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Introduction générale

Problématique générale

La complexité croissante des techniques de controle et de commande em-
ployées dans les milieux énergétiques, en termes de fonctions réalisées et de
méthodes de mise en oeuvre, mais aussi en terme de norme d’homologation,
amene a envisager des outils toujours plus innovants lors de la conception
d’un controleur de convertisseur cc — cc.

Cette complexité croissante des fonctions réalisées requiert une précision
de description accrue pour les dispositifs impliqués, notamment pour les
systemes complexes ou une approche analytique est difficilement envisage-
able.

Aux impératifs de précision de la description, qui imposent souvent de
prendre en considération les non-linéarités des processus, s’ajoute donc la
complexité d’analyse des phénomenes physiques a ’origine des observations
que I'on souhaite modéliser.

Les développements qu’ont connus ces dernieres années les techniques
de modélisation non linéaires par 1'utilisation de l'intelligence artificielle
(notamment les réseaux de neurones formels ou la logique floue), alliés a

la croissance de la capacité des ordinateurs et des calculateurs autonomes,
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justifient donc notre intérét a ces outils.

C’est dans cette optique qu’a été envisagée une étude portant sur les
méthodes de modélisation et de la commande non linéaire par les tech-
niques classiques et la logique floue. L’objectif de ce mémoire est 1’étude
d’un convertisseur cc — cc de type élévateur Boost.

Nous nous intéressons, durant cette these, a la modélisation du conver-
tisseur Boost, qu’il est nécessaire pour la conception des controleurs utilisés
dans ce présent travail. Cette étude est basée sur la méthode de 1'éspace
d’état moyen (SSA) (Stat-Space Averaging).

Pour le controle de la tension de sortie du convertisseur cc — cc élévateur
Boost, nous utiliserons des régulateurs classiques conventionnels : Propor-
tionnel Intégral P.I, Proportionnel Intégral Dérivée P.I.D et des controleurs
numériques robustes : Dahlin et placement de poles robuste RST et le
controle par La logique floue, dans la suite, on s’intéressera aussi a la
synthese des lois de commande précédentes et tester la robustesse des controleurs
appliqués a des changements critiques de la tension d’entrée et de la charge.

Organisation du mémoire

Ce mémoire est scindé en quatre chapitres et une conclusion. Le premier
chapitre présente les aspects théoriques et 1’élaboration de la méthode de
modélisation par I’éspace d’état moyen (SSA) (Stat-Space Averaging).

Dans le deuxieme chapitre nous exposons les deux controleurs P.I et
P.I1.D afin de controler la tension de sortie du convertisseur Boost.

Le troisieme chapitre est consacré a l'utilisation des deux controleurs
numériques robustes : Dahlin et placement de poles robuste RST.

Le quatrieme chapitre regroupera ’ensemble des travaux menés, au cours
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de cette these, sur le theme de la logique floue. Apres avoir élaboré une
étude théorique concernant la logique floue, en particulier son application
pour la réalisation du controleur a base de l'intelligence artificielle, nous
présenterons les résultats obtenus sur ces applications.

La conclusion présente un résumé du travail accompli et des résultats

obtenus ainsi qu’une vue prospective.



Chapitre 1

Modélisation du convertisseur

cc — cc Boost élévateur

1.1 Introduction

L’électronique de puissance permet a la technologie, d’assurer l'inter-
face nécessaire entre la source électrique et la charge électrique, comme il
est représenté sur la figure (1.1). L’alimentation a travers un convertisseur
peut souvent avoir la tension d’entrée et de sortie différentes en amplitude,
en fréquence et en nombre de phase. L’interface électronique de puissance
facilite le transfert de 1’energie de la source a la charge par la conversion
de la tension et du courant d’une forme a l’autre, ce qui est possible pour
la source et la charge d’inverser les roles. Le controleur indiqué dans figure
(1.1) permet la gestion du processus de transfert de puissance dans laquelle
la conversion des tensions et des courants doivent étre réalisés avec le plus

haut rendement énergétique et de densité de puissance élevée que possible.
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L’ajustement de la vitesse des entrainements électriques représentent une

application importante de 1’électronique de puissance.

Electronique de
puissance

Convertisseur cc-cc

A

O—~ Contrdleur —v—Q

Source @ - Charge

Fi1G. 1.1 — Interface d’électronique de puissance entre la source et la charge.

L’énergie électrique n’est normalement pas utilisée dans la forme sous
laquelle elle est produite ou distribuée. Pratiquement tous les systemes
d’électroniques nécessitent une certaine forme de conversion de puissance.
Un dispositif qui transfere 1’énergie électrique a partir de la source a la
charge, utilisant des circuits électroniques est appelé un bloc d’alimenta-
tion, bien que des convertisseurs de puissance serait un terme plus précis
pour un tel dispositif.

Une application typique d'une alimentation est de convertir la tension
d’utilité alternatif ac en courant continu cc régulée les tensions nécessaires
pour les équipements électroniques. Aujourd’hui, dans la plupart des in-
stallations le flux d’énergie est controlé par des semi-conducteurs de puis-

sance qui sont continuellement ouvert on et fermé of f a haute fréquence.
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Ces dispositifs sont appelés les alimentations a découpage (Switch Mode
Power Supplies) (SMPS). En général, les alimentations a découpage peu-
vent étre classées en types selon la forme des tensions d’entrée et de sortie :
courant alternatif ac en courant continu cc (alimentation hors ligne ou d’un
redresseur) ; courant continu cc en courant continu cc (convertisseur de ten-
sion) ; courant alternatif ac en courant alternatif ac (variateur de fréquence
ou gradateur de tension) ; courant continu cc en courant alternatif ac (ond-
uleur). Dans ce travail, la modélisation et les défis de conception de controle
seront traitées uniquement pour le convertisseur cc — cc élévateur Boost.

Les convertisseurs de puissance sont des systemes non linéaires. Les non-
linéarités proviennent principalement de la commutation, le dispositif de
puissance et des composants passifs tels que les inductances, les conden-
sateurs et les éléments parasites. Les SMPS représentent les topologies de
circuit de configurations différentes au sein de chaque cycle de commutation.
Pour le mode continu, il ya deux topologies, pour le mode de conduction dis-
continious de fonctionnement, une troisieme configuration doit étre ajoutée
pour obtenir un total de trois topologies. Dans chaque configuration, le
systeme peut étre décrit par des équations d’état linéaire. Le passage d'une
topologie a une autre fait varier la fonction de la sortie du systeme, ce qui
complique I"analyse approfondie.

Les propriétés de conservation statique du convertisseur de commutation
élémentaires (Buck, Boost et Buck-boost) ont été bien compris depuis le
début des années 1970. Le comportement dynamique des convertisseurs de

puissance de commutation doit encore étre mieux compris et amélioré.
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1.2 Convertisseurs cc — cc

Un systeme d’électronique de puissance se compose d’un ou plusieurs
convertisseurs de puissance qui convertissent une forme et / ou le niveau
d’énergie électrique en une autre forme a la charge grace a des dispositifs a
semi-conducteurs de puissance de commutation controlée.

Depuis le début des années 1970 un grand nombre de circuits convertis-
seurs cc-cc ont été profondément analysés et congus. Un tel convertisseur
peut étre élévateur ou abaisseur de la tension de sortie [1].

Le convertisseur cc-cc élévateur (Boost) qui utilise le commutateur en
parallele avec la tension d’alimentation est une topologie qui donne une
tension de sortie suppérieur a la tension d’entrée. Au contraire, dans la
topologie connue sous le nom convertisseur cc-cc Buck, la position du com-
mutateur est en série avec la tension de l'alimentation, ce dernier produit
une tension de sortie inférieur a celle de ’entrée.

Dans le convertisseur Buck-Boost, le commutateur relie alternativement
I'inductance a travers l'entrée. Ce convertisseur inverse la polarité de la
tension, et peut augmenter ou diminuer ’amplitude de la tension de sortie.

Le convertisseur Cuk contient un inducteur en série avec 'entrée du
convertisseur et les ports de sortie. Le réseau de commutateur relie alter-
nativement un condensateur a ’entrée et une inductance a la sortie. Iden-
tiquement au convertisseur Buck-Boost il peut aussi augmenter ou diminuer
I’amplitude de la tension de sortie.

Ces convertisseurs sont largement utilisés dans les équipements électroniques
comme alimentations pour des ordinateurs, les chargeurs de batterie et dans

les applications médicals, militaires et spatiales.
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S L L ID\I
Y'Y\ Y Y'Y\
N + L
| 5 |
Vo T D C—— R§v0 Yo T G R§
Convertisseur Convertisseur
Buck Boost
S D Ll €, L2
1 N | | MM
\_/ N + | |
1] HY
Vg T L % C —_ R§ v, Vg T D C,— R§ Ve
Convertisseur Convertisseur
Buck-Boost Cuck

F1G. 1.2 — Les schémas des circuit de puissance de différent types de con-

vertisseur cc — cc.

Le convertisseur cc-cc représente des configurations différentes pendant
chaque cycle de commutation. Pour le mode de conduction continue (con-
tinuous conduction mode)(CCM) [1], [2], il existe deux topologies. Pour
le mode discontinu de conduction (discontinuous conduction mode)(DCM)
[3] de fonctionnement, une troisieme configuration doit étre ajoutée pour
donner un total de trois topologies. Dans chaque configuration, le systeme
peut étre décrit par des équations d’état linéaire. La commutation entre les
différentes topologies varie d’un cycle a 'autre en fonction de la sortie du

systeme, ce qui complique encore I’analyse. Ce convertisseur présente un des
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composants dynamiques non linéaires en raison de dispositifs de commuta-
tion de puissance.

L’approche principale de modélisation des convertisseurs élévateur Boost
est la méthode de I’éspace d’état moyen.

Le modele du convertisseur cc-cc Boost est non linéaire en raison de
la présence des termes multiplicatifs impliquants les variables d’état et le
rapport cyclique. La procédure masque en moyenne toutes les informations
sur la dynamique rapide du systeme, et les instabilités rapides (oscillations

sous-harmoniquesne ne sont pas saisies) [4] [5].

1.3 Fonctionnement physique et les propriétés
de base de la commutation des conver-
tisseurs

Nous commencons par les trois communs convertisseurs a découpage
(également appelé les étages de puissance en raison de leur capacité de ges-
tion de puissance). représenté sur la figure (1.3). Tandis que la figure 1.3(a)
représente la structure topologique de ces convertisseurs indépendament de
toute réalisation de commutateur particulier est représenté, Dans la figure
1.3 (b) un transistor bipolaire @), et une diode sont utilisés.

Il est aussi évident de la figure (1.3 (b)) que les transistors sont utilisés
dans leur mode de commutation : soit complétement mis en service (cor-
respondant a la position de linterrupteur Qs sur la figure (1.3 (a)) ou

entierement prélevée (I'autre position de U'interrupteur )5). Ce résultat est
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obtenu en amenant un signal de commutation périodique comme indiqué
sur la figure (1.4) a la base du transistor. La fréquence de répétition de ce
signal est définie comme la fréquence de commutation fs = 1/T%, telque : Ty
est la période de commutation, et le rapport cyclique est noté par D telque :
D =Ty/Ts.

telque :

Ty : Le temps de fermeture du semi-conducteur (transistor bipolaire).

La diode de chaque convertisseur agit comme un interrupteur automa-
tique synchrone avec le transistor. lorsque le transistor est sous tension, la
diode est polarisée en inverse et efficacement elle est en état bloqué ; desque

le transistor sera en état fermé of f, la diode est a 1’état passant

1.4 Modélisation des convertisseurs cc — cc

La modélisation et I’analyse de la commutation des convertisseurs cc— cc
peut étre soit numérique ou analytique. Dans les techniques numériques,
plusieurs algorithmes ou des simulateurs de circuits sont utilisés pour pro-
duire des résultats quantitatifs. Ces méthodes sont faciles a utiliser, elles
sont applicables en absence de modele équivalent. Contrairement aux tech-
niques numériques, les techniques analytiques fournissent des expressions
analytiques représentant le fonctionnement et le rendement du convertis-
seur.

La technique la plus utilisée en temps continu est ’analyse des petits
signaux, on utilise soit Le circuit moyen, I’espace d’état moyen SSA State-

Space Averaging, ou la modélisation de largeur d’impultion M LI.
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Dans ce présent travail la téchnique de la modélisation du convertisseur
Boost a été généralisée en introduisant la méthode de la moyenne d’espace
d’état SSA State-Space Averaging.

Les représentations d’état de chaque mode ont été remplacées par une
description d’espace d’état unique, dite la representation en espace d’état

moyen [2] [3] [6].

1.5 Le modele moyen en espace d’état SSA
(State-Space Averaging)

Le modele moyen en espace d’état est adressé pour les systeme conver-
tisseurs, cette approche a été développé par Middlebrook et Cuk en 1970,
I’objectif principal de cette méthode est d’éliminer les parametres qui varient
en fonction du temps dans le systeme d’équation original. Essentiellement

le modele moyen ne fait pas apparaitre les détails de la modulation.

1.5.1 Notion de base sur la modélisation par éspace
d’état

Concept d’état

Pour un réseau électrique, 1’état est défini par le courant dans chaque
inductance et la tension aux bornes de chaque condensateur.

Si un vecteur x est proposé pour représenter I’état d’un systeme, cette

proposition sera pertinente s’il lui correspond un systeme d’équations :
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i:f($>u>t)> l’(tO):l’O
y = h(z,u,t)

(1.1)

Ou u et y sont les entrées et les sorties du systeme.
Dans le cas linéaire invariant dans le temps, les équations sont de forme

générale :

t(t) = Ax (t) + Bu(t) (1.2)

y(t) = Mx (t) + Nu(t) (1.3)

Dont la forme générale des équations d’états est illustrée par 1’équation
(1.2), et les équations de sortie (1.3). x (t) représente le vecteur d’état, u ()
est le vecteur d’entrée, y (t) est noté le vecteur de sortie.

dx (t
T (t) = ZE ) : La dérivée de la variable d’état x (t) par rapport au

temps.

La solution générale des équations différentielles linéaires est bien de la
forme spécifiée. On a en effet : x (t) = ¢ (t — to) l’o—l—fti ¢ (t—to) .Bou(r)dr.
Ot 6 (1) 2 e,

La convertion état-transfert

Méthode générale

On utilise 'opérateur de dérivation s = i, d’ou & = sx, et on manipule

dt

formelement I’équation d’état :

sx=Ax+ Bu (1.4)

Qui donne : (sI — A)z = Bu
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Dol iz = (sI — A)"' Bu.
L’équation de sortie y = M x + N u donne :
y=[M(sI-A)~"'B+NJ.

Il en résulte une matrice de transfert :

M (sI — A" B+ N = H (s) = [Hj (s)] (1.5)

Chaque composante H;; (s) est un transfert rationnel. Le calcul fait in-
tervenir I'inversion formelle de la matrice (sI — A).

Méthode graphique

A chaque équation %; = (.), il correspond un intégrateur. Les équations

d’état définissent donc un diagramme fonctionnel illustré par la figure (1.5).

1.5.2 Les étapes de modélisation par la méthode d’es-

pace d’état moyen (stat-space averaging)

Considérons un convertisseur cc — cc ainsi que sa modulation de largeur
d’impultion PWM, opéré en mode de conduction continu (Continious Con-
duction Mode) CCM. Le circuit convertisseur cc — cc contient des états
indépendents qui forment le vecteur d’état z (¢), et conduit par une tension
d’entrée continue u (t).

Pendant le premier sous-intervalle quand I'interrupteur étant en position
1, le convertisseur est réduit a un circuit linéair qui peut étre décrit par les

équations suivantes :
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Pendant le deuxieme sous-intervalle quand l'interrupteur étant en po-
sition 2, le convertisseur est réduit a un autre circuit linéair qui peut étre

aussi décrit par les équations suivantes :

dz(t) _
o= Asx (t) + Bou(t) (1.7)

y(t)=Cox(t)+ Eyu(t)

K

Pendant deux sous-intervalles, les éléments du circuit sont connectés
différemment ; par conséquent, les matrices des équations d’états sont re-
spectivement Ay, By, C1, E1 et As, By, Cy, F5 sont aussi différentes. Donnant
ces équations d’état, le résultat d’éspace d’état moyen (Stat-Space Averag-
ing) SSA sont les équations d’état de 1’équilibre et pour les faibles signaux.

A condition que les fréquences naturelles du convertisseur soient plus
élevées que la fréquence de commutation de I'interrupteur soit lente.

Le modele d’éspace d’état moyen qui décrit le convertisseur en régime

permanent est :

0=Axzq+ Bu
’ ’ (1.8)
Yo = Cxo+ Eug
Les matrices de la moyenne sont :
A=dA, +d A,
B=dB,+dB
! ? (1.9)
C=dCi+d(Cy

E=dF, +d E
Les composants d’équilibre sont éventuellement les parametres de 1’es-

pace d’état moyen en régime permanent :
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xo : Le vecteur d’état d’équilibre continu cc.

ug : L’entrée d’équilibre continue cc.

Yo : Le vecteur de sortie d’équilibre continu cc.

d : Le rapport cyclique pour le premier sous-intervalle de I'interrupteur.

d' : Le rapport cyclique pour le deuxieme sous-intervalle de 'interrup-
teur.

La résolution des équations (1.8) donne 1’état d’équilibre ainsi que le

vecteur de sortie en régime permanent :

Tog = —A-1 B ug
(1.10)
yo=(—C A B+ E) ug
Le modele des équations d’état de faibles signaux ac sont :
dz (t) . . 5
K T Az (t)+ Bu(t)+{(A1 — As) X + (B, — B2) U} d(t)
(1.11)

G =Cit)+Eat)+{(CL—Cy) X + (B, — E)UYd (t)

Les quantités ac : & (¢), @ (t), § (t) et d () dans Péquation (1.11) sont de
faibles variations, et le point de fonctionnement est définit par les équations
(1.8) et (1.10).

Si on peut écrire les équations d’états (1.6) et (1.7) pour les deux sous-
intervalles, on peut donc établir le modele moyen cc ainsi que le modele de

faibles variations ac par I’évaluation des équations (1.8) et (1.11) [7].
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Résultat de ’éspace d’état moyen

En basse fréquence, le courant d’inductance et la tension aux bornes de
la capacité sont modélisés par la moyenne pendant une période 7. D’ott on

peut définir la moyenne du vecteur d’état x (t) comme suit :

t+T
(x(t))p = —/ x(7) dr (1.12)
T J;
Les composantes des vecteurs d’entrée et de sortie sont modélisées aussi

par la moyenne du courant d’inductance et la tension aux bornes de la

capacité, on obtient alors en basse fréquence ’'équation d’état suivante :

0y

I = (d(t) A +d (t) As) (x () + (d(t) By + d' (t) Ba) (u ()1

(1.13)

Considérant que les éléments du vecteur d’état z (¢), pendant le premier
sous-intervalle ot I'interrupteur est en position fermée, les équations d’états
du convertisseur sont éxprimées par 1’équation (1.6). Par conséquent les
éléments du vecteur z (t) changent avec les pentes K~ (Ayx (t) + Byu (t)).
Si on considere des approximations d’ondulations faibles et que x (t) et u (t)
ne changent pas beaucoup pendant la période de commutation, puis les

pentes sont essentiellement constantes et sont a peu pres égales a :

dx (t)
dt

= K7 (Ay (@ () + B (u (1)) 1) (1.14)

Cette hypothese coincide avec les conditions pour 'ondulation des pe-
tites commutations dans tous les éléments de x (t) et les variations de

I'entrée u (t) sont lentes comparées a la fréquence de commutation. Si nous
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supposons que le vecteur d’état est initialement égal a x (0), alors nous

pouvons écrire :

2 (dT) =2 (0) + (dT) K™ (Ar (2 (1) + B (u (D)) (1.15)

Telque :

x (dT) : Valeur finale.

x (0) : Valeur initiale.

(dT) : Longueur d’intervalle.

K1 (A (z (t)); + By (u(t)),) : Pente.

Les méme arguments sont appliqués pendant le deuxieme sous-intervalle,
I'interrupteur est en position ouverte, les équations d’états du convertisseur
sont éxprimées par ’équation (1.7).Avec I’hypotheése de petites ondulations

au court de ce sous-intevalle, le vecteur d’état change avec la pente [7].

dx (t)
dt

Le vecteur d’état a la fin de la période de commutation est :

=K~ (A2 (@ () + B2 (u (1)) 1) (1.16)

z(T)=x(dT)+ (dT)K" (A2 (x (t))p + B2 (u(t)),) (1.17)

Telque :

x (T) : Valeur finale.

x (dT) : Valeur initiale.

(d'T) : Longueur d’intervalle.

K= (Ay(x (t))p + B (u(t)),) : Pente.
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Nous injectons I’équation (1.15) dans (1.17), nous obtenons 1'équation

suivante :

2(T) =2 (0)+(dT) K~ {A () + Bi(u(t)p}+(d T) K~ {As (x (t)) + Ba (u (b))}
(1.18)

En réarrangeant les termes de 1’équation précédente nous obtenons :

z(T)=x(0)+T K {d(t) A1 + d (t) Az} (x (t))p+T K" {d (t) By + d (t) B2} (u (1))
(1.19)
Ensuite, nous rapprochant la dérivée de (z (t)), en utilisant la variation

pendant une période de commutation.

= (1.20)

Nous injectons I’équation (1.19) dans (1.20), Nous obtenons le résultat

exprimé par 1’équation suivante :

0y

I ={d(t) A1+ d (t) Ao} (x (t)); + {d (t) By + d (t) Ba} (u(t));

(1.21)

Cette derniere est identique a I’équation (1.14). C’est le modele moyen de
base, qui décrit le modele dynamique du convertisseur. Il est nonlinéaire car
I'entrée de commande d (¢) est multiplié par (z (t)), et (u (t)),. La variation

des élément du vecteur d’état x (t) et sa moyenne sont illustrées par la figure

(1.6).
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Il est également souhaité pour trouver les composantes du vecteur de sor-
tie y (t) en basse fréquence de faire la moyenne du vecteur y (t) qui est décrit
par 1’équation (1.6) pour le premier sous-intervalle, et par 1’équation (1.7)
pour le deuxieme sous-intervalle. Par conséquent, les éléments du vecteur de
sortie y (t) peuvent étre discontinus a la transition de commutation, comme
illustré dans la figure (1.7) [3], [8]. Nous pouvons encore supprimer les har-
moniques de commutation en faisant la moyenne pendant la période de

commutation, et le résultat est donné par :

() =d ) {C1(x () + Er(u(t))p} +d () {C2(x (t))p + B2 (u(t))r}
(1.22)

Aprés réarrangement des termes de I’équation précédente, on obtient :

(y () ={d(t) Cr+d (t) Co} (2 () + {d (t) Ex +d'(t) Ea} (u(t))y
(1.23)
Cette derniere est aussi une équation nonlinéaire.

L’écriture finale du modele d’éspace d’état moyen est comme suit :

e (0)y

o ={d(t) Ay +d(t) Ao} (x (t)) +{d(t) B1 +d (t) Ba} (u(t))r

(y @)y ={d(t) CL+d'(t) Co}t (x (8))p +{d(t) Ex+d (¢) E2} (u(t))y
(1.24)

La prochaine étape est la linéarisation des équations autour d’un point

de fonctionnement au repos, a construire un modele ac de faibles signaux.



Chapitre 1. Modélisation du convertisseur cc — cc Boost élévateur 17

Lorsque les entrées d (t) = D et u (t) = ug sont appliquées, le convertisseur
fonctionne en équilibre lorsque les dérivés de l'ensemble des éléments de
(x (t)), sont nulles. Donc en définissant la dérivée de (x (t)); a zéro dans
I’équation (1.24), on peut définir le point de fonctionnement du convertisseur

comme étant la solution de :

0=Az0+ Bu
’ ’ (1.25)
yo = C xo + E ug
Lorsque les définitions (1.9) ont été utilisées. On perturbe maintenant
et on linéarise les formes d’ondes du convertisseur autour du point de fonc-

tionnement [3].

(1.26)

Ici, @ (t) et d(t) sont de petites variations ac dans le vecteur d’entrée
et le rapport cyclique. Le vecteur  (t) et y (t) sont les petites variations
résultantes ac du vecteur d’état et le vecteur de sortie. Nous devons supposer
que ces variations ac sont beaucoup plus petites que les valeurs au repos.

En d’autres termes : [8].

[uoll >> [l (2)]]
D >> ‘d(t)‘ (1.27)
[zoll >> [l (£)]]

19oll >> {7 ()]
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||uo|| : désigne la norme du vecteur wuy.
||xo|| : désigne la norme du vecteur z.

|lyo|| : désigne la norme du vecteur yq.

En injectant I’équation (1.27) dans le modele d’éspace d’état moyen qui

devient donc comme suit :

, ., dxg , ), . , .
La dérivée — est nulle, on réarrange 1’équation précédente, on obtient

dt

alors.

di ()
dt

= (Al’(] —I—BUO) —I—Ai’(t) —I—B’&(t) + {(Al —Ag) To + (Bl —BQ)UQ}dA(t)
+ (A1 = Ag) & (8) d () + (B1 = Ba) a(t)d (1)

(Yo + 9 (t) = (Cxo+ Eug) + C (t) + Bt (t) + {(C1 — C2) xo + (E1 — Ex) uo}d (t)
) d(t)+

+(Cr = Co) & (1) d(t) + (B — Ex) () d (t)
(1.29)

Etant donné que les termes du cc sont élaborés par 1'équation (1.25), on
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les injecte dans 1’équation (1.29). En outre si I'lypothese de faibles sinaux
qui est convaincu par (1.27), puis les termes nonlinéaires du deuxiéme ordre
de I’équation (1.29) sont de petites grandeurs par rapport au térmes ac du
premier ordre. Nous pouvons a cet effet négliger les termes non-linéaires,

pour obtenir le modele linéarisé ac suivants :

gy =Czt)+Ea(t)+{(Cy — Cy)xo+ (By — Ey)ug} d (t)

C’est le résultat souhaité, qui coincide avec 1’équation (1.10).

1.6 Convertisseur cc-cc elévateur Boost

Le convertisseur cc — cc boost élévateur illustré par la figure (1.8), quand
I'intérrupteur s est a I’état ouvert, la diode est bloquée, et I’entrée fournit
de I’énergie a I'inductance. La charge recoit de 1’énergie du condensateur.

Quand lintérrupteur Q) est a I’état fermé, la sortie recoit 1’énergie de
I'inductance aussi bien que I'entrée. La tension de sortie est toujours aussi
grande que celle de I'entrée. Le courant d’entrée est de forme triangulaire
et contient des harmoniques.

L’interrupteur Qs idéal fermé représente une chute de tension négligeable
et les pertes sont donc nulles quelque soit le courant qui le traverse, tandis
qu’un interrupteur idéal ouvert n’a pas de courant de fuite, les pertes sont
donc nulles quelque soit la tension qu’il supporte.

En pratique les intérrupteurs seront réalisés a partir des semi-conducteurs

fonctionnant en commutaion. Ils sont donc utilisables en électronique de
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puissance, les diodes, les thyristors, les triacs, les GTOs. Les transistors
(bipolaires, MOS, IGBTS,...) seront utilisés uniquement en régime de com-

mutation.

1.7 Principe de fonctionnement du conver-
tisseur Boost

L’application principale du convertisseur élévateur Boost est la régulation
de I'alimentation. La tension de sortie est supérieure a la tension d’entrée.
Lorsque linterrupteur est fermé, la diode D est bloquée, donc 1’étage de
sortie est isolé. Lorsque 'interrupteur est ouvert, la tension de sortie regoit
I’énergie de 'inductance ainsi de ’entrée. Dans les analyses de 1’état d’équilibre
présenté ici, le condensateur de filtrage de sortie est supposé étre tres im-
portant pour assurer une tension de sortie constante ug (t) =~ Up.

Le convertisseur Boost est analysé dans 1’état d’équilibre, tous les parametres
du courant, la tension et le rapport cyclique sont des valeurs cc. Les inter-
rupteurs sont considérés comme étant ideaux, et les pertes dans les éléments
inductifs et capacitifs sont négligées. La tension d’entrée cc du convertisseur
est supposé avoir une impédance interne nulle, il pourrait étre une source
de batterie.

Un schéma simplifié du convertisseur Boost est illustré par la figure (1.8).

Il se compose d’'un MOSFET de puissance en tant qu’interrupteur noté par
s, une diode D , une inductance L, un condensateur de filtrage C' et la
résistance de charge R.,. Une source d’entrée cc u;, fournit la puissance au

convertisseur et ug représente la tension de sortie.
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Le commutateur est activé et désactivé a la frequence de commutation
fs = 1/T avec le rapport cyclique D = t,,/T, avec t,, est I'intervalle de
temps pendant lequel l'interrupteur est en état fermé On. La résistance de
charge R., nécessite une tension d’alimentation stable plus grande que la
tension d’entrée u;,, tandis que V, est le signal de commande du Mosfet de
puissance. Plus précisément V,, est d'une forme d’onde carrée.

Au cours de la phase de la mise sous tension (V},, qui est de niveau haut),
Qs est fermé lorsque la diode D est bloqué. puis le courant d’inductance
augmente avec le temps tandis que la charge actuelle vient du condensateur
C'. La durée de cette phase est défini par 7 ; lorsque V,, passe au niveau bas
,le circuit entre dans la phase de mise hors tension. ), est ouvert, le courant
d’inductance qui ne peut pas changé brusquement est transféré a la sortie
a travers la diode D qui doit etre passante, une partie de ce courant est
réstaurée dans le condensateur, tandis que le reste traverse la charge R..
La durée de cette phase est T5.

En fonction des lois de commande et des valeurs des composants, le
courant d’inductance peut atteindre zéro, entrant ainsi la phase de roue
libre dans lequel le mosfet (05 et la diode D sont etteints et le courant de la
charge est fournit seulement par le condensateur. La période de cette phase
est définit par T3. En fonction de la présence ou I’absence de la troisieme

phase le circuit fonctionne en mode continu ou discontinu respectivement.

1.7.1 Le mode de conduction continu CCM

Si le courant de l'inductance L ne s’annule jamais pendant le cycle de

la commutation, le convertisseur boost est fonctionnel dans le mode de la
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conduction continue (CCM) [7]. La forme de la tension aux bornes de l'in-
ductance et du courant d’inductance est illustrée par la figure 1.9.
A T'état stationnaire I'intégrale de la tension aux bornes de 'inductance

pendant une période de commutation doit étre égale a zéro :

Uin ton + (uzn - U(]) toff =0 (131)

Divisant les deux cotés par Ty et en réarrangeant les termes, on aura

I’equation suivante :

Ug Ts 1

= > 1 1.32
Uin tof f 1-D ( )
Le convertisseur Boost tire son nom du fait que le rapport (ug/ui,) est

supérieur a 1.

L’hypothese d’un circuit sans pertes, c’est P, = Fp, nous avons u;, iy, =
. io
uptget — =1—D.
Lin
Avec :
Pin - Puissance d’entrée.

po : Puissance de sortie.
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(a) (2)
Convertisseur Buck

L L

L v o llgll %
0,
. :_:w“& — & o =
- -1 . ] ch
‘ ' N

Convertisseur Buck-Boost

L ! t iin D iour
O R 4 l|<1] < 4
0,
+ + ‘b—é\-[z
y— - y— -4
’ T L % C—_ §Rch ’ T f L ; C—_ §Rc‘h

Fic. 1.3 — Fonctionnement de la commutation des convertisseurs Buck,

Boost et Buck-Boost.
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Etat de

commutateur
A

»

Temps

F1G. 1.4 — Définition de la période de commutation.

> N
oy
u x
—L 3 B 3 XEI » M >
N s
A

Fi1G. 1.5 — Diagramme fonctionnel de la représentation en équations d’état.
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x(t) A

K™ ((dA1 +d’Az)<x>T +(dBl + d32)<u>T)

v

0 d'T T t

Fi1G. 1.6 — Evaluation d’un élément du vecteur d’état, et sa moyenne pendant

une période de commutation.

)/(l) A

Ll

C, <x(t)>T + E| <u (t)>T

(¥(0)),

T
C?z <x(t)>T +E, <u(t)>T

0 dT T

Y

Fia. 1.7 — La moyenne d’un élément du vecteur de sortie.
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Fia. 1.8 — Schéma simplifié du convertisseur Boost.

()

(v, —10)

-~V

B L1
et

Fi1c. 1.9 — Les formes d’onde de la tension et du courant d’inductance en

mode de conduction continue CCM.
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i i
_L> ;}
YN Y
+ oy, + oy,
.
u, C—— RchH , i, c— Rgh[
Interrupteur fermé Interrupteur ouvert

Fia. 1.10 — Circuit équivalent en mode de conduction continue CCM.
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1.7.2 Le mode de conduction discontinue DCM

Si le courant d’inductance atteind le niveau zero pendant une partie de
temps fermée of f, le convertisseur boost est dit fonctionnel dans le mode de
conduction discontinu DCM [7]. Les formes d’ondes de la tension aux bornes

de I'inductance et du courant d’inductance sont illustrées par la figure 1.11.

vV, A
uin
0 >
t
(uin - u() )

i, A
0 >
t

DTl AT e AT
L/

Fi1a. 1.11 — Les formes d’onde de la tension et du courant d’inductance en

mode de conduction discontinue DCM.

L’intégral de la tension aux bornes de I'inductance en fonction du temps

pendant une période doit étre nulle.



Chapitre 1. Modélisation du convertisseur cc — cc Boost élévateur 29

alnsi :

Ug . TS _Al—D

1.34
Uin toff A1 ( )

Par conséquent, le rapport (ug/u,). est également supérieur a 1.

1.7.3 La structure du controle d’un convertisseur cc-

CC

Dans une application sur le convertisseur cc — cc, il est désiré d’obtenir
une tension de sortie constante en dépit des changements et des perturba-
tions dans la tension d’entrée ou le courant de la charge.

La tension de sortie du convertisseur cc — cc boost est controlée par le
controle des durées d’ouverture et de ferméture de I'intérrupteur (Js. L'une
des méthodes permettant de controler la tension de sortie emploie une com-
mutation a une fréquence constante a ajuster sur la durée de ferméture
de l'interrupteur pour controler la tension de sortie moyenne. Dans cette
méthode notée par modulation de lalargeur d’impulsion (MLI : en anglaisPWM),
le rapport cyclique d de I'intérrupteur est variable.

Les deux régimes de controle utilisés en pratique sont le controle de la

tension de sortie VMC' et le controle du courant d’entrée CMC.

Controle de la tension en mode de conduction continue VMC

La méthode de controle de la tension VM C' dans un convertisseur cc —
cc est la plus utilisée et la méthode de controle de la modélisation de la

largeur d’impulsion MLI est simple a appliquer, la figure (1.12) représent le
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circuit de puissance du convertisseur Boost associé au controleur en mode
de controle de tension VMC (Voltage Mode control) pour le convertisseur

Boost.

D
M N
L1

Vc Y Vref
1 J—|_|—|_| — MLI | Controdleur N
0
V.
Signal
triangulaire

Fia. 1.12 — Le schéma eléctrique d’un convertisseur cc — cc elévateur Boost

controlé en mode de tension VMC.
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1.8 Modélisation du convertisseur cc—cc boost-
1déal

Soit le schéma eléctrique du convertisseur Boost illustré par la figure
(1.13).
On commence a écrire les équations de Kirchoff et des noeuds pour les

deux états fermé et ouvert du mosfet Q).

F1G. 1.13 — Le schéma eléctrique d’un convertisseur cc — cc elévateur Boost.

1.8.1 Les deux états du convertisseur Boost

mode 1 : L’état passant (l’interrupteur ();est fermé)

Qs est fermé, et la diode est bloquée. Les variables d’états sont le courant
de l'inductance L et la tension aux bornes de la capacité C, notées respec-
tivement par z; et xo, dont le vecteur d’état est 27 = [z x4).

La tension aux bornes de la capacité est :
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L X,
_fWY\_)_‘

- ol MZ=C gRy

fermé ch

Fia. 1.14 — Le schéma eléctrique d’un convertisseur cc-cc elévateur Boost a

I’état, avec Qs fermé.

dV. (t)
dt

Vc(t)ZéOftz'c(T)dTéic(t):C

En utilisant la loi de Kirchoff, on a les deux equations différentielles suiv-

antes :

Ly () +u(t) =0

(1.35)
g + CRepta = 0
On prend les variables d’états telque
i (1) = 0 () + Oy (1) + —u (1)
1 (t) =11 (T 1 (t) = VI 2 T
1) =it L (1.36)

29 (t) = vo (t) To (t) = 0z (t) — (t)

CRch 2

L’équation de sortie est la suivante :

y(t) =Va (t) = y (t) = Ranic (¢)
=y (t) = CRepts (1) (1.37)
=y () = -2 (1)
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On peut représenter le systeme pour le premier sous-interval sous forme

d’espace d’état en utilisant la formule (1.38).

Ayz(t) + Byu(t) (1.39)

3.
—~
~
S—
I

Telque :
0 0 1
L
Alz )Bl_ 6t01:[0 —1:|
1
0 —
CRch 0

Donc la représentation du systeme est la suivante :

nw ] [o o I
= + u(t)
1
To (t) 0 _CRch T2 (t) 0
(1.39)
X1 (t)
yt)=|0 -1
i) (t)

mode 2 : L’état blogqué (Uinterrupteur est ouvert)

Les équations différentielles du schéma électrique du convertisseur Boost
dans le deuxieme mode continu (1.15).

— Ly (t) — o (t) +u(t) =0 (1.40)
3 (t) = Repien (t) = 0
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L | I,
YYN l > >
+ 7 iC +
ult) = 0, X,
( ) - ouvert b C §Rch Vch

Fi1G. 1.15 — Le schéma eléctrique d’un convertisseur cc-cc elévateur Boost,

avec Qs fermé.

Suivant la loi des noeuds on a 1’équation suivante :

1y (t) =1ic (t) + ep, (t)

D’ou :

21 (t) = Cig (t) +icp (1)

ien (t) = 21 (t) — Cio (2)

Injectant I’équation (1.43) dans le systeme d’équations (1.40).

—Ll"l (t) — T2 (t) +u (t) =0
To (t) — Rep [11 (1) — Cio(t)] =0

(1.41)

(1.42)

(1.43)

(1.44)
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L L
(1.45)

L’equation de sortie est la suivante :
Y (t) = Renien (t) = Rep [11 (1) — Cig (1)) (1.46)
y(t) = xo (1) (1.47)

On peut représenter le systéeme pour le deuxieme sous-interval sous forme
d’éspace d’état comme suit :

@ (t) = Ay (t) + Bau(t) (1.48)

Telque :

Ay =
1 1
= 0

C  CRu

D’ou son représentation en espace d’état est donnée comme suit :




Chapitre 1. Modélisation du convertisseur cc — cc Boost élévateur 36

1 1
iy (t) 0 -7 z1 (1) I3
= + u (t)
. 1 1
iy (1) ¢ “Ccr, | L™® 0
(1.49)
X1 (t)

yt)=|0 1]
x2 (t)

On veut lier les deux espaces d’états, (A1, By) pour 'intervale [0, T,,], et
(Az, By) pour lintervale [T, Ty
La combinaison entre les deux éspace d’état peut étre établit par la

méthode de I'éspace d’état moyen (SSA) (Stat-Space Averaged).

1.8.2 Linéarisation et application de ’espace d’état

moyen sur le modele convertisseur Boost

On veut linéariser le processus autour d’un point de fonctionnement.

d(t)=D+d(t) (1.50)

Telque D représente le térme cc et d modulation en petits signaux.

(t) = 2o+ () (1.51)
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w(t) = up + () (1.52)

Injectons ces changements de variable dans ’équation (1.2), on a les

modifications suivantes :

~

Fot+d = [A1 (OZ+D) s (1 —d—D)} (x0+§:)+[31 (OZ+D) 4 By (1 —aZ—D)} (uo + )
(1.53)
On décompose maintenant tous les termes :
Le terme continu cc multiplié par un terme alternatif ac est un terme
continu cc.
Le produit des termes alternatifs ac est négligé (de petites variations
multipliée par d’autres résulte de trés petites variations).
Pour les équations en mode continu cc, toutes les termes dérivatifs s’an-
nulent, c’est a dire 2o = 0.

Les équations en mode continu cc

Les équations en mode alternatif ac

#(t) = [AD + Ay (1 — D)] i (t) + [BiD + By (1 — D)] t (¢)

+ [(Al — Ag) ZTo + (Bl — Bg) UQ] d (t)

(1.55)
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On remarque qu’il y’a des termes communs entre les deux équations
précédentes en mode continu cc, et en mode alternatif ac, pour cela on

note :

A=[AD+ Ay (1 - D)) (1.56)
B =[B\D + By (1 - D)] (1.57)
E = (A1 - Ag) Zo + (Bl - Bg) Ug (158)

La nouvelle notation est adapté pour les équations en mode continu cc,

et en mode alternatif ac comme suit :

() =Ai(t)+Ba+ Ed(t) (1.60)
1-D
0 -~
0 0 i
A=A D+ 4, (1-D)= +
o D 1-D 1-D
CRch C CRCh
1-D
0
1-D _ 1
C C R

(1.61)
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D 1-D 1
L L L
B=BD+By(1-D) = + = (1.62)
0 0 0
1
0 0 0 -7 . % %
E = — + - Ug
0 — ! R x 0 0
CRch C CRCh _ 20
(1.63)
_ ; 17
Z T10
E = (1.64)
1
I —6 0 | Z20

L’équation en mode alternatif ac est écrit sous la forme suivante :

. (1—D) 1 1

a1 (t) 0 = || &a® - 0 -
_ + i (t)+

. 1-D 1 ) 1

o (1) ( G ) ~CRo o (t) 0 -5 0

Z10

20
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:fl(t):—(l_LD) ig(t)+%ﬁ(t)+%xgoai(t)

(1.66)
. _ (1-D) 1 1 .
i) (t)— C X1 (t)—CRCh i) (t)—al’lo d(t)

Pour déduire les solutions z1p et x99 en régime permanent, on a recour

a résoudre le systeme en mode continu cc.

[ (1-D) 7 1
T 0 0 - I 10 z
(1- D) 1
T 0 — T 0
2 c CRa 20
U=D) o+ Lug =0
I Z20 7 Ug =
(1.68)
1-D 1
( c )$10—0R0h$20—0
( 1
T10 = U
10 Rch (1 _ D)2 0
(1.69)
1
Too = (1 — D) Uo
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Injectons les équations (1.69) dans (1.66), nous obtenons :

(. (l—D) 1 1
Ty (t) = — 7 xg(t)+zu(t)+z(1_D)uod(t)
. . (1-D), B 1 2 B .
\ To (t) = 8 Z1 (t) CRa 2 (1) CRA —D)2 0d (1)
(1.70)

En utilisant 'équation (1.30), L’équation de la sortie en mode ac est la

suivante :

§(t)=[CLD+Cy (1= D)]&(t)+ (Cr — Co) xod () (1.71)

%)

R, (1—D)? )
g(t) = [0 (1—2D)}:ﬁ(t)+[o —2} d(t) (1.72)
(1—0D)
N N 2’&0 ~
y(t)z[o (1—2D)}x(t)—(1_D)d(t) (1.73)

Finalement le systeme doit étre représenté en espace d’état moyen comme

suit :
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1-D U
1 (t) o - I ) & (t) % L(1-D)
_ + a(t) +

N (1-D) 1 . B Ug

T2 () C  CRa 2 (1) 0 C Ron(1— D)?
21 () ;

g0 =]0 (1-2D) —(1_“3))A(t)

2o ()

(1.74)

En utilisant les deux équations différentielles du systeme précédent, on
présente le bloc diagramme suivant :

u dx,,

d x,, |

\4

o]

t~
t
A

>U‘,_

ch

(1-D)

Fia. 1.16 — Bloc diagramme du modele convertisseur cc-cc Boost linéarisé.

Pour obtenir la fonction de transfert de Vi et I, par rapport au rapport

cyclique az, Le bloc diagramme doit étre simplifié comme suit :
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Simplification de bloc diagramme :
La fonction de transfert qu’on doit déterminé c’est le rapport entre la

tension au borne de la charge Vi, et le rapport cyclique d, telque :

Ba(s) _ Vols) _ Venls) _ —Lwws+ (1= D)wy (1.75)
A de) A6 peerlaia-py

En injectant les solutions en régime permanant xi9 et xo dans I’équation

précédente on obtient :

h 1Y) (1.76)
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1
d | O (1-D) c %,
o 0“ sL 1 "
S+——r:
R,C
(1-D)
-1
X0 ((I_D)J
sL
. 1 .
d A (1—D)x20 > Cl )Cz>
sL s+
R,C
(1-D)|
X0
1
C (I—D)xzo
A 1 S+ 1 sL A
—>—x ((1_D)j > R,C T
10 L l
1 C (I-D)x, (1-D)
ot 1 sL Xsp
R,C
3 —L x,y s+(1-D)xy B
L ) N

L C s? +LS+(1—D)2
R

ch

F1a. 1.17 — Simplification du Bloc diagramme du modele convertisseur cc —

cc Boost linéarisé.
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1.9 Conclusion

Dans le premier chapitre nous avons étudié le convertisseur cc — cc de
type élévateur Boost, nous avons démontré le développement du modele
du convertisseur qui est la cléf de la conception des controles présentés
dans les prochains chapitres de ce travail, le developpement du modele
mathématique a été basé sur la méthode de 1’éspace d’état moyen (SSA)
(Stat-Space Averaging) qui nous a aidé a lineariser notre modele qui est de
nature nonlineaire et d’écrire finalement le modele sous forme d’une fonc-

tion de transfert du deuxiéme ordre.

Dans la suite nous nous intéresserons & controler la tension de sortie du
convertisseur cc — cc élévateur Boost en utilisant des différents téchniques

de controle.

Dans le prochain chapitre, on s’intéressera a controler la tension de sortie
du convertisseur par les deux controleurs classiques Proportionnel Intégral
P.I, Porportionnel Intégral Dérivé P.I.D, on va tout d’abord élaborer la
synthese de ces lois de commande avant de les appliquer, on testera aussi la
robustesse de ces controleurs en appliquant des changements critiques de la

tension d’entrée et de la charge.



Chapitre 2

Controle du convertisseur

Boost par les régulateurs P./

et P.I1.D

2.1 Introduction

De trés nombreux systemes possedent une fonction de transfert qui peut
étre présentée approximativement par un gain statique et une partie dy-
namique.

Il est utile de disposer d’une méthode de controle permettant de confier
a l’asservissement de systeme, les propriétés que 'on attend d’une bonne

régulation : (systeme asservi précis, rapide et stable).

46
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Référence Contrdleur Processus Sortie

IR oy o o U I(s)

C(s) — {6 (s)——

\l___J

Erreur Commande

F1G. 2.1 — Le schéma bloc d’un systeme controlé.

2.1.1 Le but de la régulation

L’ensemble (Actionneur, Processus, Capteur) décrit par la fonction de
transfert G(s), le but de la commande est de déterminer la fonction de
transfert d’un élement C(s), de fagon que le systéme asservi possede :

— Une erreur faible ou nulle (précision réglable si possible).

— Un temps de réponse fixe (réglable si possible).

— Une allure de réponse acceptable.

2.2 Correcteur Proportionnel et Intégral P.I

Trés répandu, il permet d’obtenir une erreur nulle (¢g = 0) grace a un
intégrateur, ainsi qu’'un temps de réponse réglable, en donnant de plus a la
réponse 'allure d'une évolution en exponentielle [9].

L’action u (t) est proportionnelle & 'erreur e (t) et a 'intégrale de l'er-

reur.
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w(t) = Ky e () + Ko /te(t)dt (2.1)

u(t) = K {e () + % /0 "o () dt] (2.2)

On peut noter que puisqu’on ajoute e (t) et fot e (t) dt, le coefficient [A] =
Ko , . : . e ,
% 2 nécessairement la dimension de I'inverse d’un temps.
1
On écrira donc, et on posera :

Ky, 1
K T

(2.3)
K, =K,

Avec :
— T; est la constante de temps d’intégration.
— K, est le gain de proportionnalité.

D’ou :

w(t) = K, {e ®) +% /0 ") dt] (2.4)

(2

Soit en prenant la transformée de Laplace.

u(s) = K, {14— ]6(5) (2.5)

La fonction de transfert du régulateur Proportionnel Intégral est donc :

TZ’S

Grr(s) = K, [1 + } (2.6)

K, est réglable, T; est réglable et s’éxprime en secondes.

TZ’S
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2.2.1 Le réglage du régulateur proportionnel-intégral

P.I par la méthode de MEPLAT

La fonction de transfert du convertisseur Boost est celle d’un systeme

du deuxiéme ordre écrit sous la forme suivante :

as+b

G(S):(Hﬁs)(um)

Telque :

u

( 1
e
s152 \C' R, (1 — D)

u

b= ———
\ 51$2LC

Et les poles du systeme sont les suivants :

1 C R?
- —1—4/1—4(==%)1-D)?
o 201@( \/ (L)( )>
1 CRgh 2
\sz_wRCh <—1+\/1—4<T)(1—D)>

Tandis que les constantes de temps sont :
(

(

T = ——
S1

1

To = ——

\ 52

Le critere de MEPLAT consiste a choisir le temps d’intégration de la fagon

suivante [9] :
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T, = Max (11, T2)
On suppose que 7, est suppérieur a 7y, donc la fonction de transfert du
systeme associé au controleur PI en boucle ouverte est la suivante :
K, (as+0)

GpiG (s)y, = ms(1Etms) (2.8)

La fonction de transfert du systeme associé au controleur PI en boucle
fermée s’écrit alors :
K, (as+b)

_ 2.9
GPIG(S)bf To T1 S2_|_(7-2—|— Kpa)S—I—Kpb ( )

Le systeme bouclé est un deuxieme ordre, dans le quel on ne dispose
d’un seul parametre de réglage K. Un second ordre est caractérisé par son
amortissement ¢ et sa pulsation naturelle w,,, nous utilisons K, pour obtenir
un bon amortissement.

L’équation caractéristique d'un systeme du deuxieme ordre s’écrit comme

suit :

P(s) =8 +2Cw,s+w? (2.10)

En adaptant ’écriture normalisée de I’équation caractéristique :

! Kpa) L (2.11)

P(s)=5"4+2Cw, s+ w? = 52+(—+

T1 T2 T1 T2T1

Par identification, on écrit les équations des coéfficient d’amortissement

¢ et la pulsation naturelle w,, en fonction du gain proportionnel K, :
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(
C— 1 T2 Kpb
N 2 T1 Kpb T2 T1
(2.12)
K
Wn = pb
\ T2 T1

Les constantes de temps du systéeme sont égaux pour la raison que les
poles du systeme en boucle ouverte sont complexe conjugués, nous avons
pris seulement la partie réele.

71 =Ty =T; = 0.0015 (sec)

On déduit le gain proportionnel K, qui assure le bon réglage du controleur
Proportionnel Intégral PI. De ’équation (2.12) on calcule le gain K, en
choisissant le coefficient d’amortissement ¢ = 0.68 et la pulsation naturelle
wy, = 800 (rad/sec) pour obtenir un controleur P.I de meilleur performance :

T+ Kya

2Cwn = (2.13)
T2T1

D’ou 'équation suivante déduit la valeur du gain proportionnel K, :

2Cwn o —
K, — 28 7271 2 (2.14)

2.2.2 Résultats de simulation pour le contrdoleur clas-

sique Proportionnel Intégral P.I

En prenant comme parametres :
Processus :
Tension d’entrée u = 10 volts, I'inductance L = 3.716mH, la capacité

C = 100pF', la résistance de charge R., = 7.5€2, le rapport cyclique d = 0.5,
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la fréquence de commutation f = 20K Hz.

La fonction de transfert du processus Boost est la suivante :

G (s) 5.333 10% s + 2.691 107
S) =
s?2 4+ 1333 s +6.728 10°

Controéleur proportionnel intégrale P.] :

(2.15)

Le gain proportionnel est : Kp = 6.452310%.

K 6.4523 10~
Tandi le gain d’intégration : K; = —2 = ————— = 0.4302.
andis que le gain d’intégration T 00015

Donc la fonction de transfert de ce controleur PI est comme suit :

6.394 10~ "s + 0.0006452

G —
pi(s) 0.0009909 s

(2.16)

La figure (2.2) illustre la réponse de la tension de sortie du convertisseur
Boost controlé par le controleur classique Proportionnel Intégral P.I a une
consigne de 14wvolts, la tension de sortie du convertisseur converge autour
de la consigne a partir de t = 0.25(s).

La figure (2.3) illustre la réponse de la tension de sortie du convertisseur
Boost controlé par le controleur classique Proportionnel Intégral P.I a un
changement de consigne : V. = 10 [V] de 0(s) a 0.5(s), Vyey = 18 [V] de
0.5(s) a 1(s) et Voo = 14 [V] de 1(s) a 1.5(s), pour chaque changement
de consigne la tension de sortie converge autour de la consigne désirée.

Le convertisseur Boost est initialement alimenté par 10 volts comme
tension d’entrée, un changement de la tension d’entrée de 10 a 14 volts est
appliqué a t = 0.5 (s), comme on peut voir dans la figure (2.4), la réponse
de la tension de sortie avec le controleur P.I reste pratiquement inchangée
sauf qu’il y’a un dépassement trés important et lent durant 0.17 (s) lors du

changement brusque de la tension d’entrée.
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Nous examinons la réponse de sortie du convertisseur Boost pour un
changement de la charge, la résistance de charge est passée de sa valeur
nominale 7.5 Q a5 Q at = 0.35(s). Les résultas de simulation sur la figure
(2.5) montre que le contoleur P.I s’adapte avec le changement brusque de
la charge, la réponse de la sortie montre une chute trés importante de la

tension de sortie a t = 0.35(s) avant de converger autour de la consigne.

Temps [s]

Fia. 2.2 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlée
par le controleur Proportionnel Intégral P.I a une consigne de 14volts et la

réponse du courant de I'inductance.
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Ternps [s]

Fi1G. 2.3 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlée
par le controleur Proportionnel Intégral P.I avec un changement de consigne

et la réponse du courant de 'inductance.
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Fi1G. 2.4 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlée
par le controleur Proportionnel Intégral P.I avec changement de la tension

d’entrée de 10 [V] a 14 [V] et la réponse du courant de I'inductance.
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3_ _________________________________________________________________________________________ —
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Temps [5]

Fi1G. 2.5 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlée
par le controleur Proportionnel Intégral P.I avec changement de la charge

de 7.5 [Q] a 5 [Q] et la réponse du courant de I'inductance.



Chapitre 2. Controle du convertisseur Boost par les régulateurs P.I et
PI1.D 57

2.3 Correcteur Proportionnel Intégral Dérivé

PI.D

Le régulateur P.I.D (Proportionnel Intégral Dérivé) consiste a élaborer
une commande qui est la somme de trois termes : un térme proportionnel
a ’erreur, un terme proportionnel a l'intégral de I’erreur et une partie pro-
portionnelle a la dérivée de 'erreur. Il est trés utilisé dans I'industrie car il
permet de régler 'amortissement et le temps de réponse d’une régulation
d’un processus modélisé par un second ordre.

Diverses formes du controéleur f’;oportionnel Intégral Dérivé P.I1.D :
de(t

uw(t)=ae(t)+4 f(fe(t)dt%—vT:a {e(t)+§fge(t)dt+gdz_it)}

Par raison d’homogeneité, les coefficients (é) et (1) sont nécessairement
o) o)

1
du type T et Ty, ou Ty et T sont des temps.
1

D’ou une premiere écriture en prenant la transformée de Laplace.

1
Gpip (S) =« {1 + m + 15 S] (2.17)

On préfere en général utiliser une deuxieme forme, en faisant appa-
raitre la régulation Proportionnelle Intégrale dérivée P.1.D comme résultant
de la mise en série d’un régulateur Proportionnel Intégral P.I, suivi d’un
régulateur Proportionnel Dérivé P.D. (Physiquement ceci corréspond & une
premiere carte électronique (P.I) dont la sortie alimente une deuxiéme carte
(P.D).

Alors I’écriture usuelle du controlleur Proportionnel Intégral Dérivé P.1.D

est comme suit :
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Tjs) (14 Tys) (2.18)

Gp[D (S) = Kp (1 +
— K, : Gain de proportionnalité.
— T; : Constante de temps intégrale.
— Ty : Constante de temps dérivée.

En identifiant, on passe de la premiere écriture a la deuxieme, soit :

1 K
Kp(1+ )(1—|—Tds): P+ (T + Ty) s+ T; Ty 82
:T [1—|—T1$—|—T1T2$2]
D’ou :

K5 _ o

T, T

T, +1q =T

T. Ty =TT,

2.3.1 Leréglage du régulateur Proportionnel Intégrale
Dérwé P.I.D

A travers la fonction de transfert en boucle ouverte du convertisseur
cc— cc boost élévateur donnée par I’équation (2.20), le réglage du controleur
proportionnel intégral dérivé P.I.D est concu de fagon a ce que le conver-

tisseur ait une performance dynamique souhaitée.

as+b
G (s) = (1+78)(1+7s) (220)

La fonction de transfert du régulateur proportionnel intégral dérivé P.I.D

est :
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Gpip (s) = K, (1+ ! )(1+Tds) (2.21)

Ti S
On prend T; = 7 et Ty = 75, nous écrivons donc la fonction de transfert
du processus Boost associé a la fonction de transfert du controleur P.1.D

en boucle ouverte comme suit :

K,(as+0)
TS

GPIDG (S)bo = (2.22)

La fonction de transfert du processus Boost associée avec la fonction de

transfert du controleur P.I.D en boucle fermée est décrite par I’équation :

B K,(as+b)
I (Kya +7) s+ K,b

Le systeme bouclé est un premier ordre, dont le seul parametre de réglage

GpipG (s), (2.23)

est le gain de proportionnalité K.
La constante de temps d’intégration est : T; = 7 = 0.0015 (sec).
Le temps de dérivation est : Ty = 75 = 0.0015 (sec).
Le gain proportionnel est le suivant : K, = 0.0012.
On peut calculer donc les gains d’intégration et de dérivation, de tel

fagon que :

K
K= =2
T;

Ki=K, T,
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2.3.2 Résultats de simulation pour le contrdoleur clas-

sique Proportionnel Intégral Dérivé P.I.D

En prenant comme parametres :

Processus :

Tension d’entrée u = 10 volts, I'inductance L = 3.716mH, la capacité
C = 100pF, la résistance de charge R., = 7.5€2, le rapport cyclique d = 0.5,
la fréquence de commutation f = 20K Hz.

La fonction de transfert du processus Boost est la suivante :

G (s) 5.333 10% s + 2.691 107
S) =
s? +1333s + 6.728 10°

(2.24)

Controéleur proportionnel intégrale Dérivé P.I.D :

Les parametres du controleur Proportionnel Intégral Dérivé P.I.D sont :
K, = 0.0012

K; = 12.1098
K;=1.1891 107°

Donc la fonction de transfert de ce controleur P.I1.D est la suivante :

1.178 107°s%24+-2.378 10~ °s + 0.012

G —
pip (s) 0.0009909s

(2.25)

La figure (2.6) illustre la réponse de la tension de sortie du convertis-
seur Boost controlé par le controleur classique Proportionnel Intégral Dérivé
P.I.D a une consigne de 14volts durant 0.1 second, la tension de sortie du

convertisseur converge autour de la consigne a partir de t = 0.014 (s).
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La figure (2.7) illustre la réponse de la tension de sortie du convertisseur
Boost controlé par le controleur classique Proportionnel Intégral Dérivé
P.1.D a un changement de consigne : V,.; = 10 [V] de 0(s) a 0.05(s),
Vief =16 [V] de 0.05(s) 2 0.1(s) et V,ey =12 [V] de 0.1(s) a 0.15(s), pour
chaque changement de consigne la tension de sortie converge autour de la
consigne désirée.

Le convertisseur Boost est initialement alimenté par 10 volts comme tension
d’entrée, un changement de la tension d’entrée de 10 a 14 volts est appliqué
at=0.05(s), comme on peut voir dans la figure (2.8), la réponse de la ten-
sion de sortie avec le controleur P.I.D reste pratiquement inchangée sauf
qu’il y’a un dépassement durant 0.062 (s) lors du changement brusque de la
tension d’entrée.

Nous examinons la réponse de sortie du convertisseur Boost pour un change-
ment de la charge, la résistance de charge est passée de sa valeur nominale
7.5Qab5Qat=0.25(s). Les résultas de simulation sur la figure (2.9) mon-
tre que le contoleur P.I1.D s’adapte avec le changement brusque de la charge,
la réponse de la tension de sortie montre une oscillation a t = 0.25 (s) avant

de converger autour de la consigne.
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Fi1G. 2.6 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlé

par le controleur Proportionnel Intégral Dérivé P.I.D a une consigne de

14volts et la réponse du courant de I'inductance.
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L[4

Temps [s]

Fi1G. 2.7 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlé
par le controleur Proportionnel Intégral Dérivé P.I1.D avec un changement

de consigne et la réponse du courant de I'inductance.
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FiG. 2.8 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlé
par le controleur Proportionnel Intégral Dérivé P.I.D avec changement de la

tension d’entrée de 10 [V] a 14 [V] et la réponse du courant de I'inductance.
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Fi1G. 2.9 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlé

P.I.D avec changement de

érivé

e

par le controleur Proportionnel Intégral D

la charge de 7.5 [©2] a 5 [Q2] et la réponse du courant de I'inductance.
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2.4 Etude de stabilité

— Un systeme est stable si sa réponse est bornée pour une entrée bornée.

— Un systeme est stable si et seulement si tous les poles de sa fonction
de transfert ont leur partie réelle strictement négative.

— Un systeme est stable si et seulement si tous les poles de sa fonction

de transfert ont leur module strictement inférieur a 1.

2.4.1 Critere de Rooth-Hurwitz

Soit I’équation caractéristique d’un systeme écrit sous la forme suivante :

P(s)=ans"+an 18" +an 25"+ +ars' +ag (2.26)

Table de Rooth :

Le systeme est stable si tout les coéfficients du polynome caractéristique
P (s) sont positifs et si tout les térmes de la colonne gauche sont positifs.

Le nombre de changement de signe de la colonne gauche correspond aux
nombres de racines instables du systeme.

La fonction de transfert du processus Boost associé avec la fonction de
transfert du controleur P.I.D en boucle fermée est décrit par I’équation

(2.27) :

B K,(as+b)
I (Kya +7) s+ K,b

L’équation caractéristique est notée par P (s), telque :

(2.27)

GpipG (S)b

P(s)=(Ky,a+m)s+ K,b (2.28)
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|
1
|
n \
S an } an72 an74
|
|
l
_ |
Sn 1 an—l } an—3 an—S
|
1
|
an an—Z } an n—4 an n—6
|
n—2 a,, 4,3|! a,, a,s n—1 n—171
— | - =
N bn—l - | bn73 - bn75
an—l } anfl anfl
|
|
|
1
n—1 n-3 } n-1 n=>5 n—1 n-=17
|
n-3 -1 = -1 -5 -1 -7
S Cn_l __17n n } Cn_3 —_17n n C,,_5 n n
|
: bn—l } bn—l bn—l
‘ 1
0 . |
S Positif — Stable |
|

Fi1G. 2.10 — Table de Rooth pour I’étude de la stabilité.

On utilise le critere de Rooth-Hurwitz pour 1’étude de la stabilité du

systeme et pour trouver la marge de gain K, pour la quelle le controleur

P.I.D converge.

Le systeme est stable pour tout les termes de la colonne gauche sont

positifs > 0.

K,b>0 K,>0
71

Kpa+71>0 Kp > ——

Alors :

K, € ]-2.8125 107%, 4o0]

(2.29)

(2.30)
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/>0
S (Kpa+z'1) 0 0
0
S Kpb 0 0
\ >0

Fi1G. 2.11 — Table de Rooth pour I’équation caractéristique du systeme Boost

associé avec le controleur P.I.D en boucle fermée.

2.5 Conclusion

Dans ce présant chapitre nous avons fait la synthese des controleurs
classiques P.I, P.I.D, on les a appliqué pour controler la tension de sortie du
convertisseur Boost, nous avons remarqué que les résultats obtenus par les
régulateurs classiques analogiques P.I et P.I.D pour le controle de la tension
de sortie du convertisseur Boost sont de qualité accéptable, concernant la
précision dynamique, on testera aussi la robustesse des controleurs appliqués
par des changements critiques de la tension d’entrée et de la charge.

Dans le chapitre prochain, on entamera I’approche de controle numérique

qui sont robuste par rapport aux controleurs classiques.



Chapitre 3

Commande du convertisseur
Boost par les controleurs

numériques Dahlin et RST

3.1 Introduction

Les controleurs classiques ne sont pas assez performants. C’est ainsi
que, pour trouver une meilleure solution, on s’intéresse aux controleurs
numériques.

Les controleurs numériques sont utilisés pour assurer et maintenir des
performance optimales d’asservissement et de régulation dans les régimes
de fonctionnement variables des systemes.

Dans ce chapitre, on va etablir la synthese des deux controleurs numériques
Dahlin et RST et les appliquer pour le controle de la tension de sortie du

convertisseur Boost.

69
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3.2 Les controleurs numériques

En géneral on peut utilisé le diagramme bloc de la figure (3.1), d’ou R (2)
est la referance, F (z) est le signal d’erreur, U (z) est la sortie du controleur
numérique, et Y (2) est la sortie du systeme. HG (z) représente dans le plan

de z la fonction de transfert du systeme avec le bloqueur d’ordre zero

Controleur
Référence ( )numerique BOZ+Processus ~ Sortie
R ) r==- U(z Y
) ()2 6 () )
4\ l__~ 4\
Erreur Commande

Fi1G. 3.1 — Le bloc de commande d’un systeme a 1’aide d’un controleur
numérique.

La fonction de transfert du systeme en boucle fermée est écrite sous la
forme (3.1).

Y(z)  D(z) HG(z)
R() _ 1+D() HG(2) (3:1)
On note :
_Y(2)
T(z)= R (3.2)

En utilisant les deux formules précedantes (3.1) et (3.2), on peut écrire

la formule du controleur numérique D (z).
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1 T (2)
CHG(2) 1-T(2)

La formule (3.3) definit le controleur numérique D (z) qu’on peut le

D (z)

(3.3)

déterminer si le modele du processus est connu. Le controleur D (z) est

choisi de tel sorte qu’il doit étre stable et qu'on peut le réaliser.

L =
— Y Y Y\ l/l

— 2”5 C== R4,

Rapport cyclique
VC ) 4 V

— ref
} | Tpwm I Contréleur <_Q<+_

H H numérique
0 V.

Fia. 3.2 — Le schéma du systéeme convertisseur cc — cc boost élévateur

controlé.

3.2.1 Fonction de transfert échontillonnée du proces-

sus convertisseur cc-cc Boost

Dans le but d'une régulation numérique, il serait nécéssaire de prendre

la fonction de transfert échontillonnée du convertisseur Boost.



Chapitre 3. Commande du convertisseur Boost par les controleurs
numériques Dahlin et RST 72

La fonction de transfert du bloqueur d’ordre zéro est :

1— —sTs
BOZ (s) = % (3.4)

La fonction de transfert échontillonnée G (z) du systeme est la trans-
formée en z de la fonction de transfert continue du convertisseur Boost

associée au bloqueur d’ordre zéro comme il est illustré par la figure (3.3).

Blogqueur d'ordre
—> 610 Processus —>

F1G. 3.3 — Le processus associé au bloqueur d’ordre zéro.

La fonction de transfert continu du convertisseur Boost idéal est de la

forme suivante :

u | —————5s+1
Vi (5) 0( Ra, (1— D)’ )_ By s+ By 55
d(s) L 2 Ays?+ Ajs+ A '
°)  LCs*+—s+(1-D)
ch

On a posé donc le changement de variable suivant :
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( o L U
' Ra(1-D)?
By = ug
Ay=LC (3.6)
L
A =
! Rch
Ay=(1—-D)?
\
Les poles du systeme en boucle ouverte sont les suivants :
( — Ay — \JAZ —4A, A
S1 =
' 24,
(3.7)
AL VAT - 44 A
[ 77 24,
( 2
L L 2
— — —4LC(1—-D
Rch \/(Rch) ( )
e 2LC
(3.8)
L, Ly ALC (1 — D)
Rch Rch
[ 27 2LC
( 1 C R?
= —1—[1—4( =) (1-D)?
. 201@( (L)( )>
(3.9)
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1—e T By s+ By
G =7 3.10
(Z) { S A2$2—|—A1$—|—A0} ( )
Par décomposition en éléments simples, on trouve :
_ A1 A2 A3 }
G(z)=(1-212Z{—=+ + 3.11
=0 N (311)
Avec
By L By
_s JES—
B
)\1 = lim A2 A2 0

. Az A2 Bl 1+ BO
Ao = lim =
s—s1 s (85— 82)  Aasi(si— s2)

B L By
s+ =
. A2 A2 Bl So + BO
Ao = lim =
s—82 S (S — Sl) A2 S92 (52 - sl)

On applique les transformations du domaine fréquentielle au domaine

discret, telque T est la période d’échontillonnage.

o= (TN e ) O

)\2 (Z—l) )\3 (Z—l)
(z —enTs) (2 — enTs)

G(2) =\ + (3.13)
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M (z—eT) (z—e2T) + X (2= 1) (2 —e2) + X3 (2 — 1) (2 — e2T?)

G =
(2) (z — esiTs) (2 — es21s)
(3.14)
)\1 [22 o (631TS + 632TS) 2z 4+ 6(81+82)TS:| + )\2 [22 _ (1 + 682Ts) z 4+ 682Ts:|
G (Z) = 22 _ (631TS + 632TS) z+ 6(s1—|—sz)Ts
Ag [22 — (14 eT5) 2 4 e T]
22 (631TS + 632TS) Z+ e(s1+s2)Ts
(3.15)
oy = Pt A 2% — [ (e + ) 4 do (L eT) 4+ N (14 )] 2
(Z) - 22 _ (681TS _I_ 682TS) z _I_ 6(31+52)TS
[}\16(31+32)TS + )\2 682Ts + )\3 6S1Ts:|
22 _ (631TS + 632TS) Z+ e(s1+s2)Ts
(3.16)
G B |:)\1 (681TS _I_ 682TS) _I_ )\2632Ts _I_ )\3631Ts:| Z_2
(Z) - 6(31+32)TS Z_2 _ (681TS _I_ 682TS) Z—l _I_ 1
s1+52)Ts 59T 51T —
_[)\16(1+2)T +)\2(1+62T)+)\3(1+61 )}zl (3.17)

6(81+82)TS Z_2 _ (681TS _I_ 682TS) Z—l _I_ 1

A1+ A2 + A5
e(s1+sz)TS 22 (631TS + 632TS) 1 +1

Aprés la transformation en Z de I'équation de transfert du modele con-

vertisseur cc—cc boost-complet, on remarque qu’elle est de la forme suivante :
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. bo+blz_1+bgz_2
Cl4azVHagz?

G (2) (3.18)

Telque :

Pour le numérateur on a le changement de variable suivant :

bo = [A1 + A2 + A3]
by = — [)\16(51+32)Ts + X\ (1 + 682Ts) + N3 (1 + 651TS)} (319)
bg = [)\1 (631TS + 632TS) + )\2632TS + )\3631TS:|

Pour le dénominateur on a le changement de variable suivant :

ay = — (651TS + eSZTS) (3.20)

a2 — 6(81+82)TS

3.2.2 Le controleur numérique DAHLIN

Le controleur numérique Dahlin sert a rendre la réponse du systeme sous
la forme d’un exponentiel comme il est illustré sur la figure (3.4) [10]. La

réponse du systeme dans le domene de Laplace est celle de la formule (3.21).

Y()_l 6—(1.8
§ s 1l+sgq

Avec a le retard, et ¢ la constante de temps.

(3.21)

On pose le retard a = kT'. La transformée en Z de la sortie Y (s) est

définit par I’équation (3.22).

Y (2) = (3.22)
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t
F1G. 3.4 — La réponse d’un systeme par le controleur Dahlin.

Si on prend l'entrée un échelon unitaire, la fonction detransfert de la

(sortie/entée) est représentée par la formule :

Y@ ety s
T(2) = R(z) (1—-zYH(l—eTz1) 1
(3.23)
=T (2) = ZH (1=

1 —e /iyt

On peut écrire la fonction de transfert du controleur numérique Dahlin

suivant la formule (3.24).

D(z) = — (1T(z)) (3.24)
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(1 T a 21 as 2—2) k-1 (1 _ 6—T/q)
(bo+ b1zt +byz72) (1—eT/iz=1 — (1 —eT/a) k1)

D(z) = (3.26)

On choisi la constante de temps ¢ = 2 1072 (sec) et le temps d’échantillonnage

T, = 0.9 1079 (sec), on obtient alors :

(1+a; 27t +ay27?) 0.4498 1073 z=F-1
(bo + b1 27t +by272) (1—10.9995 z=1 — 0.4498 1072 z=+-1)
(3.27)

D(z) =

Pour la réalisabilité du controleur numérique Dahlin k > 2, on choisit

k = 2, on obtient alors :

(1+a; 27t +ay27?) 0.4498 1073 273
(bo + b1 27t +D2272) (1—0.9995 z~' — 0.4498 1073 2—3)

D(z) = (3.28)

3.2.3 Résultats de simulation pour le controleur numérique

DAHLIN

Processus

En prenant comme parametres :

Processus :

Tension d’entrée u = 10 volts, I'inductance L = 3.716mH, la capacité
C = 100pF', larésistance de charge R., = 7.5€2, le rapport cyclique D = 0.5,
la fréquence de commutation f = 20K Hz.

La fonction de transfert du processus Boost dans le plan de Z est la

suivante :
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0.04798 z — 0.04796
22 4+1.999 z + 0.9988

Controéleur numérique DAHLIN :

G(z) = (3.29)

La fonction de transfert du controleur numérique Dahlin est défit par :

0.4499 273 — 0.8993 2% + 0.4494 2>

Cpanin (2) = G670 27 0.0050 22 1 0.0479 2% — 0.000022 7 1 0.00002 2%
(3.30)

Avec le temps d’échantillonnage T = 0.9 1079 (sec).

La figure (3.5) illustre la réponse de la tension de sortie du convertis-
seur Boost controlé par le controleur numérique Dahlin a une consigne de
14wvolts, la tension de sortie du convertisseur converge autour de la consigne
a partir de t = 0.0135(s).

La figure (3.6) illustre la réponse de la tension de sortie du convertisseur
Boost controlé par le controleur numérique Dahlin a un changement de
consigne : Vi.y = 10 [V] de 0(s) & 0.2(s), Viey = 16 [V] de 0.2(s) a 0.4 (s)
et Vief =12 [V] de 0.4 (s) 2 0.6 (s), pour chaque changement de consigne la
tension de sortie converge autour de la consigne désirée.

Le convertisseur Boost est initialement alimenté par 10 volts comme
tension d’entrée, un changement de la tension d’entrée de 10 a 14 wolts
est appliqué a ¢t = 0.05(s), comme on peut voir dans la figure (3.7), la
réponse de la tension de sortie avec le controleur numérique Dahlin reste
pratiquement inchangée sauf qu’il y’a un dépassement important durant
0.01(s) lors du changement brusque de la tension d’entrée.

Nous examinons la réponse de sortie du convertisseur Boost pour un

changement de la charge, la résistance de charge est passée de sa valeur
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nominale 7.5 Q a 5 Q at = 0.25(s). Les résultas de simulation sur la figure
(3.8) montre que le contoleur numérique Dahlin s’adapte avec le changement
brusque de la charge, nous remarquons une osillation rapide et faible de la

tension de sortie a t = 0.25(s) avant de converger autour de la consigne.

v, V]
15 E | — | E— L A— — S— S—  —  p— pR—
L e S T R e R
2] SR beeeene Jonenanes S oeeanees besnneeas booeeeas boeeeanes fomeeas Jreeeenn o
0 i | | i i i i i |
0 005 01 015 02 025 03 03 04 045 05
LAl
| SO E— R—— — — S SO RS SR ]
2i~[ ------- oenenes CI— R feanenees o S A R E—
(| S booeeeas fomeeanes greeaneed o e boeeeeaes oo foreeeaes greeane e
0 | i | i i | | | |

FiG. 3.5 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlé
par le controleur numérique Dahlin a une consigne de 14wvolts et la réponse

du courant de l'inductance.
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Fi1G. 3.6 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlé
par le controleur numérique Dahlin avec un changement de consigne et la

réponse du courant de I'inductance.
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FiG. 3.7 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlé

par le controleur numérique Dahlin avec changement de la tension d’entrée

de 10 [V] a 14 [V] et la réponse du courant de l'inductance.
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LA e s e -
4 |

1
0 005 01 015 02 026 03 03 04 0.45 0.5

Temps [s]

FiG. 3.8 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlé

par le controleur numérique Dahlin avec changement de la charge de 7.5 [Q]

a 5 [ et la réponse du courant de I'inductance.
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3.3 Controleur RST par placement de pole
robuste

Un controleur RST est synthétisé par une méthode de placement de
poles algébrique. L’objectif est de donner a la boucle fermée le comporte-
ment d’un systéme décrit par une fonction de transfert modele F,,, = B, (z71) /A (271)
exprimée comme une fraction rationnelle en 27!, Usuellement cette fonction
est du deuxieme ordre, et on prendra pour A,, un polynome monique, c’est
A dire telque A,, (271 = 0) =1 (cela est toujours possible).
RST est un controleur polynomial a deux degrés de liberté, il est con-

stitué par trois composantes qui pondeéré I'erreur de réglage, S (271)

b
R(z71)
qui filtre la contre réaction et T'(271) peut étre interprété comme filtrage de
la consigne [11], [12]. La méthode classique de synthese du régulateur RST
[13] se fait par placement de poles du systeme bouclé.

Ceux-ci sont représentés par un polynoéme A,, (27!) choisi librement par
le concepteur.

La figure (3.9) montre la conception du controleur RST.

La structure d’un correcteur RST est donnée en figure (3.9) ou R,S et
1

T sont des polynomes en z7".

Le régulateur linéaire RST est décrit par I’équation suivante :

N T o STt .
U (z_ ) = REZ—1; r (z ) — REZ‘li Y (z ) (3.31)

Ces polynomes sont donnés par :

T (z_l) =to+t12 4 Atz (3.32)
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Processus
v T(z + u Bz
(") (") Y

A

Fi1c. 3.9 — Schéma bloc du controleur RST en boucle fermée.

Rz )=1+4rmz"+ - +rpz"" (3.33)

S (2_1) =So+ 812 4+ 852 ™ (3.34)

Ou u (t) est la commande, y(t) est la sortie et r (t) est la trajectoire
désirée a suivre [14] [13].

La fonction de transfert du systeme en boucle fermée est donnée par :

BT (=)
ACHR(EH+B(z1H)S(z 1
Le calcul du régulateur est basée sur la fonction de transfert en boucle

fermée [11], [15], [16].

Gr(z7") = (3.35)

BT _Bm_AobsBm
AR‘l‘BS B Am B AobsAm

Ou A,, et B,, représentent la dynamique de référence que l'on peut

(3.36)

augmenter par Ags appelé communément polynome observateur. On peut
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citer les trois stratégies de synthese suivantes :
Feedforward pur :
Si on pouvait accepté une commande en boucle ouverte, un choix possible

de parametres de réglage serait :

R=BA,,
S =0 (3.37)
T = AB,,

Error feedback :
Par contre, si on préfere une commande en boucle fermée, on peut

adopter la combinaison suivante :

R= B (A, — B,)
S=T=AB,

(3.38)

Placement des poles :

La fagon la plus élégante pour résoudre un tel probleme consiste a faire
un placement des poles par la méthode ou ’algorithme MDDP (minimum-
degree pole placement). Nous faisons apparaitre les factorisations possibles

de I’équation (3.36). Habituellement on pose

B = BB~
B,, = BB, (3.39)
R=B'FR

Avec :
BT : Un polynome de factorisation unique, monique et contenant la

portion stable de B.
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B~ : La partie qui contient les zeros instables.

B*B-T Agps BB,
- (3.40)
B~ (AR/‘I‘B_ S) AobsAm

La résolution de 1’équation caractéristique (3.40), qui est une identité

de Diophantine (ou équation de Bézout, permet de calculer R et S; c’est
un probleme de régulation. Le choix de T, permet de résoudre le probleme
d’asservissement. Si on utilise intégralement I’équation (3.36), on parlera de
synthese sans annulation des zéros. Si par contre on ne garde que B~ dans
(3.40), on parlera de synthese avec annulation des zéros, et la résolution de
I’équation de Diophantine est plus simple.

Alors I’équation de Diophantine permet de déterminer que les polynomes
R et S. Autres conditions doivent étre introduites pour déterminer le polynéme
T.

Introduire 1’équation (3.40) dans I’équation (3.36) donne :

T = AwsB., (3.41)

Cette procédure de synthese en elle-méme ne traite pas du probleme
de robustesse. 11 faut introduire les incertitudes paramétriques et en tenir
compte dans la détermination de la forme finale du régulateur. Les polynoémes
RS'T sont fixés par la mise au point de I’asservissement et de la régulation du
systeme nominale. A priori, il nous reste A,y comme moyen d’ajuster la ro-
bustesse du systeme global. Le terme observateur appliqué a Aps n’est peut
étre pas approprié car, dans ce cas, ce polynome devrait avoir des poles plus
rappides que les autres polynomes restants du probleme. Or, I’amélioration

de la robustesse d’un systeme consiste en général a ralentir la dynamique
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du systeme.

3.3.1 Bornes de robustesse

Nous présentons les étapes de calcul de robustesse du régulateur en es-
sayant de quantifier cette notion. Nous allons analyser globalement la sta-
bilité du procédé réglé a I'aide d’un régulateur RST. Définissons le systeme
bouclé de référence H,, qui sert a fixer les performances nominales.

B,, BT

Hpy=""= 20—
Aw AR+ BoS

Pour une synthese par placement de poles basée sur le modele suivant

(3.42)

% — Go+ A (3.43)

B
Ou Gy = A—O La stabilité robuste avec le régulateur RST dépend de la
0

condition de bornitude

|IAG| <

H, S
Reformulons le premier membre de (3.36) en faisant apparaitre I'incer-

titude A,G

(3.44)

Go T}

B
BT I (Go+AG)T (3.45)
AR+ BS R ( BS\ '

S
1—|—E) R{l‘l’(Go‘l‘AaG)E

En isolant le systeme nominal au numérateur et en simplifiant par R
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AGN\ T AG
1 ) =G 1 ““)TB
BT _(+G0)R0_ (+G0) " (3.46)
AR+ BS 14 (Gy +AaG)% AoR + ByS + A.GS A,

Divisons membre a membre le dernier résultat par AgR + ByS

1+AaG T By 1+AaG H.
BT G(] A(]R + BOS GO
AR+ BS SA - o5 47
0 m
(AOR + BOS) + AQGT—BOTBO 1 + AaG GO T
AR+ ByS

En appliquant maintenant le < Small Gain T'heorem > le terme dépendant
de la fréquence au dénominateur doit étre infférieur a 1 pour que le systeme

soit stable, on a le résultat :

GoT
AG 3.48
G < |5 (3.48)
Pour une synthese par placement de poles basée sur le modele incertain
suivant :
B
— = Go(1+A,6) (3.49)
Ou :
By
Gy = — 3.50
o= (3.50)

La stabilité robuste avec le régulateur RST dépend de la condition suivante :

ALG < ‘HLS‘ (3.51)
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3.3.2 Régulateur RST robustifié par le choix de A,

Nous allons montrer que 'on robustifié un systeme en ralentissant sa
dynamique. Dans le cas particulier du régulateur numérique RST, on place
des poles lents (proche de 1). On améliore la robustesse du systéme bouclé
a travers le choix du polynome A,,s qui permet de satisfaire une condition
de robustesse. Plus les poles de ce polynome sont lents, plus le systeme sera

robuste par rapport aux incertitudes paramétriques.

A cause de la similarité des équations (3.44) et (3.51), nous traiterons
seulement le cas de la borne additive. Il n’est pas tres indiqué en présence
d’incertitudes paramétriques de procéder a une annulation des zéros. Par
hypothese, les zéros d'un systeme incertain peuvent varier, donc pour le
placement des poles, on peut scinder le polynome A,, en deux contributions :

Am = ApAobs
avec

max {deg A,,} = 2deg Ag = 2n

BT B, BT
AR+ BS A, Ay

Le deuxieme membre de I'equation (3.48) s’exprime en fonction de Ayp

(3.52)

et de Agps :
By
GoT A, T By
pu— —_— = —_— A AO S .
HmS‘ BT S ‘AOBS o (3.53)
Abf Aobs

Le polynome Ay contient les poles en boucle fermée du systeme qui
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détermine a priori les qualités du systeme. Plus les poles choisis sont lents,
plus le systeme bouclé a des prédispositions a la robustesse. Le polynome
observateur A.s est un degré de liberté supplémentaire pouvant servir a
robustifier itérativement A,, sur la base d’un polynome A, choisi. On peut
varier le degré du polynome A,y de 0 a deg Ag. Comme ces polynomes sont

exprimés en fonction de z7 1.

3.3.3 Résultats de simulation pour le controleur numérique

de placement de pdles robuste RST

Processus :

Tension d’entrée u = 10 volts, I'inductance L = 3.716mH, la capacité
C = 100pF', larésistance de charge R., = 7.5€2, le rapport cyclique D = 0.5,
la fréquence de commutation f = 20K Hz.

La fonction de transfert du processus Boost dans le plan Z est la suiv-

ante :

0.04798 z — 0.04796
22 +1.999 z + 0.9988

Controéleur numérique de placement de pole robuste RST

G(z) =

(3.54)

On a choisi Ay = 0.9967 qui permet de satisfaire la condition de ro-
bustesse.
Les polynomes du controleur numérique de placement de poles robuste

RST sont :
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R(z)=1-27332"" 4246622 — 0.733 273

S (z) =0.058 —0.174271 +0.174 272 — 0.058 273

T(2)=0483 —1.445271 +1.441 272 — 0.478 273

Avec le temps d’échantillonnage T = 2.71 107° (sec).

La figure (3.10) illustre la réponse de la tension de sortie du convertisseur
Boost controlé par le controleur numérique RST a une consigne de 14volts,
la tension de sortie du convertisseur converge autour de la consigne a partir
de t = 0.003 (s).

La figure (3.11) illustre la réponse de la tension de sortie du convertisseur
Boost controlé par le controleur numérique de placement de pole robuste
RST a un changement de consigne : V;.y =10 [V] de 0(s) & 0.5(s), Viey =
16 [V] de 0.5(s) a 1(s) et Ve = 12 [V] de 1(s) a 1.5(s), pour chaque
changement de consigne la tension de sortie converge autour de la consigne
désirée.

Le convertisseur Boost est initialement alimenté par 10 volts comme
tension d’entrée, un changement de la tension d’entrée de 10 a 14 wolts
est appliqué a ¢t = 0.25(s), comme on peut voir dans la figure (3.12), la
réponse de la tension de sortie avec le controleur numérique RST reste
pratiquement inchangée sauf qu’il y’a un dépassement de 10volts lors du
changement brusque de la tension d’entrée.

Nous examinons la réponse de sortie du convertisseur Boost pour un
changement de la charge, la résistance de charge est passée de sa valeur

nominale 7.5 Q a5 Q at = 0.25(s). Les résultas de simulation sur la figure
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(3.13) montre que le contoleur numérique RST s’adapte avec le changement
brusque de la charge, nous remarquons une chute trés importante de la

tension de sortie a t = 0.25 (s) avant de converger autour de la consigne.

Temps [s]

Fia. 3.10 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlée
par le controleur numérique RST a une consigne de 14volts et la réponse

du courant de l'inductance.
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Temps [2]

Fi1G. 3.11 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlée
par le controleur numérique RST avec un changement de consigne et la

réponse du courant de I'inductance.
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F1a. 3.12 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlée
par le controleur numérique de placement de pole robuste RST avec change-
ment de la tension d’entrée de 10 [V] a 14 [V] et la réponse du courant de

I'inductance.
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Fi1G. 3.13 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlée
par le controleur numérique de placement de pole robuste RST avec change-

ment de la charge de 7.5 [©2] a5 [] et la réponse du courant de I'inductance.
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3.4 Conclusion

Dans ce présant chapitre nous avons fait la synthese des controleurs
numériques Dahlin et RST, on les a appliqué pour controler la tension
de sortie du convertisseur Boost. Nous avons remarqué que ces controleurs
numériques ont montré de trés bonnes performances concernant la précision
dynamique et convergent plus rapidement autour de la consigne désirée que
les controleurs classiques, méme nous avont remarqué que les controleurs
numériques sont plus robustes que les controleurs classique d’apres les tests
de robustesse qui ont été éffectués par le changement brusque de la tension
d’entrée et de la charge du convertisseur Boost.

On a vu aussi que le controleur numérique Dahlin est plus flexible et
facile a appliquer que le controleur RST.

Dans le prochain chapitre, on s’intéressera a controler la tension de sortie
du convertisseur par la logique floue, on va tout d’abord élaborer une étude
théorique sur la logique floue avant de I’appliquer pour le controle de la
tension de sortie du convertisseur Boost, on testera aussi la robustesse du
controleur appliqué par des changements critiques de la tension d’entrée et

de la charge.



Chapitre 4

Commande du convertisseur

Boost par la logique floue

4.1 introduction

La logique floue (fuzzy logic, en anglais) est une téchnique pour le traite-
ment de connaissance imprécises basées, sur des termes linguistiques; elle
donne les moyens de convertir une commande linguistique basée sur le
raisonnement humain, en une commande automatique, permettant ainsi
la commande des systemes complexes dont les informations sont exprimées
d’une fagon vague et mal définie.

Elle a été formalisée par Lotfi Zadeh en 1965 et utilisée dans des do-
maines aussi variés.

Elle s’appuie sur la théorie mathématique des ensembles flous. Cette
théorie introduite par Zadeh est une extension de la théorie des ensembles

classiques pour la pris en compte d’ensembles définis de facon imprécise.

98
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C’est une théorie formelle et mathématique dans le sens ou Zadeh [17],
[18], en partant du concept de fonction d’appartenance pour modéliser la
définition d’un sous-ensemble d’un univers donné, a élaboré un modele com-
plet de propriétés et de définitions formelles. Il a aussi montré que cette
théorie des sous-ensembles flous se réduit effectivement a la théorie des sous-
ensembles classiques dans le cas ou les fonctions d’appartenance considérées
prennent des valeurs binaires (0,1). Elle présente aussi l'intérét d’étre plus

facile et meilleur marché a implémenter qu’une logique probabiliste.

4.2 Le principe de la logique floue

Une des caractéristiques du raisonnement humain est qu’il est généralement
fondé sur des données imprécises ou méme incompletes. En effet les connais-
sances dont nous disposons sur un systeme quelconque sont généralement
incertaines ou vagues, soit parce que nous avons un doute sur leur validité
ou alors nous éprouvons une difficulté a les exprimer clairement.

Exemple :

Dans la logique classique, une vitesse peut étre qualifiée par les termes
(Elevé). Dans la logique floue, des échelons d’appréciation intermédiaires de
la variable de vitesse sont possibles. La (vitesse) devient une variable linguis-
tique dont les valeurs sont par exemple : (Trés faible), (Faible), (Moyenne),
(Elevée), (Trés élevée).

C’est une téchnique de traitement de connaissances imprécises et incer-
taines. Elle permet de prendre en considération des variables linguistiques

dont les valeurs sont des mots ou des expréssions du langage naturel, telles
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que rapide, (lent), (grand), (petit), etc...
La logique floue peut étre considérée comme une extension de la logique

classique ou binaire.

4.3 Les variables linguistiques, fonction d’ap-
partenance

La notion de variable linguistique permet de modéliser les connaissances
imprécises ou vagues sur une variable dont la valeur précise est inconnue.
Une variable linguistique, ou variable floue, et donc une variable dont les
valeurs appartiennent a des ensembles fous pouvant présenter des mots
du langage naturel. Ainsi une variable floue peut prendre simultanément
plusieurs valeurs linguistiques.

La notion d’ensemble flou permet de définir une appatenance graduelle
d’un élément a une classe, c’est a dire appartenir plus ou moins fortement
a cette classe. ’appartenance d’'un objet a une classe est ainsi définie par
un degré d’appartenance entre 0 et 1 [19].

Pour mettre en évidence cette notion, un exemple interressant est la
vitesse, pour lagel on définit trois classes : Faible, Moyenne et Elevée.

La variable linguistique peut étre présentée par un triplet (z,7 (x),U),
dans le quel :

x : est le nom de variable linguistique.

T (x) : L’ensemble des noms des valeurs linguistiques de x.

Et U : L’ensemble de référence (univers de discours).

Exemple :
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x=Vitesse est une variable linguistique, son ensemble de valeur peut
étre : T( Vitesse)=[Faible, Moyenne, Elevée,...], ou chaque terme dans T( Vitesse)

est caractérisé par un ensemble flou dans un univers de discours U = [0, 100].

Cet exemple de représentation floue de la variable vitesse est donné par la

figure (4.1).
W Vitesse 1

Lente Moyenne Rapide
1

0.5

40 55 70 Km/h

Fia. 4.1 — Représentation floue de la variable vitesse.

On attribue a chaque valeur de la variable linguistique des fonctions
d’appartenance p, dont la valeur varie entre 0 et 1, en tenant compte de la
classification en un certain nombre d’ensembles flous.

Le plus souvent, on utilise pour les fonctions d’appartenance de forme
trapézoidales ou triangulaires, gaussienne, rectangulaire...ll s’agit des formes
les plus simples.

La figure (4.2) définit la représentation graphique des formes de base des

fonctions d’appartenances.
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4.4 Les opérations en logique floue

Les variables linguistiques sont liées entre elles au niveau des inférences
par des opérateurs Et ou Ou, il s’agit d’opérateurs de la logique floue qui
interviennent sur des fonctions d’appartenance représentant les variables
linguistiques.

Les opérateurs les plus importants sont : [l'intersection, ['union, et le

complément.

1(¥)y

trapésoidale triangulaire rectangulaire gaussienne

Fi1G. 4.2 — La représentation graphique des formes de base des fonctions

d’appartenance.

Nous allons généralisé les fonctions fondamentales de la théorie des en-
sembles. On devra trouver dans le cas classique les fonctions habituelles.
Les solutions proposées devront répondre a certaines propriété (croissance,

associativité,...) spécifique aux fonctions considérées.

Complément d’un ensemble flou (fonction négation)

L’opérateur NON :(complément) :

v



Chapitre 4. Commande du convertisseur Boost par la logique floue 103

Il est définit mathématiquement par : A = {x/x ¢ A}.
I1 est représenté par la fonction : non (pa (x)) = pg (z) = 1—pa (z); Vo €
U.

La figure (4.3) représente la fonction d’appartenance de 'opérateur NON.

i, (x)4 nonp, (x)A
1] 1
| |
| |
| |
0 I > 0 ' >
X X

Fi1G. 4.3 — La fonction d’appartenance de 1'opérateur NON.

L’intersection de deux ensembles flous (fonction ET)

Lopérateur ET : (intersection)

Il est définit mathématiquement par : ANB = {x/x € ANz € B}; Vz €
U.

I1 est représenté par la fonction : panp () = pa (2)App (r) = min (ua (), pp (z)); Vo €
U.

La figure (4.4) représente la fonction d’appartenance de 'opérateur ET.

Union de deux ensembles flous (fonction Ou)

Lopérateur Ou : (union)



Chapitre 4. Commande du convertisseur Boost par la logique floue 104

n(4) 4 w(B) 4 (4 EtB),
1 1 1
| |
| |
| |
| |
0 | , 0 5 , 0 ,
X X X

Fi1G. 4.4 — La fonction d’appartenance de 'opérateur ET.

Il est définit mathématiquement par : AUB = {z/z € AVz € B} ; Vr e

U.

I1 est représenté par la fonction : paup () = pa (2)Vup (r) = max (ua (x) , up (z)) ; Vo €
U.

La figure (4.5) représente la fonction d’appartenance de 'opérateur Ou.
},l(A) A },l(B) A u(AOuB)A

v
S
v
S

v

F1G. 4.5 — La fonction d’appartenance de I'opérateur OU.
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Les propriétés des opérateurs de la logique floue

Les opérateurs de la logique floue sont caractérisés par trois propriétés
principales :

-Commutativité :

AUB=BUA; AnB=BnNA.

-Associativité :

AU(BUC)=(AuB)UC; AnN(BNC)=(AnB)NnC

-Distributivité :

AU(BNC)=(AUB)N(AUC); AN(BUC) = (AN B)U(ANC)

4.5 Le raisonnement flou
Généralités

Le raisonnement flou utilisé : si les conditions sont remplises, alors la
conclusion est validée.

Avec cette unique schéma de raisonnement et les trois opérateurs Et, Ou
et Non, nous pouvons déja prendre un grand nombre de décisions logiques
et nous produisons aussi une nouvelle information a partir des informations
anciennes.

Le raisonnement flou fait appel a trois notions et étapes fondamentales
[20] :

-L’implication floue.

-L’inférence floue.

-L’agrégation des regles.
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L’implication floue

Le probleme de représentation en logique floue consiste a passer d’une
regle floue, qui est un objet linguistique a une relation floue, qui est un objet
mathématique.

Considérons par exemple les deux propositions floues [17] :

(x est A)

(y est B)

Ou x et y sont des variables floues et A et B des ensembles floues de
I"univers de discours U.

Ainsi que la regle floue : St x est A Alors y est B.

L’implication floue donne alors le degré de vérité de la regle floue précédente
a partir des degrés d’application de = a A (prémisse) et de y a B (conclu-
sion). Il n’existe pas une fagon unique de définire I'implication floue.

On notera implication : Opérateur imp(équivalente a I’'opérateur Alors).

Parmis toutes les normes d’implication qui existent celle qui est la plus
utilisée est :

-La norme Mamdani : imp (pa (), pp (y)) = min (pa (z), s (y)).

L’inférence floue

Le probleme en pratique est généralement pas de mesurer le degré de
véracité d’une implication mais bien de deduire, a I’aide de faits et de divers
regles implicatives, des évennement potentiels. En logique classique un tel
raisonnement porte le nom Modus Ponens (raisonnement par affirmation).

St p = q vrai

Et p vrai
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Alors q vrai

De fagon générale, les conditions d’utilisation du Modus Ponens généralisé
sont les suivantes :

regle floue : prémisse Si x est A; conclusion Alors y est B

Fait observé : prémisse Si x est A’

Conséquence : y est B’

A’ et B’ sont les ensembles flous constatés dans le cas que 'on traite et
ne sont pas nécessairement strictement égaux a A et B. B’ est ’ensemble
flou résultant de A’ par I'application de I'implication.

Les informations disponibles pour déterminer la conséquence sont donc
d’une part celles relatives a la regle, quantifiées par I'application floue pia, 5 (2, y),
d’autre part celles relatives au fait observé, quantifiées par la fonction d’ap-

partenence jar [21].

Agrégation des regles

L’agrégation des regles utilise la contribution de toutes les regles activées
pour en déduire une action de commande floue. Généralement les regles sont
activées en parallele et sont liées par I'opérateur Ou [17]. Nous pouvons
considérer que chaque regle donne un avis sur la valeur a attribuer au signal
de commande, le poids de chaque avis dépend du degré de vérité de la
conclusion.

-Dans 'exemple suivant :

Si (X est A) Et (Y est B) Alors Z est C Ou

Si (X est Ax) Et (Y est Bx) Alors Z est Cx Ou...

L’ensemble flou résultant est obtenu en prenant, pour chaque valeur de
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sortie Z, la valeur maximale des degrés d’appartenence de chaque contribu-

tion comme il est représenté par la figure (4.6).

Régle 1

N

ke (2)

| =
max

Regle 2

N Y

0 X,

F1G. 4.6 — Le principe de I'agrégation de deux regles.

4.6 L’intérét d’un controleur flou

Introduction

Actuellement, la téchnique de la mesure et de la régulation est basée
éssentiellement sur la connaissance et l’analyse mathématique (équation
différentielles, fonction de transfert,...) du processus.

Le dimentionnement d’un controleur conventionnel PI D ( Proportionnel-
Intégral-Dérivée) demmande la connaissance précise du modele du systeme
a controler. Les valeurs d’entrées du PID doivent étre mesurées le plus
exactement possible pour éviter d’entacher d'une erreur I'image de 1’état du

systeme qu’elles décrivent.
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Un controleur flou, lui ne demande aucune de ces deux spécifications. Il
n’est pas nécessaire de connaitre le modele analytique du processus pour le
concevoir. Le controleur flou ne traite pas de relations mathématiques bien
définies mais utilise des inférences avec plusieurs regles, se basant sur des
variables linguistiques, ces inférences sont alors traitées par les opérateurs
de la logique floue.

La connaissance du modele mathématique du processus n’est pas nécessaire,
tout au moins quant aux premieres réalisations. C’est ’expérience des opérateurs
du procédé ou les connaissances des experts, qui sont prises en compte pour
établir la commande floue.

Les algorithmes de réglage conventionnels sont alors remplacés par une
série de regles linguistiques de la forme Si..., Alors... Ainsi, on obtient un
algorithme heuristique.

La commande par logique floue peut étre appliquer a tout domaine de
la commande traditionnelle. De plus, elle peut opérer lorsque les procédés
a commander sont mal connus ou difficiles a décrir précisément, ou lorsque
les variables sont évaluées subjéctivement et éxprimées en langage naturel
et non numériquement.

Le réglage par logique floue se préte particulierement bien a deux do-
maines d’applications :

-Conception de régulateurs pour des processus mal modélisables.

-Conception de régulateurs non linéaires pour des processus modélisables.

La commande floue est simple a réaliser, fléxible donc facilement adapt-
able aux conditions de fonctionnement du processus.

Les regles sont faciles a comprendre et a modifier puisqu’elles sont ex-
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primées par des termes de la langue naturelle. Le développement d’un
régulateur flou est économique, d’autant plus qu’il existe des logicieles d’ap-
plication et de plus en plus des composants spécialisés.

Un controleur flou béneficie d’un aspect d’adaptabilité, de robustesse et
de stabilité et plusieurs études et réalisations industrielles ont montré que

ce dernier peut donner de meilleurs résultats que les régulateurs classiques

[17].

4.7 Le principe d’un controleur flou

La figure (4.7) représente une configuration interne d’un controleur par
logique floue.

Un controleur flou ne differe pas tellement d’un controleur traditionnel.
On retrouve a chaque fois un bloc de traitement, un bloc d’entrée (quantifi-
cation, calculs préalables...) et un bloc de sortie (pour déterminer la com-
mande u).

Deux blocs supplémentaires apparaissent dans le cas d’un controleur
flou : un bloc de fuzzification et un bloc de défuzzification. Le bloc de
fuzzification constitue 'interface entre le monde physique et celui des sous-
ensemble d’inférence (inférence engine) et une base de regle (rules base)
[22]. Le role de ce bloc sera d’échafauder le raisonnement.

Le bloc fuzzification convertira les valeurs d’entrées en sous ensembles
flous. Le moteur d’inférence activera les regles dont les prémisses seront
vérifiées. Chaque regle activée donnera lieu a un sous ensemble de sortie. Il

restera au bloc de défuzzification a agréger ceux-ci et en extraire une action
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précise et réalisable au niveau de la commande.

Variables
d’observation

¢ et At

|

Jeu de regles

Normalisation Fuzzification
Facteurs d’échelle :

=

F1G. 4.7 — Configuration interne d’un controleur par logique floue.

Inférence

=

Défuzzification

Les propriétés des opérateurs de la logique floue

La fuzzification

Dénormalisation
facteurs

I

Variation de
commande

Au

Dans les problemes de commande, les données observées sont habituelle-

ment physiques (réelles). Or le traitement de ces données est basé sur la

théorie des ensembles flous; ceci nécessite donc une procédure de fuzzifica-

tion.

La fuzzification consiste a définir des ensembles flous pour les variables

d’entrée et de sortie.

L’opération de fuzzification représente le passage des grandeurs réelles

(ou physique) aux valeurs floues. Cette étape nécessite souvent une conver-
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sion analogique/numérique, ainsi que le traitement des grandeurs mesurées
et leur transformation en variables linguistiques avec la définition des fonc-
tions d’appartenance.

Les différents ensembles flous sont caractérisés par des désignations stan-

dards : La désignation des symboles est indiquée au tableau (4.1).

TAB. 4.1 — Table de désignation standard des ensembles flous

Symboles : | Significations :
NB Negatif Big
NM Negatif Midle
NS Negatif Small
yAD Zero

PS Positif Small
PM Positif Midle
PB Positif Big

La figure (4.8) illustre un exemple de fuzzification avec cing fonctions

d’appartenances.

L’inférence floue

L’inférence floue est I’étape ou I'on établit les regles floues qui permettent
d’aboutir la commande en fonction des valeurs de ’erreur et de sa variation.
Dans cette partie du régulateur les valeurs des variables linguistiques

d’entrée et de sortie sont liées par plusieurs regles qui doivent tenir compte
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"

NB NM ZE PM PB

-1 -0.5 -0.25 0 0.25 0.5

F1G. 4.8 — Fuzzification avec cinq fonctions d’appartenances.

du comportement statique et dynamique du systeme a régler ainsi que des
buts de réglage envisagés en particulier le circuit de réglage qui doit étre
stable et bien amorti. La stratégie de réglage dépend essentiellement des
inférences adoptées. Il n’est pas possible d’indiquer des regles précises, 1’-
expérience joue ici un role important.

Les regles floues lient la variable de sortie aux variables d’entrée afin de
tirer les conclusions ou déductions floues.

Pour exprimer les inférences ils existent plusieurs possibilités a savoir
par déscription linguistique et symbolique.

Traitement numérique des inférences

En réglage par logique floue, on utilise en générale une des méthodes
suivantes :

— Méthode d’inférence maz-min.

— Méthode d’inférence mazx-prod.

— Méthode d’inférence som-prod.

v
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Méthode d’inférence som-prod

Réalise au niveau de la condition, 'opérateur OU par la formation de la
somme moyenne, tandis que 'opérateur Et est réalisé par la formation du
produit. La conclusion de chaque regle, précédée par Alors est réalisé par

la formation suivante [23] :

pr; (TR) = po;-Ho; (Tr) (4.1)

Aveci=1,2,....m

La fonction d’appartenance résultante est alors donnée par :

fies (Tr) = [pir, (TR) + iws (TR) + o + pig,, (TR)]/m (4.2)

Avec :

ir, (rgr) : La fonction d’appartenance partielle (résultante de la regle 7).

le, - Le facteur d’appartenance de la condition.

to, (xg) : La fonction d’appartenance de la conclusion.

m : Le nombre de reégle intervenant dans 'inférence [24].

La méthode d’inférence min-maxr (Mamdani)

La méthode de Mamdani repose sur le raisonnement suivant [23] :

On note que les opérateurs Et, Ou sont réalisés respectivement par le
Min et le Max et pour chaque regle on obtient la fonction d’appartenance

partielle :

pr; (Tr) = Min[pc;.po, (zr)] (4.3)

Aveci=1,2,....,m.
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Ou :
Lo, : Facteur d’appartenance de la condition.
to, (xr) : Fonction d’appartenance de la conclusion.

La fonction d’appartenance résultante est alors donnée par :

HRes ($R) = Mazx [:uR1 (IR) y MR (IR) y ooy MRy (IR)] (44)

La méthode d’inférence Maz-Prod (Takagi-Sugeno)

Cette méthode de Takagi-Sugeno réalise en générale, au niveau de la
condition I'opérateur Ou par le Max et 'opérateur Ft par le Min. Par con-
tre, la conclusion dans chaque regle, introduit par Alors, qui lie le facteur
d’appartenance de la condition avec la fonction d’appartenance de la vari-
able de sortie xi par 'opérateur Et, est réalisée cette fois ci par le produit

23] [25].

pr; (TR) = po;-po; (Tr) (4.5)

Aveci=1,2,....,m.

La fonction d’appartenance résultante est alors donnée par :

HRes ($R) = Mazx [:uR1 (IR) y MR (IR) y ooy MRy (IR)] (46)

La défuzzification

La derniere étape du controle, appelée défuzzification consiste a définir
précisément quelle doit étre I'action sur le processus. En éffet, le procédé
ne peut pas interpréter les ordres de type petit ou grand, etc..., on doit lui

envoyer une valeur physique.
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Les méthodes d’inférences fournissent une fonction d’appartenance résultante
Ures (Tr) pour variable de sortie xg. L’opération de défuzzification permet
de calculer a partir de cette derniere la valeur réelle de la variable de sortie
a appliquer au processus. On doit souvent prévoir un traitement de signal
de sortie et sa conversion numérique-analogique.

On distingue trois méthodes de défuzzification différentes comme illustré
par la figure (4.9) : celle du maximum, celle de la moyenne des maxima et
celle du centre de gravité (ou centroide). Il est toutefois reconnu que la

méthode de centre de gravité donne de méilleurs résultats [20], [22].

m(x) n(x) b n(x)

l X v v X v

Meéthode des centres de Meéthode de la moyenne Méthode du maxima
gravité des maxima

Fia. 4.9 — Principe des différentes méthodes de défuzzification.

Méthode du maxima

Cette méthode consiste a choisir comme sortie xy du bloc de défuzzification,
une des valeurs possedant la plus grande appartenance au sous-ensemble flou
x.

Il se peut que le systeme possede plusieurs maxima identiques, dans ce

cas et afin d’éviter un choix arbitraire, on choisit d’effectuer la moyenne des
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maxima.

La méthode du maximum a ’avantage d’étre simple, rapide et facile.
Elle propose malheureusement de nombreuses discontinuités.

Méthode de la moyenne des maxima

Dans le cas ou plusieurs sous-ensembles ont le méme maximum, on

réalise une commande.

2t (4.7)

Telque :

u; : étant la commande issue du ieme sous-ensemble flou sélectionnable.

r : nombre de maxima identiques.

La méthode du centre de gravité (centroide)

Cette méthode consiste a calculer le centre de gravité de la fonction
d’appartenance résultante pges (rg). L’abcisse u de ce centre de gravité
donne la valeur de commande a appliquer et peut étre déterminée par la
relation générale suivante :

1

[ ruges (xr) deg
u= " (4.8)
f URes (IR) dIR
el

L’intégrale au dénominateur donne la surface, tandis que l’intégrale
numérateur correspond au moment de surface.

Cette méthode va permettre d’éviter de trops grandes discontinuités.
Elle semble donc optimale mais son implémentation est dificile et surtout

couteuse en calculs. Elle se simplifie notablement lorsqu’on utilise la méthode
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d’inférence somme-produit.

4.7.1 Conception des régulateurs flous
Choix des entrées et des sorties

I1s’agit de déterminer les caractéristiques fonctionnelles (1) et opérationelles
(2) du controleur.

1-11 faut d’abord choisir les variables d’entrée et de sortie. Leur choix
dépend du controle que I'on veut réaliser. Que souhaite-t-on au juste com-
mander 7 A I'aide de quelle commande va-t-on obtenir la commande ?.

2-11 faudra ensuite se pencher sur le domaine de valeurs que pourront
prendre ces variables. On partitionne alors ces domaines en intervalles, aux
quels on associe un label descriptif (valeur linguistique). Cette étape revient
a définir les univers des discours des variables d’entrée et de sortie et les

diviser en sous-ensembles flous [21].

Illustration sur le régulateur flou

Dans le cas de régulation par la logique floue comme indiqué par la
figure (4.10), on a besoin habituellement de 'erreur (e = Ref — Mes) et de
la dérivé d’erreur (de) et parfois de I'intégration d’erreur :

Avec :

Ref : La référence de la variable a commander.

Mes : La mesure.

e(k) = Ref (k) — Mes (k)
de(k)=e(k)—e(k—1)
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La sortie du controleur flou qui correspond a la variation du, est choisie

de telle facon a améliorer le controle prés du point de fonctionnement désiré.

Reégles de U

controle flou —> Défuzzification
inférence

v
A 4

Fuzzification

Processus

didt >

F1G. 4.10 — Structure d’une boucle de commande floue.

Analyse du comportement dynamique-Détemination du jeu de
regle

L’analyse temporelle, qui doit conduire a établir les regles du controleur
flou, peut par exemple consister la réponse a un échelon d’un processus a
piloter en fonction des objectifs que 1’on se sera fixé en boucle fermée, et a
écrire les regles pour chaque type de comportement du processus :

On considere par exemple les neufs points indiqués sur la réponse a un
échelon illustrée par la figure (4.11), et pour chaqu'un de ces points, on
éxplicite I’expertise sous la forme suivante :

1.Sie=PB Et de = ZFE Alors du = PB (départ, commande impor-
tante)

2. Sie= PB Et de = PS Alors du = PM (augmentation de la com-
mande pour gagner ’équilibre).

3.Sie=PM Etde= PS Alors du = PS (Trés faible augmentation de

u pour ne pas dépasser).
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4. Sie= PS Et de = PS Alors du = ZE (Convergence vers ’équilibre
correct).

5.5i e =ZF Et de = PS Alors du = NS (freinage du processus).

6. Si e = NS Et de = PS Alors duNM (freinage et inversion de la
variable de commande)

7.S5ie= NM Et de = ZFE Alors du = NM (rappel du processus vers
’équilibre correct).

8.Sie=NS Etde=NS Alors du = ZFE (convergence vers 1’équilibre
correct).

9.S5ie=ZF Etde=ZF Alors du = ZFE (équilibre).

En décrivant point par point le comportement du processus et ’action
de variation de la commande a appliquer, on en déduit la table du controleur

flou de base qui correspond en fait a la table (4.2) de Mac Vicar-Whelan.

A .
Sortie

5 8 9 Référence

Temps

F1G. 4.11 — Ecriture de jeu de regle grace a une analyse temporelle.
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TAB. 4.2 — Table de regle de Mac Vicar-Whelan.

e/de| NB | NM | NS | ZE | PS | PM | PB
PB | ZE | PS | PM | PB | PB | PB | PB
PM | NS | ZE | PS | PM | PB | PB | PB
PS |\ NM | NS | ZF | PS | PM | PB | PB
ZE | NB | NM | NS | ZE | PS | PM | PB
NS | NB| NB |NM | NS | ZE | PS | PM
NM | NB | NB | NB | NM | NS | ZE | PS
NB | NB | NB | NB | NB | NM | NS | ZE
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NBe

PBe

-1 -0.5 -0.2-0.1 0 0.1 02 0.5
Erreur
o’

u(de)

NBde NMde NSde |Zde PSde PMde

PBde

\4

0,01 0,005 -0.002-0.001 0 0.001 0.002 0.005

Variation de I’erreur

‘“de’

F1a. 4.12 — Fonctions d’appartenance des variables d’entrées.

0.01

\4
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()
A
NBdu NMduNSdu |ZduPSdu PMdu PBdu
1 05 02-01 0 0.1 0.2 0.5 I
Variation de sortie
iy

Fi1G. 4.13 — Fonctions d’appartenance de la variable de sortie.
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4.7.2 Résultas de simulation pour le contréle du con-

vertisseur cc — cc Boost par la logique floue

Nous avons établie un controleur flou a deux entrés 'erreur e et et sa
variation de et une sortie du, les fonctions d’appartenance des variables
d’entrées sont illustrées par la figure (4.12), nous constatons que les sept
fonctions d’appartenances de l'erreur (e) et sa variation (de) ont une forme
symétrique créant une concentration autour de zéro qui améliore la précision
prés du point de fonctionnement désiré.

Pour la méme raison, les sept fonctions d’appartenance de la variable
de sortie (variation du rapport cyclique (du)) sont également symétriques
comme il est montré dans la figure (4.13).

La figure (4.14) illustre la réponse de la tension de sortie du convertisseur
Boost controlé par le controleur flou a une consigne de 14volts, la tension
de sortie du convertisseur converge autour de la consigne a partir de t =
0.0036 (s).

La figure (4.15) illustre la réponse de la tension de sortie du convertisseur
Boost controlé par le controleur flou a un changement de consigne : V,..f =
12 [V] de 0(s) & 0.05(s), Vyey = 14 [V] de 0.05(s) & 0.1(s) et Viep = 10 [V]
de 0.1(s) & 0.15(s), pour chaque changement de consigne la tension de sortie
converge autour de la consigne désirée.

Le convertisseur Boost est initialement alimenté par 10 volts comme
tension d’entrée, un changement de la tension d’entrée de 10 a 14 volts est
appliqué a t = 0.1 (s), comme on peut voir dans la figure (4.16), la réponse
de la tension de sortie avec le controleur flou reste pratiquement inchangée

sauf qu’il y’a un dépassement de 7volts lors du changement brusque de la
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tension d’entrée.

Nous examinons la réponse de sortie du convertisseur Boost pour un
changement de la charge, la résistance de charge est passée de sa valeur
nominale 7.5 Q a5 Q at = 0.1(s). Les résultas de simulation sur la figure
(4.17) montre que le contoleur flou s’adapte avec le changement brusque de
la charge, nous remarquons une chute trés faible et rapide de la tension de

sortie a t = 0.1 (s) avant de converger autour de la consigne.

vch [+]
S SO R —— —— S— S S R—— — ]
| | | | | | | |
M 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04 0.045 0.05
L[]
! ! ! ! ! ! ! !
. i i i i i i i i
] 0.005 0.01 0.015 0.02 0.025 0.03 0.035 0.04 0.045 0.05

Temps [s]

Fia. 4.14 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlée
par une base de regle floue a sept fonctions d’appartenances a une consigne

de 14volts et la réponse du courant de I'inductance.
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Termps [5] 01 0.15

Fi1G. 4.15 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlée
par une base de regle floue a sept fonctions d’appartenances avec un change-

ment de consigne et la réponse du courant de l'inductance.
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0

1A
Py E— T T I R L S S I T ]
Ef/\ -------- TR EERN Ao eeeee jL : - : -

Ternps [s]

F1a. 4.16 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlée
par une base de regle floue a sept fonctions d’apartenance avec changement
de la tension d’entrée de 10 [V] a 14 [V] et la réponse du courant de l'in-

ductance.



Chapitre 4. Commande du convertisseur Boost par la logique floue 128

0 0.0z 0.04 0.06 0.0s 01 01z 0.4 0.6 0.15 02
Temps [s]

F1G. 4.17 — Réponse de la tension de sortie du convertisseur Boost controlée
par une base de regle floue a sept fonction d’appartenance avec changement

de la charge de 7.5 [Q2] a 5 [1] et la réponse du courant de I'inductance.
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4.8 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons fait une étude théorique approfondie sur
la logique floue, on a élaboré la synthese du controleur flou en choisissant
une base de regle dont l'erreur , la variation d’erreur et la sortie sont tous
composées de set fonctions d’appartenance, les résultats obtenus en simu-
lation ont montré 1’éfficacité du controle par la logique floue. On remarque
aussi que la logique floue est simple a réaliser, flexible et donc facilement
adaptable aux conditions de fonctionnement et elle est robuste face aux

perturbations.



Conclusion générale

Dans ce travail nous avons abordé la question de la commande de la
tension de sortie du convertisseur cc-cc élévateur Boost par 1'utilisation de
plusieurs lois de commande classiques, numériques et a base de I'intelligence
artificielle.

Ainsi une premiere étude a permis de présenter la modélisation du con-
vertisseur cc — cc Boost par la méthode d’espace d’état moyen (SSA) (Stat-
Space Averaging), mais aussi d’analyser la fonction de transfert du modele,
nécessaire pour la synthese des lois de commande.

Nous avons controlé la tension de sortie du convertisseur cc — cc Boost
par les deux régulateurs classiques Proportionnel Intégral PI et Propor-
tionnel Intégral dérivée PID, et les deux controleurs robustes numériques
Dahlin et placement de pole robuste RST, on a entamé aussi une étude
théorique détaillée sur la logique floue. les résultats de simulation ont montré
Iéfficacité de ces controleurs pour la commande de la tension de sortie.

Ce travail, nous a permis d’envisager de nombreuses perspectives ou
orientations futures; en se basant sur d’autres lois de commande robustes
comme le controle prédictif généralisé (GPC) (Generalised Predictif Con-

trol) ainsi des commandes de l'intelligence artificielle comme les réseaux de
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neurones et les algorithmes génétiques afin d’améliorer les performances de

chaque stratégie de commande.
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