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Contrôle DTC à fréquence fixe appliqué
à une MSAP avec minimisation

des oscillations du couple

Fixed-switching-frequency DTC control
for PM synchronous machine with

minimum torque ripples

H. Ziane, J.M. Retif et T. Rekioua∗

Dans cet article, on présente une méthode de contrôle direct de couple (DTC : direct torque control) à fréquence fixe appliquée à une machine synchrone à
aimants permanents (MSAP). Dans cette méthode, le vecteur de tension est généré à partir des composantes du vecteur d’accroissement du flux statorique
dans le repère (α, β). On présente aussi un algorithme de commande basé sur un calcul prédictif afin de réduire l’effet du temps de calcul sur la position
du flux statorique. La réalisation pratique de cette méthode dans le cas d’une MSAP, qui s’affranchit des correcteurs à hystérésis, est simple et ne nécessite
pas de filtrage. Les résultats de simulation et expérimentaux montrent que cette méthode proposée permet une réduction des oscillations du couple
électromagnétique et une bonne réponse dynamique.

In this paper, fixed-frequency direct torque control (DTC) of a permanent magnet synchronous motor (PMSM) is presented. In this method, the stator
voltage vector is generated according to the increase stator flux components in the stationary frame (α, β). A control algorithm based on predictive control
to reduce the effect of the computing time on the stator flux vector position is also presented. The implementation of this method in the case of a PMSM,
which is done without hysteresis regulators, is simple and does not require any filter. Simulation and experimental results show that the proposed method
reduces the torque ripple while achieving a good dynamic response.

Mots clés / Keywords: amélioration du temps de calcul; DTC à fréquence fixe; minimisation des oscillations du couple; SVM technique; vecteur
d’accroissement du flux statorique / fixed-frequency DTC; improvement of the computing time; increase stator flux vector; minimum torque ripple; SVM
technique

I Introduction

Dans les structures classiques du contrôle direct de couple (DTC : di-
rect torque control) utilisant les régulateurs à hystérésis, la fréquence
de commutation est variable, causant des oscillations du couple
électromagnétique [1]–[2]. En plus, l’implantation pratique nécessite
de grandes fréquences de calcul. Plusieurs contributions ont été pro-
posées afin de pallier ces problèmes ; on cite des contrôleurs PI
(proportional-integral) [3]–[4], des régulateurs à hystérésis à bandes
variables [5] et des techniques de logique floue [6]. Ces techniques de
contrôle donnent généralement des configurations complexes. Dans la
méthode de contrôle hybride [7], on se propose d’utiliser des modèles
de l’ensemble convertisseur-machine pour déterminer les états de com-
mutation optimums. Dans [8] et [9] l’instant de commutation opti-
misé est calculé suivant une loi de minimisation des oscillations du
couple, mais la réalisation est plus compliquée et nécessite beaucoup
de commutations. On utilise aussi les techniques de modulation vec-
torielle (SVM : space vector modulation) dans le contrôle DTC [3],
[10]–[18] dans le but de réduire les oscillations du couple et du flux en
agissant sur les vecteurs d’état. Cela simplifie les structures de contrôle
et la fréquence de commutation est fixée par la technique SVM utilisée.
Dans [11]–[18] cette technique est appliquée dans le cas des machines
synchrones à aimants permanents (MSAP).
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Le contrôle DTC à fréquence fixe ne possédant plus de correcteurs
à hystérésis, cela relâche considérablement les contraintes des temps
de calcul. En outre, cette méthodologie reposant sur un calcul explicite
de la commande pour satisfaire à l’objectif de couple, les oscillations
de celui-ci sont considérablement réduites.

Dans ce travail, nous présentons une méthode de DTC à fréquence
fixe, dont l’algorithme de commande utilise une technique de calcul
des commutations basée sur la représentation vectorielle des vecteurs
d’accroissement du flux dans le plan (α, β) [16]–[18]. Nous nous
intéressons aussi à l’influence du temps de calcul sur les perfor-
mances de la commande et nous proposons un moyen d’en réduire les
altérations. Ce contrôle a été implanté avec une carte DSPACE 1104.
Des résultats de simulation et expérimentaux sont présentés et discutés.

II Modèle d’une machine synchrone à aimants permanents

Il est usuel de projeter les grandeurs triphasées dans un repère diphasé
qui est soit fixe par rapport au stator (repère (α, β)) ou lié au champ
tournant (repère (d, q)).

Nous avons opté pour le repère (d, q) avec une transformation de
Park normée permettant la conservation des puissances. Le régime
dynamique de la machine synchrone est donné par les relations
suivantes : 8><>:

Vsd = Rs · isd +
dΦsd

dt
− ωr · Φsq,

Vsq = Rs · isq +
dΦsq

dt
+ ωr · Φsd.

(1)
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Figure 1 : Schéma du contrôle DTC à fréquence fixe.

Les composantes du flux statorique sont :(
Φsd = Ld · isd + Φf ,

Φsq = Lq · isq.
(2)

Le couple électromagnétique s’écrit :

T = p · 1

Lq
· Φf · Φs · sin δ (3)

avec :

sin δ =
Φsq

Φs
. (4)

La relation (3) exprime que le couple peut être contrôlé par l’amplitude
du flux statorique Φs et l’angle δ.

III Description du contrôle DTC à fréquence fixe

Le couple électromagnétique tout comme le flux statorique sont calcu-
lés à partir des variables statoriques et ils peuvent être contrôlés par la
sélection des configurations de commutation de l’onduleur [16]–[18].

La figure 1 présente le schéma d’un contrôle DTC à fréquence fixe.

Sur cette figure, on détermine d’abord la référence du vecteur flux
statorique à partir de la référence du couple électromagnétique. Avec
les valeurs des flux statoriques estimé (Φs, δ) et de référence (Φ 6=s , δ 6=),
on calcule le vecteur d’accroissement du flux statorique ∆Φs. Les
composantes du vecteur ∆Φs permettent de déterminer celles du
vecteur de tension, pour lequel on utilise un choix des commuta-
tions issues de la modulation vectorielle (SVM). Le flux estimé est
déterminé à partir des courants statoriques en passant par les com-
posantes de Park des courants. Dans ce contrôle, la grandeur de sortie
est le vecteur de tension appliqué à l’onduleur durant chaque période
de commutation.

Le vecteur flux statorique est tiré de la relation suivante :

Vs = Rs · Is +
dΦs

dt
. (5)

En négligeant le terme résistif, nous déduisons que :

Φs ≈ Φso +

Z
Vs dt, (6)

Φso étant le vecteur flux statorique initial.

Si nous considérons une période d’échantillonnage Te, le vecteur de
tension appliqué à la machine est quasiment le même. Par conséquent,
on peut écrire :

Φs(k + 1) = Φs(k) + Vs · Te ⇒ ∆Φs = Vs · Te. (7)

III.A Détermination de ∆Φs

Le calcul se fait dans le repère (α, β) et consiste à imposer un vecteur
de référence du flux statorique Φ6=

s . On exprime la consigne du flux
statorique à l’instant (k + 1) · Te et le flux estimé à l’instant (k) · Te.
Le vecteur d’accroissement du flux statorique ∆Φs s’exprime entre
deux instants d’échantillonnage. La figure 2 illustre la position du
vecteur ∆Φs et le calcul de ses composantes (∆Φsα, ∆Φsβ). On a :

∆Φsαβ(k, k + 1) = Φ 6=sαβ(k + 1)− Φsαβ(k). (8)

Le module et la phase du vecteur de référence Φ6=
s à l’instant (k+1)·Te

sont déterminés comme suit :

Φ 6=s (k + 1) = Φ 6=s (k),

δ 6=(k + 1) = δ 6=(k) + ωr · Te.
(9)

Le calcul du vecteur de référence Φ6=
s à l’instant (k) · Te est détaillé

dans la section III.B.

III.A.1 Cas particulier du régime d’équilibre
Quand le régime d’équilibre est atteint, comme c’est montré sur la
figure 3, on obtient la situation suivante :

Φs(k) = Φ 6=s (k),

δ(k) = δ 6=(k).
(10)

Par conséquent, on a la relation :

∆Φs(k, k + 1) = Φ6=
s (k) · ωr · Te. (11)

III.A.2 Application de la modulation SVM
Pour déterminer les états de l’onduleur et leurs durées d’application,
nous avons utilisé une technique de modulation vectorielle. Ainsi, une
combinaison de trois vecteurs, deux actifs et un nul, est appliquée du-
rant chaque période d’échantillonnage pour éviter des distorsions de
la modulation [16]. La figure 4 illustre l’application de cette technique
de calcul des commutations.

Il faut cependant ne pas dépasser la valeur maximale du vecteur
∆Φs, qui est donnée par :

∆Φsmax = Vsmax · Te. (12)
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Figure 2 : Détermination du vecteur d’accroissement ∆Φs.

Figure 3 : Position du vecteur d’accroissement ∆Φs au régime d’équilibre.

Pour un montage étoile de l’onduleur, on a Vsmax = E/
√

2, où E est
la valeur de la tension continue d’entrée de l’onduleur.

La période de calcul Te fixe l’accroissement du flux statorique. Les
valeurs faibles de Te limitent à chaque pas de calcul l’excursion du
flux, mais cela n’altère en rien la dynamique du couple. En effet, si
par exemple nous réduisons de moitié Te, il faudra deux fois plus de
périodes pour atteindre la valeur de référence, mais le transitoire aura
la même durée.

III.B Génération de la référence du vecteur flux statorique
On utilise dans ce travail une stratégie pour le calcul des composantes
de la référence du vecteur flux statorique [16]–[17]. Dans le cas de la
MSAP, le choix des courants de référence (i6=sd, i6=sq) qui correspond à
un minimum des pertes Joule est simple. On pose :

i6=sd = 0,

i6=sq =
T

p · Φf

(13)

et :

Φ 6=s =

q
Φ 6=2

sd + Φ 6=2
sq ,

δ 6= = tan−1

 
Φ 6=sq

Φ 6=sd

! (14)

où Φ 6=sd et Φ 6=sq sont déduits à partir de la relation (2).

Figure 4 : Application de la modulation vectorielle.

Tableau 1
Paramètres de la MSAP

Paramètre Valeur
PN 1.6 kW
UN 380 V
TN 5.22 N·m
E 300 V
IsN 6 A
fN 150 Hz
ΩN 3000 tr/min
Rs 2.06Ω
Ld = Lq 0.00915 H
p 3
Φf 0.29 Wb

IV Simulation numérique avec prise en compte de l’effet
du temps de calcul

Des résultats de simulation dans le cas du contrôle DTC à fréquence
fixe appliqué à une MSAP sont présentés. Les paramètres de la MSAP
sont donnés dans le tableau 1. Ces résultats sont obtenus avec le logi-
ciel MATLAB/Simulink et une période d’échantillonnage de 200 µs.
On a procédé à une variation du courant de référence i6=sq de −6 A
à 6 A (i6=sd = 0 A) et en retardant l’application de la commande
d’une période d’échantillonnage. Les figures 5(a) et 5(b), représentant
les composantes d-q du courant statorique et leurs références, mon-
trent d’importantes oscillations, notamment au régime transitoire. Ces
résultats de simulation indiquent une sensibilité de l’algorithme de
contrôle au temps de calcul. Il est donc nécessaire de compenser
l’effet de ce retard. Il existe cependant une erreur statique qui est
principalement due aux temps morts inhérents au fonctionnement du
convertisseur.

On considère le temps de calcul, de valeur µ · Te, inférieur à une
période d’échantillonnage, par conséquent :

0 < µ ≤ 1. (15)

Durant ce temps de calcul, l’évolution du vecteur flux statorique est
régie par les équations électriques de la machine. Nous définissons le
vecteur flux statorique à des instants différents :

Φs(k) : vecteur flux statorique à l’instant d’échantillonnage (k) · Te.
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Figure 5 : (a) Courants isd et i 6=sd (simulation). (b) Courants isq et i 6=sq (simulation).

Figure 6 : Effets du temps de calcul sur la position de Φs.

Φs(k + 1) : vecteur flux statorique à l’instant d’échantillonnage sui-
vant (k + 1) · Te.

Φs(k + µ) : vecteur flux statorique à l’instant (k + µ) · Te. C’est la
valeur du flux statorique tenant compte du temps de calcul µ ·Te.

Comme c’est montré sur la figure 6, on obtient la valeur prédictive
du vecteur flux statorique par :

Φs(k + µ) = Φs(k) + [Vs(k − 1)−Rs · Is(k)] · (µ · Te). (16)

Par conséquent, le vecteur ∆Φs devient :

∆Φs(k + µ, k + 1 + µ) = Φ6=
s (k + 1 + µ)−Φs(k + µ). (17)

Dans ce travail, nous utilisons les relations (16) et (17) pour
déterminer la valeur prédictive de commande sur une période
d’échantillonnage, au-delà du temps de calcul, en prenant µ = 1.
Sur la figure 6, on voit l’influence du temps de calcul sur la posi-
tion du vecteur flux statorique Φs, et par conséquent sur le vecteur
d’accroissement ∆Φs.

Pour compenser le retard créé par le temps de calcul sur la com-
mande, il suffit de prendre le vecteur d’accroissement entre le flux es-
timé et de référence aux instants (k+µ) ·Te et (k+1+µ) ·Te au lieu
des instants (k) · Te et (k + 1) · Te. Pour plus de simplification, et en
supposant ce retard inférieur à une période d’échantillonnage, on cal-
culera le vecteur d’accroissement aux instants (k+1)·Te et (k+2)·Te.

Figure 7 : Banc d’essai.

V Réalisation pratique

Pour passer à la validation pratique, on utilise un banc d’essai muni
d’une carte numérique DSP1104. Les différents éléments consti-
tuant le banc d’essai sont représentés sur la figure 7. Les résultats
expérimentaux sont réalisés sur une machine synchrone à aimants
permanents de 1.6 kW, équipée d’un capteur incrémental de position
à 4096 points et trois capteurs pour la mesure des courants. Une
autre machine identique est utilisée pour générer le couple de charge.
L’onduleur triphasé, avec une tension d’alimentation de 0–350 V, per-
met de commuter des courants d’une trentaine d’ampères. Des fibres
optiques sont utilisées comme interface entre les signaux de com-
mande de l’onduleur et la carte DSP. Les fréquences d’échantillonnage
et de la modulation SVM sont fixées à 200 µs.

On présente, ci-après, des résultats avec la compensation de l’effet
du temps de calcul pour étudier la dynamique du couple et les perfor-
mances du système.

V.A Régime transitoire
Les résultats expérimentaux sont visualisés à l’aide de l’interface Con-
trol Desk de la carte DSP1104 avec une période de calcul de 200 µs.
Pour un couple nominal de 5.22 N·m, la consigne de courant est de
6 A. Nous comparons sur les figures 8 et 9 les résultats de simulation
et expérimentaux pour une inversion du couple nominal. Sur ces fi-
gures, représentant respectivement le couple et les composantes d-q du
courant statorique, on remarque une réponse très rapide de l’ordre de
600 µs (figures 8(a) et 9(a)) avec de très faibles oscillations résiduelles.
On note aussi que le temps de stabilisation en pratique est légèrement
plus élevé qu’en simulation.
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Figure 8 : (a) Dynamique du couple (simulation). (b) Réponses de isd et isq (simulation).

Figure 9 : (a) Dynamique du couple (expérimentation). (b) Réponses de isd et isq (expérimentation).

Cette grande vélocité et les faibles oscillations du couple sont dues
au fait que notre méthode de commande directe du couple conduit à
un calcul explicite des tensions à appliquer au moteur. Nous pouvons
cependant remarquer, sur les figures 8(b) et 9(b), une légère erreur sta-
tique sur le courant isq et donc sur le couple. Ici, le temps mort de 3 µs
vis-à-vis du pas de calcul conduit à des erreurs statiques de 10 %. La
comparaison des résultats expérimentaux et de simulation corrobore
cette hypothèse. En outre, la très bonne poursuite des courants isd et
isq conduit à une inversion du couple sans surintensité des courants
triphasés.

V.B Régime permanent
La figure 10 montre le courant statorique de la phase (a) au régime per-
manent. Cette figure est obtenue à l’aide d’un oscilloscope pour étudier
les variations du courant à l’intérieur d’une période d’échantillonnage.
Sur cette figure, on remarque que les ondulations du courant sont de
l’ordre de 0.4 A et d’une amplitude maximale moyenne de 4.5 A, soit
près de 8.9 %, la valeur efficace nominale du courant par phase étant
de 3.41 A. Avec ce contrôle DTC à fréquence fixe et une fréquence
de calcul de 5 kHz, on obtient une faible distorsion du courant, ce qui
diminue notablement les ondulations du couple électromagnétique.

Les variations des vecteurs ∆Φs et Φs dans le plan (α, β) sont
représentées sur les figures 11(a) et 11(b). On peut voir des trajec-
toires circulaires avec de faibles ondulations. L’amplitude de la varia-
tion du flux statorique Φs est 0.84 %. Dans le cas de la DTC classique,

pour avoir de telles réponses il faudrait travailler avec de plus grandes
fréquences de calcul, de quelques dizaines de kilohertz, contrairement
au contrôle DTC proposé ici, qui est de 5 kHz.

La figure 12 montre l’allure du couple dans le cas du contrôle DTC
classique avec une période de calcul de 28 µs. Les autres paramètres
du contrôle sont donnés dans le tableau 2. Ce résultat de simulation
est effectué pour une inversion du couple nominal. On remarque une
réponse de 400 µs et des oscillations relativement faibles. En com-
paraison avec le contrôle DTC utilisé dans ce travail, on obtient des
résultats proches, une réponse de 600 µs et des oscillations faibles, et
cela avec une période de calcul plus grande de 200 µs.

VI Conclusion

Le contrôle DTC à fréquence fixe d’une MSAP a été présenté, associé
à la technique de modulation SVM. Avec une fréquence de commuta-
tion fixe et une période d’échantillonnage de l’ordre de 200 µs, on a
obtenu une nette réduction des oscillations du couple et de la distor-
sion des courants. On a diminué ainsi les contraintes des fréquences
d’échantillonnage par rapport à une structure DTC classique qui est de
l’ordre de 35 kHz. Une méthode de compensation de l’effet du temps
de calcul a été présentée. Elle permet de réduire significativement les
oscillations du système. Des résultats expérimentaux montrent l’intérêt
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Figure 11 : (a) Variations de ∆Φs au régime permanent (expérimentation). (b) Variations de Φs au régime permanent (expérimentation).

Figure 10 : Courant de phase isa au régime permanent (expérimentation).

de cette approche pour obtenir une dynamique très rapide du couple
tout en maı̂trisant parfaitement les courants dans la machine. On note
que cette commande n’a pas besoin d’observateurs et s’affranchit des
régulateurs à base de comparateurs à hystérésis.

Annexe : Nomenclature

Is : vecteur courant statorique (A)
(isa, isb, isc) : courants statoriques (A)
(isd, isq), (i6=sd, i6=sq) : composantes d-q du vecteur courant statorique et
de sa référence (A)
Rs : résistance statorique (Ω)
(Ld, Lq) : inductances d-q (H)
p : nombre de paires de pôles
Φf : flux généré par les aimants permanents (Wb)
T, T 6= : couple électromagnétique et sa référence (N·m)
Vs : vecteur de tension statorique (V)
(Vsd, Vsq) : composantes d-q du vecteur de tension statorique (V)
Vsmax : limite maximale du vecteur de tension statorique (V)
∆Φsmax : limite maximale du vecteur d’accroissement du flux sta-
torique (Wb)
Te : période d’échantillonnage (s)
µ : rapport temps de calcul/période d’échantillonnage
E : tension continue d’entrée de l’onduleur (V)
ωr : vitesse de rotation électrique du rotor (rad·s−1)

Figure 12 : Dynamique du couple en DTC classique (simulation).

θ : position du rotor (rad)
Φs, Φ6=

s : vecteur flux statorique et sa référence (Wb)
Φso : valeur initiale du vecteur flux statorique (Wb)
∆Φs : vecteur d’accroissement du flux statorique (Wb)
(Φsα, Φsβ), (Φ6=sα, Φ 6=sβ) : composantes α-β du vecteur flux statorique
et de sa référence (Wb)
δ, δ 6= : angle entre le vecteur flux statorique et l’axe direct et sa
référence (rad)
V0, . . . ,V7 : vecteurs d’état
t2, t3 : temps d’application des vecteurs d’état (V2, V3) respective-
ment (s)

Paramètres
PN : puissance nominale (W)
UN : tension composée nominale (V)
IsN : courant statorique nominal (A)
TN : couple nominal (N·m)
fN : fréquence nominale (Hz)
ΩN : vitesse de rotation nominale (tr/min)
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Il a finalisé sa thèse de doctorat au Laboratoire AMPERE
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