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Résumé 

Le moteur à reluctance commutée (SRM) est connu pour sa conception simple, sans 
aimants permanents, bobinage au rotor et son bas cout de production et une bonne 
robustesse qui lui confère conception, même sous la perte d’une phase ou de plus et 
d’opérer dans un environnement industriel très contraignant. Néanmoins ce moteur 
présente de nombreux inconvénients due à sa double saillance polaire, ses caractéristiques 
magnétiques et un couple de sortie hautement non linéaires très instable et qui présente 
de fortes perturbations. La double saillance du moteur ne permettant pas d’exciter ce 
dernier par une alimentation CA conventionnelle et de commander ce moteur utilisant la 
théorie des champs tournants. En outre, en raison des caractéristiques de sortie de couple 
non linéaires du moteur, une ondulation à couple élevé est inhérente au moteur, sauf si 
une stratégie de réduction de l’ondulation de couple est utilisée. Afin de parer à la non-
linéarité du couple de sortie et de diminuer les fortes perturbations de couple, plusieurs 
techniques ont été utilisées. La technique de contrôle du couple direct (DTC) est une 
excellente technique qui a donné de bons résultats pour ce type de moteur, et pour ce faire 
notre travail peut être considérée comme une contribution à l’amélioration de la DTC. 
Nous considérons spécifiquement le remplacement des régulateurs à hystérésis par ceux 
utilisant les techniques d’intelligence artificielle (logique floue, réseaux de neurones et 
neuro-flou), avec une concentration plus prononcée pour la technique de régulation par 
logique floue avec une structure Takagi-Sugeno comme le cœur de notre travail. Pour 
finir, nous avons utilisé la commande adaptative pour varier les paramètres du régulateur 
flou en temps réel lors de perturbations paramétriques du SRM et notamment pour parer 
à la variation de la résistance statorique. La loi de contrôle et la loi adaptative 
développées, garantissent que tous les signaux dans le système en boucle fermée sont 
limités en amplitude, alors que la conception du contrôleur est basée sur la synthèse de 
Lyapunov. 
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Abstract 

Switched Reluctance (RS) Motors have an intrinsic simplicity and low cost that make 
them well suited to many applications. Furthermore, the motors have a high robustness 
due to the ability to operate with the loss of one or more motor phases and are thus well 
suited to operate in harsh industrial environments. However, the motor has many 
drawbacks due to the motor’s doubly salient structure as well as highly non-linear torque 
output and magnetization characteristics. The double salient structure leads to the 
inability to excite the motor using conventional ac motor rotating field theory to the 
motor. Furthermore, due to the motor’s non-linear torque output characteristics, a high 
torque ripple is inherent in the motor unless a torque ripple reduction strategy is 
employed. to overcome the non-linearity of the output torque and reduce torque ripple, 
several techniques have been developed. Direct torque control (DTC) is an excellent 
technique which has had good results for this type of motor. our work, is a contribution 
to the improvement of the DTC by the substitution of the hysteresis regulators by those 
using artificial intelligence techniques (fuzzy logic, neural networks and neuro-fuzzy), 
with a more pronounced concentration in our study for fuzzy logic regulation technique 
with Takagi-Sugeno structure. Finally, we used the adaptive control to vary the fuzzy 
regulator parameters in real time during parametric disturbance of the SRM and especially 
during stator resistance variation. The control law and the adaptive law developed 
guarantee the delimitation of all the signals in the closed-loop system and the controller 
design is made according to Lyapunov's synthesis 
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Introduction générale 

 
L’évolution technologique de l’électronique de puissance, ainsi que de la micro-

informatique, a permis à l’entrainement électrique à vitesse et position variables, de 

connaître ces dernières années un essor considérable, et ce, à cause des exigences de 

qualités accrues et des cycles de production de plus en plus courts qui sont à la base de 

l’utilisation de techniques de réglage de plus en plus performantes dans les applications 

industrielles [1],[2]. 

Par ailleurs, les entraînements à vitesse variable représentent un domaine 

multidisciplinaire en génie électrique, qui regroupe les connaissances dans plusieurs 

secteurs : machines électriques, électronique de puissance, théories de commande, 

microcontrôleurs et microprocesseurs, etc. Les récents développements dans ces 

disciplines poussent l'entraînement à vitesse variable à un niveau de développement sans 

précédent, où l'on peut avoir des systèmes de commande de haute performance avec à la 

fois plus de fiabilité et à moindre coût [5]. 

C’est grâce aux moteurs à courant continu (MCC) qu’ont débuté les premiers 

entrainements à vitesses et positions variables, grâce à la simplicité de la commande du 

flux et du couple à partir du courant d’excitation et celui d’induit. C’est le moteur à 

excitation séparée qui est employé principalement dans les applications nécessitant des 

réponses rapides et exigeant un fonctionnement dans les quatre cadrans avec de hautes 

performances même autour de faibles vitesses. 

Cependant cette machine présente des inconvenants dus au système balais-collecteurs, ce 

qui l’empêche d’être utilisée dans les milieux explosifs et corrosifs. Par ailleurs, le 

commutateur mécanique, introduit des limitations dans les capacités de la machine.  
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En effet, elle ne peut opérer à grandes vitesses, ni être alimentée par des tensions élevées 

[3], [4]. 

Mais actuellement, grâce à leur robustesse et leur longue durée de vie, les moteurs à 

courant alternatif, sont les plus utilisés bien qu’ils imposent des structures internes et des 

stratégies de commande nettement plus complexes. Dans cette optique, la machine à 

reluctance variable, représente une bonne alternative face à la machine à induction et 

autres machines synchrones. 

En effet, concevoir des machines robustes qui ne contiennent ni aimant ni bobinage 

rotorique pourrait aussi résoudre les problèmes liés aux températures élevés engendrées 

dans les épanouissements polaires par exemple. L'absence de pertes dues au bobinage 

rotorique éviterait le problème rencontré dans les moteurs asynchrones, au niveau du 

refroidissement du rotor. 

Parmi les machines étudiées, plus particulièrement pour l’entraînement direct, figurent 

les machines à réluctance commutée pures ou excitées. Leur potentiel de faible coût et de 

robustesse nous conduit à explorer cette alternative. 

Ces avantages sont essentiellement dus à: 

- une structure simple et robuste pour un faible coût de fabrication ; 

- possibilité de fonctionnement à puissance quasi constante sur une large plage de vitesse; 

- pertes essentiellement concentrées au stator donc refroidissement aisé ; 

- convertisseur associé à grande sûreté de fonctionnement ; en effet, la configuration de 

la plupart des convertisseurs de la machine à reluctance commutée sont simples (principe 

de fonctionnement qui s'appuie sur des courants unipolaires), ce qui l'immunise des 

défauts courants, à la différence des convertisseurs de la MADA et des moteurs brushless. 

Il existe cependant quelques inconvénients, tels que : 

- un couple instantané pulsatoire d’où un bruit acoustique important; 
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- en raison de la nature inductive de la machine à réluctance commutée (MRC), son 

facteur de puissance est inférieur à celui des moteurs à induction ou brushless, en raison 

de pertes dans le système de puissance, ce qui nécessite un plus grand dimensionnement 

de son convertisseur. [14] [15] [16]. 

Pour diverses raisons, notre présente étude s’est focalisée sur les machines à réluctance 

commutée à double saillance, à 6 pôles statoriques et 4 pôles rotoriques (MRCDS 6/4), 

en fonctionnement moteur (Figure Int-1). Étudier cette configuration de base reviendrait 

à analyser les performances globales des machines à réluctance variable à plus grand 

nombre de pôles, ayant les mêmes principes de fonctionnement. Après avoir constaté 

l’effet de la variation paramétrique sur les performances de la machine, en vue d'une 

optimisation de la commande de l’ensemble convertisseur moteur, une approche basée 

sur la commande directe du couple (DTC) a été proposée dans ce travail.   

 

Figure Int-I : MRV 6/4 

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

est appliquée aux machines tournantes à courant alternatif, par apport à la commande 

vectorielle, la DTC est beaucoup moins sensible aux variations paramétriques et permet 

d’obtenir des dynamiques de couple rapides. En plus elle ne nécessite pas de changement 

de repère ni de modulation de largeur d’impulsion. Une très bonne précision 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. 
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Toutefois, comme il sera vu, la DTC présente plusieurs inconvénients, tel que l’obtention 

d’une fréquence de commutation variable, les ondulations du couple électromagnétique, 

du flux et du courant statorique dans le régime transitoire et permanent, à cause du terme 

résistif et de l’utilisation des comparateurs à hystérésis, ce qui signifie que le contrôle de 

l'action sera le même dans toute la gamme d'erreur [6]. 

Pour cela, on a étudié la commande directe du couple basée sur les techniques de 

l’intelligence artificielle, pour améliorer les performances dynamiques de cette 

commande, où les comparateurs classiques et la table de sélection sont remplacés par un 

comparateur neuronal, flou et neuro-flou, afin de bien conduire le flux et le couple vers 

leurs valeurs de référence durant une période de temps fixe. Cette évaluation est obtenue 

en utilisant l’erreur du couple électromagnétique et l’angle du vecteur flux statorique. 

L'intelligence artificielle apparut en 1950, est une branche de l'informatique qui traite de 

la reproduction par la machine de certains aspects de l'intelligence humaine tels 

qu'apprendre à partir d'une expérience passée à reconnaître des formes complexes et à 

effectuer des déductions, [7]. 

Les résultats les plus aboutis de l'intelligence artificielle concernent la résolution de 

problèmes complexes dans un domaine délimité de compétences. En revanche, 

l’Intelligence Artificielle (IA) tel que la logique floue, réseaux de neurones et neuro-flou, 

offre des outils totalement découplés de la structure du système, ne nécessitant pas la 

modélisation préalable de ce dernier et permettant un suivi en temps réel de son évolution. 

Par ailleurs, le raisonnement en ligne fait que l’approche de l’Intelligence Artificielle est 

plus robuste à des changements de modes opératoires, comme pour les systèmes ayant 

plusieurs configurations ou étant obligés de changer régulièrement de configuration. 

Cette approche s’avère par conséquent évolutive, [8]. 

La logique floue a été introduite pour approcher le raisonnement humain à l’aide d’une 

représentation adéquate des connaissances. Son intérêt réside dans sa capacité à traiter 

l’imprécis, l’incertain et le vague. Elle est issue de la capacité de l’homme à décider et 

agir de façon pertinente malgré le flou des connaissances disponibles, [5-9].  
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Cependant, un système flou est difficile à appréhender. Sa commande et son réglage 

peuvent être relativement longs. Il s’agit parfois beaucoup plus de tâtonnement que d’une 

réelle réflexion. Il manquait donc à la logique floue un moyen d’apprentissage performant 

pour régler un système flou, c’est les réseaux de neurones. 

Les réseaux de neurones peuvent fournir une solution intéressante pour des 

problématiques de contrôle des systèmes non linéaires. En effet, leur utilisation ne 

nécessite pas l’existence d’une modélisation formelle de ces systèmes. Par ailleurs, leurs 

capacités de mémorisation, d’apprentissage, d’adaptation et le parallélisme du calcul 

représentent des fonctions très utiles à tout système complexe, [10-11]. 

Les réseaux neuro-flous quant à eux, sont nés de l’association des réseaux de neurones 

avec la logique floue, de manière à tirer profits des avantages de chacune de ces deux 

techniques. La principale propriété des réseaux neuro-flous est leur capacité à traiter dans 

un même outil des connaissances numériques et symboliques d’un système. Ils permettent 

donc d’exploiter les capacités d’apprentissage des réseaux de neurones d’une part et les 

capacités de raisonnement de la logique floue d’autre part, [12-19]. Différentes 

combinaisons de ces deux techniques d’intelligence artificielle existent et mettent en 

avant des propriétés différentes. 

  



 

6 
 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

I. Problématique  
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I.1.  Introduction   

Ces dernières années, les entrainements à contrôle direct du couple avec et sans capteur 

de vitesse, ont pris un grand intérêt aux sains des chercheurs, et notamment la recherche 

de nouvelles techniques moins couteuses, plus simples à mettre en œuvre et ne demandant 

pas de connaissances des caractéristiques préliminaires de la machine, sont recherchées 

et développées. 

Il a été porté un effort considérable sur les machines à réluctance commutée (MRC ou 

SRM en anglais) en raison de leur fiabilité et leur faible coût avantageux sur machines 

électriques conventionnelles. Toutefois la SRM ne peut pas fonctionner directement avec 

une alimentation standard AC ou DC et exiger que les courants de phase soient 

synchronisés avec la position du rotor. [17] 

1.2. Commande des machines à reluctance commutée  

1.2.1. Structure du SRM, excitation du stator   

La machine à reluctance commutée (Switched Reluctance Machine) consiste en une 

machine à pôle saillant au stator (fait à partir d’acier laminé) et à pôle saillant au rotor, 

qui est généralement confectionné de tôles d’acier laminé (figure I-1). Cependant, en 

application à haut rendement, la stratification est plus mince que la normale utilisée pour 

les machines à courant alternatif, par exemple l’emploi d’acier au silicium, pour réduire 

les pertes par courant de Foucault. La raison est que la SRM possède une fréquence de 

commutation plus haute comparée aux autres moteurs à courant alternatif à vitesse de 

rotation similaire. Le rotor ne requière aucun conducteur rotorique ou aimant permanant. 

Le nombre de pôles statoriques et rotoriques est généralement différent. Cela assure que 

le rotor ne sera jamais dans une position où le couple électromagnétique due au courant 

statorique dans n’importe quelle phase serait nul. Les machines avec un grand nombre de 

pôles au rotor et au stator possèdent moins d’ondulations de couple (figure I-2).[18] 
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Figure I-1: Coupe en travers d’une machine à reluctance commutée (SRM). 

Dans la SRM la séquence des pulsations à chaque phase de courant est appliquée à chaque 

phase statorique en utilisant un convertisseur d’énergie approprié. L’opération sur la SRM 

est simple : une paire de pôles statoriques est excitée quand une paire de pôles rotoriques 

opposée se rapproche et ses pôles rotoriques s’aligne sur ceci. L’excitation s’éteint avant 

que les pôles statoriques et rotoriques soient alignés. Le principe physique est que 

lorsqu’une paire de pôles statoriques est excitée, la paire de pôles rotoriques 

correspondante est attirée vers la paire de pôles statoriques excitée pour minimiser la 

reluctance du chemin magnétique. Donc par une excitation consécutive des phases 

statoriques par succession, il est possible d’avoir un couple constant dans toute direction 

de rotation.[19] 

 

Figure I-2: Topologie d’une SRM 12/8 désassemblée 

1.2.2. Principe de l’opération et historique 

Le moteur à réluctance commuté a une très longue et large histoire oubliée, avec un 

héritage multiple parmi lesquels, figure les moteurs CD, CA, pas à pas comme ancêtres, 

et d'autres dispositifs électromagnétiques, comme les horloges électriques, des vibrateurs 

et des mécanismes de synchronisation.  
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Les moteurs à reluctance commutée, ont été parmi les premiers moteurs électriques à être 

développés (1830-années 50). Leur origine se situe dans l'électro-aimant en fer à cheval 

de William Sturgeon qui tenta de convertir le "une seule fois" l'attraction d'une armature 

en fer en mouvement oscillatoire ou continue.  

Si un morceau de fer doux fixé sur un levier est placé à proximité d'un électro-aimant 

(figure I-3a) il apparaît une force F


 qui tend à attirer le morceau de fer de l'électro-

aimant. La force F


 a deux composantes, radiale rF


 et tangentielle
TF


.La composante 

tangentielle de la force tente de déplacer le morceau de fer dans ladite position alignée 

(figure I-3b). Si l'extrémité inférieure du levier est fixée à un centre O, alors la composante 

tangentielle de la force crée un couple T et le processus d'attraction est en rotation autour 

du centre O [19]. 

 

Figure I-3 : Attraction entre fer doux et électro-aimant 

Pour créer un mouvement continu basé sur le principe ci-dessus il faut : 

 D’abord, une construction mécanique élaborée (figure I-3c) où il y’a toujours au 

moins une paire "électro - morceau de fer" en position non alignée (comme S2 et 

R2 dans figure I-3c), alors cette paire peut produire une rotation lorsque l'électro-

aimant est excité, etc. 

 D’autre part, les électro-aimants doivent être mis sous tension de façon 

séquentielle selon un modèle prescrit. Si nous tenons sur les morceaux de fer dans 

figure I-3c à faire une rotation anti-horaire, nous devrons alors mettre sous tension 

chaque électro-aimant unique quand un morceau de fer est à proximité et sur le 

côté droit de l'électro-aimant. 

Pour satisfaire à l'exigence première, le nombre de morceaux de fer et le nombre d'électro-

aimants doivent être inégaux. Pour satisfaire la deuxième condition un commutateur 
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spécial doit être utilisé pour connecter tous les électro-aimants uniques à une batterie et 

puis brancher toujours selon la position la plus proche du morceau de fer. 

L'ancêtre direct du SRM moderne, le soi-disant « moteur électromagnétique", 

breveté par WH Taylor en 1838, était fondé sur ce principe. Le moteur consistait en une 

roue en bois, et sept pièces de fer doux également espacés autour de la périphérie ont été 

montées sur sa surface. La roue tourne librement dans un cadre sur lequel quatre électro-

aimants ont été montés. Les électro-aimants ont été relié à une batterie grâce à un 

dispositif mécanique de commutation sur l'arbre de la roue de manière à ce que l'excitation 

d'un électro-aimant attire le plus proche morceau de fer doux, fait tourner la roue et 

dynamise l'électro-aimant suivant dans l'ordre, afin de continuer le mouvement. 

Toutefois, ce moteur et d'autres inventions ultérieures souffrent de pulsations de couple 

et de la faible fiabilité du collecteur mécanique, et furent bientôt remplacés par l'invention 

du moteur à courant continu et le moteur à induction CA. 

Plus de 140 ans après ces premières expériences, l'avènement de l'énergie électronique 

appropriée à commutateurs, a rendu possible le remplacement des commutateurs 

mécaniques initiaux de moteurs à reluctance, par un groupe électronique. L’amélioration 

des matériaux magnétiques et des progrès dans la conception des machines ont fait entrer 

le moteur à réluctance commuté sur le marché de la commande à vitesse variable.  

Contrairement aux moteurs à induction ou moteurs à courant continu, le moteur à 

réluctance ne pouvez pas être alimenté directement à partir d'une alimentation à courant 

alternatif ou continu. Certaines méthodes de commande et d’électronique puissance 

doivent être présentes dans tous les cas. Le circuit de commande observe les boucles de 

courants et de vitesses pour produire le signal à commuter correctement à travers un 

convertisseur de puissance.  Le but du circuit de convertisseur de puissance est de fournir, 

d'augmenter et de diminuer l’énergie demandée à un enroulement de phase qui doit être 

alimenté. 

La disposition des SRM moderne se compose d'un moteur à réluctance et d'un 

convertisseur d’électronique de puissance (le commutateur électronique a remplacé celui 

mécanique) est représenté sur la figure I-4. Le moteur à réluctance commutée a un rotor 

sans aimants ni enroulements de toute nature; c’est juste une pièce d’acier moulée (figure. 

I-5). Le stator a une structure plus simple que la machine à induction classique ou un 

moteur à aimant permanent. Au cours des trente dernières années, une variété de 

configurations de moteurs à réluctance et méthodes de commutation a été étudiée, 
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théoriquement et expérimentalement. Les configurations sont discutées lors de la 

prochaine section 

 

Figure I-4 : Moteur 6/4 typique et convertisseur triphasé conventionnel 

 
Voyons maintenant de plus près ce qui se produit dans cette machine à la figure I-5. Le 

couple moteur et  générateur (T), est aussi représenté sur le même graphe. Un couple 

moyen va résulter due à la combinaison des valeurs instantanées des pulsations de couple 

électromagnétique de toutes les phases de la machine. La machine produit des pulsations 

discrètes de couple, et par son propre design basé sur le profil de chevauchement 

d’inductance (L), il est possible de produire un couple continu. Dans la pratique, Il en 

résultera une densité de puissance réduite, et une augmentation de la complexité de la 

commande. Dans la figure, nous pouvons voir cela, à savoir que le couple moyen est 

contrôlé par ajustement de l’amplitude du courant d’enroulement I, ou par variation de 

l’angle 𝜃 . Afin de réduire les ondulations du couple T, il est conseillé de garder l’angle 

constant et varier l’amplitude du courant. Cette approche requiert une régulation ou 

contrôle du courant dans la commande du moteur. [20] [26]  
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Figure I-5 : Action moteur et générateur de la SRM 

Bien sûr, comme il a été dit, en fonctionnement moteur par exemple, le courant doit 

exister durant la phase d’augmentation de l’inductance pour avoir un couple moteur, et 

bien sûr, puisque nous sommes face à un circuit RL, le courant ne sera pas instantanément 

éteint. Ce qui nécessite l’application avancée de la tension au démarrage du courant, et 

devancer la commutation pour forcer le courant à zéro avant d’atteindre la partie négative 

de l’inductance. Tel qu’on peut le voir dans la figure I-5 la tension dans la phase désirée 

est appliquée en avance d’un angle a  et le courant est éteint en avance d’un angle co . 

Noter que a et co  sont dépendants de l’amplitude du pic du courant I et de la vitesse 

rotorique. Ce courant est maintenu par des commutations « on » et « off » des transistors, 

afin de le maintenir dans une fenêtre i , cette fenêtre est ajustée pour assurer un 

minimum de fréquences de commutations et de pertes à l’allumage et l’extinction. 

1.2.3. Production du couple électromagnétique   

Suivant ce qui a été discuté sur le SRM, le couple électromagnétique est développé par la 

tendance qu’a le circuit magnétique à adopter une position avec un minimum de 

réluctance pour le chemin magnétique et est indépendant de la direction du courant débité, 

donc seuls les courants unidirectionnels sont requis. C’est la raison pour laquelle un 

simple convertisseur peut être utilisé dans la commande du SRM. La figure I-6 montre 

une SRM à 6 pôles statoriques et 4 pôles rotoriques à trois positions.  

La première position est la position de non-alignement (rotor non aligné avec le phaseur 

spacial sA), dans cette position le phaseur spacial sA est excité avec un courant 
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unidirectionnel et un couple est produit qui fait bouger le rotor à la deuxième position. 

Dans ce cas, les pôles rotoriques ont un chevauchement partiel avec les pôles de la phase 

sA statorique. Puis le rotor se déplacera encore jusqu'à la position trois où le rotor sera 

aligné au pôle sA. Dans la position de non-alignement, l’inductance statorique est 

minimum (reluctance maximum), Le rotor se déplace alors pour réduire cela, l’inductance 

statorique sera donc plus grande dans la position intermédiaire (reluctance réduite), et 

puis dans la position d’alignement, l’inductance sera maximum (reluctance au minimum), 

si on considère l’effet de saturation négligé, on peut voir cela dans la figure I-6. 

L’inductance de bobinage statorique varie cycliquement avec la position rotorique et 

possède une période angulaire donnée par rN/2 . Le courant d’excitation est appliqué 

durant chaque variation cyclique de l’inductance. 

On peut voir sur la figure I-6 que le SRM avec trois phases,                   𝐿 𝐿 𝜃 ; 𝐿

𝐿 𝜃 2𝜋/3 ; 𝐿 𝐿 𝜃 4𝜋/3 . Si l’effet de la saturation magnétique est aussi 

considéré alors les courbes vues en figure I-7, s’aplatissent à la position d’alignement. 

[18] 

En général l’équation en tension pour une phase du SRM s’écrit sous la forme suivante : 

𝑢 𝑅 𝑖                                                 (1.1) 

+ 

Figure I-6 : Position du SRM. (a) Non alignée ;(b) position intermédiaire ;(c) 
position alignée 

 

S’il n’existe pas de couplage entre phase, alors sAsAsA iL  en général, ou sAL  est la self 

inductance du stator (figure I-7). 
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Figure I-7 : Dépendance de la self inductance statorique de la position du rotor, 
si la saturation magnétique est négligée 

En réalité ce flux résultant dépend du courant et de la position du rotor tel que vue en 

figure I-8. 

 

 

Figure I-8 : Flux résultant en fonction du courant statorique et de la position 
rotorique 

Suivant l’étude de la figure I-8, nous pouvons voir que si l’effet de la saturation est 

négligé, alors toutes les courbes seraient linéaires, et en supposant cela et qu’il n’y a pas 

de couplage entre les phases statoriques alors : 

r
r

sAsA

sA

sA
sAssA dt

di

i
iRu 










                                          (1.2) 

Avec Ld, l’inductance dynamique : 

                                                              
sA

sA
d i

L






                                                     (1.3) 
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Si le flux varie linéairement avec les courants, alors l’inductance dynamique serait égale 

à l’inductance statique sAsA i/ , et le troisième terme de l’éq.1.2 serait la f.é.m. de rotation. 

A noter que l’inductance dynamique change de valeur en fonction de la position rotorique 

et de la saturation (niveau de courant).  

L'éq.1.2 régit le transfert de l'énergie électrique du champ magnétique de la SRM. A partir 

de cette section, les équations qui décrivent la conversion de l'énergie du champ en 

énergie mécanique sont développées. Multipliant chaque côté de l'éq.1.1 par le courant 

électrique, i, cela donne une expression de la puissance instantanée dans une phase dans 

la SRM, 

                                               
dt

d
iiRui sA

sAsAsssA


 2                                                   (1.4) 

 
Le côté gauche de l’éq.1.4 représente la puissance électrique instantanée délivrée à la 

SRM. Le premier terme du côté droit représente les chutes ohmiques dans l’enroulement. 

S’il y’a conservation de l’énergie alors le second terme de l’éq.1.4 doit représenter la 

somme de la puissance mécanique à la sortie de la SRM et tout autre puissance stockée 

dans le champ magnétique. Donc : 

 

                                     
dt

d

dt

d

dt

d
i magsAmecsAsA

sA


                                                 (1.5) 

 
 
Parce que la puissance, par sa propre définition, est le rapport de la variation de l’énergie 

sur un temps donné, mecW  serait l’énergie mécanique et magW  l'énergie du champ 

magnétique. 

Il est bien connu que l'énergie mécanique peut être écrite comme le produit du couple par 

la vitesse; 

 

                                                
dt

d
tt

dt

dW
esAesA

mecsA                                                 (1.6) 

 
Substituant l’éq.1.5 dans l’éq.1.6 

 

                                               
dt

dW

dt

d
t

dt

d
i csA

esA
sA

sA 


                                            (1.7) 

et la résolution de l'éq.1.7 pour un couple donne l'équation, 
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d

dW

d

d
it sAcsAsA

sAsAsAe

,
,,                                     (1.8) 

 
Pour un flux constant, l’éq.1.8 se simplifie à ce qui suit : 

 

                                               




d

dW
t sAcsA

sAe

,
,                                               (1.9) 

Comme il est souvent souhaitable d'exprimer le couple en fonction du courant plutôt que 

du flux, il est courant d'exprimer le couple en utilisant la co-énergie, Wc, à la place de 

l'énergie. Pour introduire le concept de co-énergie, d'abord envisageons une interprétation 

graphique de l'énergie sur le terrain. Pour un angle rotorique constant 0
dt

d
, 

l’intégration de l’éq.1.7 montre que l'énergie du champ magnétique peut être donnée par 

l'équation, 

 

                                                  
sA

sAsAsAmagsA diW



0

,                                         (1.10) 

et graphiquement par la zone WcsA  de la figure I-9. 

 

Figure I-9 : Interprétation graphique de l’énergie du champ magnétique 

 

Maintenant considérons la figure I-10, 
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Figure I-10 : Interprétation graphique de la co-énergie du champ magnétique 

 

Pour un angle   donné fixe, utilisons la courbe d'aimantation définie par le flux en 

fonction du courant, au lieu du courant en fonction du flux. La zone ombrée sous la courbe 

nous donne : 

                                               
sAi

sAsAsAcsA diiW
0

,                                                  (1.11) 

Est définit comme co-énergie du champ magnétique. 

 

A partir des figures I.8 et I.9, nous voyons que l’air définissant l’énergie du champ et la 

co-énergie peut être décrit par la relation suivante : 

                                                  sAsAmagsAcsA iWW                                                 (1.12) 

 

En dérivant les deux côtés de l’équation, 

                                              sAsAsAsAmagsAcsA dididWdW                                (1.13) 

En résolvant la dérivée de l'énergie de champ dans l’éq (1.13) et en substituant cette 

expression dans l’éq (1.8), on obtient : 

                  
  




d

idWdididi
t sAcsAsAsAsAsAsAsA

esA

,
                                    (1.14) 

L’équation de couple total à partir de l’éq (1.14), est habituellement simplifiée pour des 

valeurs constantes de courant. La dérivée de la co-énergie peut être écrite en termes de 

dérivées partielles : 

 

                                 di
i

W
d

W
idW csAcsA

sAcsA 






 


 ),(                                           (1.15) 



 

18 
 

A partie des équations (1.14) et (1.15) il est facile de voir que pour un courant constant : 

                                   
constir

src
e

s

iW
t








 ),(

                                                              (1.16) 

Souvent, l'analyse du SRM se déroule sous l'hypothèse que, magnétiquement, le moteur 

reste insaturé pendant le fonctionnement. Cette hypothèse peut être utile pour les 

conceptions de commande ou les prédictions de performance. Lorsque la saturation 

magnétique est négligée, la relation du flux de courant est donnée par, 

                                                  siL                                                                   (1.17) 

Et l’inductance variera uniquement en fonction de l’angle rotorique, en substituant l’éq 

(1.16) dans l’éq (1.11), après intégration, nous obtenons l’éq.1.18 suivante : 

                                                L
i

W s
c 

2

2

                                                             (1.18) 

Et donc en substituant l’éq (1.18) dans l’éq (1.16), le couple électromagnétique à courant 

constant, serait égal au taux de changement de la co-énergie du champ magnétique par 

rapport à l’angle rotorique, et cela donne une relation simplifiée habituelle pour le SRM, 

                                                 
d

dL
it s

sAe
2

2

1
                                                             (1.19) 

Suivant l’éq (1.19), le couple électromagnétique est nul lorsque l’inductance statorique 

est maximum. Cela correspond à la position d’alignement. Cependant, quand le rotor n’est 

pas aligné, le couple électromagnétique n’est pas nul. Donc suivant les considérations 

physiques et aussi l’éq (1.19), pour obtenir la position de couple moteur, le courant de 

phase statorique sera commuté durant une commutation au cours de la région augmentant 

l’inductance Ls(A,B,C). Pour obtenir un couple négatif, on devra commuter durant la 

région correspondant à la partie décroissante de l’inductance statorique.  Il est a noté que 

pour avoir un maximum de couple moteur, le courant statorique doit être commuté durant 

la région où l’inductance statorique est constante. En commande conventionnelle de 

SRM, la détection de ces régions est faite par utilisation de capteurs de position. Il est à 

noter aussi, que le courant en commutation est éteint avant la fin de la région de croissance 

de l’inductance,  dans ce cas le courant peut décroitre jusqu'à la valeur nulle, sans qu’un 

couple négatif ne soit produit. Aussi selon l’éq (1.19) le couple électromagnétique dépend 

de l’écoulement du courant statorique, et donc un convertisseur unipolaire utilisé est 

suffisant pour commander la SRM en contraste avec les convertisseurs bipolaires utilisés 

avec les machines à c.a. sans reéluctance. Il est à noter aussi, quand le rotor recherche la 
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position appropriée avec une phase, d’autres phases statoriques vont être excitées. 

Lorsque 0sAi , sBi  est commuté ; cela emmène le rotor à être en alignement avec la 

phase sB, etc. La direction du rotor est contrôlée par la séquence d’excitation des phases 

statoriques sA, sB, sC, sA…dans le sens de rotation horaire, et sA, sC, sB, sA… dans le 

sens de rotation anti-horaire. La vitesse de rotation peut varier en faisant, varier la 

fréquence statorique. Si la fréquence fondamentale de commutation est f, donc rr Nf   

1.2.3.1. Mesure du courant  

Le contrôle de courant peut se faire avec ou sans capteurs. Le nombre d’options 

émergentes est vaste, on peut les rémunérer sur le schéma suivant : 

 

Figure I-11 : Classification du captage de courant en contrôle bouclé 

a.  Mesure du courant par résistances  

Deux implémentations peuvent être possibles [20]. Seulement une résistance peut être 

utilisée pour toutes les branches négatives du circuit pour l’onduleur asymétrique (figure 

I-12), mais la mesure du courant de phase n’est pas possible durant le temps de roue libre, 

plus ou moins un courant moyen peut être obtenu avec cette configuration. Durant la 

phase de conduction de deux phases, la mesure ne peut pas être possible mais toutefois il 

est plus facile lorsqu’il n’y pas de chevauchement de fonctionnement de deux phases, et 

un contrôle par courant approximatif est acceptable. 



 

20 
 

 
Figure I-12 : Captage du courant dans la SRM basée sur une résistance unique 

 

Dans la seconde configuration, chaque le courant est capté indépendamment avec une 

résistance (figure I-13). Incluant la résistance dans le chemin de roue libre qui permet la 

surveillance du courant de phase continuellement, exception lors de l’extinction du 

courant. Dans la plupart des dispositions de contrôle, la décomposition du courant n’est 

pas nécessaire à surveiller. Si le contrôle du lissage du couple est implémenté, alors la 

coordination entre les courants de phase est essentielle, mais cette disposition n’est pas 

satisfaisante seulement pour cette raison. 

 
Figure I-13 : Captage de courant de phase individuellement à travers une 
résistance par phase 

  

Si la machine est destinée à fonctionner en générateur et non en moteur, alors ce schéma 

n’est plus utile, parce que la plupart du temps en mode générateur, l’ensemble des 

commutateurs d’une phase sont éteints pour permettre à l’ensemble de diodes d’inverser 

l’écoulement du courant dans la jonction du bus dc. Le courant donc change de chemin 

de résistance de détection. L’alternative, la résistance peut être connectée dans toutes les 

phases et aussi dans le bus de conduite dc, comme dans la figure I-14.  
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Figure I-14 : Captage de courant à travers des résistances pour les modes de 
fonctionnement moteur et générateur 

b.  Mesure du courant  via la tension aux bornes des diodes 

Si la boucle de contrôle du courant n’est pas requise pour une application mais 

uniquement une limitation de courant est recherchée pour protéger les dispositifs de 

puissance et veiller  ce que le courant de machine soit à l’intérieur d’une limite prescrite, 

alors les dispositifs entre eux pourraient être exploités pour fournir le signal de limite de 

courant. Leur collecteur à émetteur où les tensions de conduction anode cathode, quel que 

soit le cas, peut capter des courants maximums désirés grâce à leur porte de commandes. 

Plusieurs portes de commandes sont équipées pour effectuer cette tâche.  

En une ou deux microsecondes, le dispositif se coupe, ce qui limite le courant dans une 

phase. Les commandes moteur alimentent les applications telles que les pompes, les 

ventilateurs, avec peu de performances requises, peuvent utiliser cette technique. 

1.2.3.2. Détection de la position du rotor  

L’estimation de la position du rotor sans capteur mécanique est considérée comme 

désirable pour cause de compacité en poids et volume, bas cout due à l’élimination de 

l’ensemble mécanique monté en association avec le rotor, et donc pas de pièce de rotation 

et pas d’usure, et par conséquent pas de maintenance requise. Le facteur de commande 

entre l’opération sans capteur de n’importe quelle commande électrique incluant cela dans 

la SRM est la quête d’un cout bas en commande avec une haute performance. Trois larges 

classes d’estimation de position de rotor ont émergé de la recherche et développement : 

1- Schéma basé sur les observateurs donnant l’estimation en continue de la position 

du rotor 

2- Mesure de l’inductance incrémentale utilisant le temps de monté du courant et de 

chute ou son amplitude pour obtenir la position rotorique discrètement. 
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3- Mesure de l’inductance utilisant  deux différentes techniques de démodulation 

avec courant constant ou flux constant appliquées a des signaux de positions ou 

de détections de phases, respectivement, pour donner une estimation continue. 

 

1.3. La commande par contrôle directe du couple 

1.3.1. État de l’art de la commande par contrôle directe du couple    

L’échantillonnage de la commande DTC provoque des oscillations de couple et de flux 

au-delà des 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, plus la fréquence de 

commutation est faible et plus le bruit acoustique augmente [106], [107].  

Afin de remédier à ces problèmes certaines méthodes ont été développées. Parmi 

lesquelles, les commandes à fréquence de modulations constantes, Direct Torque Control 

Based on Space Vector Modulation [108], utilisant 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 commande présentée dans la littérature  est basée sur la prédiction 

de l’état du système après une période de calcul pour chaque configuration possible. Elles 

sont dites commandes prédictives à un pas [109-110]. 

[111] vient révolutionner la DTC, en utilisant la commande sans séquences de tension 

nulle. Ceci à 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 ainsi que diminuer la fréquence de commutation. 

Au contraire, [112] utilise la commande DTC étendue, basée sur les huit vecteurs de 

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

est ainsi plus évoluée et considère une entrée additionnelle : le signe de l’évolution de 

couple électromagnétique. Une autre différence, dans la méthode DTC étendue est que le 

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

(deux niveaux utilisés). Les résultats de simulation obtenus comparés avec ceux de la 

commande DTC classique, confirment une réduction des oscillations de couple. 



 

23 
 

Dans [108-113], 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 des vecteurs. À fréquence constante, 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 ∝, 𝛽 . A partir de ces composantes polaires, le vecteur flux statorique 

désiré à un instant donné est calculé. La MLI vectorielle sera appliquée sur ce vecteur 

pour obtenir les états de commutation de l’onduleur. L’algorithme est plus complexe, 

mais les oscillations de couple et de flux sont réduites. 

Dans sa configuration, [114,115], 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. 

Les techniques de contrôle présentées dans [116-117] s’appliquent respectivement à une 

machine synchrone à aimants permanents, à une machine asynchrone à double 

alimentation et à une machine à reluctance variable. Elles consistent à appliquer une 

configuration mixte durant une même période de calcul fixe, à savoir une configuration 

active (des tensions non nulles) puis une configuration nulle (des tensions nulles) aux 

bornes de la machine. 

Les documents [118,119] proposent le contrôle en temps réel de la bande d’hystérésis via 

la variation des vecteurs de la tension appliquée. L’ondulation de couple est réduite, tout 

en maintenant un couple constant. Les études de simulation et les résultats expérimentaux 

ont été comparés, démontrant que la fréquence de commutation de l’onduleur est à peu 

près constante. 

Des variantes de la commande DTC sont présentées dans [120], la configuration active 

étant considérée comme DTC classique. Tous les calculs de durée 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 complétement ignorée, la 

sensibilité aux variations des paramètres n’est toujours pas résolue. 

La logique floue, n’est pas en reste dans le développement de la commande DTC et a 

connu un réel succès. A titre d’exemple, [121-122] ont remplacé les blocs d’hystérésis 

par les contrôleurs flous, pour le contrôle du couple et du flux ne nécessitant pas de 

modèle mathématique exact de la machine. Le vecteur actif et la durée d’application sont 

déterminés de manière que la moyenne du couple obtenu soit égale au couple de référence 
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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 est entrainé  a 

de forte impulsion de courant qui se traduit normalement par ondulation de couple plus 

élevé. 

[123] s’intéresse à la commande DTC à fréquence de commutation imposée. On choisit 

donc de déplacer le vecteur tension adjacent 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 maitrisée et fixée. Les résultats obtenus 

en simulation montrent que, les performances sont nettement meilleures. 

  Peu d’études sur le DTC sont effectuées et n’utilisant pas un onduleur triphasé à deux 

niveaux. Pour la plupart des publications sont très récentes [124-125] et seul [124] 

présente de résultats expérimentaux. Cette publication présente une DTC pour une 

machine asynchrone alimentée par un convertisseur matriciel triphasé. En plus du 

contrôle via 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 supérieur à celle obtenue avec un onduleur triphasé à 

deux niveaux, mais arrivent à réduire les oscillations de couple. 

Dans [126-127], on présente l’utilisation d’un  réseau de neurones multicouche pour 

émuler la table de commutation de la DTC traditionnelle afin d’obtenir les 

caractéristiques optimales de commutation. La simulation complète du système de la 

DTC, sur un un moteur à induction en utilisant l’environnement Matlab/Simulink a été 

effectuée. Après avoir choisi le meilleur type de réseau de neurones, ce qui représente la 

table de commutation, une configuration est déduite, puis testée, et les résultats comparé 

au DTC classique 

Dans [128-129] les auteurs présentent la DTC basée sur le contrôleur neuro-floue, elle 

présente des avantages tels que : fréquence de commutation constante, la tension 

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

secteur, pas de problèmes de fonctionnement à faible vitesse. 

La commande par mode de glissement, 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 
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permet le maintien et le glissement le long de celle-ci. Ainsi, plusieurs travaux ont été 

élaborés [130-26]. L’association de la commande par mode de glissement et la commande 

DTC permet de déduire les ondulations de couple et de flux. Sa principale caractéristique 

est la suppression des régulateurs à hystérésis et de la table de commutation, ce qui 

élimine les problèmes qui y étaient associés. L’inconvénient de cette association (DTC-

CMG) réside dans l’utilisation de la fonction saturation qui introduit une erreur statique 

persistante, ainsi que la nécessité de disposer d’une connaissance de la dynamique du 

système. 

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, [131-132] 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 DTC d’un moteur à induction a été 

étudiée [133]. 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 [134], l’auteur présente la commande DTC en utilisant l’algorithme génétique pour 

optimiser le contrôleur PI-flou. Un premier contrôleur flou ajuste en ligne le Kp et Ki (PI 

flou adaptatif de vitesse), et les paramètres flous sont optimisés par l’algorithme génétique 

pour améliorer l’autoadaptation de la vitesse. Le second contrôleur flou est appliqué pour 

choisir le vecteur de tension au lieu des contrôleurs d’hystérésis classiques pour le DTC. 

L’approche proposée montre que non seulement la vitesse, le dépassement ont été 

améliorés, 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 améliorée, 

comparée au DTC classique. 

[135] propose une nouvelle 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 
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résulte un couple constant, deux formes d’ondes triangulaires sont nécessaires pour 

assurer un fonctionnement à quatre cadrans de la DTC. La fréquence de commutation de 

la commande DTC est déterminée par la fréquence de l’onde triangulaire et presque 

indépendante de la vitesse. Les résultats de simulation sur le 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 simulations. 

Dans [136], 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. La simulation montre que l’ondulation de couple a 

été réduite de 60% (crête à crête). 

En ce qui concerne le DTC appliqué au SRM, à ce jour peu d’études y ont été consacrées. 

[137] a été le premier à introduire la technique du DTC à la SRM, vue la structure 

particulière de celle-ci, la table de vérité se réduit à 6 vecteurs actifs, donc les régulateurs 

hystérésis du couple et du flux sont tous deux à deux étages, par ailleurs les secteurs de 

flux, restent au nombre de six, mais décalés de 30o arrière comparé à l’étude du DTC 

appliqué, aux autres machines. Toutefois l’application du DTC à cette machine nous fait 

perdre le contrôle du courant. 

De ce fait [138] a proposé une nouvelle technique de contrôle par DTC en substituant les 

régulateurs hystérésis, par des régulateurs PI pour le contrôle du couple et flux, cette 

substitution a eu pour résultat de réduire l’erreur du flux, de réduire les courants parasites 

et par conséquent cela permet de réduire les perturbations de couple fortement. Par cette 

technique, la réponse en vitesse est plus rapide, par ailleurs l’utilisation de régulateurs PI 

a pour avantage, d’être une méthode de contrôle simple, facile d’implantation et de cout 

réduit. Toutefois l’auteur reconnait que pour une réduction encore plus grande du couple 

de perturbation, le courant doit être contrôlé directement et optimisé. 

Dans [139], le DTC appliqué au SRM utilise le contrôle par mode de glissement, Il est 

bien connu que SMC offre une robustesse à un tel modèle incertain. En exploitant cette 

propriété de SMC, un profil d'inductance de phase trapézoïdale simplifié est utilisé pour 

obtenir un contrôle équivalent. Pour la robustesse, une commande de commutation 

saturée est ajoutée à la commande équivalente. Le contrôleur résultant maintient l'erreur 
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de suivi de couple dans une   bande étroite et proche de zéro, cela en minimisant les 

ondulations de couple. Les résultats expérimentaux d'un SRM 4 phases de 1 hp sont 

fournis, qui démontrent l'efficacité du schéma de contrôle de couple proposé. 

Dans [140] , un nouveau contrôleur de couple direct pour moteur à réluctance commutée 

(SRM) est proposé en utilisant le contrôle d'apprentissage intératif spatial (ILC). Des 

méthodes de contrôle non linéaires avancées peuvent être utilisées pour améliorer les 

performances du DTC dans la SRM. Cependant, ces méthodes sont souvent trop 

complexes pour une mise en œuvre en temps réel ou nécessitent un modèle précis des 

caractéristiques de magnétisation SRM.  Ici, ILC utilise uniquement des caractéristiques 

de magnétisation linéarisées et une loi d'apprentissage simple pour obtenir le signal de 

commande souhaité. Un schéma DTC basé sur ILC pour le contrôle de couple SRM pour 

un couple moteur constant a été développé et vérifié expérimentalement sur un SRM 4 

phases de 1 hp. Les résultats expérimentaux montrent l'efficacité du schéma proposé en 

termes de contrôle du couple moyen et de minimisation des ondulations. 

Enfin [141] utilise un   réseau neuronal RBF (RBFNN) et un contrôleur PID adaptatif flou 

qui sont appliqués au système de contrôle direct du couple de SRM dans le papier. La 

table d'état de commutation est remplacée par un RBFNN, alors que’un contrôleur PID 

adaptatif flou est appliqué à la boucle externe pour le réglage de la vitesse. Afin de vérifier 

la validité de la méthode, une simulation est réalisée dans Matlab. Les résultats de 

l'expérience montrent que le système de contrôle a de bonnes performances, l’ondulation 

du couple et l'ondulation du flux sont évidemment réduites. 

1.3.2. Fondements de la commande par contrôle direct du couple    

En complément à la commande vectorielle, le contrôle instantané du couple à réponse 

rapide en couple peut aussi être obtenu par l’emploi de la commande par contrôle direct 

du couple (DTC). La commande par contrôle direct du couple a été développée il y a plus 

de deux décennies déjà par des chercheurs japonais et allemand (Atkahashi et Noguchi 

1984, 1985; Depenbrock 1985). Comme commande très intéressante dans l’industrie, elle 

fut introduite par ABB dans la commande des moteurs à C.A. Puis par d’autres industriels 

pour la commande de vitesse sans capteurs avec implémentation à base d’intelligence 

artificielle. 

En commande par contrôle direct du couple (DTC), le flux et le couple électromagnétique 

sont contrôlés directement et indépendamment par une sélection de modes de 

commutations de l’onduleur optimal. 
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La sélection est faite de manière à restreindre les erreurs de flux et de couple 

électromagnétique à l’intérieur de bandes hystérésis de flux et de couple, pour obtenir une 

réponse rapide de couple, une faible fréquence de commutation de l’onduleur et de faibles 

pertes harmoniques. Les vecteurs tensions de commutations requis peuvent être 

sélectionnés par utilisation d’un vecteur de tension de commutation optimum (look up 

table). Celui-ci peut être obtenu par des considérations physiques simples, impliquant la 

position du vecteur spatial du flux statorique, les vecteurs de commutations disponibles, 

et les flux et couple requis.[18] 

La figure I-16, montre le schéma simple d’une commande par DTC d’un moteur 

asynchrone, utilisant le flux statorique. Ainsi il sera considéré comme une commande 

DTC basée sur le flux statorique. Il est à noter que d’autres formes peuvent exister, basées 

sur le flux rotorique, ou le flux d’entre fer.  

 
 

Figure I-15 : Schéma de la commande par DTC basée sur le flux statorique. 

Le moteur est alimenté par un onduleur source de tension, et les erreurs de flux et couple 

sont restreintes à l’intérieur de leurs bandes hystérésis. Les sorties des comparateurs de 

flux et de couple sont utilisées à l’entrée du look up table de l’onduleur, qui utilise aussi 

l’information sur la position du vecteur flux statorique. On peut noter que l’on n’utilise 

pas la position actuelle du vecteur flux statorique mais uniquement le secteur ou le flux 

se trouve. De la même façon que cela se fait dans la commande à flux statorique orienté, 

le flux statorique peut être estimé par l’intégration de la tension moins les pertes 

ohmiques. Cependant, aux basses fréquences des erreurs importantes peuvent se produire 

dues à la variation de la résistance statorique, de l’intégrateur, et du bruit. Pour parer à 

cela d’autres méthodes peuvent être utilisées [21]. 
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1.3.3. Le convertisseur pour SRM  

Puisque le couple dans la commande SRM est indépendant de la polarité du courant 

d’excitation, la commande SRM requiert seulement un commutateur par enroulement de 

phase. Contrairement aux commandes des machines AC où il est demandé deux 

commutateurs par phase pour le contrôle du courant. En outre, le commutateur n’est pas 

en série avec le l’enroulement dans la commande des moteurs AC, principal dommage en 

cas de faille. La commande SRM a toujours un enroulement en série avec le commutateur. 

En cas de défaut, l’inductance d’enroulement limite le gradient d’augmentation en 

courant et fournit un temps pour amorcer les relais de protections pour isoler le défaut. 

Les phases de la SRM sont indépendantes, et en cas de défaut sur un enroulement, la 

commande de l’opération en mode sans interruption est possible [22]. 

1.3.4. Configuration du convertisseur  

Le couplage mutuel entre phases de la SRM est négligeable. Cela donne une complète 

indépendance à chaque enroulement pour le contrôle (régulation) et la génération du 

couple. Bien que cette fonctionnalité soit avantageuse, un manque de couplage mutuel 

demande une manipulation soigneuse de l'énergie du champ magnétique stockée. 

L’énergie magnétique doit être fournit avec un chemin durant la commutation de phase, 

autrement cela donnerait une tension excessive dans une phase. La manière avec laquelle 

cette énergie est manipulée cède la place à une topologie unique mais à de nombreux 

convertisseurs pour la commande de la SRM. 

L’énergie peut être évacuée en roue libre, partiellement convertie en énergie mécanique-

électrique et partiellement dissipée dans les enroulements de la machine. Une autre option 

est de la restituer dans la source CC soit par des moyens électroniques ou 

électromagnétiques. Toutes ses options ont donné lieu à des topologies de convertisseurs 

de puissance avec q, (q+1), 1.5q et 2q topologies de commutateurs, où q est le nombre de 

phases. 

Toutes les topologies de convertisseurs excepté le convertisseur de puissance à deux 

étapes, fonctionnent avec une source de tension CC utilisée en entrées. 
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1.3.5. Convertisseur à pont asymétrique (2q) 

La figure I-16 montre le schéma électrique du convertisseur asymétrique (2q) pour une 

phase de la SRM. 

 

Figure I-16 : Convertisseur asymétrique (2q) pour une phase de la SRM 

 

La commande du courant dans chaque phase utilise un régulateur à hystérésis. 

L’amorçage des deux transistors T1 et T2 fait circuler un courant dans la phase A.  Si le 

courant dépasse une certaine consigne *
ai , T1 et T2 se désamorcent. Le courant continue 

à circuler dans la même direction via les diodes D1 et D2 et recharge la source. Cela va 

faire diminuer le courant rapidement et l’amènera à une valeur inférieure à ai*
. Le cycle 

se répète en amorçant et désamorçant T1 et T2. Les formes d’ondes de la figure I-17 

expliquent cette opération.  
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Figure I-17 : Formes d’ondes d’un convertisseur asymétrique  

La tension aux bornes de la phase A varie entre dcV  et - dcV . Cette stratégie met plus 

d’ondulations dans le condensateur d’alimentation et par conséquent réduit sa durée de 

vie. Cette stratégie augmente aussi les pertes de commutation dans le convertisseur à 

cause de la fréquence de commutation élevée imposée par l’échange d’énergie entre la 

machine et la source. Ces inconvénients peuvent être réduits en changeant la stratégie de 

commande des transistors. En effet, l’énergie stockée dans la phase A peut être dissipée 

dans elle-même en éteignant juste le transistor T2. Dans ce cas, le courant va circuler dans 

la phase A via T1 et D1. La tension aux bornes de la phase A varie entre dcV  et zéro. Mais 

quand la consigne du courant serait égale zéro, les deux transistors T1 et T2 devront être 

désamorcés, et la tension aux bornes de la phase A égale - dcV  jusqu’à ce que le courant 

de phase s’annule.  
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Figure I-18 : Formes d’ondes de convertisseur asymétrique (stratégie 2)  

Lors de la commutation du courant à une autre phase, l’annulation du courant demande 

un temps plus grand. Pour que les transistors et les diodes aient le même 

dimensionnement, les temps d’ouverture de T1 et T2 doivent être interchangés durant un 

cycle dans la phase de conduction. Les formes de courant dans T1, T2, D1 et D2 pour la 

deuxième stratégie sont montrées dans la figure I-19. 
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Figure I-19 : Courants dans les interrupteurs et diodes (stratégie 2) 

La stratégie de commutation modifiée utilise la roue libre alternant avec D1 et D2 en 

éteignant T2 et T1, respectivement, dans la région de conduction, étant donné  ac     

dans la figure ci-dessus. Il est considéré qu’il n’y pas de commutation dans la partie 

d’augmentation de courant entre 0 et a . 

1.3.6. Dimensionnement des transistors et des diodes  

La tension minimale pour dimensionner les transistors et les diodes doit être égale à la 

tension maximale de la source CC. Le courant moyen dans les diodes et le courant 

efficace dans les interrupteurs ne sont pas aussi simples à trouver que la tension. Leur 

calcul est montré dans la suite de ce paragraphe.  

Chaque interrupteur conduit pendant deux fois ont  et une fois offt . Le rapport cyclique 

dans la région ( ac   ) est : 



 

34 
 

                                                           
 

dc

ssp

V

RI
d


1                                               (1.20) 

1.3.6.1. Courant efficace dans les interrupteurs commandés  

Les ondulations de courant sont de i2 . Le courant efficace dans l’interrupteur est donné 

par l’équation suivante : 
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où c  est l’angle de conduction et a  est l’angle  d’avance (montée du courant) et 

r
rp P

 2
  où rP  est le nombre de pôles du rotor. 

1.3.6.2. Courant moyen dans les diodes   
Le courant moyen dans les diodes est évalué approximativement : 
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Où f  est l’angle pendant lequel le courant s’annule. 

1.4. La commande par La logique floue 

La plupart des problèmes rencontrés sont modélisables mathématiquement. Mais ces 

modèles nécessitent parfois des hypothèses trop restrictives, rendant délicate l’application 

au monde réel. Les problèmes du monde réel doivent tenir compte d’informations 

imprécises, incertaines. Une approche fut développée à partir de 1965 par Lotfi A. Zadeh, 

professeur à l’Université de Californie à Berkeley, basée sur la théorie des sous-

ensembles flous (fuzzy set en anglais), généralisant la théorie des sous-ensembles 

classiques. Dans la nouvelle théorie de Zadeh, un élément peut plus ou moins appartenir 

à un certain ensemble. Les imprécisions et les incertitudes peuvent ainsi être modélisées, 

et les raisonnements acquièrent une flexibilité que ne permet pas la logique classique : La 

logique floue était née. Les champs d’application de la logique floue sont aussi vastes que 

multiples Cela va de l’aide à la décision et diagnostique (médical, orientation 

professionnelle), aux bases de données, passant par la reconnaissance des formes et bien 

sur la commande floue. La première application industrielle fut l’œuvre de Mamdani en 

1974, à travers la régulation floue d’une chaudière à vapeur. Mais c’est en 1985, que les 

japonais introduisent les produits grand public « Fuzzy Logic Inside ». Et c’est en 1990, 
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qu’on a vu la généralisation de cette technique (appareils électroménagers, système 

audiovisuel, systèmes automobiles embarqués, systèmes de 

contrôle/commande…etc.)[23][24]. 

Il est à noter que, l’approche des problèmes par la logique floue est différente de celle 

adoptée, à priori, dans une démarche scientifique. Elle est plus pragmatique que 

déterministe. La décision en logique floue est basée sur la notion d’expertise, qui permet 

de quantifier le flou à partir de connaissance à priori ou acquise antérieurement. 

Le système de commande du moteur à réluctance commutée est combiné avec la structure 

de modèle de moteur ancien et une électronique de puissance récente et moderne ainsi 

que la technologie de contrôle. Il a la caractéristique d’un moteur à structure simple et 

robuste comme la commande de système de conversion AC et la caractéristique d’un 

circuit de contrôle simple et hautement actif comme le système de commande à courant 

continu. C’est un système de réglage de vitesse à lissage avec un coût faible et à haute 

performance. Mais le moteur SRM a une caractéristique de non-linéarité élevée. Par la 

méthode PI avec paramètres fixes, il est difficile d'atteindre un indice de performance 

idéale, et les paramètres sont difficiles à définir parce que le modèle mathématique est 

inexact. Le contrôle flou est largement utilisé dans le domaine de l'ingénierie à l'heure 

actuelle et est une commande de méthode intelligente, par ailleurs il ne nécessite pas de 

modèle mathématique précis pour le dispositif de contrôle et permet l'utilisation de 

l'expérience des gens en adoptant une stratégie de contrôle. Sa qualité dynamique est 

meilleure que la méthode de contrôle PI [25]. 

1.5. L’ondulation de couple dans la commande de la SRM  

L’aspect hautement non linéaire de la SRM ainsi que sa double saillance cause des 

difficultés dans son analyse et son contrôle. Ceux-ci ne peuvent être décrits par la théorie 

des vecteurs d’espaces conventionnels, pourtant largement utilisée dans le développement 

en commande des schémas de contrôle instantané dans la machine à induction et pour la 

machine à aimants permanents. 

En SRM, les caractéristiques du couple électromagnétique, sont hautement non linéaires, 

et dépendent en même temps du courant statorique et de la position rotorique. Une SRM 

simple avec un courant d’excitation statorique constant va produire le couple qui a une 

forte ondulation, et un couple qui est non linéairement proportionnel au courant, et pas 

constant en fonction de la position du rotor. Ceux-ci sont les principaux problèmes qui 

ont limité l’application de la SRM à des commandes de faibles performances. 
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 En outre, en SRM, le flux statorique s  qui lui aussi varie durant les opérations 

d’entrainements, dépend aussi du courant si et de la position r . Donc il est nécessaire de 

déterminer les caractéristiques ),( rss i   pour calculer le couple statique et dynamique 

dans la commande de la SRM. 

En SRM, l’ondulation du couple dépend aussi de la vitesse du moteur. La SRM a en 

général, trois types de mode d’opérations : opérations à basse vitesse, où le courant du 

stator est considéré comme ayant une forme carrée, opérations à vitesse moyenne, où les 

courants statoriques sont hachés, et la haute vitesse, où les formes d’onde du courant 

statorique, dépendent de plusieurs facteurs, incluant la f.c.e.m. Pour être en mesure de 

prédire les ondulations de couple, aussi bien les formes d’ondes du courant que les 

caractéristiques du couple statique du moteur doivent être considérées. Cependant, les 

ondulations de couple, ont les plus grands effets en opération basse vitesse : à plus grande 

vitesse, l’inertie aide à réduire les ondulations de vitesse. En SRM, il y a basiquement 

deux méthodes qui peuvent être utilisées pour réduire les ondulations de couple. En 

théorie, il est possible d’optimiser la géométrie qui conduirait à un minimum d’ondulation 

de couple, mais cela est difficile car cela aussi requiert de prédire la performance de la 

SRM pour un mode spécifique de condition d’opération. Cependant, il est possible de 

réduire aussi les ondulations de couple par la mise en forme appropriée des courants 

statoriques ou du flux statorique. La combinaison des deux techniques est aussi possible 

mais en implémentation, l’optimisation de la géométrie n’est pas prise en considération. 

Une telle optimisation peut être performante par l’utilisation de la méthode des éléments 

finis. 

1.6. Résumé de la problématique  

En résumé de ce que l’on a pu voir, la machine à reluctance commutée, fait partie des 

machines ayant un grand avenir dans l’avenir proche, en raison des politiques d’économie 

d’énergie dans le monde actuellement et pour cause, celle-ci, se trouve être une machine 

qui ne possède ni d’enroulement rotorique ni d’aimant permanent au rotor, juste un 

empilement de tôle d’acier, ce qui avec l’avènement et le développement des techniques 

de l’électronique de puissance ainsi que de l’automatique, en fait un acteur idéal dans 

certaines applications demandant une technologie de pointe, tel les systèmes embarqués, 

l’industrie automobile….etc., car c’est une machine à alimentation et commande 

électronique principalement. 
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Par ailleurs, celle-ci possède des caractéristiques mécaniques fortes intéressantes, car 

c’est une machine très robuste, et qui peut développer un couple important à faible vitesse 

comparativement à d’autres types de machines. 

Toutefois, de fortes contraintes existes, due à sa conception, et à sa double saillance, et 

qui peuvent se résumer principalement aux points suivants : 

1- Machine hautement non linéaire, donc variations non linéaires de ses paramètres 

électriques,  

2- Faible facteur de puissance, et rendement faible 

3- Possibilité de modélisation électromagnétique différente sur les différentes 

tranches de vitesses (basse vitesse, moyenne vitesse, haute vitesse) 

4- Exige des dispositifs de commandes complexes 

1.7. Méthode proposée  

Pour notre part, nous nous proposons dans notre travail l’utilisation d’un régulateur de 

logique floue. Le contrôle flou est largement utilisé dans le domaine de l'ingénierie à 

l'heure actuelle et représente une méthode de commande intelligente, ne nécessitant pas 

de modèle mathématique précis pour le design du dispositif de contrôle. Il permet 

l'utilisation de l'expérience des gens dans l’adoption d’une stratégie de contrôle. Sa qualité 

dynamique est meilleure que la méthode de contrôle PI par exemple. Le moteur SRM 

ayant une caractéristique hautement non-linéarité, s’y prête volontiers à ce type de 

régulation. Par la méthode PI avec paramètre fixe, il est difficile d'atteindre un indice de 

performance idéal, et les paramètres sont difficiles à définir parce que le modèle 

mathématique est inexact. Par contre, ce problème est résolu par l’utilisation du régulateur 

floue.  

1.8. Simulation  

Dans cette partie, la SRM utilisée en simulation est une 6/4 de 60kW de puissance. Les 

paramètres du moteur sont présentés au tableau.1 ci-dessous : 

                                             Tableau I.1 Paramètres du moteur 

Rs 0.05 Ohm 
Inertia 0.05 Kg.m.m 

Friction 0.02 N.m.s 
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Aux fins de simulation, il est nécessaire de modéliser la machine à simuler. Cette machine 

envoie la puissance électrique qu’elle produise à un modèle qui représente le réseau 

électrique via un onduleur triphasé. La modélisation et la simulation de ce système sont 

réalisées dans Simulink sur Matlab. Le modèle ci- dessous nous donne la modélisation de 

la SRM sur Matlab, composée d’un modèle électrique et mécanique. 

 

Figure I-20 : Modèle de la SRM simulée sur Matlab 

 

Les entrées du modèle électrique sont les tensions mesurées à l’entrée du connecteur. Le 

flux magnétique dans les enroulements est obtenu en intégrant la différence entre la 

tension d’entrée et la chute de tension dans la résistance de l’enroulement. Des sources 

de courant commandées sont utilisées pour injecter le courant produit par la fonction non-

linéaire ITBL (i(Ψ,θ)) dans les enroulements du stator. Les couples électromagnétiques 

produits par chaque enroulement du stator sont obtenus par la fonction non-linéaire TTBL 

(Te(i,θ)) et sommés par la suite pour donner le couple total produit par la machine. 

Ces caractéristiques elles même pouvant être déduites de la caractéristique de 

magnétisation nécessaire à la modélisation, peuvent être obtenues en utilisant soit la 

méthode des éléments finis, pour ce faire il est nécessaire d’avoir les dimensions des 

laminatoires, des bobinages et arcs des pôles au stator et rotor, chose difficile à obtenir, 

soit par la méthode des mesures expérimentales, basée sur l’équation du flux; pour chaque 

position du rotor allant de la position non-alignée à la position alignée, on alimente un 

seul enroulement du stator et on enregistre la valeur du courant dans l’enroulement. La 

troisième méthode, l’approximation analytique, basée sur le calcul analytique des courbes 
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de magnétisation. Les figures I.21 et I.22 montrent les caractéristiques ITBl et TTBL de 

la SRM étudiée. Ces caractéristiques sont extraites de notre modèle à partir de Simulink.  

 

 

Figure I-21 : Matrice ITBL 

 
Figure I-22 : Matrice TTBL 

 

Quant au modèle mécanique qui représente la dynamique mécanique de la SRM ainsi que 

celle du système d’entraînement, est représenté par La figure I.23 ci-dessous qui montre 

le schéma bloc Simulink du modèle mécanique. 
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Figure I-23 : Bloc Simulink du modèle mécanique 

Où J représente l’inertie totale (SRM + système d’entraînement), B représente le 

coefficient de frottement total, Ω représente la vitesse de rotation du rotor et 𝑇  représente 

le couple d’entraînement 

 

Comme il a été cité auparavant, une machine à réluctance variable a besoin d’un 

convertisseur qui gère les injections des courants dans ses phases. Plusieurs choix de 

convertisseur existent selon le type SRM, pour notre part, nous utiliserons un 

convertisseur asymétrique à deux interrupteurs commandés par phase comme expliquée 

dans le chapitre 1.3.4. Comme le moteur à simuler est un 6/4, le convertisseur aura 3 bras. 

Chaque bras comporte deux IGBT et deux diodes de puissance comme le montre la figure 

I.24.  

 

 

Figure I-24 : Schéma électrique du convertisseur d'alimentation de la SRM 

 
La figure I-25 montre le bloc Simulink qui modélise ce convertisseur 
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Figure I-25 : Bloc Simulink du convertisseur de la SRM 

 
Quant à la figure I-26 ci-dessous, elle montre la constitution de chaque bras 

 
Figure I-26 : Bloc Simulink d'un seul bras du convertisseur de la SRM 

 

La vitesse de consigne au démarrage est de 1000tr/mn, puis un changement de consigne 

intervient au temps t=0,75s, pour descendre la vitesse a 500tr/mn. Le modèle 

mathématique de la machine est mis sous forme d’état utilisant des blocs de simulation 

par le logiciel Matlab/Simulink afin de voir le comportement de la machine face à 

l’alimentation classique et une régulation en cascade de la tension (PI) et du courant (par 

hystérésis). Les résultats de simulation sont donnés par les Figures ci-dessous. 
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Figure I-27 : Vitesse w (Tr/min) 

 
Figure I-28 : Couple électromagnétique Ce (Nm) 

 
Figure I-29 : Flux statorique Phi (Wb) 

 

 
Figure I-30 : Amplitude Flux statorique Phis (Wb) 
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Figure I-31 : Courant statorique Is (A)

Nous constatons que grâce au programme de simulation élaboré, nous avons pu tracer 

l’évolution des différentes grandeurs électriques et mécaniques. Les figures représentent 

respectivement les variations de la vitesse de rotation du rotor, du couple total généré qui 

est égal à la somme algébrique des couples des trois phases, de flux et du courant. 

On constate en figure I-27, que le moteur atteint sa vitesse de référence après environ 0.2s 

et se stabilise à la vitesse de consigne avec une bonne précision, au temps 0.5s, un couple 

résistant est appliqué mais la variation de vitesse et pratiquement non perceptible, d’où 

un bon suivi de consigne de la part du régulateur de vitesse et bonne robustesse aux 

perturbations extérieures. 

La figure I-28 montre la variation du couple moteur Ce, On peut voir la grande 

perturbation de couple qui oscille pour un couple de 50Nm par exemple entre 10 et 90Nm. 

Les figures I-29 et I-31 représentent respectivement et le flux statorique Phis ainsi que le 

courant Is, qui a une constante près, sont presque identiques, particulièrement en régime 

établi. L’amplitude du flux sur la figure I-30 qui varie de 0.09Web a 0.35Web, ce qui est 

très excessif et est une des caractéristiques de la SRM 

 
La mise sous tension durant l’intervalle [x ; xy] où l’inductance L croit permet d’atteindre 

la valeur maximale désirée du courant de phase à partir de l’angle d’allumage on ; le 

courant croit linéairement à partir de zéro. L’utilisation de correcteurs à hystérésis, avec 

une bande relativement étroite permet la régulation de ce courant. Dans ce cas, la valeur 

du courant est maintenue dans la bande désirée entre IM  et Im  pour les faibles vitesses de 

rotation. Donc le couple est maintenu constant durant cet intervalle de conduction. Un 

bon choix des angles de commande on et off est indispensable pour assurer un bon 

contrôle du moteur dans cet intervalle. 
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Pour le dernier intervalle [x; xy] à L décroissante, on applique une tension négative tel 

que décrit en théorie afin d’accélérer la décroissance du courant et donc éviter l’apparition 

d’un couple négatif. 

L’ondulation du couple et par voie de conséquence les oscillations de vitesse sont 

évidemment dues aux effets de la commutation brusque présente dans cette commande 

qui introduit clairement des harmoniques dans le signal du couple via le courant de phase. 

Il est à noter aussi généralement, que l’angle correspondant à la coupure du courant est 

plus long que celui correspondant à son établissement ; ceci est due au fait que 

l’inductance est plus élevée en conjonction qu’en opposition. A titre d’exemple [142] 

[143] et [144] montrent que notre modèle est correctement implanté et les figures sont 

correctes. 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



 

45 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

II. La Technique de Commande Directe du Couple 

  



 

46 
 

II.1. Effet du vecteur tension sur l’état électromagnétique de la machine et la 
performance de la commande  

Dans la DTC, le vecteur tension sélectionnée est basé sur la valeur calculée ou estimée 

du flux statorique et du couple. Le comportement à l'état de stabilité ou la performance 

de la DTC est influencé par la sélection du vecteur de tension [35]. Pour ce faire il est 

important de pouvoir caractériser qualitativement le comportement des principales 

variables qui régissent l’état électromagnétique de la machine à savoir le flux et le couple. 

2.1.1. Effet du vecteur tension sur le vecteur flux statorique 

Par l’intégration de l’éq (2.1) de la SRM ou de toute autre machine électrique tournante, 

on peut établir l’équation qui régit le comportement du vecteur flux statorique en fonction 

du temps [13]: 

                                     
1

2

2
)(

t

t

ssssts dtIRV                                                       (2.1) 

En négligent le terme résistif, ce qui est une approximation raisonnable aux moyennes et 

hautes vitesses, la variation du vecteur flux statorique pour une période entre les temps 1t  

et 2t  suite à l’application d’une tension sV  est donné par l’éq (2.2) [38]: 

    tVtRItV sstsssstst 
112

                                               (2.2) 

Par conséquent : 

                                         tVsstst 
12

                                                      (2.3) 

 
Figure II-1 : Évolution du vecteur flux statorique en fonction du vecteur tension 

 
La figure II-1 montre que l’application d’un vecteur tension implique un changement en 

amplitude et position angulaire du vecteur flux en même temps. Cela impliquera aussi un 

changement dans l’angle de couple (angle entre les vecteurs flux statorique et rotorique). 

En se basant sur les lois trigonométriques et la figure II-1 suite à l’application du vecteur 

tension, l’amplitude du flux peut être écrite par l’éq (2.4) 

       cos2)()(
112

22  tVtV sstsstst                                 (2.4) 

 
Ici on peut définir q comme suit et récrire l’éq (2.4) :                                         
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1

/ sts tVq                                                                    (2.5) 

                cos21 2

12
 qqstst                                                       (2.6) 

Tel que  0
1
st  supposé vrai, on peut définir f  dans l’éq.2.6, qui représente le 

changement d’amplitude du vecteur tension. Si  0f  cela veut dire que le vecteur 

tension va faire augmenter l’amplitude du flux statorique et inversement si 0f . Par 

conséquent si nous reprenons l’éq.2.2, elle nous montre que par l’application d’un vecteur 

tension constant, l’extrémité du vecteur flux statorique évolue dans le temps décrivant 

une droite parallèle à ce vecteur tension qui se déplace à une vitesse égale son amplitude 

(en Wb/s) , voir figure II-2. 

 

Figure II-2 : Évolution du vecteur flux statorique dans le plan (α,β) 

Par conséquent en disposant de tous les vecteurs tension donnés par un onduleur, il serait 

possible de faire déplacer le vecteur flux statorique dans le plan (α,β) selon six directions 

distinctes. En commutant d’un vecteur tension à un autre, suivant des instants précis dictés 

par l’obligation de régulation, on peut faire déplacer le vecteur flux statorique sur le plan 

(α,β) pour lui faire suivre une trajectoire prédéfinie, à l’intérieur d’une plage autorisée par 

un régulateur à hystérésis (figure II-3). 

 
Figure II-3 : Contrôle de l’évolution du vecteur flux statorique dans le plan (α,β) 
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2.1.2. Effet du vecteur tension sur le couple électromagnétique  

De façon générale, la relation régissant le couple dans une machine électrique AC se 

présente sous la forme de l’eq (2.7) suivante [35]. : 

                                                             sinrse kt                                             (2.7) 

En accord avec le principe de la DTC, l’angle électrique entre le vecteur flux statorique 

et le vecteur flux rotorique  , peut commander le couple développé par une machine 

électrique tournante. Dans le fond, ceci peut être réalisé en contrôlant le vecteur tension. 

Ainsi, le vecteur de tension est la première variable d'entrée contrôlable du DTC. 

Cependant, il est obligatoire à développer une relation entre le couple développé et le 

vecteur tension.  

Typiquement, la référence associée à l’amplitude du vecteur flux statorique, est imposée 

à une valeur constante pour les vitesses inférieures à la vitesse nominale et à une valeur 

inversement proportionnelle à la vitesse. Comme nous l’avons vu précédemment, le 

vecteur flux statorique peut être facilement positionner sur le plan ),(   en choisissant 

judicieusement les vecteurs tension générés par l’onduleur. 

Notez qu’en ce qui concerne la SRM, l’équation du couple est exprimée différemment, 

on peut exprimer le couple électromagnétique pour une SRM par sa co-énergie 

                                                 
constir

src
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iW
t








 ),(

                                                  (2.8) 

Cette variante rarement utilisée de l'équation de couple a déjà été obtenue par White [46] 

et également par Miller [39] et Byrne [40]. En utilisant cette équation de couple un aperçu 

intéressant sur le contrôle possible du couple moteur peut être dérivé. Tout d'abord, il a 

été montré par Byrne [40] qu’en raison de la saturation dans le moteur de SRM, l'influence 

du deuxième terme de (2.9) est faible. 

                             











 csA
sAesA

W
it                                             (2.9) 

Par conséquent, en utilisant cette approximation, la relation suivante pour la production 

de couple peut être dérivée: 






 sA
sAesA it                                            (2.10) 

 

Il est à noter que le dispositif de commande proposé peut faire usage de cette équation de 

couple approximatif sans perte de précision parce que, comme cela sera détaillé ci-
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dessous, la valeur du couple est contrôlée en utilisant une bande d'hystérésis et la boucle 

de retour de calcul du couple utilisant la caractéristique complète de non uniformité. 

Comme on le verra ci-dessous, l’éq (2.10) est seulement utilisée pour contrôler les 

caractéristiques générales (augmentation ou diminution) de couple et est non utilisée pour 

commander l'amplitude du couple réel (ceci est réalisé par le dispositif de commande 

d'hystérésis). 

Il est aussi important de noter que dans la commande de la SRM unipolaire, le courant de 

phase est toujours positif. Par conséquent à partir de l’éq (2.10), le signe du couple dépend 

directement du signe du terme   \sA . En d’autres termes, pour produire un couple 

positif, le flux statorique doit être croissant par rapport à la position du rotor, et 

inversement, pour produire un couple négatif, le flux statorique doit être décroissant. 

Cette relation peut être maintenue dans les deux directions du rotor, donc dans les quatre 

cadrans d’opération avec un courant unipolaire. 

Par conséquent ce que nous cherchons dans ce chapitre est ce qui suit : 

a- Garder le vecteur flux statorique constant (amplitude) 

b- Contrôler le couple en accélérant ou décélérant le vecteur flux statorique. 

Le premier critère (a), peut être assuré conformément au DTC classique en sélectionnant 

le vecteur approprié. Comme dans le DTC conventionnel pour les machines AC, la 

variation du flux statorique va avoir la même variation de sens que le vecteur tension et 

le changement d’amplitude est proportionnel à la magnitude de la tension et au temps 

d’intervalle d’application. 

L’objectif de la commande en (b) est également d’utiliser la même méthode que le DTC 

en machine AC, à savoir que l’augmentation du couple ou sa diminution dépend de 

l’accélération ou la décélération du vecteur flux statorique par rapport au rotor en 

mouvement. 

Et ce dernier dépend de l’application de vecteur tension adéquat pour accélérer ou 

décélérer le flux.  

Si nous revoyons la figure I-5 (voir chapitre I.2) , les vecteurs de tension qui favorisent le 

déplacement du flux de stator dans le sens de rotation sont sélectionnés, cela correspond 

à la sélection des vecteurs 1kv et le vecteur 2kv  lorsque le vecteur flux statorique se 

trouve dans la k eme zone. Si une diminution du flux est requise cela correspond à choisir 

les vecteurs 1kv  et 2kv . 
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2.2. Fondement de la commande direct du couple (DTC) 

En complément aux systèmes de commande vectoriel, une commande par réponse 

instantanée du couple peut aussi être obtenue par la méthode de contrôle direct du couple. 

Développée au milieu des années 80 en Allemagne et au Japon (Takahashi et Noguchi 

1984, 1985; Depenbrock 1985), cette technique a vite été l’objet d’intéressement de la 

part des milieux scientifiques et manufacturiers.  

 

En commande par DTC, le flux et le couple électromagnétique sont contrôlés directement 

et indépendamment par la sélection du mode de commutation le plus optimum. La 

sélection est faite par la restriction de l’erreur de flux et l’erreur du couple à l’intérieur 

d’une bande hystérésis, pour obtenir la réponse la plus rapide du couple, avec une 

fréquence de commutation la plus basse possible et de faibles pertes harmoniques. Les 

commutations optimales requises pour les vecteurs des tensions sélectionnées peuvent 

être obtenues, en utilisant une table de commutation de vecteurs tension optimale (look 

up table). Ceci peut être obtenu par des considérations physiques simples impliquant la 

position du vecteur spatial du flux, les vecteurs de commutation disponibles, et les 

réponses en couple et flux requis. [26]. 

 

L’algorithme de base de la commande directe du couple peut être représenté par la figure 

II-4 ci-dessous  
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Figure II-4: Structure de base de la commande Directe du Couple 

Après avoir déterminé les coordonnées du vecteur flux statorique [41] soit en intégrant 

directement les tensions statoriques ou en utilisant les observateurs, puis l’estimation du 

couple électromagnétique par les courants statoriques [42,41], qui sont des valeurs 

mesurées, les erreurs du flux et du couple sont ensuite appliquées à des régulateurs a 

hystérésis, à double bande pour le couple, pour générer à sa sortie la variables Sce à trois 

niveaux (-1, 0, 1), représentative du sens d’évolution du couple souhaité, et à simple 

bande (régulateur hystérésis) pour le flux, qui génère à sa sortie la variable binaire Ss  

représentative de l’évolution du flux souhaitée. La variable Sφs correspond à une 

discrétisation de l’angle du vecteur flux statorique, et identifie le secteur angulaire dans 

lequel se trouve ce vecteur. D’une manière générale, pour augmenter ou diminuer le flux 

dans chaque secteur du plan ),(  , on s’inspire de la représentation généralisée de la 

figure II-5. 
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Figure II-5: Découpage du plan 𝛼, 𝛽  en six secteurs angulaires 

 
Supposons, à titre d’exemple, qu’à un instant donné le vecteur flux statorique se trouve 

dans le secteur angulaire q(2), i.e. son angle est compris entre 30º et 90º. D’après les 

règles de comportement du flux statorique établies, l’application des vecteurs tension V1, 

V2 et V3 contribuent à son augmentation, tandis que V4, V5 et V6 contribuent à sa 

diminution [38,43]. 

D’autre part, d’après les règles de comportement du couple, V3 et V4 amènent à son 

augmentation et V1 et V6 à sa diminution, les vecteurs V2 et V5 ayant un effet peut 

prévisible mais faible sur sa variation. Si l’on veut à cet instant, par exemple, augmenter 

aussi bien le couple (Sce =1) que le flux statorique (Sφs =1), le vecteur V3 est le seul à 

pouvoir le faire dans tout le deuxième secteur. D’autre part, si l’on veut diminuer le couple 

(Sce =-1), et augmenter le flux statorique (Sφs =1), le vecteur à appliquer doit être le V1 

[6, 38,43]. Une analyse similaire pour les binômes (Sce, Sφs)= (1, 0) et (-1,0) amènerait au 

choix des vecteurs tension V4 et V6, respectivement. 

Dans le secteur k et pour un sens de rotation positif : 

ꞏ Pour augmenter l’amplitude du flux statique on peut appliquer Vi, Vi+1 ou Vi-1 

ꞏ Pour diminuer l’amplitude du flux statorique on peut appliquer Vi+2, Vi+3 ouVi-2 

Ceci est dû à ce que les vecteurs (Vi, Vi+1, Vi-1) possèdent une composante Vsa positive, 

par conséquent ils ont tendance à augmenter le flux. En revanche, les autres vecteurs  

(Vi+2, Vi+3, Vi-2) possèdent une composante Vsa négative permettant de diminuer le 

flux statorique [31, 44,43]. On peut constater que pour un sens de rotation donné, le choix 

judicieux du vecteur tension permet d’augmenter ou de diminuer l’amplitude du flux. 

Schématiquement on peut résumer tout cela dans la figure II-6 qui suit. 
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Figure II-6 : Choix des vecteurs 

Par conséquent, selon la position du vecteur flux dans le plan ),(  , on définit une table 

de vecteur tension définie par ITAKAHASHI [28,36] à appliquer pour chaque 

combinaison des variables Sce et Sφs. Cette table de commutation est donnée par le tableau 

II-1. 

Tableau II-1 : Table de commutation de la commande DTC 

Secteur 
1 2 3 4 5 6 

Dφs =0 
DCe =+1 V2(1,1,0)  V3(0,1,0)  V4(0,1,1)  V5(0,0,1)  V6(1,0,1)  V1(1,0,0) 
DCe =0  V7(1,1,1)  V0(0,0,0)  V7(1,1,1)  V0(0,0,0)  V7(1,1,1)  V0(0,0,0) 
DCe =-1  V6(1,0,1)  V1(1,0,0)  V2(1,1,0)  V3(0,1,0)  V4(0,1,1)  V5(0,0,1) 

Dφs =0 
DCe =+1  V3(0,1,0)  V4(0,1,1)  V5(0,0,1)  V6(1,0,1)  V1(1,0,0) V2(1,1,0) 
DCe =0  V0(0,0,0)  V7(1,1,1) V0(0,0,0)   V7(1,1,1)  V0(0,0,0)  V7(1,1,1) 
DCe =-1  V5(0,0,1)  V6(1,0,1)  V1(1,0,0)  V2(1,1,0) V3(0,1,0)   V4(0,1,1) 

        
 
 

2.3. Caractéristiques générales d’une commande directe de couple 

Les caractéristiques particulières du DTC peuvent être brièvement énumérées dans les 

points suivants : 

 

1. Le DTC est basé sur la sélection des vecteurs optimaux de commutation de l’onduleur. 

2. La commande indirecte des intensités et tensions statoriques de la machine. 

3. L’obtention des flux et des courants statoriques proches des formes sinusoïdales. 

4. La réponse dynamique du couple de la machine est très rapide. 
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5. L’existence des oscillations de couple qui dépend de la largeur des bandes des 

comparateurs à hystérésis. 

6. La fréquence de commutation de l’onduleur dépend de l’amplitude des bandes 

d’hystérésis. [37]. 

 

2.4. Avantages et inconvénients de la commande directe du couple 

2.4.1. Avantages de la commande directe du couple 

La commande directe du couple a les avantages suivants (comparativement à la 

commande vectorielle) : 

1. Bon rendement, les transistors n'étant commutés qu'en cas de besoin 

2. Le couple et le flux peuvent être changés rapidement, en modifiant leur consigne 

respective, donc la réponse dynamique du couple élevée. 

3. Réponse à un échelon sans dépassement 

4. Absence de pic de courant [29] [28] [26] 

5. Robustesse vis-à-vis des variations paramétriques, la résistance statorique étant 

théoriquement le seul paramètre qui intervient durant la commande, pour l’estimation 

du vecteur flux statorique, on peut donc considérer une robustesse infinie comparée 

aux autres paramètres, particulièrement rotoriques. Néanmoins en faible vitesse une 

estimation du flux en boucle ouverte devient instable [30] [31]   

6. Pas de transformée de Park. Il n'est donc pas nécessaire de connaitre la position du 

rotor pour calculer l'algorithme. 

7. Il n’existe pas de bloc qui calcule la modulation de la tension (MLI), la modulation 

est réalisée directement par la méthode 

8. Pas de régulateur proportionnel intégrateur (PI). 

9. Pour le cas des machines à courant alternatif, il exige deux comparateurs à hystérésis 

et un contrôleur de vitesse du type PI par exemple, tandis dans la commande 

vectorielle, il exige deux régulateurs PI et un modulateur de PWM. 

10. Il n’est pas nécessaire de connaître avec une grande précision l’angle de position 

rotorique, car seule l’information de secteur dans lequel se trouve le vecteur de flux 

statorique est nécessaire. 
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11. À cause de la commande par hystérésis, la fréquence de commutation n'est pas 

constante. Toutefois, la définition de la plage de tolérance permet de régler 

approximativement la fréquence de commutation moyenne. 

12. Le bruit est maintenu à un bas niveau 

13. Le circuit intermédiaire en tension continue est pris en compte dans l'algorithme. 

14. Les harmoniques dans cette tension ne biaisent pas le calcul. 

15. La synchronisation à la machine tournante est instantanée. Le flux est identifié dès 

l'apparition du courant. [38]. 

 
Tous les avantages énumérés pour la stratégie DTC sont valables pour la stratégie DCS. 

En résumé, l’amplitude du flux statorique n’est régulée qu’à six instants (ce que nous 

verrons dans la suite du chapitre) dans la période fondamentale, ce qui correspond aux 

instants où le vecteur flux statorique change de secteur angulaire (0o, 60o, 120o, 180o, 

240o, 300o).  Ainsi il a un nombre minimal de commutations requises pour réguler le flux 

statorique, et la majorité des commutations servent à imposer le couple à l’intérieur de sa 

bande hystérésis, ce qui permet d’obtenir une fréquence de commutation de l’onduleur 

minimale. Ce fait a été annoncé comme un avantage majeur lorsque l’on prétend viser 

des applications de fortes puissances associées à des semi-conducteurs (GTO,….) qui 

imposent de faibles fréquences de commutation. [38] [27]. 

 

2.4.2. Inconvénients de la commande directe du couple 

 
1. Le contrôleur doit être très rapide. Il lui faut une grande puissance de calcul. En effet, 

l'algorithme doit être calculé très régulièrement, environ tous les 10 à 30 ms, pour 

éviter que le flux ou le couple ne sortent de leurs plages de tolérance. En contrepartie, 

l'algorithme est relativement simple. 

2. Le capteur de courant doit être de très bonne qualité, afin de ne pas induire en erreur 

le contrôleur. Un filtre passe-bas ne peut pas être introduit dans le circuit pour enlever 

le bruit. Le retard qu'il causerait, empêcherait le bon fonctionnement de l'hystérésis. 

3. La mesure de tension doit également être de bonne qualité, pour des raisons similaires. 

En général, une estimation de la tension statorique à partir de la tension continue du 

circuit intermédiaire et du signal de commande des transistors est utilisée. 
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4. En haute vitesse, la méthode n'est pas sensible aux paramètres du moteur. Ce n'est pas 

le cas en basse vitesse, où la résistance statorique joue un rôle important dans 

l'estimation du flux, ce qui représente le principal désavantage de la méthode, 

5. Persistance d’oscillation (perturbation) de couple, 

6. La persistance de variation de commutation en fonction de la vitesse et du couple 

particulièrement de la moyenne vitesse à la basse vitesse, génère nécessairement un 

bruit audible qui peut être gênant en base vitesse [32] [33]. 

  

2.5. Contrôle direct du flux statorique (DSC) 

Le contrôle direct du flux statorique (DSC) est une méthode simple de traitement du 

signal qui donne à l’alimentation par les convertisseurs une performance dynamique. Pour 

contrôler le couple, par exemple, un moteur à induction, il est suffisant pour traiter les 

signaux mesurés des courants de stator et l'ensemble des flux uniquement. Dans la version 

de base de DSC, les semi-conducteurs de puissance d'une source de tension onduleur 

triphasé sont directement activés et désactivés par l'intermédiaire de trois bascules de 

Schmitt, en comparant les temps intégraux des tensions entre ligne à une valeur de 

référence de flux souhaitée, si le couple n'a pas encore atteint une valeur limite supérieure 

d'un contrôle dans une bande du couple. Une performance optimale des systèmes 

d'entraînements est réalisée en régime statique ainsi que dans des conditions transitoires 

par combinaison de plusieurs commandes à deux limites 

Cette méthode, se base sur le calcul de la valeur instantanée du flux statorique par 

déclanchement directement de thyristors GTO/IGBT, dépendamment lorsque les 

composantes de flux traversent un seuil de flux prédéfini. Grace à cela, l’état de 

magnétisation sera contrôlé en accord avec sa valeur de consigne. Le couple sera contrôlé 

par la vitesse périphérique du phaseur flux statorique au moyen d’un simple contrôleur. 

Le plan de contrôle est fortement non linéaire, ce contrôle sera maitrisé par une DSP 

complètement digital. L’hystérésis du couple est adaptée, de sorte que la fréquence de 

commutation moyenne par soupape exploite la valeur admissible toujours pleinement. 

Pour cela le DSC est prédestiné pour les convertisseurs à haute puissance et pour les très 

faibles fréquences de commutation. La dynamique du couple excelle avec un PMW utilisé 

pour un flux rotorique non principalement orienté par un facteur de deux. La méthode est 

très robuste contre les puissances perturbatrices particulièrement en mode moteur. 
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La stratégie de contrôle direct du flux statorique (DSC : Direct self control) a été 

développée en Allemagne par M. Depenprock en 1985 [27,34] et a été mise en œuvre 

pour des variateurs de grandes puissances à GTO, particulièrement destinés aux systèmes 

de traction de grandes puissances avec une fréquence de commutation faible. Son principe 

de base correspond à une version simplifiée de celui du DTC car, bien que le couple soit 

aussi régulé par un régulateur hystérésis simple bande, le flux statorique ne l’est pas [45]. 

En effet, le flux statorique a une allure trapézoïdale dans le temps, au lieu de se rapprocher 

d’une sinusoïde comme dans le cas du DTC. 

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

trajectoire dans le plan (ab) qui est définie à priori comme étant un hexagone de rayon 

égal au flux de référence en diphasé [46], voir la figure II-7. 

 

Figure II-7 : Choix des vecteurs en DSC 

Tous les avantages annoncés pour la stratégie DTC sont aussi valables pour la stratégie 

DSC. L’amplitude du flux statorique n’est régulée qu’à six instants dans la période 

fondamentale, qui correspondent aux instants où le vecteur flux statorique change de 

secteur angulaire (0º, 60º,120º.. … etc.). Il y a ainsi un nombre minimal de commutations 

requis pour réguler le flux statorique, et la majorité des commutations servent à imposer 

le couple à l’intérieur de sa bande d’hystérésis, ce qui permet d’obtenir une fréquence de 

commutation de l’onduleur minimale [46]. Ce fait a été annoncé comme un avantage 

majeur lorsque l’on prétend viser des applications de forte puissance. 

 
Comme le montre la figure ci-dessus, le principe de réglage consiste à faire évoluer le 

vecteur flux statorique selon une trajectoire dans le plan (ab) de rayon égal au flux de 
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référence en diphasé (hexagone en pointillé) et non pas de se rapprocher d’une forme 

sinusoïdale comme dans le cas du DTC en régime permanant. On utilise un vecteur 

tension actif pour le faire tourner et un vecteur tension nul pour le bloquer. De sorte à 

maintenir le couple dans sa bande hystérésis.  

2.6. Avantages   et Inconvénients de la commande directe du flux statorique  

2.6.1. Avantages de la commande directe du flux statorique  

Tous les avantages de la commande directe du couple peuvent se retrouver dans la 

commande directe du flux statorique, à savoir : 

1- Amplitude du flux statorique régulée à six instants dans la période fondamentale, 

correspondant au moment où le vecteur change de zone; 

2- Nombre minimal de commutation pour la régulation du flux statorique, qui 

servent à maintenir le couple dans sa bande hystérésis; 

2.6.2. Inconvénients de la commande directe du flux statorique  

De même que pour les avantages, tous les inconvénients de la commande directe du 

couple peuvent se retrouver dans la commande directe du flux statorique, à savoir :  

1- Nombre minimal de commutation au prix d’une forte distorsion du flux statorique 

bien que l’amplitude de l’ondulation du couple reste maitrisée. 

2- Cette distorsion se retrouve sous la forme d’onde des courants statoriques 

absorbés qui représentent des harmoniques de fortes valeurs aux multiples de six 

fois la fréquence fondamentale. 

3- Distorsion du flux aggravée aux faibles vitesses à cause de la chute résistive de la 

tension statorique. 
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III. Commande directe du couple de la SRM 
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3.1. Introduction  

Les moteurs à réluctance commutée (SRM) ont une simplicité intrinsèque et un faible coût 

de revient, qui les rendent bien adaptés à de nombreuses applications. En outre, ces moteurs 

ont une grande robustesse en raison de leur capacité à fonctionner même après la perte d'une 

ou plusieurs phases de moteur [47] et sont donc bien adaptés pour fonctionner dans les 

environnements industriels difficiles. 

 
Cependant, le moteur possède un certain nombre de points faibles, due à sa structure à double 

saillance polaire et son couple de sortie grandement non uniforme ainsi que ses 

caractéristiques magnétiques. La structure à double saillance conduit à l'incapacité d’exciter 

le moteur à l'aide d’une onde conventionnelle AC et donc l’inhabilité d’appliquer au moteur 

la théorie du champ tournant bien établi aux moteurs à courant alternatif. En outre, en raison 

des caractéristiques de sortie de couple non uniformes du moteur, une ondulation de couple 

élevée est inhérente au moteur, sauf si une stratégie de réduction d'ondulation de couple est 

employée. 

 

En outre, les caractéristiques de magnétisation fortement non linéaires du moteur impliquent 

que la commande du moteur est complexe. Ceci est encore plus compliqué par l'interaction 

due au couplage mutuel des différentes phases du moteur et la variation des paramètres des 

caractéristiques de l'inductance [48], [49]. 

 

Par conséquent, le problème de la commande du moteur SR est un domaine toujours en cours 

de recherche. Les techniques de contrôle précédentes se sont divisées en deux catégories 

principales: celles qui ont utilisé un moteur linéaire pour modèle et celles qui ont utilisé un 

modèle non linéaire qui prend en compte la saturation du moteur. En général, la plupart des 

techniques de commande supposent générer une tension ou un courant afin de commander 

le couple, la vitesse, la position et/ou de minimiser l'ondulation de couple. 

 

Les systèmes de contrôle qui ont utilisé des modèles de moteurs linéaires comprennent le 

procédé proposé dans [50]. Ce régime a utilisé un contrôleur à linéarisation rétroaction 

adaptative pour le moteur SR qui a supposé un circuit magnétique linéaire. Dans un autre 

régime [51], propose une solution analytique pour fournir une tension moteur pour produire 

un couple en douceur. Cette solution a été calculée sur la base des caractéristiques de couple 
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du moteur linéaire. D'autres chercheurs [52], [53], ont supposé que le profil de l'inductance 

du moteur, peut être exprimé comme une fonction sinusoïdale simple qui varie uniquement 

avec la position. 

 
Bien que ces systèmes linéaires aient l'avantage d'un régime simplifié et d’un contrôle en 

temps réel traitable, les inconvénients surviennent parce que les modèles très simplifiés du 

moteur qui sont utilisés sont inexactes dans les variateurs de vitesse les plus pratiques. C'est 

en raison du fait que le moteur comporte des caractéristiques de magnétisation fortement 

non linéaires et dans des conditions de fonctionnement normales, le flux (et donc 

l'inductance) est une fonction non linéaire à la fois du courant et de la position. 

 

D’autres schémas développés ont pris en compte les caractéristiques non linéaires du moteur 

SR. Dans [54] un contrôle de linéarisation en boucle du système pour compenser les non-

linéarités magnétiques du moteur est décrit. Le procédé a l'avantage de découpler l'effet des 

courants de phases dans la production de couple. Toutefois, la méthode nécessite une 

connaissance exacte des paramètres du moteur et est donc tout à fait irréaliste. En outre, 

d'autres méthodes non linéaires comprennent celles qui génèrent des profils de courants pour 

le partage du couple entre les deux phases du moteur afin de produire un couple en douceur 

[55], [56]. Cependant, ces systèmes limitent l'excitation à deux phases à la fois et également 

nécessitent des calculs d’optimisation de forme d'onde complexe qui ne peuvent pas être 

mises en œuvre en temps réel. 

Un autre système calcule la dérivée complexe du vecteur de rotation inductive et un vecteur 

carré de courant de rotation complexe en utilisant le modèle non linéaire du moteur [51]. 

Toutefois, elle exige une connaissance détaillée de la dérivée inductive du moteur pour 

chaque valeur de position du rotor et du courant. 

Les schémas de contrôle adaptatifs non linéaires sophistiqués des moteurs SR ont aussi été 

proposés [57], [58]. Les inconvénients de ces procédés c’est qu'ils sont complexes et coûteux 

en calcul, ce qui rend l’implémentation difficile en temps réel. Par ailleurs, ces régimes ne 

mettent pas en œuvre un modèle non linéaire complet de moteur mais supposent que le flux 

peut être représenté par une série de Fourier simplifiée avec un seul ou deux termes [54], 

[59]. 

 Ainsi, les schémas sont affectés par les variations et les incertitudes dans le modèle du 

moteur en raison de la saturation magnétique [60]. En outre, le couple de charge, et la 

résistance d'enroulement sont utilisés comme valeurs de retour ou d’états des modèles non 



 

62 
 

linéaires et ces valeurs sont difficiles à estimer avec précision en cours de temps réel 

d’opération. Le couple de charge peut normalement varier en raison de variations dans les 

charges utiles, tandis que la résistance de chaque enroulement de phase normalement varie 

très sensiblement avec la température [61]. 

 

Afin de contourner les problèmes mentionnés, des méthodes de commande appliquées à la 

SRM furent proposées utilisant la philosophie du DTC classique appliqué aux machines AC. 

 

Le DTC est un principe de commande bien établi pour les machines AC [62]. Il a été montré 

qu’il produit une commande du couple et de la vitesse en réduisant sensiblement les 

perturbations de couples. Cependant, en premier temps, le DTC fut appliqué aux machines 

AC présentant des caractéristiques linéaires et des systèmes de tensions alternatives 

triphasées. Cependant, la SRM possède un modèle non linéaire et une excitation non 

sinusoïdale. Par ailleurs l’excitation ne balance pas d’une phase à une autre, de sorte que les 

phases sont indépendamment excitées. De ce fait, la SRM ne se voit pas conduite par la 

même théorie DTC appliqué aux machines AC. 

3.2. Principe de la commande directe du couple appliquée à la SRM  

Comme il a été expliqué au chapitre précédent; l’introduction de la commande directe du 

couple est basée sur l’orientation du flux statorique. A partir de l’expression de l’éq.2.2 du 

chapitre précédent, et en considérant que sss IRV  , donc dans le cas où on applique un 

vecteur tension un laps de temps  21 ,TT , nous obtenons l’éq.3.3 à savoir : 

tVsstst 
12

                                                      (3.1) 

L’éq (3.1) implique que l’extrémité du vecteur statorique )(ts  se déplace sur une droite 

dont la direction est donnée par le vecteur tension appliqué sV  comme illustré sur la figure 

III-1. 
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Figure III-1 : Évolution de l’extrémité 𝜙 𝑡  pour 𝑅 𝐼  négligeable 
 

La composante radiale (du flux) du vecteur tension fait varier l’amplitude de  s  et la 

composante tangentielle fait varier la position du flux et donc la valeur du couple. 

 

En choisissant une séquence adéquate des vecteurs sV  , sur les périodes de temps constantes

sT ,  il est donc, possible de fonctionner avec un module de flux s , pratiquement constant, 

en faisant suivre à l’extrémité de s  est donnée par la dérivée  dtd s / , ainsi la vitesse de 

déplacement de l’extrémité  s . Lorsqu’on néglige le terme ssIR , la tension est donnée par 

le terme dtdV ss /  . La vitesse de rotation de s  dépend du choix de  sV , elle est 

maximale pour le vecteur sV  perpendiculaire à la direction de s , et nulle si on applique un 

vecteur nul, et peut être aussi négative. 
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3.2.1. Les vecteurs de commande  

3.2.1.1. Le contrôleur de Flux  

Ce contrôleur sert à piéger l’extrémité du flux dans une couronne circulaire, comme le 

montre la figure III-2. Une variable boulienne à la sortie du contrôleur indique directement 

si la valeur du flux doit être augmentée ou diminuée de sorte à maintenir la relation : 

 
                                                              sssref                                               (3.2) 

   Avec : 

sref  : Le flux statorique de référence 

s  : Largeur de bande du régulateur hystérésis 

 

Figure III-2 : (a) Sélection de tensions correspondant au flux, (b) Contrôleur à 
hystérésis a deux niveaux 
 

3.2.1.2. Le contrôleur de Couple  

Celui-ci a pour but de maintenir le couple a l’intérieur d’une plage définie : 

 
                                                CeCeCeref                                              (3.3) 

Avec : 

refCe  : Le couple de référence 

Ce  : La bande hystérésis du contrôleur 
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3.2.2. Construire la table de commutation  

 
Comme le montre la figure II-3, chaque phase du moteur a trois possibilités d’état de tension 

pour un courant unidirectionnel. L’état de tension qS  pour une phase donnée q est définit 

comme égale à 1 lorsque les deux interrupteurs de la phase du moteur sont en position 

allumée (conducteurs). Dans ce cas, une tension positive est appliquée à la phase. Quand le 

courant circule et un interrupteur est éteint, une tension nulle est appliquée à la phase et  qS  

est définit comme étant un état 0. Enfin lorsque les deux interrupteurs sont éteints, il n’y a 

pas de courant de roue libre qui circule à travers les diodes. Dans ce cas une tension négative 

est appliquée à la phase q et l’état  qS  est définit comme étant égal à -1. 

 

Cependant, contrairement au DTC pour machines AC conventionnelles, chaque phase peut 

être soumise à trois états, essentiellement sur un total de 27 configurations possibles. 

Toutefois dans le but de définir six vecteurs tension égaux en amplitudes, décalés de 6/  

radians comme dans un algorithme de DTC classique, les six états vecteur tension possible 

sont
1v ,………, 6v , comme le montre la figure II-4, basée sur la somme des vecteurs tension 

dans chaque phase, sont définit. Dans ce schéma, aucun autre état n’est fourni par le 

contrôleur. Ces états vecteurs tension, sont liés au centre d’un cercle à six zones, N=1……6, 

ou chaque zone est définit dans un angle de 6/  radians. 

 

Un des six états tension est choisi à n’importe quel moment, pour maintenir le flux statorique 

et le couple à l’intérieur d’une bande hystérésis. Comme en DTC conventionnel, si le flux 

se trouve dans une zone k, son module peut être augmenté en commutant la tension au 

vecteur 1kv et 1kv , aussi peut être diminué en commutant vers le vecteur 2kv  et 2kv . 

Par conséquent, chaque fois que le flux du stator atteint sa limite supérieure 

dans la bande d'hystérésis, il est réduit par l'application de vecteurs de tension 

qui sont dirigés vers le centre de l'espace de vecteur de flux et 

vice versa (Ceci est illustré sur la figure III-2). 

 
Comme détaillé précédemment, le couple est contrôlé par une accélération ou une 

désaccélération du flux statorique par rapport au mouvement du rotor. Donc, si une 

augmentation du couple est requise, les vecteurs tensions qui vont diriger les flux statoriques 
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dans le sens de rotation seront sélectionnés. Cela revient à sélectionner les vecteurs 1kv et 

2kv  pour la zone k. Si une désaccélération du couple est requise, des vecteurs tensions sont 

appliqués pour retarder le vecteur flux statorique, Dans ce tableau, les symboles 𝐶𝑒 et 𝜑  

représentants la commande d’accélération et de désaccéleration du flux ou du couple 

respectivement. 

Tableau III-1 : Règle de la table de commutation 

Ce   s    Ce   s    Ce   s    Ce   s    

1kv  2kv  1kv  2kv  

 
 

Ce qui se traduit concrètement pour les six zones par le tableau III-2. 
 
Tableau III-2: Choix des vecteurs suivant les zones 

N 1 2 3 4 5 6 

1s  
1Ce  2v  3v  

4v  5v  6v  
1v  

0Ce  6v  
1v  

2v  3v  
4v  5v  

0s  
1Ce  3v  

4v  5v  6v  
1v  

2v  

0Ce  5v  6v  
1v  

2v  3v  
4v  

3.2.3. Simulation 

Ce système n'ayant été mis en œuvre que récemment pour la première fois par A.D Cheok 

[137], les tests de simulation ont permis de tester le nouveau concept de contrôle en plus du 

réglage précis du contrôleur. Afin d'avoir une précision de simulation élevée, les 

caractéristiques non linéaires de couple et de flux du SRM ont été utilisées dans le modèle 

de simulation tout comme précédemment. 

Sur les figures ci-dessous, la figure III-3 présente le résultat de simulation du couple 

électromagnétique pour un échelon de consigne de 20Nm à l’instant t= 0.8s. La largeur de 

la bande d’hystérésis du comparateur de couple est, dans ce cas, fixée a 2Nm. 

On constate que le DTC entraîne des courants régulièrement espacés et périodiques dans 

toutes les phases lors de l'opération en régime permanent.  

Cependant, comme en DTC le courant n'est pas directement contrôlé et donc en raison des 

caractéristiques non linéaires du moteur, cela conduit à des courants de phase fortement non 
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linéaires (figure III-5) avec de grandes fluctuations de ce dernier et c’est ce qui a été aussi 

constaté dans les premières études du DTC consacré à la SRM par [137]. 

Les flux de phases peuvent aussi être visualisés à travers la figure IV-6, ou on peut observer 

des similitudes avec les courants dans la forme. Tel qu’expliqué auparavant, le flux 

statorique est régulé par régulateur hystérésis, pour avoir une magnitude constante (à 

l’intérieur d’une bande hystérésis) et cela peut se voir sur la figure III-7, on constate bien 

une diminution très significative de la variation du flux comparé à la commande classique 

ou l’on passe d’une fluctuation de ±1.5Wb pour la figure  II-31 sans DTC a seulement 

±0.02Wb pour la figure III-7  . Il apparaîtra aussi dans les résultats ci-dessous, que la 

résultante des flux de phases produise un vecteur de flux rotatif à amplitude constante 

relativement lisse dans la région d’entre fer du stator, voir la figure IV-8 (les maximas et 

minimas se situent dans la bande hysteresis). Le contrôle du flux à la vitesse constante 

conduit à un vecteur de flux rotatif à vitesse moyenne constante. Cela implique que les 

courants de phase (qui sont une fonction non linéaire du flux) et le flux de phase dans le 

domaine temporel seront réguliers et périodiques. 

L'espacement régulier des formes d'ondes du courant et du flux observés sont dus aux 

conditions en régime permanant, où les commandes du flux et du couple du moteur sont 

constantes à une vitesse de rotation constante. 

Cependant, le flux tout comme le couple sont contrôlés à l'intérieur des bandes d'hystérésis, 

cela conduit à la fois, à un courant et un flux ayant des composants à haute fréquence. 

Comme décrit ci-dessus, cela est dû au contrôle de commutation des tensions de phase 

appliquées, en fonction des niveaux instantanés de flux et de couple dans les bandes 

l'hystérésis. 

Les résultats du contrôle de couple peuvent être observés à la figure III-4. Le couple réel a 

une erreur supérieure à celle attendue des niveaux de bande d'hystérésis qui est de 2 Nm 

maximum. Cela est attribué au temps d'itération de la simulation qui cause un retard de 

correction de l’erreur. Ainsi, le contrôleur aura un temps fini de réponse à la commande de 

commutation de l'hystérèse et cela entraînera l’excursion en dehors des niveaux des bandes 

réglées. Dans les expérimentaux d’autres auteurs notamment de [137], on constate que les 

excursions sont encore plus élevées, du fait que les contrôleurs en temps réel ont une 

fréquence de cycle généralement autour de 10 kHz seulement.  

 

Pour ce faire il ne nous est pas possible de diminuer la période d’itération de la simulation 

au-dessous d’un seuil au risque de ne pas représenter fidèlement les phénomènes observés 
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sur banc d’essai réel. Néanmoins on peut constater une forte diminution des perturbations 

de couple qui passe de 60Nm pour le cas sans DTC en figure II-29 à ±20Nm pour le cas de 

la figure III-4 avec DTC. 

 

Figure III-3 : Vitesse w (Tr/min) avec DTC 

 
Figure III-4 : Couple électromagnétique Ce (Nm) avec DTC 

 
Figure III-5 : Courant statorique Is (A) avec DTC 

 
Figure III-6 : Flux statorique Phis (Wb) avec DTC 
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Par ailleurs, la figure III-8 présente l’évolution du flux statorique dans le repère ),(  on 

constate que le cercle de flux est parfaitement circulaire sans dépassement d’où la robustesse 

de la commande DTC. La valeur de référence du flux est 0.35Web.  

Lors du démarrage, nous observons sur la figure des ondulations, elles sont dues, en partie à 

l’influence du terme résistif dans le calcul et le contrôle du flux à faible vitesse du moteur. 

De même lors du changement de consigne en figure III-7. En régime établi le flux suit 

parfaitement la consigne dans la bande d’hystérésis. 

 

 
Figure III-7 : Amplitude Flux statorique Phis (Wb) 
 

 
Figure III-8 :  Vecteur du flux statorique Phis avec DTC 

 
Figure III-9 : Fréquence d’un commutateur électronique avec DTC 
 
Pour démontrer ce qui a été dit précédemment, nous pouvons observer les figures ci-dessous 

et qui représente la réponse en couple de commande et la fréquence de commutation d’un 
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interrupteur (GPIO) relatif à un temps d'itération du DTC de 1x10-6  donc  100KHz. Ainsi 

nous pouvons observer en figure III-10, une réponse très correcte du couple pratiquement 

constamment et limitée à l’intérieur de la bande d’hystérésis. 

 
Figure III-10 : Réponse du couple Ce(N.m) avec DTC itération de 100Khz 

3.3. Ondulation du flux et du couple 

Comme il a été mentionné auparavant et dans bien des ouvrages, le DTC est un contrôle qui 

convient grandement à la SRM comme à d’autres machines électriques, mais il persiste 

malgré tout avec ce contrôle une grande variation du flux et du couple, ondulations qui crées 

des vibrations et des bruits audibles dans le moteur, qui accélèrent le temps d’usure de 

certaines pièces du moteur. Ces ondulations de couple et du flux sont grandement affectées 

par le choix des bandes d’hystérésis du flux et du couple 

3.3.1.  Influences des bandes d'hystérésis des comparateurs 

Nous allons montrer l’effet de la variation des bandes d’hystérésis du couple et du flux sur 

la qualité du signal de sortie de ses deux entités importantes dans le bon fonctionnement du 

moteur, et qui déterminent la pertinence de la commande DTC. Nous allons voir comment 

une diminution de la largeur des bandes hystérésis a pour effet de diminuer les ondulations 

d’une part, mais aussi d’augmenter la fréquence de commutation qui elle-même est limitée 

par la technologie du contrôleur et des interrupteurs. 
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3.3.2.  Influences des bandes d'hystérésis du flux 

Nous effectuons ci-dessous deux essais en simulation pour deux bandes hystérésis du flux, 

à savoir pour des valeurs de ∆𝜑  (0.005Wb, 0.01Wb).  

Nous donnons ci-dessous les formes du cercle et du module de flux, ainsi que la forme des 

courants de phases et la fréquence de commutation. 

 

(a) (b) 

Figure III-11 : Vecteur flux statorique Phis (a), amplitude flux statorique Phis (b)   

pour  ∆φ  0.005Wb 

 

 
Figure III-12 : Courant statorique Is (t) pour  ∆φ  0.005Wb 
 

Figure III-13 : Fréquence commutation fc ≈ 6 kHz 
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(a) (b) 

Figure III-14 : Vecteur flux statorique Phis (a), amplitude flux statorique Phis (b)   

pour  ∆φ  0.01Wb 

 
Figure III-15 : Courant statorique Is (t) pour  ∆φ  0.01Wb  

Figure III-16 : Fréquence commutation fc≈4.5 kHz 
 

Nous voyons bien dans ce qui précède qu'une réduction de la bande hystérésis du 

comparateur de flux s augmente la fréquence de commutation. En outre, l'évolution du 

flux statorique dans le repère biphasé (d,q) est presque circulaire, le courant statorique verra 

sa forme très oscillatoire en forme de dents de scie. Quand la bande hystérésis du 

comparateur de flux s augmente, la fréquence de la commutation va diminuer et 

l'évolution du flux statorique dans le repère biphasé (,) laisse sa forme circulaire pour 
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devenir une courbe hexagonale, ce qui entraîne une grande déformation dans le flux 

statorique (voir les figures III-12, figures III-15). 

3.3.3.  Influences des bandes d'hystérésis du couple 

Nous effectuons ci-dessous trois essais en simulation pour deux bandes hystérésis du couple, 

à savoir pour des valeurs de ∆𝐶𝑒 (5N.m, 10N.m). Nous donnons ci-dessous les formes 

 du couple. 

 

Figure III-17 : Couple électromagnétique pour une bande d'hystérésis ±Ce =5Nm, 

Fréquence commutation fc≈6.5 kHz 

 
Figure III-18 : Zoom du couple électromagnétique pour une bande d'hystérésis 
Ce =5Nm 
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Figure III-19 : Couple électromagnétique pour une bande d'hystérésis ΔCe =15Nm, 

Fréquence commutation Δfc=5 kHz 

 

 

Figure III-20 : Zoom du couple électromagnétique pour une bande d'hystérésis 

Ce =15Nm 

 
Nous voyons bien de manière générale que lorsque la bande d'hystérésis du couple est trop 

faible, le couple électromagnétique voit de fortes variations et il devient plus difficile de 

maintenir dans sa bande de régulation avec une augmentation de la fréquence de 

commutation. 

 3.4. Établissement simultané du flux et du couple en mode transitoire 

Comme on a pu le constater, la commande DTC est une commande robuste qui minimise 

grandement les ondulations du couple et du flux au sein de la SRM comparativement à la 

commande classique, cela étant, il y’a persistance d’ondulation, notamment au niveau du 

flux, et ce pour plusieurs raisons 
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Dans [63] tel qu’il a été expliqué, dans la phase de démarrage, l’amplitude du flux statorique 

s et le couple électromagnétique Ce sont nuls. Seul le vecteur tension 
1Kv est appliqué à la 

machine pendant l’intervalle de progression de ces deux grandeurs, comme le montre la 

figure III-21. 

 

Figure III-21 : Trajectoire de s  lors de l’établissement simultané du flux et du 

couple 

D’après la figure précédente, le décalage angulaire    entre la force électromotrice (

dtdE ss / ) et la tension appliquée 1iV , montre que le terme résistif ss IR   influe 

directement sur l’établissement du vecteur flux statorique s . Par conséquent, en début de 

zone N=i, l’extrémité du vecteur flux 1s  suit la direction de la fem sE . 

Où l’on note que l’amplitude s  du flux statorique va décroître au lieu de croître, comme le 

prévoit la sélection du vecteur Vi+1. De plus, cette décroissance est fonction de la grandeur 

dérivée angulaire dtd s / qui atteint son maximum au passage du point A, comme le 

représente la figure III-21 [53]. Par la suite le module flux statorique s commence à 

augmenter à partir du point A, où l’on remarque une lente progression de l’extrémité du flux 

statorique, qui s’éloigne de l’origine et parallèlement la dérivée angulaire dtd s /  diminue 

progressivement. L’étude précédente, montre que l’établissement du flux et du couple est 

une progression sous forme d’ondulation de l’amplitude du flux statorique, avec des légères 
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oscillations entre le début et la fin de la zone N, à cause des variations de la dérivée angulaire 

[64]. 

‐ Résultat de simulation  

Les phénomènes d’ondulation et d’oscillation observés sur la progression du flux statorique, 

peuvent être mis en évidence par des simulations numériques. La figure.III-22, montre que 

le couple et l’amplitude du flux, progressent en ondulant, avec des oscillations dans chaque 

changement de zone du vecteur flux statorique. 

   

Figure III-22: Établissement simultané de l’amplitude du flux et du couple. 

 

En début de zone l’amplitude du flux statorique présente une légère décroissance accélérée, 

cependant en fin de zone, le phénomène s’inverse est une croissance moins rapide est 

observée. Par conséquent on remarque un retard dans l’établissement du flux statorique, mais 

le couple n’est pas affecté et s’établi plus vite que le flux. 

 3.5. Maintien du flux avec couple en mode établi à basse vitesse 

Dans le fonctionnement à basse vitesse, l’application d’un vecteur tension adéquate pour 

faire décroître le couple électromagnétique ne permet pas de maintenir le flux dans la bande 

hystérésis autour de la valeur de référence [64]; en effet l’évolution du flux statorique est 

modifiée sous l’influence du terme résistif et l’équation.3.2 n’est plus valide, comme le 

montre l’éq.3.4 : 
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                         tVtRItV sstsssstst 
112

                                (3.4) 

La figure III.23, montre que pendant l’application des lois du DTC, on observe une rotation 

en arrière du vecteur flux s  ce qui entraîne un ralentissement et une décroissance de la 

trajectoire du vecteur flux statorique. Par conséquent, les phénomènes d’ondulation décrits 

lors de l’établissement simultané du flux et du couple vont s’accentuer [31,65]. 

  

Figure III-23 : Trajectoire de l’extrémité du vecteur flux statorique 

 

La figure III-24 dans [105] montre bien que l’application du vecteur nul (cas du moteur 

asynchrone) entraîne l’orientation en arrière et la trajectoire de l’extrémité de s  pendant la 

phase de fin d’établissement du flux pour un couple établi ou non. 



 

78 
 

 

Figure III-24 : Simulation de la trajectoire de l’extrémité du vecteur flux statorique 

[105] 

 
 

‐ Simulation 

Le résultat de simulation sur la figure III-25 ci-dessous confirme bien de ce qui a été dit 

plus haut à savoir une réduction temporaire du flux durant les changements de zones 

même sans utilisation de vecteur nul comme c’est le cas dans notre moteur et ceci en 

basse vitesse 
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Figure III-25: Simulation de la phase d’établissement du flux, en fonction de la 

zone N 

 

Une des méthodes les plus connue pour la réduction des ondulations de flux statorique est la 

technique de décalage de zones. 

3.6. Mode de décalage de zones 

Les études précédentes, ont montré que la décroissance observée en début de zones N=i, sur 

l’amplitude de flux statorique, peut être atténuée si l’on peut maintenir la sélection du vecteur 

tension Vi, au-delà de la zone N=i-1. Ceci est intéressant dans la mesure où la table de vérité 

reste inchangée par conservation de la croissance du flux statorique [25,49,53]. Pour cela, la 

méthode de décalage d’un angle d  sur les zones N de position du flux est appliquée. Cette 

modification n’est effective que pour la détection de la position du flux statorique. 

L’estimation du couple électromagnétique n’est pas affectée par le décalage [25,53]. 

Pour des vitesses élevées, l’influence du terme résistif est négligée et l’angle de décalage d  

peut être diminué ou annulé. 
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Figure III-26 : Mode de décalage des zones 
 

Les figures III-27 à III-35 ci-dessous, montrent les résultats d’essais effectués avec la 

méthode de décalage des zones, appliquée à la SRM avec respectivement -5o, -10o et -20o. 

Les résultats peu satisfaisants, car  les études faites avec cette méthode par le passé, l’ont été  

sur des machines à CA et principalement sur le moteur asynchrone, ce qui ne donne pas 

forcément les mêmes résultats sur notre type de moteur, ou la technique de décalage de zone 

n’a pas eu un impact réel sur des perturbations sur le flux (et donc le courant) ni une réduction 

tangible du bruit au niveau du couple, hormis une légère baisse de la perturbation pour un 

décalage de -20o (ΔCe est passé de ±20Web a ±10Web) et le vecteur flux qui perd sa forme 

circulaire , et se rapproche plus d’un losange. Ceci est due à la grande non-linéarité des 

paramètres de cette machine, qui montre que les méthodes d’améliorations appliquées aux 

autres types de machines ne donnent pas forcément les même résultats désirés sur la SRM. 

 

 Décalage de zone d’un angle d = -5o 

       
Figure III-27 : Module flux statorique, d = -5o         Figure III-28 : Couple Ce,d = -5o 
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                              Figure III-29: Évolution du flux statique, d = -5o 

 Décalage de zone d’un angle d = -10o 

 

            
Figure III-30: Module flux statorique, d = -10o    Figure III-31: Couple Ce d = -10o 

 
 

 
Figure III-32: Évolution du flux statique, d = -10o 
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 Décalage de zone d’un angle d = -20o 

 

         

Figure III-33 : Module flux statorique, d = -20o  Figure III-34 : Couple Ce d = -20o 

 
Figure III-35 : Évolution du flux statique, d = -20o 
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IV. La DTC par les techniques d’intelligence artificielle 
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4.1. Introduction 

Depuis l’antiquité à nos jours, le concept de contrôle fut de tous temps utilisé par les 

ingénieurs. Pour commander le niveau d’eau dans une retenue pluviale, ou le 

positionnement d’une navette spatiale, les technologies ont évoluées mais le but reste le 

même. 

En résumé, la commande d’une machine ou d’un procédé, est de concevoir ou imaginer 

un mécanisme pouvant asservir la sortie du procédé à une entrée prescrite.  Aujourd’hui, 

avec l’évènement des systèmes numériques, on peut attendre des performances de niveau 

supérieur et beaucoup plus rapidement que précédemment. 

De nos jours le temps de conception d’un système compte de plus en plus, pour ce faire 

les choix des techniques utilisées devra être un choix judicieux. De nombreuses 

techniques furent développées pour répondre à ces exigences mais pour la plupart une 

bonne connaissance du procédé est nécessaire. De nouvelles techniques sont créées 

quotidiennement nous permettant de développer des systèmes de contrôle très 

performants, sans avoir à connaitre le comportement de l’objet asservi. Il arrive que le 

modèle mathématique du modèle à asservir puisse ne pas reproduire fidèlement le 

système en toutes conditions, qu’il ne soit pas disponible ou carrément pas possible à 

obtenir car les paramètres du système sont variables entre autres. Par contre un modèle 

empirique du comportement du procédé peut être obtenu par un « expert » ou d’un 

opérateur expérimenté. Nous étudierons ses systèmes « expert » pour leurs applications 

en contrôle industriel et pour la simplicité de leur implantation. Ces systèmes sont basés 

sur les principes des ensembles flous et la logique floue, les réseaux de neurones et enfin 

la logique neuro-floue.[66] 

Nous étudierons les principes fondamentaux dans la perspective d’en extraire les données 

utiles afin d’implanter pratiquement ses principes dans le contrôle DTC de notre SRM. 

4.2. DTC de la SRM par logique floue 

4.2.1. Théorie des ensembles et de la logique floue 

La théorie des ensembles flous est apparue an 1965 et est attribuée à Lotfi A.Zadeh de 

l’université Barkley en Californie [67]. La théorie se basa sur le fait que les humains 

réussissent souvent mieux que les machines à réaliser des taches très complexes de 

contrôle, car contrairement aux machines, l’opérateur humain perçoit, raisonne et réagit 

de façon approximative. Très souvent nous ne possédons qu’une idée approximative du 

procédé, de sa réponse à une commande, car souvent des nombreux paramètres sont 
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couplés ensemble, rendant toute modification quasi impossible. Pour ce fait, il est 

nécessaire de connaitre son comportement.  

Les contrôleurs clastiques sont basés sur des modelés dynamiques approximatifs du 

système. Certaines variables difficilement modélisables sont tout simplement mises de 

côté.  On tente d’obtenir une grande précision au prix d’une grande complexité. La 

logique floue, permet justement d’obtenir cette précision, parfois même plus grande 

qu’avec des contrôleurs classiques lorsque le comportement du système est bien défini, 

mais en utilisant des concepts flous, et en permettant des nuances, des ”tons de gris” que 

l’on ne retrouve pas en logique boolienne. 

Un point qui fut introduit par Zadeh 67] et qui s’apparente au concept de variables 

linguistiques. Si on donne l’exemple d’une vitesse de voiture, qui ne dirait jamais ”elle 

roule à 125km/h, il faut ralentir à 110km/h”, mais plutôt ”elle roule trop vite, il faut 

ralentir un peu”. On utilise donc des étiquettes et qualificatifs de nature imprécise. Mais 

même en fonctionnant de cette façon, nous réalisons des taches très complexes avec 

précision car le mécanisme nous permet cela. 

4.2.2. Ensembles et logiques flous 

Dans cette section, nous passerons en revue les différents concepts de base et la 

terminologie utilisés. 

4.2.2.1. Concept d’incertitude 

Il est important de différentier la notion entre quelque chose de flou et le hasard. La 

logique et les probabilités décrivent toutes deux numériquement le niveau d’incertitude 

sur une plage entre zéro (absolu certain) et un (absolu certain). Par contre la probabilité 

qualifie la chance qu’un évènement se produise, alors que la logique floue qualifie le 

degré auquel un évènement se produit. En probabilité un évènement se produit ou non, 

alors qu’en logique floue il se produit mais à des degrés différents. 

‘’Fuzziness does not require that God play dice’’ Kosko [68] 

4.2.2.2.  Ensembles classiques et ensembles flous  

Si l’on se réfère à la figure.IV.1, on voit que les ensembles classiques sont un cas 

particulier des ensembles flous, car dans le cas où la zone d’incertitude entre l’intérieur 

et l’extérieur de l’ensemble A se réduit à zéro, nous retrouverons l’ensemble classique. 

Par conséquent la définition elle-même de l’ensemble A et son complément Ac diffère, si 

dans les ensembles classiques : 
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 cAA                                                       (4.1) 

Étant donné que A n’est pas défini précisément, pas plus que Ac , nous pouvons pas dire 

que l’éq (4.1) est vrai en logique floue mais que : 

 cAA                                                      (4.2) 

 

Figure IV-1 : Ensembles classiques et ensembles flous  

4.2.3. Les éléments d’un système flou  

D’une façon générale, le contrôleur flou, peut être vu comme une boite noire comprenant 

une ou plusieurs entrées. Ce qui peut s’apparenter à une fonction de transfert non linéaire 

et qui peut s’adapter aux changements du système, lie les entrées aux sorties,  

         

Nous devons convertir les variables d’entrées ou sorties en variables floues car la logique 

floue, fonctionne en variable floue. Connaissant la plage de variation des variables 

exactes, nous procédons par la division d’une plage défini en un certain nombre de zones, 

que nous nommerons fonctions d’appartenances. Ces dernières permettent de déterminer 

le degré d’appartenance d’une variable exacte à une étiquette. Ainsi une variable peut être 

associée à une seule ou plusieurs étiquettes en même temps car les fonctions 

d’appartenances peuvent se chevaucher entre elles.  On nomme ainsi par le terme domaine 

ou étendu de la fonction, la partie de variation ou une variable qui reçoit une variable 

d’appartenance ou à une étiquette. L’appartenance à ladite étiquette est nulle en dehors 

du domaine. Dans l’exemple donné de la figure.IV.2 on peut dire qu’un bon élément est 

dit  à 25% à l’étiquette ‘’mauvais’’, appartient à 100% à l’étiquette ‘’bon’’ et appartient 

à 25% l’étiquette ‘’excellent’’. Par conséquent chaque variable floue sera définie par son 

étiquette d’appartenance et la valeur appartenance à cette étiquette. 
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Ainsi, la logique floue peut être utilisée comme principe de base à un contrôle de système 

donné. Pour ce faire, une autre notion élémentaire de la logique floue est nécessaire qui 

est la base de connaissance. Pour cela une liste de règle est nécessaire de type : 

‘’ Si X est A et Y est B alors S est C 

Ou X et Y sont les antécédents ou entrées, et S le conséquent ou la sortie réciproquement 

des qualificatifs flous A, B, C des variables exactes. 

 

Figure IV-2 : Exemple de fonctions d’appartenances d’un ensemble flou 

 

4.2.3.1. La fuzzification  

La première étape de fonctionnement d’un contrôleur flou est la fuzzification. Comme 

son nom l’indique, elle consiste à transformer les variables ‘entrée exacte’, en variable 

floue. La variable introduite dans le système est appliquée à toutes les fonctions 

d’appartenance, et celles-ci retournent le degré d’appartenance de la variable d’entrée à 

chaque étiquette donnée. 

 4.2.3.2. Évaluation des règles  

Cette étape consiste à soumettre les entrées floues à une liste de règles et d’en extraire 

une ou plusieurs sorties floues. Elle représente le cœur du système. 

Comme mentionné précédemment, cette partie du contrôleur utilise une base de 

connaissance qui contiennent des règles de la forme : 

´´Si X est A et Y est B alors S est C´´ 

Il apparait ici bien clairement, qu’il est possible d’extraire une sortie (ou conséquent) de 

plusieurs entrées (ou antécédent). C’est la force de la logique floue. Comparativement à 

cela, en contrôle classique, la problématique du couplage multiple entre entrées et sorties 
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est difficile à modéliser mathématiquement. En logique floue, il est possible d’extraire 

les principes généraux de la commande qui génèrerons es sorties imprécises (augmenter 

le chauffage, diminuer le niveau d’eau). A la défuzzification, ces sorties seront converties 

en valeurs précises utilisables. 

Les règles nous donnent une liste de correspondance entre les entrées et les sorties. La 

logique floue reprend le concept de mémoires associatives (MA) développé par les 

adeptes de réseaux de neurones pour décrire cette façon de faire correspondre entrées et 

sorties. Les mémoires associatives floues (MAF) offrent en plus la possibilité de 

déterminer le ´´niveau d’association´´ entre entrées et sorties. La sortie d’une MAF sera 

comprise entre 0 et 1. Cette valeur de sortie est établie par une règle propre à la logique 

floue. La règle dite du minimum-maximum (min-max) indique que si plus d’une entrée 

est utilisée pour résoudre une règle, la valeur de vérité de la règle correspond à l’entrée 

floue ayant la valeur d’appartenance la plus faible (min). De plus, si plusieurs règles 

produisent la même sortie mais à des valeurs différentes, la sotie floue du système sera 

celle dont la valeur d’appartenance sera la plus forte (max). A ce point, nous obtenons la 

sortie floue du système; reste à transformer cette sortie en sortie utilisable (sortie 

numérique). La prochaine section traitera de cette étape, la défuzzification. 

4.2.3.3. Défuzzification  

Les sorties ainsi définis par l’évaluation des règles floues, doivent être maintenant 

transformé en sorties numériques, précises et utilisables c’est le rôle de cette étape, qui 

est la défuzzification. 

En figure.IV.3, la sortie floue se présente comme un ou plusieurs triangles ou trapézoïdes 

tronqués. Plusieurs techniques ont été élaborées afin défuzzifier la sortie du système. La 

plus populaire et qui donne les résultats les plus respectables est celle dite du centre de 

gravité. 

Cette technique détermine le centre de gravité de toutes les étiquettes activées sur une 

plage de variation d’une variable de sortie. Deux variations de cette technique existent, 

Une méthode dite de calcul continu et l’autre discrète. La méthode continue intègre les 

fonctions d’appartenances activées tandis que la méthode discrète échantillonne les 

fonctions à intervalles réguliers. La méthode ‘’minimum’’ consiste à échantillonner 

seulement au centre de chaque fonction ‘appartenance.  La sortie du système est donc la 

valeur numérique calculée du centre de gravité. La figure.V.3 Illustre les différentes 

méthodes.[69] 
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Figure IV-3 : Defuzzication avec la méthode centre de gravité (COG) 

4.2.4. DTFC Proposée 

Le schéma bloc de la commande floue directe du couple (DTFC) d’un moteur à reluctance 

commutée est présenté par la figure.IV.4. Pour obtenir les meilleures performances de la 

DTC, un contrôleur flou a été introduit pour remplacer les contrôleurs à hystérésis 

classique et la table de commutation [70]. La valeur estimée du flux statorique est 

comparée à sa valeur désirée et la valeur estimée du couple électromagnétique est 

comparée au couple de référence, les erreurs du flux, couple sont fuzzifiés en plusieurs 

sous-ensembles flous pour sélectionner un vecteur tension afin de conduire le couple et 

le flux vers leurs valeurs de référence de façon optimale avec une réponse rapide de 

couple [71-72]. 
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Figure IV-4: DTC d’un SRM basé sur la logique floue 

 

Fuzzification: Dans ce système, les entrées du contrôleur flou sont Δ s  (erreur de Flux 

statorique) et  ΔCe (erreur du couple). Elles sont définies comme suit : 











eee

sss

CCC *

* 
                                                      (4.3)                           

La fuzzification est réalisée à l'aide des fonctions d’appartenances trapézoïdales. Il existe 

trois groupes de la fonction d’appartenance correspondant aux trois variables d'entrée. 

Chaque groupe dispose d'un certain nombre de courbes, Δ s  comporte trois catégories, 

et ΔCe à cinq sous-ensembles flous. 

L’erreur de flux statorique est présentée par les trois sous-ensembles suivants : valeur 

négative (N), nulle (Z) et positive (P) [73], qui sont alors définis par la fonction 

d’appartenance de la forme trapézoïdale de la figure IV-5. 

 
Figure IV-5 : Fonctions d’appartenance de l’erreur de flux. 
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L’erreur de couple est présentée par les cinq sous-ensembles suivants : valeur grand 

positif (GP), petit positif (PP), nulle (Z), petit négatif (PN) et grand négatif (GN) [73]. La 

distribution de leurs fonctions d’appartenance est montrée par la figure IV-6. 

        
Figure IV-6 : Fonctions d’appartenance de l’erreur de couple 

 

Le contrôleur flou fourni à sa sortie les vecteurs tension V1, V2, V3, V4, V5, V6 

représentés par les fonctions d’appartenance de la figure IV-7. 

 

 
 

Figure IV-7 : Fonctions d’appartenance de l’angle du flux. 

     La variable de commande : chaque règle de commande, peut être décrite en utilisant 

les variables d’entrée s , eC  et la variable commande ‘n’, caractérisant l'état de 

commutation d’onduleur. Le  ith de la règle Ri peut être écrite comme suit : 

Ri : si s , est iA et eC  est iB  alors (n) est iV  

Le schéma bloc de la commande floue directe du couple (DTFC) d’un moteur à reluctance 

commutée est présenté par la figure IV-8. Pour obtenir les meilleures performances de la 

DTC, un contrôleur flou a été introduit pour remplacer les contrôleurs à hystérésis 

classiques.  
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La valeur estimée du flux statorique est comparée à sa valeur désirée et la valeur estimée 

du couple électromagnétique est comparée au couple de référence, les erreurs du flux, 

couple sont fuzzifiées en plusieurs sous-ensembles flous pour sélectionner un vecteur 

tension afin de conduire le couple et le flux vers leurs valeurs de référence de façon 

optimale avec une réponse rapide de couple [74-75-76]. 

-+ 

Figure IV-8 : DTC d’un SRM basé sur la logique floue [145] 

Fuzzification: Dans ce système, les entrées du contrôleur flou sont Δ s  (erreur de Flux 

statorique) et  ΔCe (erreur du couple). Elles sont définies dans l’éq (4.4) comme suit : 











eee

sss

CCC *

* 
                                                    (4.4) 

La fuzzification est réalisée à l'aide des fonctions d’appartenances trapézoïdales. Il existe 

trois groupes de la fonction d’appartenance correspondant aux deux variables d'entrée 

ainsi que la variable de sortie. Chaque groupe dispose d'un certain nombre de courbes, Δ

s  comporte trois catégories, et ΔCe à cinq sous-ensembles flous, ainsi que l’action de 

sortie qui en comporte aussi cinq. 
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L’erreur de flux statorique est présentée par les trois sous-ensembles suivants : valeur 

négative (N), nulle (Z) et positive (P), qui sont alors définis par la fonction d’appartenance 

de la forme trapézoïdale de la figure IV-9. 

 

 
Figure IV-9 : Fonctions d’appartenances de l’erreur de flux. 
 

L’erreur de couple est présentée par les cinq sous-ensembles suivants : valeur grand 

positif (GP), petit positif (PP), nulle (Z), petit négatif (PN) et grand négatif (GN). La 

distribution de leurs fonctions d’appartenances est montrée par la figure IV-10. 

 
 

Figure IV-10 : Fonctions d’appartenances de l’erreur de couple 

Le contrôleur flou fourni à sa sortie cinq sous-ensembles, représentants les actions de 

contrôle. Comme le montre la figure IV-11. Ces actions consistent en ITIF donc 

augmentation du flux et du couple, ITRF augmentation du couple et diminution du flux, 

HT garder le couple en état, RTIF diminuer le couple et augmenter le flux et enfin RTRF 

diminuer le couple et le flux. Toutefois contrairement à [77] les fonctions d’appartenances 

sont entre croisées et reparties de sorte à remplir toute la plage floue, afin d’avoir une 

régulation plus fine et assure une commutation plus douce d’un vecteur à un autre. 

 



 

94 
 

 

Figure IV-11 : Fonctions d’appartenances des actions de contrôle 

 

La variable de commande : chaque règle de commande, peut être décrite en utilisant les 

variables d’entrée s , eC  et la variable commande ‘n’caractérisant l'état de 

commutation d’onduleur. Le ith de la règle Ri peut être écrit comme suit : 

Ri : si s , est iA et eC  est iB  alors (n) est iV  

La liste des règles floues est fournie au tableau IV.I. 

Tableau IV-1 : Liste des règles floue 

 
 

     
Dans le but de choisir la tension appropriée, les actions en sortie du régulateur flou sont 

mises dans une table de commutation telles qu’indiqué dans le tableau IV-2 qui est formée 

des actions en sortie du régulateur flou et des positions du vecteur flux statorique en 

entrée, et des vecteurs à appliquer en sortie.  

 
Tableau IV-2 : Table de commutation 
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4.2.5. Résultats de simulation 

Dans les mêmes conditions que précédemment, les résultats de simulations nous 

permettent d’étudier les courbes des différents paramètres électriques et mécaniques de 

la machine par le remplacement des contrôleurs à hystérésis par ceux de la logique floue 

pour le DTC appliqué à la SRM. Ces simulations ont permis aussi de régler la précision 

de ce contrôleur. 

La figure IV-12 présente le résultat de simulation de la réponse en vitesse pour un couple 

résistant ayant un échelon de consigne de 20Nm à l’instant t= 0.8s. On peut constater 

l’effet de la robustesse du DTC sur la vitesse, ou la perturbation du couple est 

pratiquement inexistante.  Comme il n’y a plus de contrôle par hystérésis, la largeur de la 

bande d’hystérésis du comparateur de couple fixée a 2Nm ainsi que celle du flux, fixée 

elle à  0.02Web n’existent plus dans ce cas, ainsi la fluctuation du couple passe de 

±25Nm pour le DTC classique a moins de ±10Nm en fuzzy DTC. 

Tout comme il a été mentionné pour les tests de DTC classique, le DTC entraîne des 

courants régulièrement espacés et périodiques dans toutes les phases lors de l'opération 

en régime permanent. Ici aussi les courants ne sont pas directement contrôlés, donc cela 

conduit à des courants de phases fortement non linéaires (figure IV-15), mais fortement 

réduit comparée au DTC classique. 

Les flux de phases peuvent aussi être visualisés à travers la figure IV-16, ou on peut 

observer des similitudes avec les courants. Cependant ici, le flux statorique est régulé par 

la logique floue, pour avoir une magnitude constante et cela peut se voir sur la figure IV-

14. Cette figure montre bien une ondulation de flux bien inférieure à celle observée durant 

le test DTC par régulateurs classiques. Ce constat peut être validé aussi à travers la 

résultante des flux de phases, qui produit un vecteur de flux rotatif à amplitude constante 

relativement lisse dans la région d’entre- fer du stator, vu la figure IV-17 dont l’anneau 

est bien plus mince que pour le DTC classique avec des maximas et minimas se situent 

dans la bande hystérésis. Comme précédemment, à vitesse constante, on obtient un 

vecteur de flux rotatif à vitesse moyenne constante, donc les courants de phase (qui sont 

une fonction non linéaire du flux) et le flux de phase dans le domaine temporel seront 

réguliers et périodiques. 

Dans ce cas, comme le flux et le couple ne sont pas contrôlés à l'intérieur des bandes 

d'hystérésis, le courant ainsi que le flux auront des composantes à plus basse fréquence 

comparativement au DTC classique. 
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Les résultats du contrôle du couple peuvent être observés à la figure IV-13. Le couple ici 

possède des ondulations bien en dessous en termes d’amplitudes que celle observées avec 

le DTC classique qui ont outrepassées les valeurs limites à l’intérieur des niveaux de 

bande d'hystérésis. Parallèlement à cela, les commutateurs (transistors) de l’onduleur ont 

une fréquence de commutation de 7kHz comparativement au DTC classique qui est de 10 

kHz. 

 

Figure IV-12: Vitesse w (Tr/min) avec FDTC 

 

Figure IV-13 : Couple électromagnétique Ce (Nm) avec FDTC 

 

 

Figure IV-14 : Amplitude Flux statorique Phis (Wb) avec FDTC 

 
 

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5 0.55
t(s)

-150

-100

-50

0

50

100

150

200

250

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45 0.5 0.55
t(s)

0

0.05

0.1

0.15

0.2

0.25

0.3

0.35

0.4

0.45



 

97 
 

 

Figure IV-15 : Courant statorique Is (A) avec FDTC 

 

 

Figure IV-16 : Flux statorique Phis (A) avec FDTC 

 

Figure IV-17 : Cercle de Flux Phis (Wb) avec FDTC 

 
Figure IV-18 : Fréquence d’un commutateur électronique avec FDTC 
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4.3. La commande DTC par réseaux de neurones  

4.3.1. Définition des réseaux de neurones  

De nos jours, de nombreuses terminologies sont utilisées pour désigner le domaine des 

réseaux de neurones artificiels, comme connexionnisme ou neuromimétique. Toutefois, 

il nous semble qu'il faut associer à chacun de ces noms une sémantique précise. Ainsi, les 

réseaux de neurones artificiels ne désignent que les modèles manipulés ; ce n’est ni un 

domaine de recherche, ni une discipline scientifique. Connexionnisme et neuromimétique 

sont tous deux des domaines de recherche à part entière, qui manipulent chacun des 

modèles de réseaux de neurones artificiels, mais avec des objectifs différents. L’objectif 

poursuivi par les ingénieurs et chercheurs connexionnistes est d’améliorer les capacités 

de l’informatique en utilisant des modèles aux composants fortement connectés. Pour leur 

part, les neuromiméticiens manipulent des modèles de réseaux de neurones artificiels 

dans l'unique but de vérifier leurs théories biologiques sur le fonctionnement du système 

nerveux central. Il est évident qu’à titre d’ingénieur, nous nous plaçons du point de vue 

de la recherche d’une connaissance connexionniste. 

 

Par conséquent, ce sont des réseaux fortement connectés de processeurs élémentaires 

fonctionnant en parallèle. Chaque processeur élémentaire calcule une sortie unique sur la 

base des informations qu'il reçoit. Toute structure hiérarchique de réseaux est évidemment 

un réseau.[78]. 

 

4.3.2. Fonctionnement des réseaux de neurones  

4.3.2.1. Le perceptron  

Avant de comprendre le comportement collectif d'un réseau de neurones, nous devons 

comprendre celui du Perceptron (un seul neurone) en phase d'utilisation. Supposons 

l'apprentissage ayant été réalisé, les poids sont fixes. La figure IV-19 réalise une simple 

somme pondérée de ses entrées d’un neurone, elle est comparée à une valeur de seuil, et 

fournie une réponse binaire en sortie. Par exemple, on peut interpréter sa décision comme 

classe 1 si la valeur de x est +1 et classe 2 si la valeur de x est -1.[82] 
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Figure IV-19 : Le Perceptron : structure et comportement 

 

L’équation de sortie peut s’exprimer comme il s’en suit : 

)( 2211 wewefx                                            (4.5) 

 

 

4.3.2.2. L’apprentissage  

L'apprentissage est une phase du développement d'un réseau de neurones durant laquelle 

le comportement du réseau est modifié jusqu'à l'obtention du comportement désiré. 

L'apprentissage neuronal fait appel à des exemples de comportement. Elle représente la 

propriété la plus intéressante des réseaux neuronaux. Elle ne concerne cependant pas tous 

les modèles, mais les plus utilisés. Pour ce faire, on ajoute souvent à la description du 

modèle l'algorithme d'apprentissage. Dans la majorité des algorithmes, les variables 

modifiées pendant l'apprentissage sont les poids des connexions. L'apprentissage est la 

modification des poids du réseau dans l'optique d'accorder la réponse du réseau aux 

exemples et à l'expérience. Une fois ces poids fixés, on passe à la phase d’utilisation. Pour 

l’apprentissage, nous avons deux principales classes, apprentissage non supervisé (La loi 

de Hebb) et supervisé (apprentissage du perceptron). [83] 

Notons que l’apprentissage non supervisé nécessite avant la phase d'utilisation une étape 

de labélisation effectuée par l'opérateur, qui n'est pas autre chose qu'une part de 

supervision 

 

4.3.3. Simulation du DTC par réseau de neurones  

Pour reprendre d’une manière plus pratique ce qui a été dit ultérieurement, sur Matlab 

[84], le modèle du perceptron à simuler peut-être représenté par la figure IV-25 comme 

suit : 
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Figure IV-20 : Modèle de perceptron à simuler 

On distingue trois opérations fonctionnelles, premièrement la scalaire entrée est 

multipliée par le scalaire poids, ensuite la somme est ajoutée au scalaire bias pour former 

l’entrée net, puis cette entrée est soumise à la fonction de transfert, pour produire le 

scalaire de sortie a. 

 

De même lorsqu’on a un vecteur de r éléments d’entrées : 

 

Figure IV-21 : Operations fonctionnelles pour r éléments 

 

 

Quant au réseau de neurones il peut être présenté comme suit : 
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Figure IV-22 : Operations fonctionnelles pour r éléments dans un réseau de 
neurones 

Ou les sorties a1, a2, a3, les neurones cachés, avec une matrice poids de la forme 

suivante : 
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                                     (5.6) 

4.3.4. Résultats de simulation 

Le régulateur ANN comporte comme son prédécesseur deux entrées, l’erreur de flux 

statorique et l’erreur de couple, et en sortie nous avons le vecteur tension onduleur imposé 

à l’onduleur. Le régulateur se compose de deux couches de neurones, la première 

comportant 24 neurones, et la seconde 6 neurones. 

 

Figure IV-23: Composition d’une suite de neurones 1er et 2eme couche 
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Figure IV-24 : Composition première couche de neurones 

 

Figure IV-25 : Composition deuxième couche de neurones 

 

Figure IV-26 : Deuxième couche de neurones et sortie 

Les figures ci-dessous nous donnent les résultats comme précédemment des principaux 

paramètres électriques de la SRM. 

Dans les mêmes conditions que précédemment, les résultats de simulations nous donnent 
les courbes suivantes pour les différents paramètres électriques et mécaniques de la 
machine, en remplacement des contrôleurs à hystérésis par ceux des réseaux de neurones 
pour le DTC. 
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Les tests de simulation ont permis de valider ce nouveau concept de contrôle appliqué au 

DTC ainsi que le réglage de sa précision. 

Parmi les figures ci-dessous, les figures IV-27 à IV-28, présentent le résultat de simulation 

de la vitesse et la réaction du couple électromagnétique face à un couple résistant 

d’échelon de consigne de 20Nm appliqué à l’instant t= 0.8s. Elle permet de constater la 

robustesse sur la vitesse qu’apporte de DTC. Comme il n’y a plus de control par hystérésis 

la largeur de la bande d’hystérésis du comparateur de couple fixée à 2Nm et celle du 

flux de 0.02Web n’existent plus dans ce cas, tout comme dans le cas du contrôle DTC 

par logique floue. 

Comme mentionné précédemment, on peut constater sur la figure IV-29 que le DTC 

entraîne des courants régulièrement espacés et périodiques dans toutes les phases lors de 

l'opération en régime permanent. Ici aussi les courants ne sont pas directement contrôlés, 

donc cela conduit à des courants de phase fortement non linéaires mais beaucoup plus 

faible que le DTC classique. 

Il y a là aussi similitudes avec les flux de phases qui peuvent aussi être visualisés à travers 

la figure IV-30. Tout comme le DTC par logique floue, ici le flux statorique est régulé 

par réseaux de neurones pour une magnitude de référence constante, cela peut se voir sur 

la (figure IV-31). Cette dernière montre bien une ondulation de flux bien inférieure à celle 

observée durant le test DTC par régulateurs classiques. Ce constat peut être valider aussi 

avec la résultante des flux de phases qui produit un vecteur de flux rotatif à amplitude 

constante, relativement lisse dans la région d’entre- fer du stator (voir la figure IV-32) 

dont l’anneau est bien plus mince que pour le DTC classique limité par la bande 

hystérésis. À vitesse constante, on obtient un vecteur de flux rotatif à vitesse moyenne 

constante, pour les mêmes considérations que précédemment les courants de phases et les 

flux de phases dans le domaine temporel seront réguliers et périodiques. 

Dans ce cas, comme le flux et le couple ne sont pas contrôlés à l'intérieur des bandes 

d'hystérésis, le courant ainsi que le flux auront des composants à plus basse fréquence 

comparativement au DTC classique. 

Les résultats du contrôle du couple peuvent être observés à la figure IV-33. Le couple réel 

même si ici il possède des ondulations, elles demeurent bien en dessous en termes 

d’amplitudes que celle observées avec le DTC classique et suit bien le couple de 

référence. Les commutateurs (transistors) de l’onduleur ont une fréquence de 

commutation de 7kHz comparativement au DTC classique qui est de 10 kHz ici aussi. 
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Figure IV-27: Vitesse (Tr/min) avec ANNDTC 

 

 

Figure IV-28 : Couple électromagnétique Ce (Nm) avec ANNDTC 

 

Figure IV-29 : Courant statorique Is (A) avec ANNDTC 
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Figure IV-30 : Flux statorique Phis (Wb) avec ANNDTC 

 

Figure IV-31 : Cercle de Flux avec ANNDTC  

 

 
Figure IV-32 : Amplitude flux statorique Phis (Wb) avec ANNDTC 
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Figure IV-33 : Fréquence d’un commutateur électronique avec ANNDTC 

4.4. La commande DTC par réseaux de neuro-flous  

L’utilisation conjointe des réseaux de neurones et de la logique floue permet de tirer 

avantage des deux méthodes. Les capacités d’apprentissage de la première et la lisibilité 

et la souplesse de la seconde. Développées depuis 1988, plusieurs associations de ces 

deux méthodes sont apparues pour être utilisées le plus souvent pour la commande de 

systèmes complexes. 

4.4.1. Définition  

Un système neuro-flou hybride est un réseau de neurone avec un signal flou, des poids 

flous, une fonction de transfert floue et un module d’adaptation de la structure de RNF 

par un apprentissage d’un ensemble de données. La figure IV-34 ci-dessous donne une 

représentation significative d’un système neuro-flou. 

 

Figure IV-34 : Principe d’un système neuro-flou 

 

4.4.2. Les différentes architectures Neuro-Floues  

Dans la littérature plusieurs architectures ont émergé de la recherche, les plus retrouvées 

dans les ouvrages sont au nombre de trois [85][86][87], dont les voici : 
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4.4.2.1. Première architecture 

La première méthode neuro-floue consiste au codage du système d'inférence floue sous 

la forme d'un réseau de neurones multicouches dans lequel les poids correspondent aux 

paramètres du système. L'architecture du réseau dépend du type de règles et des méthodes 

d'inférence, d'agrégation et de défuzzification choisies. 

Par exemple, pour des règles de la forme ‘’ si V1 est Ai1 et V2 est Ai2 alors W est wi ’’, on 

fait appel à un réseau de neurones qui admet pour entrées les valeurs x1 et x2 prises par 

les variables V1 et V2 et dont les deux couches cachées correspondent respectivement au 

calcul de la valeur des fonctions d’appartenances Ai1 pour x1 et Ai2 pour x2, et à celui de 

la valeur prise par la conjonction des conditions de chaque règle utilisant un opérateur de 

conjonction adéquat. Cette situation est schématisée sur la figure IV-35. 

Les fonctions d’appartenance intervenant dans les règles sont considérées comme des 

paramètres ajustés par l’intermédiaire des poids entrants dans la première couche cachée. 

Les conclusions wi des règles sont également des paramètres ajustables par 

l’intermédiaire des poids associés à la dernière couche. 

 

Figure IV-35: Exemple de réseau de neurones pour la commande floue 

4.4.2.2. Deuxième architecture  

Cette seconde approche consiste à utiliser les réseaux de neurones pour remplacer 

chacune des composantes d'un système de commande floue. Ces réseaux servent 

d'apprentissage des fonctions d'appartenance, au calcul de l'inférence à la réalisation de 

la phase d'agrégation et de défuzzification. Ils peuvent réaliser l'extraction des règles 

floues en analysant la corrélation qui existe entre les entrées et les sorties du réseau de 

neurones. 
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Ces approches permettent de résoudre deux problèmes importants de la logique floue: 

- Détermination des fonctions d'appartenances 

- Adaptation à l'environnement du système 

- La détermination des règles 

4.4.2.3. Troisième architecture  

Elle utilise des réseaux de neurones et des systèmes flous associés en série ou en parallèle. 

Plusieurs variantes d'utilisation sont possibles : 

- Le réseau de neurones fonctionne en amont du système flou. Les variables 

d'entrées du système flou sont déterminées à partir des sorties du réseau de 

neurones (dans le cas où elles ne sont pas mesurables directement) figure IV-36 ou 

encore un réseau de neurones effectue une tâche de classification ou de 

reconnaissance de formes, qui est suivit d'un système flou d'aide à la décision.  

 

Figure IV-36 : Exemple d'association en série d'un réseau de neurones et d'un 
système flou 

 

Un réseau de neurones qui fonctionne en aval du système flou, dans le but d'ajuster 

les sorties d'un système de commande floue à de nouvelles connaissances 

obtenues, les variables de sortie étant les erreurs sur les variables de sortie du 

système flou (figure IV-37). 
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Figure IV-37 : Exemple d'association en parallèle d'un réseau de neurones et 
d'un système flou 

4.4.3. Types de combinaison neuro-flous  

Plusieurs types de combinaisons entre réseaux de neurones et les systèmes flous existent. 

Ils peuvent être classées en fonctionnelles et structurelles, suivant leur architecture et la 

configuration recherche entre le système d’inférence flou et les réseaux de neurones. Le 

plus important à retenir est que l'intégration des réseaux de neurones et les systèmes 

d'inférence flous peuvent être formulés en trois principales catégories : coopérative, 

concurrent et neuro-flou hybride.[88][89] 

4.4.3.1. Les systèmes coopératifs et concourants  

S’agissant du coopératif, nous pouvons le voir comme préprocesseur où le mécanisme 

d'apprentissage de réseaux de neurones artificiels (RNA) détermine les fonctions 

d’appartenance de système d’inférence flou (SIF) ou les règles floues à partir des données 

d’apprentissage. Une fois que les paramètres de SIF sont déterminés, ANN va au fond. 

La règle basée est habituellement déterminée par un algorithme clustering flou. Les 

fonctions d'appartenance sont habituellement approximées à partir RNA par les données 

d’apprentissage. 

Quant au système Neuro-flou concourant, nous avons un ANN qui aide le SIF 

continuellement à déterminer les paramètres exigés, en particulier si les variables d'entrée 
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du contrôleur ne peuvent pas être mesurées directement. Les figures IV-38 et   IV-39 

représentent les modèles neuro-Flou coopératifs et concourants. 

 

Figure IV-38: Système Neuro-Flou coopératif     Figure IV-39:  Système Neuro-          
Flou concourant 

 

4.4.3.2. Les systèmes Neuro-Flous fondus  

Dans une architecture Neuro-Flou fondue, les RNA sont utilisées pour déterminer les 

paramètres de SIF. Les systèmes Neuro-Flou fondus partagent les structures de données 

et la représentation de connaissance. Une manière habituelle d'appliquer un algorithme 

d'apprentissage à un système flou est à la représenter dans une architecture RNA spéciale 

De quelque manière que ce soit, l’algorithme d’apprentissage de l’RNA ne peut pas être 

appliqué directement à un système d’inférence comme une fonction parce que les 

fonctions utilisées dans le système d'inférence sont habituellement non différentiables. Ce 

problème peut être abordé en employant des fonctions différentiables dans le système 

d'inférence ou après ne pas utiliser l'algorithme d'apprentissage de RNA standard. 

Certains types de systèmes Neuro-Flou principaux GARIC, FAUCON, ANFIS, 

NEFCON AMUSEMENT, SONFIN, et beaucoup d'autres. 

4.4.3.3. Systèmes Neuro-Flous hybrides intègres 

4.4.3.3.1. Définition  

 Un système neuro-flou hybride est un réseau de neurone avec un signal flou, des poids 

flous, une fonction de transfert et un module d’adaptation de la structure de RNF par un 

apprentissage d’un ensemble de données 
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4.4.3.3.2. Principe de fonctionnement  

En utilisant un algorithme d’apprentissage supervisé qui examine les données dans un 

ensemble de la formation qui consiste en exemples d'entrées et leurs sorties associées, les 

réseaux de neuro-flous hybride apprennent des modèles. 

Durant la phase d’apprentissage, un réseau neuro-flou hybride va modifier sa structure 

interne pour refléter le rapport entre les entrées et les sorties dans l'ensemble de la 

formation (base de connaissance). Une fois le cycle d’apprentissage completé, en utilisant 

un ensemble séparé d'entrées et sorties appelé ensemble de la validation (figure IV-40) 

on peut vérifier l’exactitude d'un réseau neuro-flou. 

 

Figure IV-40: Principe de fonctionnement d’un RNF hybride 
 

4.4.3.3.3. Le perceptron flou  

L’architecture du perceptron flou est identique à celle du perceptron multicouche usuel, 

mais les poids sont modélisés par des ensembles flous. Les activations, les sorties, et les 

fonctions de propagation seront changées. Aussi l’intention de ce modèle est qu’il soit 

interprétable par des règles linguistiques et peut utiliser des bases de connaissance des 

règles à priori, donc l’apprentissage peut ne pas démarrer à zéro (la base de règles n’est 

pas vide). La figure IV-41 Illustre un perceptron flou avec N entrées, M règles floues et 

P sorties.[24] 
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Figure IV-41: Apprentissage des règles 

Les neurones de la première couche réalisent la première phase de l’inférence floue. A 

chaque observation correspond des neurones de la première couche d’entrée, chargées de 

calculer les degrés d’appartenance des variables floues aux différents sous-ensembles de 

termes linguistiques. La fonction d’appartenance utilisée est la fonction triangulaire 

symétrique. Les neurones de la deuxième couche calculent le degré de vérité des 

antécédents des règles floues par l’intermédiaire de t-norme. Le nombre de neurones de 

cette couche est égal à la taille de base de règles. La connexion entre la première couche 

et la deuxième n’est pas totale car définie par la structure de la règle linguistique. Les 

valeurs de sortie de la troisième couche sont le maximum des valeurs d’activation de 

toutes les unités de règles qui sont associées à telle classe. 

4.4.4. Le modèle ANFIS  

4.4.4.1. Architecture de l’ANFIS 

ANFIS (Adaptive Network Based Fuzzy Inference System) c’est un système d'inférence 

adaptatif neuro-flou qui consiste à utiliser un réseau neurone de type MLP à 5 couches 

pour lequel chaque couche correspond à la réalisation d’une étape d’un système 

d’inférence floue de type Takagi Sugeno. Pour la simplicité, nous supposons que le 

système d'inférence floue à deux entrées x et y, et à comme une sortie f. Supposez que la 

base de règle contient deux règles floues de type Takagi-Sugeno. 

Règle1 : SI x est A1 et y est B1 ALORS f1= p1 x+q1 y+r1 (4.1) 
Règle2 : SI x est A2 et y est B2 ALORS f2= p2 x+q2 y+r2 (4.2) 

L’ANFIS à une architecture posée par cinq couches comme représenté sur la figure IV-

42. 
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Figure IV-42: L’Architecture de l’ ANFIS 

 

Une architecture classique peut être décrite de la manière suivante : 

- Couche 1 Génération du degré d’appartenance  
La première couche d'une architecture de type ANFIS comporte autant de neurones qu’il 

y a de sous-ensembles flous dans le système d’inférence représenté. Chaque neurone 

calcule le degré de vérité d’un sous ensemble flou particulier par sa fonction de transfert. 

La seule restriction sur le choix de cette fonction concerne sa dérivabilité. On retrouve 

dans la littérature, l’utilisation, de fonctions gaussiennes et les paramètres modifiables 

sont le centre et la pente de la gaussienne (variance). 

La fonction d’activation des neurones i de la première couche : 

 

)(1 xf Aii                                           (4.7) 

 

Tel que x est l'entrée au neurone i, et Ai est un sous ensemble flou correspondant au 

variable x. En d'autres termes, 1
if   est la fonction d’appartenance du Ai et il indique le 

degré auquel donné x satisfait le quantifier Ai. Nous choisissons )(xAi  pour être sous 

forme (Gaussien, triangle, trapézoïdal) avec le maximum égal à 1 et le minimum égal à 

0, tel que les fonctions généralisées de ces formes sont : 

Trapézoïdale :  
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Triangle : 
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et 

Gaussienne : 
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exp),,,;(


ax
dcbaxf                              (4.10) 

Où ),,,;( dcbax  est l’ensemble des paramètres.  Pendant que les valeurs de ces paramètres 

changent, les fonctions en formes précédentes changent en conséquence, pour ce faire 

présenter de diverses formes de fonction d’appartenance sur la variable linguistique Ai. 

Les paramètres dans cette couche désignée sous le nom des paramètres de lieux. 

- Couche 2 cachée - Génération du poids de la règle i   
Sert à calculer le degré d'activation des prémisses. Les neurones de cette couche 

représentent chacun la prémisse d'une règle. Ils reçoivent en entrée le degré de vérité des 

différents sous-ensembles flous composant cette prémisse et ont en charge le calcul de 

son propre degré de vérité. Les fonctions d’activation utilisées pour ces neurones 

dépendant des opérateurs présents dans les règles (ET ou OU). 

La fonction d’activation des neurones i de la première couche : 

)()( yxw BjAik                                                     (4.11) 

Ou k : représente le nombre de règle, i : représente le nombre de partition de x, et j : le 

nombre de partition de y. 

- Couche 3 cachée - normalisation du degré d’activation des règles ou des poids de 
la règle i   
Chaque neurone dans cette couche est un neurone de cercle noté N. le iemme neurone 

calcule le rapport entre iemme poids de règles et la somme de tous les poids des règles. 

Cette opération représentée par l’équation (4.12) est appelée la normalisation des poids : 




i

k
k W

W
W                                                        (4.12) 

L’ensemble des sorties de cette couche seront appelées les poids normalisés. 

- Couche 4 – Calcul de la sortie des règles  
Sert à déterminer les paramètres de la partie conséquence des règles (p,q,r). La fonction 

de chaque neurone dans cette couche est la suivante 

 kkkkkkk ryqxpWfWf 4                                      (4.13) 

Où kW  est la sortie de la troisième couche, et  kkk ryqxp  est l'ensemble des 

paramètres. Ces paramètres sont désignés sous le nom les paramètres conséquents. 
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- Couche de sortie – Somme de toutes les entrées à partie de la couche 4   
Contient un seul neurone, est un neurone de cercle noté S qui calcule la sortie globale 

comme addition de tous les signaux entrants (Figure IV-43). 

 
k

kk fW5                                                      (4.14) 

 

Figure IV-43: L’Architecture de l’ANFIS 

 

4.4.4.2. Algorithme d’apprentissage de l’ANFIS  

Le système ANFIS applique le mécanisme d’apprentissage des réseaux neurone sur des 

techniques d’inférence floues. D’un autre terme L’ANFIS est un système d'inférence 

floue (SIF) dont les paramètres des fonctions d'appartenances sont ajustés en utilisant 

l’algorithme d’apprentissage rétropropagation, ou en combinaison avec un autre type 

d’algorithmes comme le moindre carré. 

Dans l'architecture ANFIS proposée dans la figure IV-44 la sortie globale peuvent être 

exprimé en tant que des combinaisons linéaires des paramètres conséquents. Avec plus 

de précision, la conclusion (la sortie) sur la figure V-44 peut être récrit comme : 

2
21

2
1

21

1 f
ww

w
f

ww

w
f





  

            222222111111 rwqywpxwrwqywpxw                      (4.15) 

La sortie est une fonction linéaire des paramètres conséquences ( p, q, r). ANFIS est la 

représentation paramétrique de deux ensembles de paramètres: S1 et S2 tel que : 

 S1 représente les paramètres des ensembles flous utilisés pour la fuzzification dans la 

première couche de système ANFIS 

        npnpnpppp cbacbacbacbaS ,,..,,.........,,,,.........,,,,,1 111121212111111         (4.16) 
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Ou p est le nombre de partition floue de chacun des variables d’entrées et n est le nombre 

de variables d'entrées. 

S2 représente les coefficients des fonctions linéaires (les paramètres conséquentes) 

 ,.....,,,....,,,,...,,,1 321321321 rrrppppppS                         (4.17) 

 

 

Figure IV-44 : Méthode d’apprentissage Hybride 

ANFIS va utiliser un cycle d'apprentissage de deux passages : 

 Le passage en avant: S1 est fixe et S2 est calculé en utilisant l’algorithme de moindre 

carré de l'erreur LSE (Le LSE est appliqué seulement une fois pour commencer à obtenir 

les valeurs initiales des paramètres conséquents). 

 Passage en arrière: S2 est fixe et S1 est calculé en utilisant l’algorithme de Rétro-

propagation 

4.4.4.3. Les avantages de l’ANFIS 

Les avantages de cette technique stratégie sont : 

- Exploitation de la connaissance disponible, grâce à la base de règles. 

- Réduction de la taille de la base de règles: il suffit d'avoir des règles générales, les détails 

seront fournis par le RN. 

- Réduction de la complexité de l’apprentissage: le RN doit simplement apprendre les cas 

particuliers ou les exceptions, pas le problème complet. 

-  Efficacité immédiate dès le début de l'apprentissage et la possibilité d'éviter des 

comportements initiaux erratiques. 
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4.4.5. Résultats de simulations  

Ces résultats de simulations nous donnent les figures des différents paramètres électriques 

et mécaniques de la machine par l’utilisation de la troisième méthode d’intelligence 

artificielle pour le DTC. 

Les figures permettent de confirmer la précision de réglage de ce contrôleur. 

La figure V-45 présente le résultat de simulation du couple électromagnétique pour un 

échelon de consigne de 20Nm à l’instant t= 0.8s. 

Tout comme les deux précédents essais, il n’y a plus de contrôle par hystérésis, la largeur 

de la bande d’hystérésis du comparateur de couple fixée à 2Nm ainsi que celle du flux 

fixé à  0.02Web  n’existent plus. 

Dans la figure IV-47, on voit aussi des courants régulièrement espacés et périodiques et 

sont fortement non linéaires mais diminués de beaucoup, comparé au DTC classique. 

Quant aux flux de phases visualisés à travers la figure IV-48, ou on peut observer des 

similitudes avec les courants. Cependant ici, le flux statorique est régulé par la technique 

neuro-flou, afin d’obtenir une magnitude constante, on peut le voir sur la figure IV-49. 

Cette figure montre bien une ondulation de flux bien inférieure à celle observée durant le 

test DTC par régulateurs classiques. La figure IV-50 quant à elle, décrit le cercle de flux 

qui peut valider aussi ce résultat, ou on aperçoit que le vecteur de flux rotatif à amplitude 

constante produit par la résultante des flux de phases, possède un anneau bien plus mince 

que pour le DTC classique limité dans la bande hystérésis. Comme dans les tests 

précédents, les courants de phase (qui sont une fonction non linéaire du flux) et le flux de 

phase dans le domaine temporel seront réguliers et périodiques. 

Dans ce cas, comme le flux et le couple ne sont pas contrôlés à l'intérieur des bandes 

d'hystérésis, le courant ainsi que le flux auront des composantes à plus basse fréquence 

comparativement au DTC classique. D’ailleurs, la fréquence de commutation des 

commutateurs (transistors) de l’onduleur se situe autour de 7kHz comme pour les tests 

précédents utilisant l’intelligence artificielle pour constituer le régulateur DTC, alors 

qu’avec un DTC classique la fréquence de commutation est de 10 kHz. 

 

Les résultats de contrôle du couple observés ici sur la figure IV-46, montre un couple 

toujours ondulé et cela pour cause de la conception de la machine mais bien plus atténué 

en termes d’amplitudes que celle observées avec le DTC classique, qui ont outrepassées 

les valeurs limites à l’intérieur des niveaux de bande d'hystérésis. 
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Figure IV-45 : Vitesse (Tr/min) avec NFDTC  

 

Figure IV-46 : Couple électromagnétique Ce (Nm) ) avec NFDTC 

 

Figure IV-47 : Courant statorique Is (A) ) avec NFDTC 

 
Figure IV-48 : Flux statorique Phis (Wb) ) avec NFDTC 
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Figure IV-49 : Amplitude flux statorique Phis (Wb) ) avec NFDTC 

 

 

Figure IV-50 : Cercle de Flux ) avec NFDTC 

 

Figure IV-51 : Fréquence d’un commutateur électronique ) avec NFDTC 
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V. La commande adaptative pour DTC par les techniques 
d’intelligence artificielle  
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5.1. Introduction  

La commande des systèmes constitue l'un des domaines les plus riches en termes 

d'algorithmes, d'outils d'analyse et de techniques de design. Toutefois, toutes ces 

techniques sont basées sur la connaissance des paramètres du système à contrôler. Du 

degré de validité de cette hypothèse, dépend la qualité du comportement du système 

compensé obtenu. Si les paramètres du procédé sont connus avec exactitude [90] un 

contrôleur bien conçu donne, en général, de bons résultats. En présence d'incertitudes ou 

de paramètres inconnus, rien ne garantit un fonctionnement qui respecte les 

spécifications. 

En présence de fortes perturbations, incertitudes du modèle ou paramètres à forte 

variation dans le temps, les structures auto-régulantes présentent, souvent, un meilleur 

choix.  Ces structures, communément connues sous le nom de "commande adaptative", 

connaissent un grand succès depuis plusieurs années. L'intérêt croissant, porté à cette 

approche, s'explique, surtout, par sa large applicabilité (procédés industriels, armement, 

robotique, instrumentation biomédicale,...). Cette propriété est attribuable à 

l'omniprésence des incertitudes, inhérentes à tout système physique, d'une part et les 

niveaux de fiabilité et/ou de performance, de plus en plus élevés, exigés des systèmes 

commandés, d'autre part. Ces différents facteurs ne cessent de gagner de l'importance 

avec la complexité croissante des systèmes considérés. [91] 

5.2. Systèmes non linéaires  

Par définition, un système non linéaire est un système qui n’est pas linéaire, c’est à dire 

(au sens physique) qui n’est pas décrit par des équations différentielles linéaires à 

coefficients constants [92].  L'hypothèse de linéarité équivaut au principe de 

superposition. Les systèmes non linéaires, par opposition aux systèmes linéaires, sont des 

systèmes physiques qui ne sont pas régis par des équations linéaires. Autrement dit, le 

principe de superposition ne peut leur être appliqué. 

Cette définition, ou plutôt non-définition explique la complexité et la diversité des 

systèmes non linéaires et des méthodes qui s’y appliquent. Une méthode qui donne de 

bons résultats sur une classe de systèmes, peut ne pas donner les mêmes résultats sur une 

autre classe. Il n’y a pas une théorie générale pour ces systèmes, mais plusieurs méthodes 

adaptées à certaines classes de systèmes non linéaires.  
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5.2.1. Méthode d’analyse d’un système non linéaire  

Dans le cas des systèmes non linéaires, la stabilité passe au premier plan. La complexité 

des méthodes utilisées pour définir la stabilité d’un système dépend de sa complexité, 

pour cela, pour une grande classe de systèmes, une approche par les méthodes d’analyses 

linéaires donne de bons résultats, pour d’autres plus complexes, des méthodes 

approximatives (l’équivalent harmonique ou la première méthode de Lyapunov) sont 

utilisées. Mais pour beaucoup de systèmes, ces deux approches restent insuffisantes. 

D’autres méthodes plus générales qui reposent presque toutes sur la deuxième méthode 

de Lyapunov, qui fournit un outil très puissant pour valider la stabilité d’un système sans 

devoir résoudre les équations différentielles complexes les décrivent [90] [93]. 

 

5.2.2.1. Première méthode de Lyapunov  

Notons tout d’abord que l’étude de la stabilité d’un mouvement se ramène à celle de la 

stabilité d’un point d’équilibre, plus généralement aux alentours des points singuliers. Si 

on peut linéariser le système au point d’équilibre, pourrait-on se prononcer sur sa stabilité 

locale. Lyapunov nous donne la réponse par son théorème de stabilité locale. Soit le 

système suivant : 

 
 







212212

211211

xxbxaxx

xxbxaxx




                                           (5.1) 

 

Selon Lyapunov, la stabilité de la position d’équilibre peut être étudié en considérant 

uniquement la partie linéaire à savoir en négligeant les termes 
1  et 

2  

Théorème 1.1 
- Si le système linéarisé est asymptotiquement stable, il y a stabilité asymptotique. 

- Si le système linéarisé est instable, il y a instabilité. 

- Si le système linéarisé est stable sans l'être asymptotiquement, on ne peut se prononcer. 

C'est le cas critique de Lyapunov. La stabilité ou l'instabilité dans ce cas dépend des 

termes de degré supérieur à un, négligés dans l'approximation. 

5.2.2.2. Deuxième méthode de Lyapunov  

Comme vu précédemment l’étude de la stabilité non linéaire, la méthode la plus classique 

est basée sur la linéarisation du système. Lyapunov a proposé une deuxième méthode, qui 
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repose sur l’idée de l’énergie mécanique de Lagrange qui a mis en place le principe de 

stabilité des systèmes mécaniques. 

Cette méthode, appelée aussi méthode directe de Lyapunov, est basée sur la recherche 

d’une fonction scalaire de signe défini à valeur réelle. Lorsque sa dérivée par rapport au 

temps est définie de signe opposé, la vitesse du point x  nx   est toujours dirigée vers 

l’intérieur, le point finira sa course vers l’origine, au cas où, le point x s’en écartera encore 

plus. Dans quelques classes de systèmes physiques, la fonction V peut être choisie 

comme l’énergie du système. Considérons le système suivant : 

 

 









00 xx

xF
dt

dx
                                                             (5.2) 

Supposons que l’origine est un point singulier de l’équation (5.2) et posons UV :  

une fonction de la classe 1C  définie dans un voisinage U  de l’origine telle que 

i)   00 V  

ii)   0xV  pour 0x  Ux  

si 

iii)  
0

dt

xdV  dans   0U  alors l’origine est donc stable; 

iv)  
0

dt

xdV  dans   0U  alors l’origine est asymptotiquement stable; 

v)  
0

dt

xdV  dans   0U  alors l’origine est instable; 

Dans ces conditions, la fonction V est appelée fonction de Lyapunov, et est considérée 

positive si i) et ii) sont vérifiées. Notons qu’avec ces deux hypothèses, la fonction V est 

seulement une fonction candidate (de signe définie), mais les propriétés de stabilité sont 

dites globales si U  est égal à n . 

Malheureusement, la méthode directe de Lyapunov donne des conditions suffisantes mais 

pas nécessaires de stabilité; un système peut avoir une infinité de fonctions de Lyapunov; 

par conséquent, le fait qu’une fonction ne trouve pas la stabilité n’implique pas 

l’instabilité et, par ailleurs, il y a des classes de systèmes asymptotiquement stables qui 

ne possèdent pas de fonction de Lyapunov. Sa force réside particulièrement dans la 

détermination du domaine d’attraction, mais permet néanmoins de donner des réponses 

sur la stabilité quand la linéarisation ne le permet pas.  
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Il n’y a pas de méthode pour trouver ou construire la fonction  V  , toutefois des 

techniques de construction existent pour des cas particuliers [94].[95] 

 

5.2.2.3. La commande selon Lyapunov  

La commande selon les méthodes basées sur la théorie de Lyapunov (particulièrement la 

méthode dite directe) consiste à trouver une fonction définie positive est associée au 

système, appelée fonction candidate de Lyapunov. Lorsque la valeur de cette fonction 

décroit le long des solutions de l’équation différentielle représentant le système, la 

stabilité est garantie, et la candidate devient une fonction de Lyapunov [90] [93] [94] [95].  

Pour trouver la commande selon la méthode de Lyapunov, pour le système défini par 

l’équation suivante :  

   uxgxfx                                                    (5.3) 

Il s’agit de trouver une fonction définie positive )( xV  et une loi de commande )(xku    

de telle sorte qu’en remplaçant la loi de commande dans l’expression du système (5.3). Il 

soit possible de trouver une fonction de Lyapunov )( xV   avec :  









0)(

0)(





xV

et

xV

                                                          (5.4) 

 

Nous pouvons détailler ces techniques de design, pour cela nous pouvons rappeler, le 

théorème de stabilité de Lasalle-Yoshizawa sur laquelle repose la fonction de contrôle de 

Lyapunov et cette dernière : 

5.2.2.4.Théorème de stabilité de Lasalle-Yoshizawa  

Supposons le système non linéaire de la forme suivante : 
 

 txFx ,                                                           (5.5) 
 

Avec comme point d’équilibre 0ex , et soit  nV :  une fonction de 

Lyapunov telle que : 

     xztxVxz 21 ,   

Et 

    0, 







 xWtxF
x

V

t

V
V  
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Pour 0t  nx   sachant que W  est continu, W , 
1z  et 

2z  de la classe 
 . On peut 

dire que lorsque ses conditions sont satisfaites, les solutions de (5.5) sont bornées

 0lim
0




W
t

, et de plus si 0W alors le point d’équilibre  0ex  a une stabilité 

asymptotique globale et uniforme.[96] 

5.2.3. Application théorème de stabilité de Lasalle-Yoshizawa au système non 
linéaire 

Reprenons le système non linéaire de l’étape précédente modifié qui sera maintenant de 

la même forme que l’éq (5.3) : 

 uxFx ,                                                       (5.6) 

Sachant que   00,0 F  , nous cherchons maintenant à concevoir une loi de commande 

 xu   au point d’équilibre ex  , en boucle fermée nous ayons : 

  xxFx ,  

Soit asymptotiquement stable. Pour ce faire, un choix judicieux des fonctions  xV  et 

 xW  doit être fait, de sorte que  xu   puisse vérifier l’inégalité suivante : 

     0, 



 xWxxF
x

V
V                                 (5.7) 

Cette commande (V ) stabilise le système non linéaire (5.6) sans pour autant vérifier (5.7) 

si un mauvais choix de  xV  et  xW  est fait, au cas contraire, le système est dit possédant 

une fonction de commande de Lyapunov.  

 
 
Le seul inconvénient de la commande basée sur la théorie de Lyapunov (la deuxième 

méthode), est la détermination de la fonction complémentaire )( xV  possédant les bonnes 

propriétés.  

Il n’y pas de méthode constructive directe à proprement dit. Il s’agit de procéder de 

manière itérative en alternant entre, d’une part, imposer la première condition de 

positivité de la fonction de Lyapunov, et, d’autre part, imposer la seconde condition 

concernant la décroissance le long des solutions de la fonction de Lyapunov. Néanmoins, 

on trouve dans la littérature plusieurs méthodes de construction de la fonction de 

Lyapunov telle que la méthode de Krasovskii, Les formes quadratiques et aussi la 

méthode du gradient variable [96][97] 
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5.2.4. Commande robuste par Lyapunov 

Ne nous n’attarderons pas sur ce thème en nous étalant sur de longues démonstrations 

mathématiques et en exemples, car cette commande fera partie intégrale de la commande 

adaptative floue pour le DTC dans les parties suivantes. Nous dirons seulement qu’une 

solution intéressante au problème des incertitudes (paramétriques et/ou non) est donnée 

par la resynthèse par Lyapunov. Cette technique utilise la fonction de Lyapunov d'un 

système nominal pour calculer une commande qui vient s'ajouter à la commande initiale, 

afin de robustifier le système en présence d'incertitudes qui satisfont le matching 

condition. 

      utxutxgtxfx ,,,,                                           (5.8) 

Ce problème de la resynthèse peut être abordé de différentes façons, dépendamment du 

niveau de connaissance que l'on a, concernant les incertitudes affectant le système. Les 

objectifs de la commande peuvent également changer en fonction de cette connaissance. 

5.3. La commande adaptative  

La commande adaptative est un ensemble de techniques utilisées pour l’ajustement en 

ligne et en temps réel des régulateurs de boucle de commande de manière à réaliser ou à 

maintenir un certain niveau de performances quand les paramètres du procédé à 

commander varient dans le temps ou sont inconnus [94]. Ce genre de problème peut être 

traité dans le cadre de la commande robuste, mais en présence de fortes perturbations, 

incertitudes du modèle ou paramètres à forte variation dans le temps, la commande 

adaptative présente un meilleur choix. Ce domaine, qui a vu le jour dans les années 50, a 

connu un grand essor ces trois dernières décennies et continue de représenter un domaine 

de recherche très actif [90]. 

5.3.1. Avantage d’un contrôle adaptatif  

1. Ajustement automatique des régulateurs : diminue le temps de configuration et 

améliore les performances; 

2. Détermination des paramètres optimaux en fonction du point de fonctionnement 

(vitesse, couple résistant ...); 

3. Mise en œuvre de régulateurs plus performants mais aussi plus complexes; 

4. Maintien des performances du système de commande lorsque les caractéristiques du 

procédé changent; 
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5. Détection de défauts par la mise en évidence de variations anormales des 

caractéristiques des procédés; 

6. Utilisation conjointe avec les nouveaux procédés de commande (contrôle vectorielle 

...) pour améliorer leurs performances et leurs robustesses. 

5.3.2. Les différents types de commande adaptative  

La commande adaptative, en résumé, est composée d’un estimateur en ligne, qui calcule 

les paramètres réels du système et d’un régulateur qui se sert de ses paramètres pour 

contrôler ce dernier. Dans la littérature on trouve principalement trois variantes de cette 

combinaison : 

a. La commande adaptative indirecte  

Dans un schéma de commande adaptative indirecte, l'adaptation des paramètres se fait en 

deux étapes : 

- Estimation des paramètres du procédé 

- Calcul des paramètres du régulateur à partir des paramètres estimés 

Pour ce faire, soit la boucle de régulation (figure V-1) ci-dessous : 

 

Figure V-1 : Commande adaptative indirecte 

. 

Le procédé est représenté par la fonction de transfert  pp sG ,  et ses paramètres inconnus 

qui sont p , l’estimateur en ligne va estimer ses paramètres p


 en utilisant les entrées u

et sorties y  et ce à tout instant, ce qui permet de calculer les paramètres du régulateur 

c  considérant bien sûr que les paramètres estimés p


 du système, sont les vrais 

paramètres. 
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b.  La commande adaptative directe  

Dans un schéma de commande adaptative directe, les paramètres du régulateur sont 

ajustés en une seule étape. [94]. Voir le schéma ci-dessous en figure V-2 : 

 

 

Figure V-2 : Commande adaptative directe 

Seules les paramètres du régulateur c  sont estimés, et le régulateur mis à jour en fonction 

des nouveaux paramètres, sans avoir à estimer les paramètres  p  du processus. 

c.  La commande adaptative par modèle de référence 

Le principe de cette méthode est transcrit dans la figure V-3 ci-dessous : 

 

Figure V-3 : Commande par modèle de référence 

Les performances du système sont transcrites dans le modèle de référence.  

Le but est de trouver une loi de commande  u de sorte à faire coïncider en boucle fermée 

)(sr  et )(sy  du procédé avec ceux du modèle de référence     ( 0me ).  

Les paramètres du régulateur sont ajustés en fonction de l'erreur entre le modèle et le 

processus en tout temps. Une boucle interne fournit la régulation classique. Une boucle 
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externe fournit le mécanisme d'ajustement paramétrique de la boucle interne. La boucle 

interne est supposée plus rapide que la boucle externe. 

5.4. La commande adaptative par Lyapunov  

Le principe de la commande adaptative par l’utilisation de la fonction de Lapunov peut 

être représenté par la figure V-4 ci-dessous : 

 

Figure V-4 : Commande adaptative basée sur Lyapunov 

 

Le principe étant de trouver un triplé, fonction de Lyapunov, loi de commande et loi 

d’adaptation, qui permettent de garantir le principe de la théorie directe de Lyapunov, à 

savoir que les dites lois de commande ainsi que la loi d’adaptation de paramètres puissent 

garantir que la fonction de Lyapunov choisie définie positive, voit sa dérivée non positive. 

 

5.5. La commande floue adaptative 

Comme le montre son nom, cette commande est composée du terme ¨flou¨, relative au 

régulateur flou. Le deuxième terme, adaptatif, qui a pour rôle d’adapter les paramètres du 

régulateur flou durant le fonctionnement. 

Comme mentionné précédemment, la commande floue comme telle, a été proposée par 

L.A. Zadeh en 1965, et développée principalement par et Takagi-Suguno en 1985. Si le 

premier utilise des ensembles flous pour les règles de commande, le deuxième utilise des 

fonctions linéaires comme variables d’entrées. 

De là, intervient la seconde partie de la commande, à savoir la commande adaptative. Les 

changements paramétriques et les perturbations extérieures ne doivent pas influencer sur 

les critères de stabilité imposés par la commande. 
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Il y a principalement trois types de commande adaptative selon les critères d’adaptation : 

- La commande adaptative à gains préprogrammés 

- La commande adaptative à modèle de référence 

- La commande adaptative avec régulateurs auto-ajustables 

5.5.1. La commande floue adaptative à modèle de référence 

La commande adaptative à modèle de référence comporte certains avantages certains par 

rapport aux autres techniques, notamment : 

- Stabilité et qualité de la commande pour des limites assez grandes de variation 

des caractéristiques du système à commander; 

- Simplifie la boucle interne en simplifiant les dispositifs de correction; 

- Simple à réaliser et possède une fiabilité relativement élevée comparativement 

aux systèmes classiques; 

Dans cette partie nous utiliserons la commande adaptative avec un régulateur flou Takagi-

Suguno. 

5.5.1.1. Structure générale  

La commande adaptative à modèle de référence telle que représentée par la figure V-.3 

est composée de deux boucles fermées, l’une interne et qui est la principale et la seconde 

externe. La boucle interne possède le système à commander ainsi que le régulateur flou 

dont nous voulons ajuster les paramètres en fonction des variations paramétriques du 

système et cela selon un algorithme établi au niveau de la boucle externe, de sorte que la 

différence entre la sortie du modèle de référence et celle du processus réel soit réduite au 

minimum. 

Le modèle de référence doit générer la réponse instantanée voulue )(tym  du système à 

commander, puis les signaux de la boucle internes et du modèle de référence sont 

comparés, leurs différences et ensuite utilisée pour concevoir la loi d’ajustement des 

paramètres du régulateur flou. L’ajustement en question est justifié par la nécessité de 

compenser les changements internes et externes qui provoquent des déviations de la 

caractéristique de la boucle interne comparé au modèle de référence. 

5.5.1.2. Principe du mécanisme d’adaptation  

Nous allons énumérer certaines hypothèses supposées vraies, pour justifier l’étude et 

l’analyse de la commande adaptative par modèle de référence : 
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- Le modèle de référence et le système, objet de la commande doivent être du même 

ordre; 

- Les vecteurs d’état et sortie sont mesurables; 

- Le modèle de référence doit être un modèle invariable, à savoir un modèle du 

système linéaire invariant au cours du temps; 

- Les paramètres du système ajustable, dépendent seulement du mécanisme 

d’adaptation durant le processus d’adaptation 

 

On compare donc la sortie du modèle de référence )(tym  à celle du système à commander 

)(ty et l’erreur ou l’écart )()( tytyme   représente un signal d’entrée pour le mécanisme 

d’adaptation pour modifier les paramètres du régulateur flou de sorte à ce que cette erreur 

tende vers zéro. 

Parmi les méthodes de synthèse de commande adaptative des systèmes continus, on 

retrouve la méthode de Lyapounov que nous avons présenté précédemment afin de 

l’utiliser car celle-ci offre les possibilités de stabilité globale. Toutefois, son principal 

point de difficulté, est de trouver une équation de Lyapounov adéquate, car il n’y a pas 

de règle à cela. 

5.5.1.3. Structure générale du régulateur flou   

Le contrôleur flou, comme mentionné précédemment est constitué globalement de quatre 

blocs : 

- Base de connaissance (règles et paramètres de fonctions d’appartenances) 

- Fuzzification (transformation d’entrées exactes en fonctions d’appartenances) 

- Bloc de décision ou moteur d’inférence 

- Défuzzification (transformation de décisions floues en sorties précises) 

5.5.1.4. Application de la commande adaptative floue pour réguler la DTC pour 
compenser la variation statorique  

De façon basic, un régulateur flou  est composé  d’un moteur d’inférence floue, d’un bloc 

de lois et prise de décision floue, d’un bloc de mise à l’état flou (fuzzification) et de 

déffuzification. Dans la plupart des cas, le moteur d’inférence floue utilise la base de règle 

SI-ALORS, dans la stratégie de commande [98]. 

SIRl :  
1x  est 

lF1  et si…..et nx  est l
nF  Alors  ly  est lG  
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Ml .....1  

Ou  x, y sont les entrées et sorties du système flou respectivement : 

ni
T

ni UUUUxxxx ......),...,,...,( 11   

RUi  , Ry , ll
i GF ,  sont des sous-ensembles de  iU  and R respectivement. 

Il a été prouvé [96-97] que les systèmes de logique floue sont capables de se rapprocher 

de manière uniforme à toute fonction non linéaire sur U  à n’importe quel degré de 

précision si U  est compacte. Ce résultat a souligné une nouvelle approche d'utiliser les 

systèmes flous pour modéliser les systèmes non linéaires. 

Les systèmes à logique floue avec loi de déffuzification par centre de gravité et 

« singleton fuzzifier » ont une des formes suivantes [99] : 

     


M

l i

n

i Fi

n

i F

M

l

l
xxyxy l

i
l

i 1 111
(/)()(                                   (5.9)    

Ou  )( iF
xl

i
  est la fonction d’appartenance d’entrée, 

l
y est le point ou  lG

  atteint 

sa valeur maximale. 

5.5.2. Commande adaptative du DTFC par modèle de référence proposé 

5.5.2.1. Théorème d’approximation                                                                                                              

Suivant le théorème d’approximation universel de Wang [100]: Pour n’importe quelle 

fonction continue réelle donnée )(xy  sur  un ensemble  nRU   et  un  0  , il existe 

un système de fonction logique )( xf   de la forme de  (5.9) tel que : 

 )()(sup xyxf
Ux




                                                  (5.10) 

L’approximation universelle ne dit pas comment obtenir le système logique flou pour 

approximer la fonction )(xy  donnée. Une méthode générale est de modifier lF
 ou/et 

l
y  

pour avoir l’égalité (5.9) par essais et erreurs. Nous allons modifier uniquement 
l

y dans 

notre application pour satisfaire (5.9) dans le but de réduire le nombre de variables à 

adapter. 
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Considérant tous les  Mly
l

...1 ,  pour former le vecteur paramètres  et considérons 

la partie restante de (5.9) comme fonction de base floue  xPl  

TMl
yyy 



 ,...,,...,

1
  

     


M

l i

n

i Fi

n

i Fl xxxP l
i

l
i 1 11

(/)()(   

Supposant  TMl xpxpxpP )(),...,(),...,(1   

Alors la formule (5.9) peut être réécrite telle :  

)()()(
1

xPxpyxy T
l

M

l

l
  

                                   (5.10) 

Quand 
*   , les réglages atteignent leurs valeurs optimales, l’égalité suivante est 

satisfaite  

  )()( * xPxf T                                       (5.11) 

5.5.2.2. Contrôleur flou 

Nous allons maintenant concevoir le contrôleur DTC utilisant la logique floue pour la 

commande du moteur à réluctance variable.  Considérant le fait que le moteur génère un 

couple suivant une valeur donnée, est très rapide avec le DTC. La dynamique du moteur 

est omise ici (5.12). Cela se justifie par le fait que la dynamique du sous-système 

mécanique est plus lente que celle du sous-système électrique. (Ce dernier paragraphe 

peut ne pas être écrit) 

sss
s iRV

dt

d


                                     (5.12) 

Par conséquent, en exploitant une expression familière utilisée; 

 UBXAX                                   (5.13) 

Quand x  et sVU  , alors l’éq (5.10) peut s’écrire sous une autre forme suivante si 

on choisit  XAxf )( , dans notre cas: 

)(
)(

0
xfUBiRVX

xf

XA
sss 






 


                    (5.14) 



 

134 
 

Ainsi nous avons le flux moteur suivant la sortie du modèle de référence. Plus 

spécifiquement, reprenons les états de l’éq (5.14) suivant l’état de l’éq (5.15)  

raXaX mmmm 


                                            (5.15) 

Avec 0ma ,𝑟 comme étant l’entrée du modèle 

Maintenant nous pouvons proposer un contrôle tel que : 

  0)()(lim
0




txtx m
t

  

La conception du régulateur est divisée en deux étapes : 

Premièrement, on définit )()( txtxe m , donc 

raXaUBxfXXe mmmm 


)(                             (5.16) 

En ajoutant et en sous tractant  Xam .  à droite de l’équation, on obtient : 

raXaeaUBxfe mmm 


)(                         (5.17) 

Par la suite 

)( xgBUBeae m 


                                (5.18) 

Ou 

 raXaUBxf
B

xg mm  )(
1

)(                           (5.19) 

Ceci est une fonction inconnue qui peut être approximer par un système de logique floue. 

À savoir l’égalité (5.20) ci-dessous : 

)()( * xPxg T                                      (5.20) 

Seconde étape, on conçoit la commande u. Si on met (5.20) dans (5.19) : 

)(* xPBUBeae T
m 


                                  (5.21) 

Par conséquent 

 )()(* xUxPBeae T
m  


                                     (5.22) 
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Notez que
sc UUU  , ou 

cUU   est un composant partiel du système de logique floue, 

de (5.22) donc : 

)(xPU T
c                                             (5.23) 

sU  est un composant de commande additionnel qui assure la stabilité du système de 

contrôle, qui est déterminé dans l’étape suivante. Finalement, on conçoit une commande 

additive et une loi d’adaptation de paramètres. Étant donné une fonction candidate de 

Lyapunov (5.24) suivante; 

~~
2

22

1 


TB
eV                                     (5.24) 

La dérivée de  V le long des états de la trajectoire est 






)(
22

1 ~~~

xPBeea
B

eeV T
m

T 


 



~~

2
)( 


 T

s

B
UxeB             (5.25) 

Ou    

~

 

Si on choisit la loi adaptative (5.26) suivante: 

)(
~

xPe 


  et )( xPe 


                                       (5.26)                 

Et la commande additive  

)(esignkU ss   et eks                                              (5.27)           

sU  étant la commande additive qui assure la stabilité  

5.5.2.3. Résultats de simulation 

Les tests de simulation ci-dessous, ont permis de vérifier et de valider notre commande 

DTFC adaptative, les résultats ont été effectués dans un premier temps, pour un modèle 

de machine SRM commandé par DTFC avec comme variation paramétrique la variation 

de la résistance sans action adaptative sur le régulateur flou, puis dans un deuxième temps 

avec une action adaptative sur le régulateur flou. 

Pour rappel, nous avons gardé le même type de machine SRM 6/4 ayant pour puissance 

nominale 60kW. Les paramètres du moteur sont représentés sur le tableau ci-dessous, 



 

136 
 

avec une vitesse de référence de 800tr/mn. Un changement e consigne de vitesse a 

200Tr/mn est appliqué, et un couple de charge de 5N.m est soumis. 

V.1  PARAMETRES NOTEUR 

Rs 0.05 Ohm 

Inertia 0.05 Kg.m.m 

Friction 0.02 N.m.s 

 

La robustesse du contrôle adaptatif est vérifiée pour une variation de la résistance 

statorique de 0.05Ohm à 0.09Ohm (moteur de classe F, variation de température jusqu’à 

150°C). La figure V.5 et figure V.6 présentent la réponse en vitesse avant et après l’action 

adaptative, comme nous sommes face au régime lent du moteur, la vitesse ne varie pas 

vraiment avec la variation résistive, mais on peut toutefois constater de petites 

fluctuations dans la vitesse en régime permanent dans le cas sans adaptation due aux 

fortes perturbations du couple électromagnétique, qui ne se retrouve pas dans le cas avec 

action adaptative. 

Sans commenter toutes les figures, on constate toutefois des différences très marquantes 

entre les résultats pour le cas de perturbation sans contrôle adaptatif et avec. Le plus 

important résultat consiste en celui du flux, car principal vecteur sur lequel est appliqué 

l’action de correction. Sur la figure V.7 on peut voir que la perturbation du flux est très 

importante qui passe de 0,4Web comme valeur de référence a 0.25Web durant les 

commutations, alors que dans le cas adaptatif celui-ci ne passe que de 0.4Web a 0.38Web, 

le cercle de flux qui est complètement en distorsion dans le premier cas, reste 

pratiquement parfaitement circulaire dans le second cas. 

Pour une vitesse de 200te/mn, La figure V.16 montre justement l’erreur de commande 

entre le flux sans perturbation et perturbation pour les deux cas (sans action adaptative et 

avec action adaptative), l’erreur dans le premier cas est de 0.16Web alors qu’elle n’est 

dans le deuxième que de 0.02Web. Ce faisant cette légère baisse dans le cas du contrôle 

adaptative s’explique par la commande DTC à très faible vitesse (le terme résistif n’est 

plus négligeable) et d’autre part, du fait que le contrôleur adaptatif peut faire glisser les 

fonctions d’inférence sur une plage limitée. 
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Figure V-5 : Vitesse w(Tr/min) système non adaptatif avec ARMF -DTC 

 

Figure V-6 : Couple Ce(N.m) système non adaptatif avec ARMF-DTC 

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35
0

50

100

150

200

250

t(s)

W
(T

r/
m

in
)

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35
-20

0

20

40

60

80

100

120

t(s)

C
e

(N
m

)



 

138 
 

 

Figure V-7 : Flux Phis(Wb) système non adaptatif avec ARMF-DTC 

 

Figure V-8 : Courant Is(A) système non adaptatif avec ARMF-DTC 
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Figure V-9 : Cercle de flux système non adaptatif avec ARMF-DTC 

 

Figure V-10 : Échelon système non adaptatif avec ARMF-DTC 
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Figure V-11:Vitesse w(Tr/min) système adaptatif avec ARMF-DTC 

 

Figure V-12:Couple Ce(N.m) système adaptatif avec ARMF-DTC 
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Figure V-13:Flux Phis(Wb) système adaptatif avec ARMF-DTC 

 

Figure V-14: Courant Is(A) système adaptatif avec ARMF-DTC 
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Figure V-15: Cercle Flux système adaptatif avec ARMF-DTC 

 

Figure V-16 : Erreur Flux système non perturbé et système perturbé non 
adaptatif avec ARMF-DTC 
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Figure V-17 : Erreur Flux système non perturbé et système perturbé adaptatif 

avec ARMF-DTC 

 

Figure V-18 : Différence entre l’erreur Flux système non perturbé et système 
perturbé adaptatif avec ARMF-DTC 
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5.5.3. La commande adaptative directe floue 

Tout comme celle à modèle de référence, elle comporte certains avantages certains, 

toutefois elle comporte aussi certains désavantages, notamment : 

- L’application de l’approche indirecte sur la machine ne garantit pas la 

convergence de l’erreur de poursuite vers zéro; 

- Le calcul de la commande en contrôle adaptatif indirect se fait en deux étapes. 

Ceci nécessite un temps de calcul relativement plus élevé qu’en commande 

adaptative directe [97]; 

Dans cette partie nous utiliserons la commande adaptative avec un régulateur flou Takagi-

Suguno. 

5.5.3.1. Structure générale  

La commande adaptative directe telle que représentée par la figure.V.2 est composée 

d’une seule boucle fermée, qui est la principale et qui représente le système à commander 

ainsi que le régulateur flou. 

Une loi d’ajustement des paramètres du régulateur flou est utilisée, et celle-ci se fait en 

une étape. Donc, pour ajuster en tout temps le régulateur flou, ses paramètres c  sont 

estimés, et le régulateur flou est mis à jour en fonction des nouveaux paramètres, sans 

avoir à estimer les paramètres  p  de la SRM pour compenser les déviations de la réponse 

y(t) réelle par rapport à celle désirée ym(t).  

5.5.3.2. Principe du mécanisme d’adaptation 

Nous allons énumérer certaines hypothèses supposées vraies, pour justifier l’étude et 

l’analyse de la commande adaptative directe: 

- Les vecteurs d’état et sortie sont mesurables; 

- Les paramètres du système ajustable, dépendent seulement du mécanisme 

d’adaptation durant le processus d’adaptation. 

 

On compare donc la sortie de référence 𝑦 𝑡  à celle du système à commander )(ty et 

l’erreur ou l’écart 𝑒 𝑦 𝑡 𝑦 𝑡  représente un signal d’entrée pour le mécanisme 

d’adaptation pour modifier les paramètres du régulateur flou de sorte à ce que cette erreur 

tende vers zéro. 
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Comme pour la commande adaptative floue à modèle de référence présentée 

précédemment, nous utiliserons encore pour méthode de synthèse de commande 

adaptative des systèmes continus, la méthode de Lyapounov que nous avons présenté 

précédemment car celle-ci offre les possibilités de stabilité globale. Là encore, il n’y a 

pas de règle préétablie à trouver une équation de Lyapounov adéquate. 

5.5.3.3. Structure générale du régulateur flou   

Celle-ci est la même que celle utilisée lors de la commande adaptative floue à modèle de 

référence, utilisant le même modèle de système à logique floue avec loi de deffuzification 

par centre de gravité et « singleton fuzzifier ». 

5.5.4. Commande adaptative directe du dtfc 

5.5.4.1. Théorème d’approximation                                                                                                              

Le même théorème d’approximation et approche serons utilisées que lors de la commande 

adaptative de la DTC par modèle de référence, vue précédemment. 

5.5.4.2. Contrôleur flou 

Fondamentalement, les recherches dans [98] sont utilisées pour introduire le contrôle 

adaptatif direct dans cette section. Considérant un système non linéaire d'ordre n de la 

forme 












xy

xbuxxxfX
n

n )(),....,,(
1

)(                                                                               (5.28) 

Telle que u  est l'entrée du système, y  est la sortie du système, f est une 

fonction continue inconnue et b est une constante inconnue positive. L'objectif du 

contrôle est de forcer y  à suivre un signal de référence borné fy Re . 

Par conséquent, il s'agit de déterminer une commande de rétroaction u, qui est construite 

à partir d'un vecteur de paramètre réglable . Si   peut être ajustée de manière 

appropriée, la commande de rétroaction u  peut s'approcher de la commande de 

rétroaction optimale 
*u  et l'erreur de suivi fm yye Re sera très petite. 

 ecyxf
b

u Tn
f  Re* )(

1
                                                (5.29) 
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Ou   nTneeee   )1(,.....,,   et   nT
neccc  ,.....,, 21 . Lorsque  

necc ,.....,, 21  sont correctement choisi, cela implique que  0)(lim 0  tet . En général 

et particulièrement pour les systèmes complexes, il est compliqué de connaître l'équation 

du système, alors quand ),( bf  sont inconnus, il est impossible d'obtenir le contrôle 

parfait u*, pour cela [98] a proposé le contrôleur flou adaptatif afin de développer un 

moyen d'aborder ce contrôle de rétroaction optimal. L'idée est d'utiliser un système flou 

pour approcher de façon adaptative le contrôle parfait. 

Définissons la fonction de Lyapunov telle [98] : 

~~

22

1 


TT B
ePeV                                               (5.30) 

Ou P est une matrice symétrique positive d’ordre nxn et  est une constante positive 

[103]. Soit la dernière colonne de P, la colonne  np  . A partir de [98], la loi d’adaptation 

est  

)(
~

xPpe n
T 



                                           (5.31) 

Selon le théorème de Lyapunov, pour un système stable, la loi adaptative devrait être telle 

que 0
2

1
 PBeQeeV TT . Dans ce qui précède, la dérivation devrait être telle 

que QeePBe TT

2

1
 . [104] Indique que, lorsque le système flou est décrit avec 

suffisamment de règles, l'erreur d'approximation minimale   sera très faible. On 

pourrait supposer que QeePBe TT

2

1
  . Par conséquent, V est négatif et on peut 

donc affirmer que le système est stable [101] [98]. 

Nous allons maintenant concevoir le contrôleur DTC utilisant la logique floue pour la 

commande du moteur à réluctance variable.  Reprenant les mêmes considérations que lors 

de la commande adaptative floue par modèle de référence, là aussi nous supposerons que 

le couple généré par le moteur est très rapide avec le DTC et donc la dynamique 

mécanique du moteur est omise ici par rapport à celle du sous-système électrique. (Ce 

dernier paragraphe peut ne pas être écrit), en reprenant l’éq (5.12) du présent chapitre, 
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sss
s iRV

dt

d



                                                  (5.32) 

Par conséquent, en considérant une expression familière utilisée; 

 UBXAX                                                    (5.33) 

Quand x  et sVU  , alors l’éq (5.32) peut s’écrire sous une autre forme suivante si 

on choisit  XAxf )( , dans notre cas: 

)(
)(

0
xfUBiRVX

xf

XA
sss 






 


                               (5.34) 

Seconde étape, on conçoit la commande u. On peut noter que sc UUU  , Sachant que 

dans le système de logique floue, cUU   est une composante partielle 

)( xPU T
c                                          (5.35) 

Par contre sU  qui est un composant de contrôle additif pour assurer la stabilité du système 

moteur [102]. Pour l'étape finale, nous concevons le contrôle additif et la loi d'adaptation 

des paramètres. Pour un système mono sortie mono entrée nous donnons une fonction 

candidate de Lyapunov de la forme : 

 
~~

2

22

1 


TB
eV                                              (5.36) 

La déviation de V le long e la trajectoire est : 




 ~~

2



TB

eeV                                                     (5.37) 

Ou    

~

, 

Une façon simple de choisir la loi d'adaptation est telle que                 )(
~

xPe 


   

et par conséquent : 

)( xPe 


                                                         (5.38) 

Comme contrôle additif nous choisirons: 
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)(esignkU ss   et ek s                                              (5.39) 

Rappelons que sU  est un contrôle additif qui assure la stabilité. 

5.5.4.3. Résultat de simulation 

Comme précédemment, la robustesse du contrôle adaptatif  direct appliqué au DFTC est 

vérifié pour une variation de la résistance statorique de 0.05Ohm à 0.09Ohm (moteur de 

classe F, variation de température jusqu’à 150°C). Nous constatons tout d’abord, que les 

figures V-19 et  V-20 présentant la réponse en vitesse du système, possèdent une bonne 

dynamique de réponse, ou la vitesse de consigne de 200 Tr/mn est atteinte après 0.25s, 

avec une bonne stabilité et les mêmes commentaires pouvant être émis que 

précédemment, à savoir de petites fluctuations dans la vitesse en régime permanant dans 

le cas sans commande adaptative due aux fortes perturbations du couple 

électromagnétique, qui ne se retrouve pas dans le cas avec action adaptative. 

Comme le contrôle adaptatif se situe au niveau du contrôle de la variable flux, le plus 

important résultat consiste à visualiser celui-ci et vérifier si le contrôle a apporté une 

correction à la distorsion du flux. Sur la figure V-21 on peut voir que la perturbation du 

flux est très importante qui passe de 0,4Web comme valeur de référence à 0.25Web durant 

les commutations, alors que dans le cas adaptatif celui-ci ne passe que de 0.4Web à 

0.38Web, le cercle de flux qui est complètement en distorsion dans le premier cas, reste 

pratiquement parfaitement circulaire dans le second cas. 

Pour une vitesse de 200te/mn, la figure V-31 montre justement l’erreur de commande 

entre le flux sans perturbation et perturbation pour les deux cas (sans action adaptative et 

avec action adaptative), l’erreur dans le premier cas est de 0.16Web alors qu’elle n’est 

dans le deuxième que de 0.02Web. Ce faisant cette légère baisse dans le cas du contrôle 

adaptatif s’explique par la commande DTC à très faible vitesse (le terme résistif n’est plus 

négligeable) et d’autre part, du fait que le contrôleur adaptatif peut faire glisser les 

fonctions d’inférence sur une plage limitée. 
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Figure V-19 : Vitesse w(Tr/min) système non adaptatif avec DAF-DTC 

 

Figure V-20:Couple Ce(N.m) système non adaptatif avec DAF-DTC 
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Figure V-21 : Flux Phis(Wb) système non adaptatif avec DAF-DTC 

 

Figure V-22 : Courant Is(A) système non adaptatif avec DAF-DTC 
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Figure V-23 : Cercle de flux système non adaptatif avec DAF-DTC 

 

Figure V-24 : Commutation système non adaptatif avec DAF-DTC 
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Figure V-25 : Vitesse w(Tr/min) système adaptatif avec DAF-DTC 

 

              

Figure V-26 : Couple Ce(N.m) système adaptatif avec DAF-DTC 
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Figure V-27 : Flux Phis(Wb) système adaptatif avec DAF-DTC 

 

Figure V-28 : Courant Is(A) système adaptatif avec DAF-DTC 
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Figure V-29 : Cercle de flux système adaptatif avec DAF-DTC             

 

Figure V-30 : Échelon système adaptatif avec DAF-DTC 
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Figure V-31 : Erreur du flux statorique avec et sans contrôle adaptatif avec 
DAF-DTC à vitesse w=200Tr/mn  
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Conclusion Générale 

 
Notre travail s’est vu une contribution à la commande du moteur à réluctance commutée 

(SRM), par l’introduction de la commande directe du couple (DTC) et de concevoir une 

commande robuste face aux incertitudes paramétriques et plus performantes 

comparativement à la commande classique de la SRM. Effectivement la dynamique du 

système a été améliorée ainsi qu’une forte atténuation des perturbations dans le flux et le 

couple ont pu être observés. Par ailleurs nous avons pu voir les différences dans la 

conception du DTC entre les machines AC et le moteur à réluctance commutée en termes 

de table de vérité, ou le vecteur nul était inexistant pour le cas du moteur à réluctance 

commutée et que le découpage des zones était aussi différent dans le cas du SRM. Cette 

différence nous a amenée à confirmer que certaines techniques d’amélioration du DTC 

tel que le décalage de zone ne donnait pas forcément les mêmes performances pour le 

moteur à réluctance commutée que le reste des machines fonctionnant en AC. 

 

Pour ce faire et afin de contourner certains inconvenants du DTC classique et améliorer 

ses performances, nous avons développé de nouvelles techniques appliquées sur le moteur 

à réluctance variable, à travers le remplacement des comparateurs à hystérésis du flux et 

du couple utilisés comme input dans la table de vérité par des comparateurs fonctionnant 

avec les méthodes d’intelligence artificielle, à savoir des régulateurs à logique floue 

(Fuzzy logic Direct Torque Control), des régulateurs à réseaux de neurones (Network 

Neuro Direct Torque Control)  enfin des régulateurs neuro-flous (Neuro-Fuzzy Direct 

Torque Control), ou nous avons pu constater effectivement une forte réduction des 

perturbations particulièrement pour le flux statorique et très appréciable pour le couple, 

mais aussi une fréquence de commutation plus réduite avec ses méthodes de contrôle, ce 

qui est un avantage palpable qui réduit le réchauffement et les risques de claquage des 

commutateurs électroniques. 

 

Dans le dernier chapitre, tel qu’il est connu, en base vitesse et particulièrement en cas de 

surcharge et d’échauffement de la résistance statorique (augmentation de la résistance) le 

DTC perd de ses performances et voit une forte distorsion sur le flux car les préalables 

sur lesquelles reposent le DTC ne sont plus valables (négligence des pertes ohmiques), 

Pour ce faire nous avons développé une commande adaptative appliquée au régulateur 

DTC fonctionnant avec la logique floue (Fuzzy Direct Torque control). L’idée consiste à 
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faire glisser les fonctions d’inférences le long du domaine d’inférence afin de parer aux 

variations de la résistance et la réduction de vitesse pour garder les performances du DTC. 

Pour ce faire nous avons utilisé une commande adaptative par modèle de référence et une 

commande adaptative directe appliquée au DTC fonctionnant avec des régulateurs a 

logiques floue. 

Pour finir, nous espérons que ce modeste travail, a pu apporter une contribution à la 

commande DTC appliquée à la SRM, et qui fera l’objet d’autre travaux dans le futur, car 

la commande des machines électriques, plus particulièrement l’utilisation de techniques 

fessant appel à l’intelligence artificielle reste un domaine très vaste et prometteur dans le 

futur. Nous espérons aussi que notre travail soit plus tard couronné par des essais 

expérimentaux en laboratoire pour venir étayer et confirmer les résultats que nous avons 

obtenu dans ce mémoire. 
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B.1. Le modèle neurophysiologique 

Le cerveau se compose d'environ 1012 neurones (mille milliards), avec 1000 à 10000 

synapses (connexions) par neurone. Le neurone est une cellule composée d’un corps 

cellulaire et d’un noyau. Le corps cellulaire se ramifie pour former ce que l’on nomme 

les dendrites. Celles-ci sont parfois si nombreuses que l’on parle alors de chevelure 

dendritique ou d’arborisation dendritique. C’est par les dendrites que l’information est 

acheminée de l’extérieur vers le soma, corps du neurone. L’information traitée par le 

neurone chemine ensuite le long de l’axone (unique) pour être transmise aux autres 

neurones. La transmission entre deux neurones n’est pas directe. En fait, il existe un 

espace intercellulaire de quelques dizaines d’Angstroms (10-9 m) entre l’axone du 

neurone afférent et les dendrites (on dit une dendrite) du neurone efférent. La jonction 

entre deux neurones est appelée la synapse (figure B-1) 

 

Figure 0-1 : Un neurone avec son arborisation détritique 

Outre les mécanismes de traitement de l'information au niveau de la coopération entre 

deux neurones, Il existe des structures plus complexes mettant en jeu des millions de 

neurones, qui rangés par étages de traitement diminuent la complexité de l'information, 

la rendant plus signifiante. L’objectif pédagogique visé dans ce survol du monde 

biologique est la mise en exergue d'une organisation structurelle des neurones. Chaque 

structure est dotée d'une fonction particulière et ces structures adaptent leur 

comportement par des mécanismes d’apprentissage. 
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L’apprentissage implique des modifications physiques des connexions entre neurones. 

L’association entre plusieurs structures neuronales, dotées chacune d’une fonction 

précise, permet l’émergence d’une fonction d’ordre supérieure pour l’ensemble.[79][80] 

B.2. Les modèles mathématiques 

Les réseaux de neurones biologiques réalisent facilement un certain nombre 

d'applications telles que la reconnaissance de formes, le traitement du signal, 

l'apprentissage par l'exemple, la mémorisation, la généralisation. Ces applications sont 

pourtant, malgré tous les efforts déployés en algorithmique et en intelligence artificielle, 

à la limite des possibilités actuelles. C'est à partir de l'hypothèse que le comportement 

intelligent émerge de la structure et du comportement des éléments de base du cerveau 

que les réseaux de neurones artificiels se sont développés. Les réseaux de neurones 

artificiels sont des modèles, à ce titre ils peuvent être décrits par leurs composants, leurs 

variables descriptives et les interactions des composants.[81] 

B.3.  Composant (le neurone artificiel) 

B.3.1. Structure  

Chaque neurone artificiel est un processeur élémentaire. Il reçoit un nombre variable 

d'entrées en provenance de neurones amont. A chacune de ces entrées est associé un poids 

w en abréviation qui représente la force de la connexion. A chaque processeur 

élémentaire, une sortie unique, qui se ramifie ensuite pour alimenter un nombre variable 

de neurones avals. A chaque connexion est associée à un poids, comme le montre la 

figure.B.2 

Figure B-2 : Correspondance neurone biologique/neurone artificiel 
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La figure ci-dessous (figure B-3) donne la terminologie utilisée, l’indice du neurone est i 

, les entrées sur le poids wij, et les connexions avals sont de poids wki : 

 

Figure 0-3 : Structure neurone artificiel 

 

B.3.2. Comportement 

Le comportement du neurone se divise en deux principales phases. La première représente 

le calcul de la somme pondérée des entrées (a) selon l'expression suivante : 

   ii ewa  

A partir de là, une fonction de transfert va calculer la valeur de l'état du neurone. C'est 

cette valeur qui sera transmise aux neurones avals. Il existe de nombreuses formes 

possibles pour la fonction de transfert. Les plus courantes sont présentées sur la           

figure B-4. Celles-ci sont continues, offrant une infinité de valeurs possibles comprises 

dans l'intervalle [0, +1] (ou [-1, +1]). 

 

Figure 0-4 : Différents types de fonctions de transfert pour le neurone artificiel 

a : fonction à seuil (S , la valeur du seuil), b : linéaire par morceaux, c : sigmoïde. 

Comme on le constate, nous avons affaire à des modèles à temps discret, synchrone, dont 

le comportement des composants ne varie pas dans le temps. 

 B.3.3. Interconnexions entre neurones  

Celle-ci décrit la topologie qui compose le réseau. Plusieurs structures existent, parmi 

lesquelles, les réseaux à connexions locales, les réseaux à connexions complètes, les 

réseaux à connexions récurrentes, et enfin les plus utilisées en commande et controle de 
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machines, les structures à réseaux multicouches; à savoir que les neurones sont disposés 

par couches, il n’y a pas de connexion entre neurones de même couche, et la connexion 

s’effectue uniquement avec ceux des couches avales. Habituellement (voir Figure B-5) 

chaque neurone d’une couche est connecté à tous ceux de la couche avale, cela nous 

permet dans un réseau de définir les neurones d’entrée et les neurones de sortie. Quant 

aux couches intermédiaires ont les appelle, les couches cachées. 

 

 

 

 

Figure 0-5 : Les couches d’un réseau multicouches 

 
 

 


