + - jωΦ

dt

                                                                                (II.4) 

s s s r

r r r s

Φ = L I + MI

Φ = L I + MI
                                                                                             (II.5) 

A partir des expressions des flux, on peut écrire : 

 
 
 

r
r s

r r s

Φ1 M
I = - Φ

σ L L L
                                                                                       (II.6) 

                                                      

Avec 
2

s r

M
σ =1-

L L
 étant le coefficient de dispersion, d’ou (II.4) devient :  

      
 
 
 

s
s s s

r
r s

r s r

dΦ
V = R I +

dt

dΦ 1 M 1
+ - jω Φ = Φ

dt σT L σT

                                                                       (II.7) 

Ces relations montrent que : 

� On peut contrôler le vecteur sΦ  à partir du vecteur sV , aux chutes de tension 
s sR I  près, 

� Le flux rΦ  suit les variations de sΦ  avec une constante de temps σTr. Cette constante de 

temps détermine aussi la rapidité de variation de l’angle sθ entre les deux flux statorique et 

rotorique. rΦ  s’exprime par : 

  r

r

s

s

ΦM
Φ =

L 1+ jωσT
                                                                                              (II.8) 

Si on reporte dans l’expression du couple électromagnétique, en posant l’angle ( )s s rθ = Φ Φ , le 

couple s’exprime par : 

re s r s s
r s

PM
Γ = (Φ ×Φ ) = K Φ Φ sinθ

L L
                                                                  (II.9) 

Avec : 

sΦ : Module du vecteur flux stator, 

rΦ : Module du vecteur flux rotor, 

sθ   : Angle entre les vecteurs flux stator et flux rotor. 
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Le couple dépend de l’amplitude des deux vecteurs sΦ  et rΦ  et de leur position relative, si l’on 

parvient à contrôler parfaitement le flux sΦ  (à partir de sV ) en module et en position, on peut donc 

contrôler l’amplitude et la position relative de sΦ  et rΦ , donc le couple. Ceci est bien sur possible si 

la période de commande Ts de la tension sV est telle que Ts<<σTr. 

II.4 Choix du vecteur tension 

Pour fixer l’amplitude du vecteur flux statorique, l’extrémité du vecteur flux doit dessiner une 

trajectoire circulaire. Pour cela, le vecteur tension appliqué doit rester toujours perpendiculaire au 

vecteur flux. Ainsi en sélectionnant un vecteur approprié, l’extrémité du flux peut être contrôlée et 

déplacée de manière à maintenir l’amplitude du vecteur flux à l’intérieur d’une certaine fourchette. 

 Le choix de 
sV  dépend de la variation souhaitée pour le module du flux, mais également de 

l’évolution souhaitée pour sa vitesse de rotation et par conséquent pour le couple. On délimite 

généralement l’espace d’évolution de sΦ dans le référentiel fixe (stator) en le décomposant en six 

zones symétriques par rapport aux directions des tensions non nulles. 

 Lorsque le vecteur flux se trouve dans la zone numérotée i, les deux vecteurs  
iV  et 

i+3V   ont la 

composante de flux la plus importante. En plus, leur effet sur le couple dépend de la position du 

vecteur flux dans la zone. Ainsi ils ne sont jamais appliqués. Le rôle du vecteur tension sélectionné 

est décrit par la figure. (II.2).  

 

 

 

 

 

 

     

 

 

 

 

 

 

Fig. II.2. Choix du vecteur tension. 
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Le choix du vecteur sV  dépend : 

� de la position de sΦ  dans le référentiel (S),  

� de la variation souhaitée pour le module de sΦ ,  

� de la variation souhaitée pour le couple, et  

� du sens de rotation de sΦ . 

Lorsque le flux sΦ  se trouve dans une zone i, le contrôle du flux et du couple peut être assuré en 

sélectionnant l’un des huit vecteurs tensions suivants : 

� Si 
i+1V  est sélectionné alors sΦ  croît et eΓ  croît, 

� Si 
i -1V  est sélectionné alors sΦ  croît et eΓ décroît, 

� Si 
i+2V   est sélectionné alors sΦ décroît et eΓ croît, 

� Si 
i -2V   est sélectionné alors sΦ  décroît et eΓ  décroît. 

Si 
0V  ou 

7V  sont sélectionnés alors la rotation du flux sΦ  est arrêtée, d’où une décroissance du 

couple alors que le module du flux sΦ  reste inchangé. 

II.5 Les estimateurs 

II.5.1 Estimation du flux statorique 

L'estimation du flux statorique et du couple électromagnétique se fait à partir de vecteurs tension 

et courant statorique, l’expression du flux statorique s’écrit : 

( )∫
t

s s s s0
Φ = V - R I  dt                                                                               (II.10) 

 Le vecteur flux statorique est calculé à partir de ses deux composantes biphasées d’axes (α,β ), tel 

que : 

 s sα sβΦ = Φ +jΦ                                                                                       (II.11) 

Pour calculer les composantes sα sβi , i  du vecteur de courant statorique, nous utilisons la 

transformation de Concordia, à partir des courants sa sb sc(i , i , i )  mesurés, soit : 

s sα sβI = I + j.I                                                                                           (II.12) 

 

( )







sα sa

sβ sb sc

2
 

3

1

2

I = i

I = i - i

                                                                                   (II.13) 
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On obtient ainsi sα sβV , V , à partir de la tension d’entrée de l’onduleur E  et des états de 

commande 
a b c(S , S , S ), soient : 

( )

 
 
 

sα a b c

sβ b c

2 1
V = .E S - (S + S )

3 2

1
V = .E S - S

2

                                                                    (II.14) 

Le module du flux statorique s’écrit : 

2 2
s sα sβΦ = Φ +Φ                                                                                 (II.15) 

Le secteur 
iS  dans le quel se situe le vecteur sΦ est déterminé à partir des composantes sαΦ et 

sβΦ . L’angle sθ entre le référentiel (S) et le vecteur sΦ est égal à : 

sβ
s

sα

Φ
θ = arctg

Φ
                                                                                      (II.16) 

II.5.2 Estimation du couple électromagnétique  

On peut estimer le couple eΓ uniquement en fonction des grandeurs statoriques (flux et courant) 

à partir de leurs composantes ( α, β ), le couple peut se mettre sous la forme :   

  e sα sβ sβ sα

3p
Γ = Φ I - Φ I

2
                                                                      (II.17) 

II.6 Elaboration du vecteur de commande 

II.6.1 Elaboration du contrôleur de flux 

Avec ce type de contrôleur, on peut facilement contrôler et piéger l’extrémité du vecteur flux 

dans une couronne circulaire, comme le montre la figure. (II.3). La sortie du correcteur, représentée 

par une variable booléenne (Cflx), indique directement si l’amplitude du flux doit être augmentée 

(Cflx=1) ou diminuée (Cflx=0) de façon à maintenir :  

≤s ref s sΦ - Φ ∆Φ                                                                                       (II.18) 

Avec :  

s refΦ : est le flux de référence, 

s∆Φ : est la largeur d’hystérésis du correcteur. 
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(ΦS)Ref  - ΦS
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0
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 Sens de 
Rotation
   de ΦΦΦΦS

 

                                   (a)                                                                       (b) 

Fig. II.3    (a) : Sélection des tensions correspondant au contrôle du flux. 

                               (b) : Contrôleur à hystérésis à deux niveaux. 
 

II.6.2 Elaboration du contrôleur de couple  

Le correcteur de couple a pour but de maintenir le couple dans les limites admissibles définies 

comme suit :     

≤e ref e eΓ - Γ ∆Γ                                                                                  (II.19) 

Avec :  

e refΓ : est le couple de référence  

e∆Γ : est la bande d’hystérésis du correcteur.  

Deux solutions peuvent être envisagées : 
 

� un correcteur à hystérésis à deux niveaux,  

� un correcteur à hystérésis à trois niveaux. 
 

II.6.3 Correcteur à deux niveaux  

Le correcteur à deux niveaux est utilisé dans le cas du contrôle du couple dans un seul sens de 

rotation. Ainsi, seuls les vecteurs i+1V et i+2V  et les vecteurs nuls peuvent être sélectionnés pour faire 

évoluer le vecteur flux. Le vecteur nul est sélectionné pour diminuer le couple. On peut choisir le 

vecteur tension nul de manière a ce qu’un bras d’onduleur ne commute jamais quand le flux est situé 

dans une zone donnée.  

II.6.4 Comparateur à trois niveaux  

Ce correcteur permet de contrôler le moteur dans les deux sens de rotation, soit pour un couple 

positif ou négatif. La sortie du correcteur, présentée par la variable booléenne Ccpl.  

 
Sens de rotation de 

sΦ  

 

−s ref s Φ Φ  

s ref
Φ  

s
+∆Φ  

s
-∆Φ  

s
+∆Φ  s
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La figure. (II.4) indique directement si l’amplitude du couple doit être augmentée en valeur 

absolue (ccpl=1), pour une consigne positive et (Ccpl=-1), pour une consigne négative, ou diminuée 

(Ccpl=0). En effet pour diminuer la valeur du couple, on applique les vecteurs 
i-1 i-2V  ou V ce qui 

permet une décroissance du couple électromagnétique.  

  

 

  

 

 

 

 

La commande DTC, proposée par Takahashi [1], est basée sur l'algorithme suivant : 

 

� Diviser le domaine temporel en périodes de durée Ts réduites (de l'ordre de dizaines de µs), 

� Pour chaque coup d'horloge, mesurer les courants de ligne et les tensions par phase du moteur à 

induction, 

� Reconstituer les composantes du vecteur flux statorique, 

� Estimer le couple électromagnétique, à travers l'estimation du vecteur flux statorique et la 

mesure des courants de lignes, 

� Introduire l’écart e∆Γ , entre le couple de référence e refΓ  et le couple estimé ˆ
eΓ dans un 

comparateur à hystérésis à trois niveaux, qui génère à sa sortie la valeur +1 pour augmenter le 

couple , 0 pour le maintenir constant dans une bande. Ce choix d'augmentation du nombre de 

niveaux est proposé afin de minimiser la fréquence de commutation, car la dynamique du couple 

est généralement plus rapide que celle du flux. 
 

� Choisir l'état des interrupteurs permettant de déterminer les séquences de fonctionnement de 

l'onduleur en utilisant le tableau de localisation généralisé, Table. (II.1) ou bien le tableau détaillé 

Table. (II.2), en se basant sur les erreurs du flux et du couple, et selon la position du vecteur 

flux. Le partage du plan complexe en six secteurs angulaires permet de déterminer, pour chaque 

secteur donné, la séquence de commande des interrupteurs de l'onduleur qui correspond aux 

différents états des grandeurs de contrôle e∆Γ  et s∆Φ  suivant la logique du comportement du 

flux et du couple vis-à-vis de l'application d'un vecteur de tension statorique.  

 

 

 

ˆ
e e ref e∆Γ = Γ - Γ  

1 

-1 
e∆Γ  

Fig. II.4 Correcteur à hystérésis à trois niveaux du couple. 

0 
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 Augmentation Diminution 

sΦ  Vi-1, Vi et Vi+1 Vi-2, Vi+2 et Vi+3 

eΓ  Vi+1 et Vi+2 Vi-1 et Vi-2 

 

Table. II.1 Table généralisée des vecteurs de tension. 

En se basant sur ce tableau généralisé, on peut établir le tableau des séquences ci-dessous pour 

contrôler le flux statorique et le couple électromagnétique du moteur à induction. 

II.7 Elaboration de la table de commutation (stratégie de commutation) 

II.7.1 Stratégie de commutation dans la DTC  

L’objectif est de réaliser un contrôle performant aussi bien en régime permanent qu’en régime 

transitoire, et ceci par la combinaison des différentes stratégies de commutation. La sélection 

adéquate du vecteur tension, à chaque période d’échantillonnage, est faite pour maintenir le couple 

et le flux dans les limites des deux bandes à hystérésis.  

En particulier la sélection est faite sur la base de l’erreur instantanée du flux sΦ  et du couple 

électromagnétique eΓ . Plusieurs vecteurs tensions peuvent être sélectionnés pour une combinaison 

donnée du flux et du couple. Le choix se fait sur la base d’une stratégie prédéfinie et chacune d’elles 

affecte le couple et l’ondulations du courant, les performances dynamiques et le fonctionnement à 

deux ou quatre quadrants.  

II.7.2 Table de commutation  

II.7.2.1 Fonctionnement à quatre quadrants 
 

La table de commande est construite en fonction de l’état des variables (cflx) et (ccpl), et de la zone 

Ni de la position de flux sΦ . Elle se présente donc sous la forme suivante : 

 

N 2 3 4 5 61

cflx = 1

V2

V2

V1

V1V3 V4

V3 V5

V5

V4

V6

V6

cflx = 0

ccpl = 1

ccpl = 0

ccpl = -1

ccpl = 1

ccpl = 0

ccpl = -1

V0V7 V7 V0 V7 V0V

V7V0 V0 V7 V0 V7

V2V1V6

V2V1V6 V3 V4V5

V3 V4 V5

 

Correcteur

      2 niveaux 

3 niveaux 

 

3 niveaux 

      2 niveaux 

 
 

Table II.2 Table de vérité de la structure de la commande par DTC. 
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En sélectionnant l’un des vecteurs nuls, la rotation du flux statorique est arrêté et entraîne ainsi 

une décroissance du couple. Nous choisissons V0 ou V7 de manière à minimiser le nombre de 

commutation d’un même interrupteur de l’onduleur. 

II.8 Structure générale du contrôle direct de couple 

    La structure du contrôle direct du couple est résumée ci-dessous, figure. (II.5). 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

Fig. II.5 Structure générale du contrôle direct de couple (DTC). 
 

II.9 Résultats de la simulation et interprétation 

Le comportement de la structure de la commande directe du couple, appliquée à une machine de 

4 kW, est simulé sous l’environnement Matlab/Simulink. La simulation est effectuée dans les 

conditions suivantes : 

La bande d’hystérésis du comparateur de couple est, dans ce cas, fixée à ± 0.25 Nm, et celle du 

comparateur de flux à ± 0.05Wb. 

eΓ ref  est récupéré à la sortie d’un PI,  s Φ ref  = 1,1 Wb . 

II.9.1 Commande avec boucle de vitesse  

 

La figure. (II.6) présente le résultat de simulation du couple électromagnétique pour un échelon 

de consigne 10Nm à l’instant t=0.5s. La largeur de la bande d’hystérésis du comparateur de couple 

est, dans ce cas, fixée à ± 0.25. A travers cette simulation, nous nous apercevons que le couple suit 

parfaitement la valeur de la consigne et reste dans la bande d’hystérésis. On observe aussi, sur la 
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r refΩ  
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2 2
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même figure, la réponse de la vitesse à un échelon de 100 rad/sec qui montre que la DTC présente 

une haute performance dynamique sans dépassement au démarrage. On remarque aussi l’existence 

des oscillations de couple et de flux, Ainsi que la fréquence de commutation est variable. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

b)  Couple électromagnétique e Τ (Nm)  

Temps (s) 

 

 Fréquence de commutation (Hz)  

Temps (s) 

c) 

Vitesse (rd/s) 

Temps (s) 

a) 

Fig. II.6 Commande en vitesse avec application d’un couple résistant. 

(a) Vitesse rotorique, (b) Couple électromagnétique, (c) Fréquence de commutation  
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Par ailleurs, la figure (II.7) présente l’évolution du flux statorique dans le repère biphasé (α, β ). La 

valeur de référence du flux est. Lors du démarrage, nous observons des ondulations. Celles-ci sont 

dues, en partie, à l’influence du terme résistif dans le calcul et le contrôle du flux à faible vitesse du 

moteur.   

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

d) 
Module de flux statorique (Wb) 

Temps (s) 

 Φsα (Wb) 

Φ
sβ

 (W
b

) 

f) 

e) 

Temps (s) 

Courant de phase (A) 

Fig. II.7 Suite des résultats de simulation. 

(d) Module de flux statorique, (e) Courant de phase, (f) Trajectoire du flux statorique. 
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II.9.2 Commande sans boucle de vitesse 

La commande directe du couple sans la nécessité d’un contrôle de vitesse est largement 

rencontrée dans de nombreuses applications industrielles comme le domaine des machines-outils et 

récemment le véhicule électrique. 

II. 9.2.1 Fonctionnement à des échelons du couple de charge 

La figure. (II.8) présente le résultat de simulation sur 450 ms du couple électromagnétique pour 

trois échelons de consigne (15 Nm, 30 Nm et 10 Nm). 

Dans ce cas de simulation, on remarque que le couple suit les valeurs de consigne. On remarque 

bien que la boucle de vitesse accélère rapidement la vitesse du champ, ce qui fait que le flux change 

de secteur dans des temps plus courts par rapport à ceux du cas sans boucle de vitesse, cela justifie la 

réduction de la bande de fluctuation du flux et du couple en présence d'un régulateur de vitesse. 

   

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. II.8 Simulation du couple électromagnétique pour trois échelons de consigne. 

(a) Couple électromagnétique, (b) Courant sα sβi , i . 
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II.10 Effet des paramètres de réglage sur les performances de la DTC      

� Effet du terme résistif 

Les principes du contrôle direct du couple ont été établis en supposant que la vitesse de la 

machine est élevée pour négliger l’influence du terme résistif surtout pour le contrôle du flux. Ces 

hypothèses ne sont plus vérifiées si l’on se place dans des conditions de fonctionnement à basses et 

moyennes vitesses. Il est nécessaire d’étudier le comportement du flux et du couple lors de leurs 

établissements respectifs, à la mise en route du système, [58, 59].  

Pour étudier l’influence de la résistance statorique sur le comportement de la machine lors de la 

variation des paramètres électriques, nous avons également simulé le système pour une 

augmentation de +50% de la résistance statorique nominale à l’instant t=0.5s et une diminution de 

Rs de 50% à l’instant t=1s. 

La figure. (II.10) illustre l’évolution de la vitesse, du module de flux statorique et la trajectoire du 

flux statorique, on remarque d’après ce résultat que la variation de la résistance statorique affecte le 

module de flux statorique et la vitesse. 

L’entraînement se déstabilise car la valeur de la résistance utilisée dans le bloc de commande est 

différente de celle de la machine.  

La figure. (II.11) illustre l’évolution du module de flux statorique et du couple électromagnétique 

sans boucle de vitesse, on remarque d’après ce résultat que la variation de la résistance statorique 

affecte le module de flux statorique et le couple. 

L’entraînement se déstabilise car la valeur de la résistance utilisée dans le bloc de commande est 

différente de celle de la machine. L'étude de cette variation excessive de Rs, a pour but d’illustrer les 

problèmes indésirables qui affectent la commande et qui peuvent détériorer les performance de la 

DTC. 

 

Fig. II.9 Evolution du flux statorique dans le repère( )α,β . 
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Φ
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b) Module de flux statorique (Wb) 
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Temps (s) 

a) 

Fig. II.10 Résultats de simulation d’une commande par DTC lors d'une variation de Rs. 

(a) Vitesse rotorique, (b) Module de flux statorique, (c) Trajectoire de flux statorique. 
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II.11   Conclusion   

Dans ce chapitre, nous avons présenté la structure du contrôle direct du couple (DTC) qui 

apparaît comme un moyen efficace et simple de piloter une machine asynchrone, ainsi il apporte une 

solution prometteuse aux problèmes de la robustesse et présente des avantages par rapport au 

contrôle vectoriel classique tel que le contrôle direct du couple sans contrôle de vitesse.  

L’étude des principes de la structure de la commande DTC a été élaborée à partir des conditions 

de fonctionnements idéaux, ou l’on considère la vitesse suffisamment élevée pour négliger l’effet de 

la résistance statorique. L’estimation de flux ne dépend que de la résistance du stator. En outre, la 

fréquence de commutation est variable et difficile à maîtriser du fait de l’utilisation des contrôleurs à 

hystérésis, ce point constitue l’un des inconvénients majeurs de la DTC. 

Dans le but d’améliorer les performances de la DTC classique surtout la maîtrise de la variation 

de la fréquence de commutation et la réduction des ondulations du couple et du flux, une approche 

est étudié et simulé dans le chapitre qui suit pour minimiser les pulsations du couple et de flux. 

Fig. II.11 Résultats de simulation lors d’une variation de Rs. 

(a) Couple électromagnétique, (b) Module de flux statorique. 

a)  Couple électromagnétique e Τ (Nm)  

Temps (s) 

 

b) Module de flux statorique (Wb) 

Temps (s) 
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III .1 Introduction  

Dans ce chapitre on présente une méthode modifiée du contrôle direct du couple pour MI. Cette 

commande diffère de la commande DTC classique par l’utilisation d’une modulation vectorielle qui 

assure ainsi un fonctionnement à fréquence de modulation constante pour le convertisseur. Le 

couple est régulé par un régulateur PI prédictif ou les tables de vérité et les hystérésis ont été 

éliminées. Cette méthode que nous avons appelé DTC à fréquence constante, diminue les 

oscillations de couple et de flux. 

Ainsi qu’on a proposé une structure parallèle de la DTC. Cette commande possède les avantages 

du contrôle vectoriel et du contrôle direct du couple et permet de surpasser les problèmes des deux 

méthodes. Les régulateurs proportionnel-intégral et la technique de modulation vectorielle sont 

employés pour obtenir une fréquence de commutation fixe et moins de pulsations de couple et de 

flux.  

III.2 Modélisation de l’onduleur de tension 

Pour modéliser l’onduleur de tension, figure (III.I), on considère son alimentation comme une 

source parfaite, supposée d’être constituée de deux générateurs de f.é.m égale à E /2 connectés entre 

eux par un point noté n0  [55, 57]. 

 

 

 

 

 

 

 

 

La machine a été modélisée à partir des tensions simples que nous notons Van, Vbn et Vcn. 

L’onduleur est commandé à partir des grandeurs logiques Si. On appelle Ti et Ti
′ les transistors 

(supposés être des interrupteurs idéaux), on a : 

  si  Si = 1, alors Ti est passant et Ti
′ est ouvert, 

 si  Si = 0, alors Ti est ouvert et Ti
′ est passant. 

La figure (III.2) fait le lien entre Ies différentes séquences, les vecteurs de tensions et l'état des 

interrupteurs formant l’onduleur. 
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Fig. III. 2 États des interrupteurs pour chaque vecteur de tension. 

Si la charge connectée à l’onduleur est équilibrée les tensions phase neutre s’expriment comme suit :  

⎡ ⎤ ⎡ ⎤⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥⎣ ⎦⎣ ⎦ ⎣ ⎦

an a

bn b

cn c

V 2 -1 -1 S
1V = .E -1 2 -1 S
3

V -1 -1 2 S
                                                                        (III.1) 

Appliquons la transformation triphasée/biphasée respectant le transfert de puissance :  

⎡ ⎤ ⎡ ⎤⎢ ⎥⎡ ⎤ ⎢ ⎥⎢ ⎥⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎢ ⎥⎣ ⎦⎢ ⎥⎣ ⎦

an
sα

bn
sβ

cn

1 1 V1 - -V 2 2 2= V
V 3 3 3 V0 -

2 2

                                                                     (III.2)               

III.3. Commande des onduleurs 

III.3.1. Contrôle des courants par régulateurs à hystérésis  

Les interrupteurs Ti et T’i sont reliés, l’un à la sortie d’un comparateur à hystérésis, l’autre à cette 

même sortie via un inverseur. Où, le changement de signe de la différence entre le courant de 

référence et le courant mesuré n’entraîne pas instantanément le basculement du comparateur à cause 

de l’effet de l’hystérésis, c’est-à-dire que le courant mesuré évolue en augmentant jusqu’à ce que ΔI 

soit égal à h . Le comparateur bascule ou l’autre interrupteur rentre en conduction à son tour tant 

que ΔI < h illustrée par la figure (III.3), [60,61]. Les conditions de commutation sont définies en 

terme des états logiques Si correspondants de la façon suivante : 

i i ref

i i ref

i i 1 i ref

S 1 si i i i
S 1 si i i i
S S si i i−

− +

−

= ≥ Δ
= ≤ Δ
= =

                                                        (III.3) 

E 

E E

E E

EEE 
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Tel que : 
ii  (i=1,2,3)    : représentent les courants des phases statoriques ( a b ci , i , i ). 

refi  (i=1,2,3) : représentent les courants de référence issus des circuits de commande des trois bras 
de l’onduleur. 

 
 

   
 
 

 
 
 
 
 
 
 
 

 

            
Fig. III.3 Illustration de la bande de courant à hystérésis. 

III.3.2. Contrôle des tensions par MLI  

Pour déterminer les instants de fermeture et d’ouverture (instants de commutation) des 

interrupteurs, on utilise la technique MLI (Modulation de Largeur d’Impulsion), qui consiste à 

comparer le signal de référence onde (modulante) de forme sinusoïdale à faible fréquence, à un 

signal triangulaire onde (porteuse) de fréquence élevée. Les instants de commutation sont 

déterminés par les points d’intersection entre la porteuse et la modulante, figure (III.4).   

 

 

 

 

 

 

     

 

 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. III.4   Schéma de principe de la technique triangulo-sinusoïdale. 
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III.3.3 La modulation MLI vectorielle 
 

III.3.3.1 Principe de la MLI vectorielle 

Le principe de MLI vectorielle, consiste à projeter le vecteur Vs de tension statorique désiré sur 

les deux vecteurs de tension adjacents correspondant à deux états de commutation de l’onduleur. 

Les valeurs de ces projections assurant le calcul des temps de commutations désirées correspondent 

à deux états non nuls de commutation de l’onduleur. Si nous notons Ti et Ti+1 ces deux temps, leur 

somme doit être inférieure à la période Ts de commutation de l’onduleur. Pour maintenir la 

fréquence de commutation constante, un état nul de l’onduleur est appliqué durant une durée 

complémentaire à Ts.  

Un vecteur tension de référence s refV  est calculé globalement et approximé sur une période de 

modulation Ts par un vecteur tension moyen s moyV  ; ce dernier est élaboré par l’application des 

vecteurs tensions adjacents et des vecteurs nuls V0 et V7.  

Les huit vecteurs de tension redéfinis par la combinaison des interrupteurs sont représentés dans 

le plan (α ,β ) par la figure (III.5). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 

Fig. III. 5 Représentation des vecteurs de tension dans le repère (α,β). 

La figure (III.6) représente le cas ou le vecteur référence se trouve dans le secteur 1 et les vecteurs 

adjacents sont représentés par V1 et V2. La MLI vectorielle consiste à projeter le vecteur de tension 

statorique de référence s refV  désiré sur les deux vecteurs de tension adjacents correspondant V1 et 

V2. Si nous notons par 1T  et 2T  les deux temps d'application de ces vecteurs, 0T  temps 

d'application des vecteurs nuls, leur somme doit être inférieur à la période Ts de commutation de 

l’onduleur. 

 

Secteur 1

Secteur 2

Secteur 3

Secteur 4

Secteur 5
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α

β

1V (100)  

Vsref

0V (000)  
7V (111)  

6V (101)5V (001)

4V (011)

3V (010) 2V (110)
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Fig. III.6 Décomposition d’un vecteur tension de référence s refV  

Dans le cas du secteur 1 figure (III.6), le vecteur de tension référence s refV  moyenne est donnés     
comme suit : 
 

                                          s ref s 1 1 2 2V T = T V + T V    

                                               s 1 2 0T = T + T + T      
 
Où 

sT : représente la période de commutation, 

1T : temps d'application du vecteur 1V , 

2T : temps d'application du vecteur 2V , 

0T : est la durée d'application de la séquence de roue-libre. 

En supposant qu'initialement, le vecteur s refV  coïncide avec le vecteur 1V , deux séquences sont 

actives. La séquence qui correspond au vecteur 1V  est appliquée durant la durée 1T et la séquence de 

roue-libre est appliquée durant la durée 0T . La séquence qui correspond au vecteur 2V  est inactive 

car la durée 2T  est nulle. Au fur et à mesure que le vecteur s refV  s'éloigne du vecteur 1V  et on 

s'approche du vecteur 2V , 1T diminue et 2T  augmente. Quand le vecteur s refV  , atteint le vecteur 2V , 

1T  sera nul et 2T , sera maximale. 

III. 4 Les étapes de la réalisation d’une MLI vectorielle   

III. 4.1 Détermination des tensions de références Vα ,Vβ  

A partir de la relation (III.1) nous pouvons définir les tensions aux bornes des enroulements du 

moteur. Pour obtenir ces tensions dans le repère (α,β ) nous utiliserons l’équation (III.2), ce qui, 

pour les huit vecteurs de commutation de l’onduleur, fournira le résultat tableau (III.1). 

 

α  

sβ refV s refV

2
2

s

T
V

T

2V (101)

1V (100)

sα refV1
1

s

T
V

T

°60

β

X

(III.4)
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aS  bS  cS  anV  bnV  cnV  sαV  sβV  

0 0 0 0 0 0 0 0 
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2E
3

 E-
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 E-
3

 2E
3

 
 

0 

 
1 
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 E
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 E
3
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3
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3

 E-
3

 
E
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3
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0 

 
0 

 
0 
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E-
3

 E-
3

 2E
3

 E-
3

 
E-
3

 

 
1 

 
0 

 
1 

E
3

 2E-
3

 E
3

 E
3

 
E-
3

 

1 1 1 0 0 0 0 0 

Table III.1 Tensions statoriques.  

III. 4.2 Détermination des secteurs  

Le secteur est déterminé selon la position du vecteur s refV  dans le plan complexe (α β), tel que 

cette position présente la phase δ  de ce vecteur définie comme suite : 

sβ ref

sα ref

V
δ = arctan

V

⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎜ ⎟
⎝ ⎠

                                                                             (III.5) 

La table (III.2) détermine le secteur ( )iS i = 1, 2, 3, 4, 5, 6  pour les différents angles δ  
 

δ  ≤ ≤
π0 δ
3

 ≤ ≤
π 2πδ
3 3

 ≤ ≤
2π δ π
3

 ≤ ≤
4ππ δ
3

 ≤ ≤
4π 5πδ
3 3

 ≤ ≤
5π δ 2π
3

 

Secteur 
iS  

 
1S  

 
2S  

 
3S  

 
4S  

 
5S  

 
6S  

 
Table III.2 Identification du secteur. 

III. 4.3 Calcul des variables X, Y et Z 

La détermination des périodes 1T  et 2T  est donnée par une simple projection, figure (III.6) : 

2
sβ ref 2

s

1
sα ref 1

s

sβ ref
0

TV = V * cos(30°)
T
TV = V + x
T

V
x =

tang(60 )

                                                                           (III.6) 
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D'après le tableau (III.1) les période d'application de chaque vecteur est donné par : 

( )s
1 sα ref sβ ref

s
2 sβ ref

TT = 3 V - 3 V
2E

TT = 3  V
E

                                                             (III.7) 

Pour le reste de la période en appliquant le vecteur nul. 

En effectuant le même calcul pour chaque secteur. Le temps d'application des vecteurs peut être 

lié aux variables X, Y, Z suivants : 

( )

( )

s
sβ ref

s
sβ ref sα ref

s
sβ ref sα ref

TX = 3. V
E

TY = 3V +3.V
2E
TZ = 3.V - 3.V
2E

                                                                  (III.8) 

Pour le secteur 1, 1T  =-Z et 2T  =X 

III. 4.4 Calcul de T1 et T2 pour chaque secteur  

La détermination du secteur (i) est basée sur l'argument de la tension de référence tel que : 

sβ ref

sα ref

V
δ = arctan

V

⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎜ ⎟
⎝ ⎠

,    (i 1) δ i
3 3
π π

− ≤ ≤                                                            (III. 9) 

Les durées T1 et T2 d'application des vecteurs adjacents pour chaque secteur à partir des valeurs 

de X, Y et Z sont tabulés ci après : 
 

Secteur 1 2 3 4 5 6 

Ti -Z Y X Z -Y -X 

Ti+1 X Z -Y -X -Z Y 
 

Tableau III.3 Calcul des temps d’application des vecteurs non nuls. 
 

III. 4.5 Génération des signaux modulants Taon Tbon et Tcon  

Les trois rapports cycliques nécessaires sont : 

s i i+1
aon

bon aon i

con bon i+1

T - T - TT =
2

T = T + T
T = T + T

                                                                              (III.10) 

III. 4.6 Génération des séries d’impulsions Sa, Sb et Sc 
 
La détermination des signaux de commande ( aS , bS , cS ) en fonction de Txon est donnée par le 

tableau suivante : 
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Secteur 
Signaux 

1 2 3 4 5 6 

aS  aonT  bonT  conT  conT  bonT  aonT  

bS  bonT  aonT  aonT  bonT  conT  conT  

cS  conT  conT  bonT  aonT  aonT  
bonT  

 
Tableau III.4 Signaux de commande des interrupteurs de l'onduleur. 

 

III.5 Simulation de l’algorithme MLI vectorielle  
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig. III.7 Résultat de Simulation de l’algorithme MLI Vectorielle. 

(a) Allure des signaux modulants aonT bonT conT , (b) Tension entre phase, (c) Secteur. 
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III.6 Commande directe de couple à fréquence de modulation constante (DTC-SVM) 

Le schéma de bloc de la commande par (DTC-SVM) d‘un MI présenté par la figure (III.8).  
       

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
    

 
 
 
 
 
 

 
 
 
La relation entre la pulsation de couple eΔΓ  et de la déviation de s Φ a été déduit par : 

s e
Φ δ

e ref s ref 

ΔΦΔΓ
= k +k Δδ

Γ Φ
                                                                                 (III.11)  

où e ref  Τ  est le couple de référence , s ΔΦ etΔδ  sont respectivement les écarts par rapport à s Φ  et δ 

qui sont définies par: 

s s ref sΔΦ = Φ - Φ                                                                                    (III.12)               

∠ ∠s ref sΔδ= Φ - Φ                                                                                     (III .13)               

Où δk et Φk  sont les constantes des données constantes dérivée depuis les spécification du MI. 

L'ondulation de couple est effectivement causé par s ΔΦ et, Δδ et les influences de s ΔΦ est 

considérablement inférieure à celle deΔδ . En conséquence, l'ondulation de couple peut être 

atténuées siΔδ est maintenu proche de zéro. 
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Fig. III.8 Commande directe de couple à fréquence de modulation constante (DTC-SVM)
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Pour la commande par DTC-SVM figure (III.8), la génération des impulsions de commande 

( )a b cS , S , S  appliquée aux interrupteurs de l'onduleur est basé sur l'utilisation d'un contrôleur 

prédictif, qui reçoit des information sur l'erreur du eΔΓ , l'amplitude du flux statorique 

référence s refΦ , l'amplitude sΦ et la positionδdu vecteur du flux statorique estimée sΦ et le vecteur 

du courant mesurer sI . En suite le contrôleur prédictif détermine le vecteur de tension statorique de 

référence dans les coordonnés polaire  [ ]s s refV = V δ . 

L'équation (III.11) montre que la relation entre l'erreur de couple et l’incrément de l’angleΔδ  est 

linéaire. Par conséquent, un PI prédictif, qui génère l'angle de charge qui change afin de minimiser 

l'erreur instantanée entre la référence et le couple réel, à partir de la structure du contrôleur 

prédictive du couple et de flux statorique indiqué dans la figure (III.9), on voit que l'erreur du couple 

eΔΓ , et le flux statorique de référence, sont délivrer au contrôleur prédictif qui, dans sa sortie donne 

la déviation de l'angle de flux statoriqueΔδ . 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. III. 9 Représentation du vecteur flux statorique sΦ et s ref Φ . 
 

Les composants des axes de la tension de référence stator, sont calculés selon l'équation suivante, [5] 

( ) ( )s ref s ref
sα ref s sα

s

Φ cos δ+Δδ -Φ cos δ V =  +R I
T

                                                   (III.14)               

( ) ( )s ref s ref
sβ ref s sβ

s

Φ sin δ+Δδ -Φ  sin δ
V = + R I

T
                                                      (III.15) 

2 2
s ref sα ref sβ refV = V + V                                                                                   (III.16)               

⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎜ ⎟
⎝ ⎠

sβ ref

sα ref

V
δ= arctan

V
                                                                                     (III.17)               
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III.6.1. Simulation et résultats 

 Pour montrer l’efficacité et la performance de la méthode proposée, On a simulé le 

comportement du système d’entraînement représenté par le schéma de bloc de la figure (III.8), pour 

refΩ = 100rd/s. La figure (III.10), illustre les résultats de simulation, lors de l’introduction d’un 

couple de charge après un démarrage à vide. Á l'instant t=0.5s, on applique un couple de 10 Nm, 

puis on l'annule à l'instant t=1s. Le module du flux statorique s’établit à sa valeur de référence de 

1.1Wb avec. On constate que la vitesse répond sans dépassement. Il est important à noter que le 

système de commande démontre de bonnes poursuites même sous les conditions de 

fonctionnement assez sévères et que l’ondulation de couple est sensiblement réduite 

comparativement au cas de la DTC conventionnelle. 
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Temps (s) 

a) 

 Couple électromagnétique e Γ (Nm)  b) 
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Fig. III.10 Commande en vitesse avec application d’un couple résistant. 
(a) Vitesse rotorique, (b) Couple électromagnétique, (c) Module de flux statorique,  

(d) Courant de phase, (e) Trajectoire de flux statorique. 

c) Module de flux statorique (Wb) 

Temps (s) 
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III.7 Structure parallèle d’une commande DTC-SVM 
 

Cette méthode proposée conserve l’idée de base de la méthode DTC. Pour cela, la technique 

d’orientation du flux statorique est utilisée. Ainsi, les tensions de commande peuvent être générées 

par des régulateurs PI et imposées par la technique SVPWM.  

Cette structure de commande possède les avantages du contrôle vectoriel et du contrôle direct du 

couple et permet de surpasser les problèmes de la DTC classique. Les régulateurs PI et la technique 

de modulation vectorielle sont employés pour obtenir une fréquence de commutation fixe et moins 

de pulsations de couple et de flux.  

Le schéma bloc de la structure de contrôle est illustré par la figure (III.11). Deux régulateurs PI 

sont utilisés pour réguler le flux et le couple. 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
  
 
 
 
 
 

 

III.7.1 Stratégie DTFC proposée 

III.7.1.1 Modèle de la machine en vue de la commande 

Parmi les différentes formes de modèles utilisées pour représenter la machine asynchrone, celle 

qui utilise les courants statoriques et les flux statoriques et retenue et la vitesse de rotation ( rΩ ), 

comme variable d’état, les tensions ( sdV , sqV ) comme variables de commande. Ce modèle est 

présenté dans le référentiel (d,q), lié au champ tournant. Ce modèle est exprimé par le système 

d’équations suivant, [55-57] : 

 

 

Fig. III.11 Schéma de la commande direct du couple et du flux (DTFC) d’un MI basé sur des 
régulateurs PI. 
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rd rd

sd s sd sd s sq

sq s sq sq s sd

rd r s r rq

rq r rq rq s r rd

dV = R i + Φ -ω Φ
dt

dV = R i + Φ +ω Φ
dt

dV = 0 = R i + Φ -(ω -ω )Φ
dt

dV = 0 = R i + Φ +(ω -ω )Φ
dt

                                                                (III.18) 

De plus les composantes des flux statoriques et rotoriques sont exprimées par : 

rd

rq

sd s sd rd

sq s sq sq

r rd sd

r rq sq

Φ = L  i + M i
Φ = L  i + M i

Φ = L  i + M i
Φ = L  i + M i

                                                                      (III.19) 

Par ailleurs, l’équation mécanique de la machine est donnée par : 

r
e r r

dΩΓ - Γ = J +f Ω
dt

                                                               (III.20) 

L’équation du couple électromagnétique peut être exprimée en fonction des courants statoriques et 

du flux statorique comme suit 

              ( )e sd sq sq sd
3Γ = P Φ i -Φ i
2

                                                          (III.21) 

III.7.1.2 Contrôle du flux statorique 

 Dans le cas de l'orientation selon le flux statorique dans le référentiel (d,q) figure (III.12) , c'est à 

dire que l'axe d soit confondu avec la direction du vecteur flux statorique sΦ . La composante d'axe 

d du courant statorique sdI  est alors directement proportionnelle à l’amplitude du flux statorique. En 

régulant et en maintenant constante l’amplitude de la composante du courant statorique sdI  , nous 

obtenons ainsi le découplage entre la commande du couple et celle du flux du MI.  

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 Fig. III.12 Représentation vectorielle de la stratégie d’orientation de flux statorique.
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A partir du modèle de la machine développé précédemment, nous en déduisons une expression du 

vecteur flux statorique. Donc, si le flux statorique est orienté sur l’axe d on à donc : 

            sdΦ  = sΦ  et sqΦ  = 0                                                                                 (III.22) 

Alors, (III.18) devinent 

sd s sd s

sq s sq s s

dV = R i + Φ
dt

V = R i +ω Φ
                                                                                     (III.23) 

Avec la loi d'autopilotage 

sl s rω = ω -ω                                                                                               (III.24) 

Le couple devient : 

 e s sq
3Γ = P Φ i
2

                                                                                         (III.25) 

Les courants et flux rotoriques peuvent être exprimés, en fonction des courants statoriques, par : 
 

                         ( )s s sdrd
1i = Φ - L i
M

                

                         s
sqrq

Li = - i
M

                                                                                                        

                         ( )r
s s sdrd

LΦ = Φ -σL i
M

                                                                                       

                         s r
sqrq

σL LΦ = - i
M

                                                                                                 

Avec : 
2

s r

Mσ= 1-
L L

 le coefficient de dispersion.  

En substituant (III.26, III.27) dans (III.18), et en tenant compte de la transformée de Laplace, on a :  

( )⎡ ⎤⎣ ⎦s r sd r sq sl

r
s

L 1+σT s i +σT i ω
Φ =

1+ T s
                                                                       (III.28) 

( )
( )
⎡ ⎤⎣ ⎦r sl s s sd

s r
sq

T ω Φ -σL i
i =

L 1+σT s
                                                                                   (III.29) 

Avec, r
r

r

LT =
R

 , s
s

s

LT =
R

 les constantes de temps statorique et rotorique. 

Ainsi, en exprimant la composante d du courant statorique en fonction de la composante q et du flux 

statorique, les tensions statoriques deviennent : 

 

(III.26)

(III.27)
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≈
s

s
d

Φ

s s

sd

sq

ΦV = + E
G

V ω Φ
                                                                                          (III.30) 

Avec : 

 ( )
( )

s r
Φs 2

r s r s

T 1+σT s
G =

1+ T + T s+σT Ts
                                                                         (III.31) 

   s r sq sl
d

r

σR T .i ω
E = -

1+σT s
                                                                                           (III.32) 

Donc le flux statorique peut être contrôlé par la composante d de la tension statorique. La figure. 

(III.13) montre la relation entre sΦ et sdV  ; un système équivalent du second ordre avec une 

perturbation dE . Un régulateur PI peut être utilisé pour obtenir les performances désirées et 

maintenir le flux statorique à sa valeur de référence s refΦ . 

 

 

 

 

 

 

III.7.1.3 Contrôle du couple électromagnétique 

A partir de l’équation III.28, III.29, le courant suivant la composante q peut être exprimée par : 

( )
( ) ( )

r s s sl
2 2

r r sl
sq

1-σ T /L . Φ ω
i =

1+σT s + σT ω
                                                                           (III.33) 

La substitution de (III.33), dans (III.25) donne : 

( )
( ) ( )

2
r s s sl
2 2

r r sl
e

1-σ T /L . Φ ω3Γ = P 
2 1+σT s + σT ω

                                                                          (III.34) 

La pulsation de glissement est relativement petite et son carré peut être néglige, donc l’équation 

(III.34) devient : 

( )
( ) ( )

2
r s s

s r
r

e
1-σ T /L . Φ3Γ = P ω -ω

2 1+ 2σT s
                                                                 (III.35) 

 Le couple électromagnétique est proportionnelle à la pulsation de glissement, ainsi, l’équation 

(III.35) s’écrit comme suit : 

( )
eΓ s reΓ = G ω -ω                                                                                            (III.36) 

Fig. III.13   Schéma fonctionnel de la régulation du flux.  

s refΦ  sdV
sΦ  

PI
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+ 
ΦsG+ 

- 

dE
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Avec : 

( )
( )e

2
r s s

Γ
r

1-σ T /L . Φ3G = P 
2 1+ 2σT s

                                                                                      (III.34) 

Ainsi que le couple peut être contrôlé par la pulsation statorique, la figure (III.14) montre la 

relation entre eΓ et sω . Un régulateur PI utilisé pour obtenir les performances désirées et maintenir 

le couple à sa valeur de référence e refΓ . 

 

 

  

 

 

 

III.8 Simulation et résultats 

 Pour approuver la commande proposée. On a simulé le comportement du système 

d’entraînement représenté par le schéma de bloc de la figure (III.11), pour refΩ = 100rd/s. La figure. 

(III.15), illustre les résultats de simulation, lors de l’introduction d’un couple de charge après un 

démarrage à vide. Á l'instant t=0.5s, on applique un couple de 10 Nm, puis on l'annule à l'instant 

t=1s. Le module du flux statorique s’établit à sa valeur de référence de 1.1Wb avec. On constate que 

la vitesse atteint sa référence refΩ = 100rd/s  sans dépassement  et que les rejets  de perturbation dus 

aux consignes de charges appliqués aux différents instants précités  sont éliminés contrairement à ce 

qu’on a observé lors du réglage par DTC classique. En effet le couple électromagnétique agit très 

rapidement pour suivre les consignes de charges introduites et présente une diminution remarquable 

des harmoniques. La dynamique des composantes de flux statorique n’est pas affectée par 

l’application de ces consignes de charges.  

La figure. (III.16), illustre les spectres d’harmoniques de la tension. 

 

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. III.14   Schéma fonctionnel de la régulation du couple.  

e refΓ  sω eΓ  
PI

- 
+ ΓeG+ 

- 

rω
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Vitesse (rd/s) 

Temps (s) 

a) 

 Couple électromagnétique e Γ (Nm)  b) 

Temps (s)

c) Module de flux statorique (Wb) 

Temps (s)
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d) 

Temps (s) 

Courant de phase (A)

Φsα (Wb)

Φ
sβ

(W
b)

 

e) 

Fig. III.15 Commande en vitesse avec application d’un couple résistant.

(a) Vitesse rotorique, (b) Couple électromagnétique, (c) Module de flux statorique,  

(d) Courant de phase, (e) Trajectoire de flux statorique. 
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a) 

b) 

c) 

Fig. III.16 Spectre d’harmonique de la tension. 

 (a) DTC Classique, (b) DTC-SVPWM, (c) DTC-SVM. 
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III. 9 Conclusion  

Dans ce chapitre, deux types de contrôle sont présentées : la commande direct du couple basée 

sur un régulateur prédictif ainsi que la technique de modulation vectorielle est employé pour obtenir 

une fréquence de commutation fixe et moins de pulsations de couple et de flux.  

 La deuxième méthode présente une alternative de contrôle direct du couple cette stratégie 

combine les avantages du contrôle vectoriel et DTC. Les régulateurs PI et la technique SVM ont été 

utilisés afin de fixer la fréquence de commutation et pour réduire les ondulations du couple. Suivant 

les résultats obtenus, les deux stratégies de commande proposée fournissent une solution en évitant 

les inconvénients du DTC classique.  

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
  



 
 
 
 

Chapitre IV 
 

Commande Directe du Couple 
Basée sur la Linéarisation Entrée-
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IV.1 Introduction  

La linéarisation exacte entrée-sortie a fait son apparition dans les années 1980 avec les travaux 

d'Isidori, [74] et les apports bénéfiques de la géométrie différentielle. Un grand nombre de systèmes 

non linéaires peuvent être partiellement ou complètement transformés en systèmes possédant un 

comportement entrée-sortie ou entrée état linéaire à travers le choix approprié d'une loi de 

commande par retour d'état non linéaire. Les propriétés de robustesse sont peu garanties face aux 

incertitudes paramétriques. Cette commande a été introduite principalement pour remédier aux 

problèmes rencontrés avec la commande linéaire. Les développements détaillés de telles théories 

ainsi que des exemples d'application peuvent être retrouvés dans plusieurs publications [75-77, 5-10]. 

La linéarisation entrée-sortie et une méthode qui permet non seulement de réduire les 

ondulations de couple et de flux, ce qui est sa vocation première dans notre étude, mais aussi 

d’améliorer la dynamique de l’entraînement en le rendant moins sensible aux perturbations de couple 

de charge. 

Dans notre travail, on a appliquée une commande directe du couple associé à une commande 

non-lineaire basé sur la linéarisation entrée-sortie avec la MLI vectorielle. Les tables de vérité et les 

hystérésis on été éliminées. Ce qui supprime notamment les contraintes de scrutation rapide de ces 

derniers. Cette méthode améliore d'une façon significative les oscillations du couple et du flux. 

Cependant, afin de faciliter la compréhension, il est préférable de rappeler certaines définitions et 

théorèmes et montrer les procédures à suivre pour réaliser une commande linéarisante d'un système. 

IV.2 Outils mathématiques 

Dans cette section, nous présentons quelques outils mathématiques nécessaires pour assimiler la 

technique de linéarisation au sens des entrées-sorties, [74, 75, 79]. 

IV.2.1 Gradient 

On définit le gradient d’une fonction scalaire lisse h(x) par rapport au vecteur x, par le vecteur 

ligne ( )h x∇  , défini par ( )i
i

hh
x
∂

∇ =
∂

 . D’une façon similaire, le gradient d’un champ de vecteur f(x) 

est défini par le Jacobien de f (matrice de (n x n) éléments) comme suit ( ) i
ij

j

ff
x
∂

∇ =
∂

 

IV.2.2 Dérivée de Lie 

Nous utilisons la notation standard des dérivées de Lie. Soient f →n nR R : un champ de vecteurs 

et h: →nR R  une fonction scalaire. On introduit la dérivée de Lie comme étant une nouvelle 

fonction scalaire, notée hfL  , donnant la dérivée de h(x) dans la direction de f(x), tel que :  
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( )∂
∇

∂∑
n

f i
i=1

hL h( ) = hf = ( )f
i

x x x
x

 

La dérivée de Lie n’est rien d’autre que la dérivée directionnelle le long du vecteur f. Si g est un 

autre champ de vecteur, alors on a, [79]. 

∇g f fL L h = (L h)g  

IV.2.3 Crochets de Lie 

Soient f et g deux champs de vecteurs. Le crochet de Lie de f et g est un troisième champ de 

vecteurs défini par : 

 [ ] ∂ ∂
∂ ∂f

g ff, g = ad g = f - g
x x

 

Où ∂ ∂
∂ ∂

g f,
x x

 sont des matrices Jacobiennes. L’application des crochets de Lie successives donne : 

[ ]

⎡ ⎤⎣ ⎦

0

1

i i-1

ad fg = g(ad pour adjoint)

ad fg = f, g

.....................

ad fg = f, ad fg

 

IV.2.4 Principe de la technique de linéarisation au sens des entrées-sorties 

Nous allons montrer comment obtenir une relation linéaire entre la sorties et une nouvelle entrée 

u, en effectuant un bon choix de la loi de linéarisation. Le modèle équivalent étant linéaire, on peut 

lui imposer une dynamique stable en se basant sur les méthodes classiques, on considère le cas 

suivant : 

   ∑
p

.
i

i=1

i i

= f( )+ g ( )u

y = h ( )

x x x

x
                                                          

Ou 1 2 p=[ , , ... ]x x x x  est le vecteur des états, 1 2 pu =[u , u , ...u ]  est le vecteur des commandes et 

1 2 py =[y , y , ...y ]  représente le vecteur des sorties. Le problème consiste à trouver une relation linaire 

entre l’entrée et la sortie en décrivant la sortie jusqu’à ce qu au moins une entrée apparaisse en 

utilisant l’expression : 

                                 ∑ j

i

p
r -1(rj) rj

i j j g f j i
i=1

y = L h ( )+ L (L h ( ))ux x                                                                                 

Le degré relatif total (r) est définit comme étant la somme de tous les degrés relatifs obtenus, et 

doit être inférieur ou égale à l’ordre du système : ≤∑r = n
p

j
j -1

r                                      
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Qui peut être exprimé sous forme matricielle : 

 ⎡ ⎤⎣ ⎦y . . y = A( )+ E( )up1 rr
1 p x x                                                      

 Avec 

 

⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥⎣ ⎦

A

1

p

r
f 1

r
f p

L h (x)
(x) = .........

L h (x)

                                                                                    

et 

                             

⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢
⎢
⎢
⎢
⎣ ⎦

E

1 1 1

1 2 p

2 2 2

1 2 p

p p p

1 2 p

r -1 r -1 r -1
g f 1 g f 1 g f 1

r -1 r -1 r -1
g f 2 g f 2 g f 2

r -1 r -1 r -1
g f p g f p g f p

L L h (x) L L h (x) ..... L L h (x)

L L h (x) L L h (x) ..... L L h (x)

(x) = ..... ..... ..... .....
..... ..... ..... .....

L L h (x) L L h (x) ..... L L h (x)

⎥
⎥
⎥
⎥

                  

Où E(x) est appelée matrice de découplage du système. 

On note que la linéarisation ne serait possible que si la matrice de découplage est inversible. La loi de 

linéarisation est donnée donc sous la forme : 

                             [ ]u -1= E ( ) -A( )+ vx x                                                                            

IV.3 Application de la technique de linéarisation au sens des entrées-sorties à la 
commande directe du couple  

Les équations dynamiques du MI dans le référentiel (α,β ) sont : 
 

⎧
⎪
⎪
⎪
⎪
⎪
⎪⎪
⎨
⎪
⎪
⎪
⎪
⎪
⎪
⎩

sα s r r r
sα r sβ sα sβ sα

s r r s s s

sβ s r r r
sβ r sα sβ sα sβ

s r r s s s

sα
sα s sα

sβ
sβ s sβ

r L
sα sβ sβ sα

d i R R R ω 1=-( + ) i -ω i + Φ + Φ + V
dt σL σL σL L σL σL

d i R R R ω 1=-( + ) i +ω i + Φ - Φ + V
dt σL σL σL L σL σL

d Φ =V -R i
dt

d Φ
=V -R i

dt
d ω 3p Γ= (Φ i -Φ i ) -
dt 2J J⎪

  

 
Le couple généré peut être exprimée en termes de courants et flux statoriques comme suit : 

  e sα sβ sβ sα
3pΓ = (Φ i -Φ i )
2                                                                          (IV.2) 

(IV.1)
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Le système d’équations est récrit sous la forme suggérée pour l’application de la linéarisation au 

sens des entrées-sorties comme suit : 

                     1 sα 2 sβ+= f( ) g ( ).V + g ( ).Vx x x x  

                     y = h( )x  
Avec : 

⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥⎣ ⎦

s r r r
sα r sβ sα sβ

s r r s s

s r r r
sβ r sα sβ sα

s r r s s

s sα

s sβ

R R R ω-( + ) i -ω  i + Φ + Φ
σL σL σL L σL
R R R ω-( + ) i +ω  i + Φ - Φf( )= σL σL σL L σL

-R  i
-R  i

x
                                                    (IV.4) 

 
Où le vecteur des états x et des commandes u sont : 

 

⎡ ⎤⎣ ⎦
T

sα sβ sα sβ= i , i ,Φ ,Φx ,  ⎡ ⎤⎣ ⎦
T

sα sβu = V , V                                                                           

et: 
 

⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎣ ⎦

T

1
s

1g ( )= 0 1 0
σL

x
⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎣ ⎦

T

2
s

1g ( )= 0 0 1
σL

x  

 
IV.3.1 Commande flux- couple 
  

La commande flux-couple consiste à choisir comme variables à contrôler, le couple ainsi que le 

carré du module du flux statorique, le vecteur de sortie est donnés par l’équation suivante, [5] :  

                       e sα sα1 sβ sβ
3ph ( )= Γ = (Φ i -Φ i )
2

x  

                       
2 2 2

2 s sα sβh ( ) = Φ = Φ + Φx  

Les deux variables de sorties à contrôler 1y et 2y  sont définies par: 

                     1 1y =h ( )x  

                     2 2y =h ( )x  

IV.3.2 Linéarisation entrée-sortie 

La méthode de linéarisation par entrée-sortie est développée à partir de théories de la géométrie 

différentielle. Elle consiste à utiliser les dérivées de Lie pour exprimer le modèle de la machine en 

relation entrée-sortie. Pour obtenir la loi de commande non-lineaire, dérivons autant de fois qu’il 

faut afin de faire apparaître l’entrée u. 

Les dérivées des deux soties sont données par : 

(IV.3)

(IV.5)

(IV.6) 
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∂ ∂ ∂
∂ ∂ ∂

1 1 1
1 f 1 g1 1 sα g2 1 sβ 1 sα 2 sβ

h h h
y = L h ( )+L h ( )V +L h ( )V = f( )+ g ( ).V + g ( ).Vx x x x x x

x x x                  

Avec: 
⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎣ ⎦ ⎣ ⎦

s sr r r r
f 1 sβ sα r sβ sβ sα sβ r sα sα

s r s s r s

R RR ω R ω3p 3pL h = - Φ -( + )i -ω i + Φ + Φ -( + )i +ω i - Φ
2 σL σL σL 2 σL σL σL

 

g1 1 sβ sβ
s

3p 1L h = (i - Φ )
2 L σ

     

⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎝ ⎠

g2 1 sα sα
s

3p 1L h = Φ - i
2 L σ                                 

∂ ∂ ∂
∂ ∂ ∂

2 2 2
2 f 2 g1 2 sβ g2 2 sα 1 sα 2 sβ

h h h
y = L h ( )+ L h ( )V + L h ( )V = .f( )+ g ( ).V + g ( ).Vx x x x x x

x x x   (IV.8) 

Avec : 

( )f 2 s sα sα sβ sβL h = -2R Φ i -Φ i  

g1 2 sαL h = 2Φ  

g2 2 sβL h = 2Φ  

IV.3.3 Linéarisation du système  

La matrice définissant la relation entre l'entrée physique (u) et la sortie dérivés (y (x)) est donnée 

par l'expression (IV.9). 

⎡ ⎤⎡ ⎤
⎢ ⎥⎢ ⎥

⎣ ⎦ ⎣ ⎦

sα1

sβ2

Vy
= A( )+ E( )

Vy
x x                                                                                        (IV.9) 

Avec  

   
⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎢ ⎥⎣ ⎦

f 1

f 2

L h
A( )=

L h
x ,

⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎣ ⎦

g1 1 g2 1

g1 2 g2 2

L h L h
E( )=

L h L h
x                                                    

⎡ ⎤⎛ ⎞
⎢ ⎥⎜ ⎟

⎝ ⎠⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎣ ⎦

sβ sβ sα sα
s s

sα sβ

3p 3p1 1(i - Φ ) Φ - i
2 L σ 2 L σE( )=

2Φ 2Φ
x                                                                     (IV.10) 

E(x): est la matrice de découplage. 

det(E)=
⎛ ⎞ ⎛ ⎞
⎜ ⎟ ⎜ ⎟
⎝ ⎠ ⎝ ⎠

sβ sβ sβ sα sα sα sβ sβ sβ sα sα sα
s s s s

3p 3p1 1 1 1(i - Φ ).2Φ - Φ - i .2Φ = 3p(i - Φ )Φ - 3p Φ - i Φ
2 L σ 2 L σ L σ L σ

     

Après simplification on à : 
⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎣ ⎦

2 2
sβ sα sβ sβ sα sα

s

1det(E)= 3p - (Φ +Φ )+ i Φ + i Φ
L σ

                                                              (IV.11) 

   En utilisant le modèle de moteur à induction on à :  

(IV.7)
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sα sα rα
s s r

sβ sβ rβ
s s r

1 Mi = Φ - Φ
σL σL L

1 Mi = Φ - Φ
σL σL L

                                                                             (IV.12) 

La substitution de (IV.12), dans (IV-11) donne 

⎡ ⎤⎣ ⎦sβ rβ sα rα
s r

Mdet(E)= -3p. Φ Φ +Φ Φ
σL L                                                             (IV.13) 

Il est clair que la matrice E(x) est toujours réversible, le produit du flux du stator et du rotor ne 

peut pas être égal à zéro, la linéarisation entrée-sortie suivante est introduite pour le système illustré 

par (IV.3) 

Ainsi, la loi de commande par la linéarisation est donnée par : 

⎡ ⎤ ⎡ ⎤⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎢ ⎥

⎣ ⎦⎣ ⎦ ⎣ ⎦

sα 1-1

sβ 2

V V
= E ( ) -A( )+

V V
x x                                                                       (IV.14) 

Où  
⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎣ ⎦

1

2

V
V =

V
 , représente le nouveau vecteur des variables d’entrées. 

L’application de la loi linéarisante (IV.14) sur le système (IV.9) conduit à deux sous système 

mono-variable linéaires et découplés : 

⎧⎪
⎨
⎪⎩

1 1

2 2

V = h ( )
V = h ( )

x
x                                                                                                 (IV.15)            

Pour assurer une régulation parfaite et de suivre les signaux désirés du flux et du couple en vue de 

leur référence, les entrées internes v1et v2 sont choisis comme suit : 

⎧⎪
⎨
⎪⎩

2 2 2
1 s 1 s sref ref

2 e ref 2 e ref e

V = Φ + k (Φ - Φ )

V = Γ + k (Γ - Γ )
                                                                     (IV.15) 

Dans ces conditions on cherche à asservir le couple e Γ au couple de référence e refΓ et 
2

sΦ au 

flux de référence s ref
Φ  avec une dynamique imposée. 

Définissons les variables erreurs : 

 
⎧
⎪
⎨
⎪⎩

1 e ref e
2 2

2 s sref

s = Γ - Γ

s = Φ - Φ
                                                                                             (IV.16) 
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Les coefficients ( 1k , 2k ) choisis tel que 1 1s + k , 2 2s + k  soient des polynômes d’hurwitz (racines du 

polynôme à parties réelles négatives). La détermination des paramètres 1k et 2k  peut se faire de 

différentes manières. Nous citons en particulier la méthode par placement de pôles, [78]. 

IV.4 Simulation 

Dans cette section, l'efficacité de l'algorithme proposé pour le contrôle de couple et de flux d'un 

moteur à induction commandé par DTC est vérifiée par des simulations.  

La figure (IV.I) représente le synoptique d’une commande directe du couple associé à une 

commande non-lineaire basé sur linéarisation entrée-sortie avec la MLI vectorielle. Les tables de 

vérité et les hystérésis on été éliminées. 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
 
 

IV.4.1 Inversion de la vitesse 

La figure (IV.2) donne les résultats d’une campagne de simulations. Un échelon de vitesse de 100 

rd/s est appliqué à t=0s le couple résistant initial est de 0 Nm, à t=0.5s à t=1s une consigne 

d’inversion de vitesse de 100 rd/s à -100 rd/s est imposée la régulation de vitesse est assurée sans 

erreur statique. Les résultats obtenus montrent que les performances de poursuites de vitesse et de 

flux sont très satisfaisantes .La norme du flux statorique est plus proche de la référence.  
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sα refV

sβ refV
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Fig. IV.1 Commande Directe du Couple (DTC-SVM) basée sur la linéarisation entrée-sortie. 
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IV.4.2 Variation du couple résistant 

Dans la figure (IV.3) le test de simulation présente une application d’un couple résistant entre les 

instants 0,5 et 1 secondes. Les résultats obtenus montrent que les performances de poursuites de 

vitesse et de flux sont très satisfaisantes en comparant avec les autres lois de commande (chapitre 2 

et 3). 

Nous constatons l’établissement de la vitesse à sa valeur de référence en un temps de réponse 

satisfaisant et sans dépassement. Le test montre un rejet de la perturbation sans dépassement avec 

maintient de la vitesse de référence, et les réponses de module de flux statorique ne sont pas 

affectées par cette perturbation. Les résultats obtenus montrent que les performances de poursuites 

de vitesse et de flux sont satisfaisantes. Les courants de phases obtenus ont l’allure de sinusoïdes moins 

bruitées. Nous pouvons remarquer que l’approche proposée permet de réduire considérablement les 

ondulations du couple et de flux. 

Module de flux statorique (Wb)

 
 

c) 

Temps 
s)

Fig. IV.2. Résultats de simulation pour inversion de la vitesse. 
(a) Vitesse rotorique (b) Couple électromagnétique, (c) Module de flux statorique.
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IV.4.3. Étude de robustesse aux variations paramétriques 

 Variation de la résistance du stator 

Nous avons également étudié l’influence de la variation de la résistance statorique sur le 

découplage entre le flux et le couple. Pour cela, nous avons simulé notre système pour une variation 

de Rs, nous avons obtenu les résultats de la figure (IV.4), qui présente les résultats de simulation 

pour la poursuite de trajectoires de vitesse et de flux. La vitesse répond pratiquement sans 

dépassement, les résultats de simulation montrent aussi le découplage entre le flux et le couple, on 

note d’après ces résultats que la variation de Rs n’affecte pas le module de flux statorique.  
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. IV.3 Commande en vitesse du MI avec application d’un couple résistant 
(a) Vitesse rotorique, (b) Couple électromagnétique, (c) Courant de phase,  

(d) Trajectoire de flux statorique, (e) Module de flux statorique. 

 

e) 
Module de flux statorique (Wb)

Temps (s) 

 

Référence de la résistance statoriquea) 

Temps (s)

Rs= 0.75*Rsn

Rs= 0.5*Rsn
Rs= Rsn
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IV.4.4. Test d’affaiblissement de flux 
 

Ce test concerne le test d’affaiblissement de flux. Comme la montre la figure (IV.5), le flux et la 

vitesse ne sont pas affectés par la réduction du flux de référence. L’ondulation de courant de phase à 

aussi une réduction notable. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. IV.4 Résultats de simulation lors de la variation de la résistance statorique.

(a) Référence de la résistance statorique, (b) Vitesse rotorique, (c) Module de flux statorique. 

 

c) Norme de flux statorique (Wb)
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IV.4.5 Sensibilité par rapport aux variations des paramètres mécaniques  
 

 Variation du coefficient l'inertie 

Nous avons procédé à une variation du moment d’inertie de J= 2Jn et J= 0.5*Jn. Les grandeurs 

étudiées sont respectivement : la vitesse de le module de flux statorique. La figure (IV.6) montre la 

vitesse pour différentes valeurs du moment d’inertie. La régulation de la vitesse de la machine est 

peu affectée par la variation de la valeur du moment d’inertie. Pour des valeurs inférieures à la valeur 

nominale du moment d’inertie, la réponse de la vitesse est plus rapide et, inversement, pour des 

valeurs du moment d’inertie supérieures à la valeur nominale, le système répond plus lentement à la 

consigne de la vitesse. Il est clair que la variation du moment d’inertie n’affecte pas le module de flux 

statorique. 
 
 
 
 
 
 

Fig. IV.5 Test d’affaiblissement de flux. 

(a) Vitesse rotorique, (b) Module de flux statorique, (c) Courant de phase.

 

b) Module de flux statorique (Wb)

Temps (s)

 

c) Courant de phase (A)

Temps (s) 
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IV.5. Conclusion 

Dans ce chapitre, qui présente une partie du thème de cette thèse de recherche, nous avons 

proposée une commande DTC basée sur la linéarisation entrée-sortie en utilisant la modulation 

vectorielle (SVM). Cette association assure une linéarisation parfaite quelque soit les profils de 

trajectoires admissibles imposés à la machine asynchrone. Cette association permet de remédier aux 

inconvénients du DTC classique. Ce qui a permis de réduire significativement les bruits sur le couple 

et les contraintes de temps de calcul ainsi, l’efficacité de l’approche proposée est montrée par les 

résultats de simulation. Toutefois, comme rapporté par Slotine, [75], cette commande est peu 

robuste au sens ou elle nécessite une connaissance exacte des paramètres pour garantir les 

performances désirées. Nous allons pouvoir maintenant nous intéresser dans le chapitre suivant à 

l’étude de l’apport de la commande adaptative.  

 

Fig. IV. 6 Test de variation du moment d’inertie. 
(a) Vitesse rotorique, (b) Module de flux statorique. 

 

a) 

J=Jn

J= 2Jn

J= 0.5*Jn

Vitesse (rd/s)

Temps (s) 

b) Module de flux statorique (Wb)

Temps (s) 
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V.1. Introduction 

Les régulateurs de type PI sont largement utilisés dans ces structures de commande, Ils sont 

insuffisants pour répondre aux performances exigées. Sont sujets à une détérioration des performances 

en présence des perturbations de charge et des variations paramétriques. Pour palier ces limitations, 

l'utilisation des commandes modernes est nécessaire.  

L’intérêt de la commande adaptative est d'apporter une solution au contrôle des systèmes dont le 

comportement dynamique est partiellement ou totalement inconnu et éventuellement variable dans le 

temps. En effet, dans ces situations, les méthodes classiques de commande n'aboutissent pas aux 

performances désirées en boucle fermée, et conduisent à une détérioration de la robustesse du 

régulateur. , la commande adaptative est une alternative intéressante qui permet de prendre en compte 

ces problèmes. Le MCS est destiné à éliminer les effets de variation des paramètres du système, les 

perturbations, ainsi que les effets de la non linéarité du système. 

Un certain nombre de ces commandes adaptatives ont été déjà appliquées à la machine asynchrone 

telles que la commande adaptative par mode de glissement, commande adaptative a modèle de 

référence, … Les travaux publiés dans la littérature ont montré l’efficacité de ces méthodes, [80-90]. 

Dans le présent travail, une approche de la commande adaptative, contrôleur à synthèse minimale, a 

été analysée et appliquée à la commande en vitesse de la DTC-SVM du MI.  

V.2 Différentes techniques de commande adaptative 

L’origine de la commande adaptative remonte aux années 1950 : les automaticiens se sont vite 

aperçus en effet qu’un contrôleur avec des paramètres fixes n’était pas toujours capable d’assurer les 

performances voulues, par exemple dans le cas où les paramètres du système variaient avec le temps. 

Durant cette période où la commande adaptative suscita un réel intérêt, deux approches allèrent se 

dégager pour élaborer un contrôleur adaptatif. L’une s’appelle la commande adaptative par modèle de 

référence ou MRAC, la seconde concerne la commande auto-ajustable (Self-Tuning Regulator "S.T.R").  

V.2.1 Commande adaptative auto-ajustable  

Dans ce type de commande, la boucle d’adaptation comporte un bloc d’identification des paramètres 

inaccessibles du système fournissant des valeurs estimées utilisées par la loi de commande comme s’ils 

étaient les vrais paramètres. L’hypothèse de base consiste à supposer que le bloc d’identification est 

capable de fournir une bonne estimation de l’état du système à chaque instant précédant le calcul 

proprement dit de la loi de commande. L’avantage de la séparation entre identification et commande est 

de pouvoir estimer les paramètres d’un système tout en satisfaisant les objectifs de commande. 
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Un auto-régleur (Self Tuning Controller) [80] est représenté par la figure (V. 1) 

 

 

 

 

 

 

V.2.2 Réglage adaptatif par poursuite d’un modèle de référence  

La commande adaptative par poursuite d’un modèle de référence AMFC (en anglais : adaptive model 

following control) est composé de deux commande : une commande linéaire (à coefficients fixe) et une 

commande adaptative qui est générée par le mécanisme d’adaptation afin d’éliminer les effets dus à la 

variation des paramètres de la machine.  

La commande adaptatif AMFC exige que les grandeurs d’état de la machine soient mesurables afin 

de pouvoir mettre en contre réaction ces grandeurs et imposer au système global fermé un certain 

comportement dynamique. Cependant, dans la plupart des cas, il n’est pas possible de mesurer 

directement ces grandeurs d’état (flux rotorique).  

Le principe du réglage adaptatif par poursuite d’un modèle de référence est schématisé à la figure (V. 2).  

 

 

 

 

 

 

 

Fig.V.2 Structure du réglage adaptatif par poursuite d’un modèle de référence (AMFC). 

V.2.3 Commande adaptative avec modèle de référence (MRAC)  

La commande adaptative par modèle de référence fait tendre asymptotiquement le processus vers un 

modèle de référence établi a partir des performances désirées pour le système en boucle fermée, le 

mécanisme d’adaptation corrige les paramètres du régulateur en fonction de l’erreur entre la sortie 

mesurée et celle du modèle, . Ce type de commande est également nommé commande directe ou à 

identification implicite, [80]. Figure (V.3) 
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Fig. V. 1 Schéma de principe d’un régulateur auto-ajustable. 
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V.2.3.1 Equations du modèle de référence 

Considérant le modèle de référence du premier ordre, on peut écrit :  

m
e r m

dΩ
Γ - Γ = J +f Ω

dt
                                                                          (V.1)               

Le modèle de référence pour le système est donné par : 

m
m m

dΩJu = +Ω
K dt

                                                                                  (V.2)               

Le passage du modèle de référence à commande découplée se fait par : 

m r refe =Ω -Ω                                                                                                (V.3)               

La loi de commande U est donnée par : 

u r ref p r eU = K Ω + K Ω + K e                                                                         (V.4)               

Où les valeurs de uK , pK  sont de la forme : 

                                 ∫
T T

m m

t

u
0

K (e, t) = α.y.u  dt +β.y.u              

                                 
0
∫
t

T T
pK (e, t) = α.y. dt +β.y.x x  

      Les gains Ku et Kp utilisés dans le cas de régulateur PI sont constantes et dépendent uniquement des 

paramètres de la machine. L’objectif est que ces gains ne soient plus fonctions des paramètres de la 

machine mais auront une forme générale qui peuvent être utilisée pour toutes les machines dont les 

paramètres ( α ,β ) sont des constantes. 

 

(V.5)
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Fig.V.3 Structure d’une commande adaptative a modèle de référence 
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L’expression de y est donnée par : 

1 m ry = C (Ω - Ω )                                                                                              (V.6) 

V.3 Contrôleur à synthèse minimale (MCS)  
 

La commande adaptative à synthèse minimale (en anglais : Minimal Controller Synthesis) est 

l’extension du AMFC, il est formulé pour la commande des systèmes linéaires et non linéaires.  

L’équation dynamique du système est :  

 m
m e

dΩ
J +f Ω +d = Γ

dt
                                                                              (V.7) 

d: représente la perturbation extérieure. 

Le modèle de référence pour le système est donné par : 

m
m m

dΩJ +Ω = u
dt                                                                               (V.8)       

La loi de commande est donnée par :                                                                      

r r f mu = K Ω + K u                                                                                     (V.9)       

Avec : 

                                        ∫
T T

m m

t

r
0

K (e, t) = α.y.U  dt +β.y.U     

                                   ∫
t

T
f

0

K (t) = α.y.x.dt +β.y.x   

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig.V. 4. MCS Algorithme. 
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(V.10)
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Considérons un système décrit par l’équation d’état suivante : 

(t) = A(t). (t)+ B.u(t)+ d( , t)x x x                                                                                           (V.11) 

Avec : 

n.n n.1A(t) R  et B R     ∈ ∈ ,  [ ]T1 2 nx = x ,   x ,...,x , n.1Rx∈  

La matrice A(t) et les vecteurs B(t) et d(x,t) sont donnés par : 

    

⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦1 2 n 1 1

0 1 . 0 0 0
0 0 1 0 0 0

A(t) = B(t) = , d(t) =
0 . . 1 . .

-a -a . -a b d

                                                                (V.12) 

Les coefficients ai (i=1, n), bi et d1 sont inconnus. 

Le modèle de référence est défini par l’équation état suivante : 

x xm m m m(t) = A . (t)+ B (t).r                                                                                                  (V.13) 

Avec : 

∈ ∈n.n n.1
m m

      A R et B R  

La matrice mA et le vecteur Bm sont donnés par : 

⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦ ⎣ ⎦

m m

m1 m2 mn m

0 . 1  0 . . 0 0
0 0 1 . . 0  .
.  .A = , B =
0 1 0

-a -a . . . . -a b

                                                               (V.14) 

Les matrices A, Am et les vecteurs B, Bm peuvent s’écrire : 

                   
⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎣ ⎦ ⎣ ⎦

n-1,1 n-1 n-1,1 n-1
m

1 m1

0 I 0 I
A = A =

A A
   

               
⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦

n-1,1 n-1,1 n-1,1
m

1 m 1

0 0 0
B = B = d =

b b d
 

Avec : 

1A =(1.n) vecteur=[ ]1 2 n-a -a . . . -a  

mA =(1.n) vecteur=[ ]m1 m2 mn-a -a . . . -a  

On obtient : 

(V.15)
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( ) ⎡ ⎤
⎡ ⎤ ⎢ ⎥⎣ ⎦

⎣ ⎦

1 1,n-1T
1,n-1 1 2

1 1

0- 1B B = 0 , b =
b b

                                                                                   (V.16) 

Donc : 

( ) ,
⎡ ⎤

⎡ ⎤= = ⎢ ⎥⎣ ⎦
⎣ ⎦

1+ T T
1,n-1 1 1,n-12

1 1

- 1 1B B B B = 0 , b 0
b b

                                                                   (V.17) 

et 

⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎡ ⎤⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥⎣ ⎦

⎢ ⎥ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦⎣ ⎦

n-1,1 n-1,n-1 n-1 1,n-1+
n n 1,n-1 1

1,n-1 1,n-11

0 0 I 0
I - BB = I - 0 b = =

0 1 0 0b
                                          (V.18) 

Dans ce cas, on obtient à partir des conditions du suivi parfait de modèle : 

                ( ) ⎡ ⎤ ⎡ ⎤
=⎢ ⎥ ⎢ ⎥

⎣ ⎦ ⎣ ⎦

1,n-1n-1 1,n-1+
n m m

1,n-1

0I 0
I - BB B = B

0 0 0
 

( )( ) ( )
0⎡ ⎤ ⎡ ⎤

=⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎣ ⎦ ⎣ ⎦

n-1 1,n-1 n-1,n-1 n-1,1+
n m m

1,n-1 1,n-1

I 0 0
I - BB A - A = A - A

0 0 0 0
                                             (V.19) 

( ) ⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎣ ⎦ ⎣ ⎦

n-1,1n-1 1,n-1+
n

1,n-1

0I 0
I - BB d = d =

0 0 0
                                                                                (V.20) 

V. 3.1 Boucle fermée 

L’erreur dynamique du système en boucle fermée est donnée par : 

( )x x xe mmm e= - A-AA . - B.u + B r - d.                                                                          (V.21) 

x x xe m= -                                                                   (V.22) 

V.3.2 Proposition 

Quand l’entrée de référence r(t) est différente de zéro pour tout t, le vecteur perturbation d(x,t)peut 

être écrit sous la forme : 

x δA(t).rd( , t) =                                                                                                                     (V.23) 

ou 

⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎣ ⎦

δA(t) =

δa(t)

0
.
.

           ∈ 1n.δA(t) R                                                                                       (V.24) 
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Les variation de δa(t) sont déterminées par la nature de la perturbation d(x,t). Dans ce cas, en 

remplaçant d dans (V.21), on obtient : 

( ) ( )x x x mme m e= - A-AA . - Bu + B δA .r-                                                                     (V.25) 
ou encore 

′x xe em e n
= - IA . w                                                                                                         (V.26) 

Avec : 

( ) ( )′ xe mmA-AW + B.u + δA - B .r=                                                                                             (V.27) 

 

( )

⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥

′ ⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎢ ⎥
⎣ ⎦
∑ x

e

n

i mi i 1 m
i=1

0
.
.

W =
0

-a +a + b .u +(δa - b ).r

                                                                            (V.28) 

V.3.4 Dérivation de l’algorithme MCS 

Dans toute stabilité basée sur les méthodes du MRAC, l’objectif est de dériver une entrée de 

commande u qui assure une stabilité globalement asymptotique de l’erreur pour toutes les conditions 

initiales de xe, r, x et u. 

L’équation (V.26) est divisée en deux blocs : 

 Bloc feedforward linéaire invariant 

 Bloc feedback non linéaire variant 

Si les conditions suivantes sont satisfaites : 

• Pour le bloc feedback  

≥∫
1

0

t T ' 2
e e 0t

y W dt -c        pour tout ≥1 0t t                                                                      (V.29) 

Avec 0c   étant une constante indépendante de 1t . 

xe e ey = C                                                                                                                                     (V.30) 

• La fonction de transfert feedforward [ ]-1e m mC pI - A I est réelle strictement positive. L'hyperstabilité 

Asymptotique du système feedback est assurée pour toutes les conditions initiales de x, r, u et xe .il est à 

noter que la théorie de l’hyperstabilité exige que le système feedback décrit par l’équation (V.25) soit :   
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 Contrôlable 

 observable       

( eC  est définie positive) 

En utilisant le critère de kalman-Yacubovith, la fonction de transfert [ ]-1e m nC ApI - I est réelle 

strictement positive s’il existe une matrice Q symétrique définie positive et une matrice P symétrique 

positive elle que : 
T
m mA .P + P.A = -Q                                                                                             (V.31) 

eC = nI P =P                                                                                          (V.32) 

V.3.5 Corollaire 

      Du faite que Am est une matrice d’Hurwitz, une matrice symétrique définie positive Ce existe 

toujours. En écrivant ye comme [ ]e 1 2 nY = y , y , ...y  et utilisant la relation (V.28), le membre droit de 

l’équation (V.29) peut être écrit sous la forme : 

( )⎛ ⎞
⎜ ⎟
⎝ ⎠
∑∫ ∫ x1 1

0 0

nt tT '
e e n i mi i 1 mt t

i=1

y W dt = y -a +a + b .u +(δa - b )dt                                  (V.33) 

De cette équation, on peut déduire que u doit être une fonction des états du système, du terme yn et 

de l’entrée de réference r. 

Ainsi en définit l’entrée MCS u comme : 

r fu = K (t)x+ K r                                                                                                 (V.34) 

Avec : ⎡ ⎤⎣ ⎦p p1 p2 pnK (t) = K , K ,...K  

En remplaçant u dans (V.33) par son expression dans (V.34), on obtient : 

( ) ( )∑∫ ∫
1 1

0 0

nt tT '
e e 1 pi i mi i 1 r mt t

i=1

y W dt = -b K - a +a .x + -b K +δa - b r.dt                               (V.35) 

A partir de l’équation (V.35) on peut déduire que si x et r sont différentes de zéro pour tout t, alors la 

condition lim xe(t)=0 quand t tend vers l’infini implique que l’entrée de commande contienne des 

intégrateurs qui forcent le terme '
eW  à zéro pour toutes les conditions initiales de x,u et r. 

Par conséquent, les gains adaptatifs Kpi(i=1,n) et Kr seront écrits : 

       pi pi1 pi2K = K + K                                                                                                                                  (V.36) 

        r r1 r2K = K + K  

Avec : pi1K , r1K  sont les gains intégrales 
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          pi2K , r2K  sont les gains proportionnels 

Donc l’équation (V.35) peut donc s’exprimer comme suit : 

( )

( )

∑ ∫

∑∫ ∫

∫

x

x

1

0

1 1

0 0

1

0

n t T '
n i 1 pi1 i mi e et

i=1

nt t

n i 1 pi2 n 1 r1 mt t
i=1

t

n 1 r2t

Y b K - a +a + Y W =

Y b K .dt + Y r b K +δ.a - b dt

+ Y rb K .dt

                                                   (V.37) 

Pour une fonction continue f(t) , si la constante K est positive l’inégalité suivante est toujours satisfaite : 

⎡ ⎤ ≥⎣ ⎦∫
ti 2 2 2

t0

1 1Kf(t).f(t).dt = K f(ti) - f(t0) - kf(t0)
2 2

                                                             (V.38) 

Si les gains pi1K , r1K , pi2K , r2K  sont définis par : 

 

                              Kpi1= ∫
t1

i nit0
α y dt  

                              Kpi2= xi n iβ y  

                              Kr1= ∫
t1

r nt0
α y rdt  

                              Kr2= r nβ y r  

Avec : iα , iβ , rα , rβ constante, alors l’inégalité (V.35) peut être écrite sous la forme : 

                              
∑ ∑∫ ∫ ∫

∫ ∫

1

0

n nt t1 t1T ' 2
e e i 1 r1 r1 i 1 r1t t0 t0

i=1 i=1

t1 t1 2
r 1 r1 r1 r 1 r2t0 t0

y W dt = α b f f dt + β b f dt +

α b f f dt + β b f dt
   

Les fonctions i1 i2 r1 r2f , f , f , f  sont définies respectivement comme suit : 

                        ∫ x
t mi i

i1 n i0
i 1

a - af = y .dt +
α .b

 

                       xi2 n if = y  

                      .δ
∫

t m
r1 n0

r 1

a - af = y r.dt +
α .b

 

                       

 

 

(V.39)

(V.41)

(V.40)
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Dans le cas de l’application du MCS, l’erreur dynamique aura pour expression : 

 

x x T T
e m e bW bW= A - Φ - γ - d                                                                             (V.42)               

x
.

T
1 n 1 eW = WΦ= b αy b αb .P.                                                                                (V.43)               

                            T
1 n 1 eW = b Wγ= b βy βb .Px                                                                                   (V.44)               

       ⎡ ⎤⎣ ⎦x T TW = r                                                                                           (V.45)               

 

⎡ ⎤
⎢ ⎥⎣ ⎦∫ ∫ ∫x x

Tt t t

1 1 n 1 m1 1 1 n n n mn n 1 r n m0 0 0
Φ= b . α .y . .dt + a - a , ...b . α .y . .dt + a - a , b α .y .r.dt - b  

b= [ ] ∈T n.100 ...01 , b R                                          

Afin de satisfaire le critère de Popov nous devrons satisfaire les conditions suivantes : 

 

≥
1

1

αb 0
βb 0

                                                                                                                                         (V.46)               

La condition de la stricte positivité de la fonction de transfert [ ]-1e mC ApI - b  est donnée par : 

T
m mA .P+ P.A = -Q                                                                                    (V.47)               

P 0,Q 0  

xT
n ey = b P                                                                                                      (V.48)               

La loi MCS pour un système SISO est donnée par : 

⎡ ⎤
⎢ ⎥
⎣ ⎦

T T

1

1u = θ + γ W
b

                                                                                               (V.49)               

Avec : ⎡ ⎤
⎢ ⎥⎣ ⎦∫ ∫x

t tT T
n n0 0

θ = α.y . .dt, α.y .r.dt  

V.3.6 Analyse de la stabilité du système 

    Considérons la fonction de Lyapunov suivante : 

x x xT T
e e e

1

V( Φ) = P + Φ Φ
1, 

b .α
                                                                               (V.50) 
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En évaluant la dérivée temporelle de V le long des trajectoires de (V.41) et les relations (V.42) et (V.43), 

on obtient : 

    x x x x xT T T T T
e e 1 e e eW W

.
V = - Q - 2b β .Pbb .P . - 2 Pbd                                          (V.51) 

Si V est négatif en dehors d'une région fermée de ex  compris l'origine de l'espace, alors toutes les 

solutions de (V.41) entrera dans cette région. Dans ce cas, en observant que la matrice est semi-définie 

positive et en utilisant les propriétés générales des normes, nous obtenons à partir de (V.51) : 

≤
2

e min e e max

.
V(x , Φ) -λ (Q) x + 2 x λ (P) d                                                               (V.52) 

De (V.52), on observe que si ≥ max
e

min

2λ (P) d
x

λ (Q)
 alors

.
V est négatif. Nous concluons que ex  entre la région 

hypersphèreΩ  définie par : 

≤
⎧ ⎫⎪ ⎪∈⎨ ⎬
⎪ ⎪⎩ ⎭

n
e e

max max

min

2λ (P). d
Ω R

λ (Q)
= x / x                                                                                   V.53) 

où, 
max

d  indique les valeurs maximales de d . Nous notons que Ω  dépend l'amplitude de la 

perturbation ainsi que  les valeurs de P et Q, qui sont reliés par le modèle de référence, (voir (V.44)). 
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V.4 Amélioration de la DTC-SVM par l’emploi de la commande Adaptative MCS  

Nous appliquons, dans cette section, la stratégie du contrôle adaptatif analysée au moteur à induction 

subissant les différentes perturbations. Le MCS est destiné à prendre en charge les variations 

paramétriques dues aux changements dans les conditions de fonctionnement de la machine ou à des 

perturbations indésirables. Parmi les différentes dispositions probables la variation du couple de charge, 

de la poursuite des variations de la consigne et éventuellement les variations des paramètres de la 

machine. La structure générale de la commande adaptative est montrée par le schéma global de la figure 

(V.5). 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

V.4.1 Test de variation de la vitesse de référence 

 
La figure (V. 6) donne les résultats d’une campagne de simulations. Un échelon de vitesse de 150 rd/s 

est appliqué à t=0s le couple résistant initial est de 0 Nm, à t=1s à t= 2s une consigne de variation de 

vitesse de 150 rd/s à 90 rd/s est imposée, la régulation de vitesse est assurée sans erreur statique et une 

bonne concordance entre la réponse du système et celle du modèle. Les résultats obtenus montrent que 

les performances de poursuites de vitesse et de flux sont très satisfaisantes .La norme du flux statorique 

est plus proche de la référence. Ainsi que l’erreur n’est plus affectée par la perturbation. 
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Fig. V. 5 Structure de la commande par DTC-SVM apport de la commande adaptative.
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Temps (s) 

   c) Erreur (rd/s)

Vitesse (rd/s)

Temps (s) 

a) 

r Ω

m Ω

Gains adaptifs ( rK , fK ) b) 

fK

rK

Temps (s) 

Fig. V.6 Résultats de simulation. 
(a) Réponse du système et du modèle, (b) Gains adaptifs ( rK , fK ), (c) Erreur. 
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e)  Couple électromagnétique e Τ (Nm)  

Temps (s) 

 

d) 
Module de flux statorique (Wb)

Temps (s) 

Fig. V.7 Résultats de simulation. 
(d) Module de flux statorique, (e) Couple électromagnétique, (f) Courant de phase. 
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Courant de phase (A)
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V.4.2 Variation du couple résistant 

Dans la figure (V.8) le test de simulation présente une application d’un couple résistant entre les 

instants 1s et 2s. La première remarque est que la perturbation n’influe pas sur la réponse du système, et 

par conséquent l’utilisation de l’algorithme MCS élimine l’effet de la perturbation.  

 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

   b) 

Temps (s) 

Courant de phase (A)

Fig. V.8 Résultats de simulation. 
(a) Réponse du système et du modèle, (b) Courant de phase ( rK , fK ), (c) Gains adaptifs.
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V.4.3. Étude de robustesse aux variations paramétriques 

V.4.3.1 Variation de la résistance du stator 

La figure (V.9) montre une comparaison entre la commande MCS et la commande PI. Nous 

remarquons une amélioration sur la qualité de réglage par rapport à la commande PI traduite par un 

temps d’établissement réduit sans dépassement et un rejet des oscillations du couple. Nous pouvons 

constater la supériorité du contrôleur adaptatif élaborer sur le PI. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

PI 

MCS 

a) Vitesse (rd/s) 

Temps (s) 

 

b) Vitesse (rd/s) 

 

PI

MCS 

Fig. V.9 Réponse du système.

a) Réponse du système (vitesse), 

b) Zoom. 
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Les figure (V.10) et (V.11) montrent la réponse de la vitesse dans le cas de la présence des 

perturbations paramétriques de Rs et J. Ces tests sont effectués pour les faibles vitesses. Nous pouvons 

constater la supériorité du contrôleur adaptatif élaborer sur le PI. 

L'ensemble de ces résultats, montre les performances et la robustesse de cette loi de commande. En 

effet, il apparaît bien que la commande maintient la qualité de l'asservissement et du réglage lors des 

variations paramétriques. Et que les rejets de perturbation dus aux consignes de charges appliqués aux 

différents instants précités sont éliminés contrairement à ce qu’on a observé lors du réglage par un PI 

classique. 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 

 

 

PI 

MCS 

Fig. V.10 Robustesse de la commande pour les faibles vitesses (20 rd/s) 
a) Réponse du système (vitesse) 

                                    b) Module de flux statorique 
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V.4.3.2 Sensibilité par rapport aux variations des paramètres mécaniques de la machine 

 Variation de coefficient l'inertie  

Pour mettre en évidence l’avantage du MCS sur le PI, nous avons comparé leurs performances. Pour 

cela, la robustesse du régulateur MCS par rapport aux perturbations paramétriques est testée pour une 

poursuite de trajectoire de vitesse de référence 157 rd /s. En figure (V.11), Nous avons procédé à une 

variation du moment d’inertie de J= 2Jn et J= 0.5*Jn. L'ensemble de ces résultats, montre les 

performances et la robustesse que procure le MCS pour la commande du MI. En effet, il apparaît bien 

que le MCS maintient la qualité de l'asservissement et du réglage aussi bien en présence des variations 

des paramètres mécaniques. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
 
 
 

Fig. V.11 Test de variation de J. 
a) Réponse du régulateur PI  

     b) Réponse du contrôleur MCS  
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V.5 Application de la commande adaptative à la DTC-SVPWM  

Le comportement du système a été simulé en utilisant le logiciel de simulation Matlab- Simulink. 

Nous avons inséré un modèle de référence de la vitesse de consigne, pour générer une trajectoire de 

référence de la vitesse de rotation.  

La structure générale de la commande adaptative est montrée par le schéma global de la figure 

(V.12).  
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

V.5.1 Résultats de simulation et discussion 

Dans cette section, la stratégie du contrôle adaptatif à savoir la commande à synthèse minimale 

appliquée à la machine asynchrone. Le régulateur adaptatif est destiné à tenir compte des variations du 

couple de charge, de la poursuite de la consigne et éventuellement des paramètres physiques. Notons 

que les valeurs des gains adaptatifs sont : (α= 0, 025,β= 0, 0025 ). 

L'évolution des variables de la machine, lors du démarrage avec une vitesse de référence de 150 rd/s, 

est appliqué à t=0s, le couple résistant initial est de 0 Nm, à t=1s et t= 2s une consigne de variation de 

vitesse de 150 rd/s a 90 rd/s est imposée. La régulation de vitesse est assurée sans erreur statique. Les 

résultats obtenus montrent que les performances de poursuites de vitesse et de flux sont très 

satisfaisantes .La norme du flux statorique est plus proche de la référence. 
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Vitesse (rd/s) 
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a) 

r Ω

m Ω

 

Gains adaptatifs ( rK , fK ) b) 

fK

rK

 

Couple électromagnétique e Τ (Nm)  

Temps (s) 

c) 

Fig. V.13 Résultats de simulation. 
(a) Réponse du système et du modèle, (b) Gains adaptifs ( rK , fK ), (c) Couple électromagnétique.
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e) 
Module de flux statorique (Wb)

 

Courant de phase (A) 

Temps (s) 

d) 

 

Erreur (rd/s)

Temps (s) 

f) 

Fig. V.14 Résultats de simulation. 
(d) Courant de phase, (e) Module de flux statorique, (f) Erreur. 
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Fig. V.15 Trajectoire du flux statorique. 

V.5.2 Variation du couple résistant 

Dans la figure (V.16) le test de simulation présente une application d’un couple résistant entre les 

instants 1s et 2s. La réponse montre que le contrôleur adaptatif est capable de poursuite de trajectoire de 

référence et de rejeter la perturbation de charge.  

Lorsque le couple de charge varie les gains adaptatifs changeant automatiquement pour compenser 

cette variation, par conséquent, conduire la vitesse du moteur à la réponse souhaitée. 

D'autre part, en utilisant l'algorithme proposé MCS toute variation dans la dynamique du moteur ne 

sera pas affecter les performances du contrôleur. 

   La sensibilité des gains est inversement proportionnelle à la vitesse du moteur. La variation de gain est 

faible lorsque la vitesse est élevée, la variation de gain est plus importante lorsque la vitesse est faible. 

Les paramètres scalaires α.β sont choisis de façon empirique 

 

 

 
 

 
 
 
 
 
 
 
 

 Φsα (Wb)

Φ
sβ

(W
b)

 

 

 

Vitesse (rd/s) 

Temps (s) 

a) 

r Ω

m Ω



Chapitre V                     Amélioration de la DTC-SVM du Moteur à Induction .Apport de la Commande Adaptative  
 
 

 99

 
 
 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

   b) 

Temps (s) 

Courant de phase (A)

Fig. V.16 Application d’un échelon de couple résistant entre 1s et 2s. 
(a) Réponse du système et du modèle, (b) Courant de phase, (c) Gains adaptifs ( rK , fK ) 
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V.6 Commande linéarisante adaptative application à la DTC-SVM  
 

Le principal désavantage de la commande linéarisante est qu'elle se base sur la connaissance du 

modèle exact du système. En effet, dans la majorité des cas on ne peut connaître de façon précise le 

modèle réel du système. La combinaison de la commande adaptative avec celle de la commande 

linéarisante présentée dans le chapitre quatre permet de réaliser une commande linéarisante adaptative 

robuste face aux incertitudes paramétriques du système. La structure générale de la commande 

linéarisante adaptative est montrée par le schéma global de la figure (V.17).  
 

 

 

 

 
 

 

 

 

 

V.6.1 Test sur la variation de la vitesse de référence 

Sur la figure (V.18) on à représenté la réponse du système et celle du modèle pour une variation de 

référence de 0 à 150 rd/s. On constate que la vitesse atteint sa référence sans dépassement ainsi que la 

variation de référence n’influe pas sur la réponse du système, sur la même figure on a représenté les 

gains adaptatifs et l’erreur entre la réponse du système et celle du modèle. Le couple électromagnétique 

présente une diminution remarquable des harmoniques. La dynamique des composantes de flux 

statorique n’est pas affectée par l’application de ces consignes de charges.  
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Vitesse (rd/s)

Temps (s) 

a) 

r Ω

m Ω

Erreur (rd/s) 

Temps (s) 

b) 

 

Gains adaptatifs ( rK , fK ) c) 

fK

rK

Fig. V.16 Résultats de simulation. 
(a) Vitesse, (b) Erreur, (c) Gains adaptifs ( rK , fK ) 
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Couple électromagnétique e Τ (Nm)  

Temps (s) 

f) 

 Temps (s) 

e) Module de flux statorique (Wb) 

 

Courant de phase (A) 

Temps (s) 

d) 

Fig. V.18 Résultats de simulation. 
(d) Courant de phase, (e) Module de flux statorique, (f) Couple électromagnétique. 
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V.6.2 Robustesse vis à vis la variation des paramètres électriques 
 

Dans cette partie, nous étudions la robustesse de la commande DTC-SVM basée sur la linéarisation 

entrée sortie, apport de la commande adaptative à synthèse minimale vis-à-vis la variation des 

paramètres électriques du moteur. L’analyse de la robustesse est explorée vis-à-vis la variation des 

résistances (Rs, Rr), selon les testes de robustesse présentés par la figure (V.19) 

On constate d'après les résultats présentés par la figure (V.19). L’insensibilité de cette structure de 

commande face aux déviations paramétriques du moteur. 

L’effet des incertitudes résistives reste négligeable. Malgré l’application du couple de charge, le 

module de flux au stator reste à sa valeur de consigne durant toute cette phase. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. V.19 Résultats de simulation. 
(a) Scénarios de variation des paramètres électriques du moteur, 

(b) Vitesse rotorique. 

a) 

 

b) Vitesse (rd/s) 

Temps (s) 

Rs= 0.5*Rsn

Rs= 2*Rsn

Rr= Rrn

Rr= 2*Rrn

Rr= 0.5*Rr  
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V.6.3 Sensibilité par rapport aux variations des paramètres mécaniques 
 

 Variation de coefficient d’inertie  

Nous avons procédé à une variation du moment d’inertie de J= 2Jn et J= 0.5*J. Les grandeurs 

étudiées sont respectivement : la vitesse de le module de flux statorique. La figure (V.20) montre la 

vitesse pour différentes valeurs du moment d’inertie. La régulation de la vitesse de la machine n’est plus 

affectée par la variation de la valeur du moment d’inertie. Pour des valeurs inférieures à la valeur 

nominale du moment d’inertie, la réponse de la vitesse est plus rapide et, inversement, pour des valeurs 

du moment d’inertie supérieures à la valeur nominale, le système répond plus lentement à la consigne de 

la vitesse. Il est clair que la variation du moment d’inertie n’a pas affecté le module de flux statorique. 

Suite des résultats de simulation. 

(c) Couple électromagnétique, (d) Norme de flux statorique. 

 

d) Norme de flux statorique (Wb) 

Temps (s) 

c)  Couple électromagnétique e Γ (Nm)  

Temps (s) 
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V.7 Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons traité l’apport de la commande adaptative à la commande DTC-SVM 

soumis aux perturbations externes. Nous avons proposée, tout d’abord, une commande adaptative 

robuste. La stabilité de notre commande en boucle fermée est prouvée théoriquement.  

 L’utilisation de cet algorithme nous donne une convergence rapide. Différents régimes ont été 

simulés pour apprécier l'apport de cet commande : démarrages à vide et en charge, applications 

d'échelons de couple résistant, variations paramétriques. Les résultats obtenus montrent l’efficacité de la 

commande MCS à répondre aux différents types de variation paramétriques (la résistance statorique, le 

moment d’inertie et de la charge), Les résultats obtenus sont nettement meilleurs. Ces résultats ont 

permis d'illustrer, tant au niveau des performances que de la robustesse, l’efficacité de la commande 

adaptative dans les entraînements électriques avec moteur à induction. 

Fig. V. 20 Test de variation du moment d’inertie. 
(a) Vitesse rotorique, (b) Module de flux statorique. 
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CONCLUSION GENERALE 

Cette thèse a pour but d’apporter une contribution au contrôle direct du couple du moteur à 

induction et de concevoir une commande robuste face aux incertitudes paramétriques. Après avoir 

donné un bref aperçu sur la commande par DTC. On essaie d’améliorer les inconvénients de cette 

méthode de commande. D’abord, la méthode DTC-SVM est capable de travailler avec une 

fréquence constante du convertisseur de puissance. Ce fonctionnement est assuré par l’utilisation 

d’une modulation MLI vectorielle pour laquelle, à chaque période de modulation, sont appliqués 

deux vecteurs actifs de tension et un vecteur de tension nulle. Avec cette technique, les oscillations 

de couple et de flux sont réduites.  

La réponse dynamique du système a été également améliorée. Un autre objectif à réaliser était 

d’obtenir une méthode de commande simple et facilement réglable on a proposé une structure 

parallèle de la DTC. Cette commande possède les avantages du contrôle vectoriel et du contrôle 

direct du couple et permet de surpasser les problèmes des deux méthodes. Les régulateurs 

proportionnel-intégral et la technique de modulation vectorielle sont employés pour obtenir une 

fréquence de commutation fixe et moins de pulsations de couple et de flux.  

Dans ce travail, nous avons aussi développé une autre technique qui réduit les oscillations de 

couple, cette technique que nous avons appelé DTC basée sur la linéarisation entrée-sortie ou les 

tables de vérité et les hystérésis ont été éliminées. Ce qui supprime notamment les contraintes de 

scrutation rapide de ces derniers. Cette méthode améliore d'une façon significative les oscillations du 

couple et du flux. 

Les propriétés de robustesse sont peu garanties face aux incertitudes paramétriques. Il s’agit de 

développer des lois de commande adaptatives pour résoudre les problèmes de poursuite des 

systèmes non linéaires incertains et perturbés. 

La commande adaptative à synthèse minimale peut remédier à ce problème.  L’ensemble des 

résultats obtenus a montré satisfaction quand aux performances atteintes par le système. Celles-ci 

sont traduites par la robustesse de la commande vis-à-vis de la variation des paramètres de la 

machine et du couple de charge. Par ailleurs, la commande assure une bonne poursuite des 

variations même en présence de perturbation de charge. 
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PERSPECTIVES 

L’ensemble de nos réflexions et de nos études nous conduit à présenter quelques perspectives à 

ce travail. 

L’implémentation de la méthode de commande DTC-SVM basée sur la linéarisation entrée-sortie 

sur une carte de contrôle DSPACE serait intéressante.  

Il est proposé une continuation de la recherche dans le domaine de la commande DTC basée sur 

la linéarisation entrée-sortie par l’utilisation de la méthode du backstepping. 
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 SPECIFICATIONS 

 
A. Paramètres du moteur asynchrone utilisé 

 
 

Symboles Description Valeurs Unités 

Rs 

Rr 

Ls 

Lr 

Tr 

M 

J 

f 

p 

refΦ  

Pn 

nω  

eΓ  

Résistance statorique 

Résistance rotorique 

Inductance statorique 

Inductance rotorique 

Constante de temps rotorique 

Inductance Mutuelle 

Inertie du moteur 

Coefficient de frottement 

Nombre de paires de pôles 

Flux de  réference 

Puissance nominale 

Vitesse nominale 

Couple électromagnétique  

1.2 

1.8 

0.1554 

0.1568 

0.0871 

0.15 

0.07 

0.000 

2 

1.1 

4 

150 

25 

Ω  

Ω  

H 

H 

s 

H 

Kg.M2 

 N.m/rd/s 

 

Wb 

kW 

       rd/s 

N.m 
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Improvement in DTC-SVM of AC Drives Using a New Robust 
Adaptive Control Algorithm 

 
Sebti Belkacem, Farid Naceri, and Rachid Abdessemed 

 
Abstract: In this paper a new robust adaptive speed controller algorithm for AC motor drives is pre-
sented. The main feature of this algorithm is that minimum synthesis is required to implement the 
strategy. MCS algorithm is a significant development of MRAC. The stability of the proposed system 
is achieved through Popov’s Hyperstability criteria. The new algorithm appeared to be robust in the 
face of totally unknown plant dynamics, external disturbances and parameter variations with the plant. 
Finally, a new approach has been successfully implemented on DTC-SVM. Extensive simulation re-
sults are presented to validate the proposed technique. The system is tested at different speeds and a 
very satisfactory performance has been achieved. 
 
Keywords: DTC-SVM, minimum controller synthesis (MCS), parameter variation, robust approach. 
 

1. INTRODUCTION 
 
The industrial application areas of the direct torque 

control (DTC) scheme have been increased due to 
several factors such as quick torque response and 
robustness against the motor parameter variations [1,2]. 
The conventional DTC algorithm using the hysteresis 
based voltage switching method has relative merits of 
simple structure and easy implementation. The 
performance of such a scheme depends on the error band 
set between the desired and measured torque and stator 
flux values. In addition, in this control scheme, the 
inverter switching frequency is changed according to the 
hysteresis bandwidth of flux and torque controllers and 
the variation of speed and motor parameters. Superior 
motor performance is achieved by narrower hysteresis 
bands especially in the high speed region. However, 
these bands cannot be set too small for the protection of 
the inverter power switching devices. As a result, this 
approach will not be suitable for high power drives such 
as those used in tractions, as they require good torque 
control performance at considerably lower frequency [3-
5]. For such high power industrial applications, if in the 
DTC the hysteresis bands of the controllers become 
relatively wide, with the low inverter switching 
frequency, the resulting motor torque pulsations become 
high up to an undesired level. 

To overcome the above problems, some researchers 

have suggested, the DTC scheme using the space vector 
modulation (SVM) techniques [6-10]. In [7] a control 
method has been discussed that allows constant 
switching frequency operation and uses two PI controller 
in order to generate the inverter reference voltage in the 
IM stator flux reference frame. In this control scheme, a 
PI speed controller is also used to produce the torque 
reference signal. The control scheme in [7] is not robust 
to parameters uncertainty, especially to the stator 
resistance variations. In addition, it is needed to on-line 
transform the machine variables from a stationary 
reference frame to the stator flux reference frame and 
vice-versa.  

To control the speed of an induction motor driven by 
the DTC-SVM. The Proportional-Integral controller is 
always the preferred choice as highlighted by [11]. This 
is because the implementation of the PI controller 
requires minimal information about the motor, where the 
controller gains are tuning [12,13] until a satisfactory 
response is obtained. However, the induction motor is 
naturally a non-linear system and is subjected to 
parameter variations, external disturbances and non-
linear loads. PI controller may not give satisfactory 
performance when subjected to these conditions as 
shown by [14,15] this has prompted the development of 
a more robust adaptive controller for AC motor drives.  

Much effort has been devoted to developing robust 
adaptive control for AC motor drives. As consequence, a 
number of robust adaptive control methods have been 
developed and many robustness results have been 
obtained.  

Lorenz and Lawson have proposed a (MRAC) as a 
solution to the problem of on-line tuning of the field 
oriented induction machine drive [16]. By using a 
Proportional-Integral controller in a feedback to 
modulate the slip constant, the error between the desired 
torque and the calculated torque is equal to zero and the 
system actively pursues field oriented. Like the other 
methods, machine inductance ratios must be known or 
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