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Implémentation en temps réel d’un algorithme de linéarisation exacte entrée-état et
prédictif pour la commande robuste de la tension de sortie d’un convertisseur CC-CC

survolteur

Wassil EL AOUNI

RÉSUMÉ

L’utilisation des convertisseurs CC-CC survolteurs a augmenté significativement grâce à leur

implémentation comme interfaces de puissance dans les microréseaux , les réseaux intelligents

(RI) ainsi que dans les véhicules électriques. Les convertisseurs survolteurs adaptent la tension

ou le courant de la source d’entrée aux spécifications de la charge à l’aide d’un algorithme

de commande approprié qui est linéaire dans la majorité des cas. Toutefois, les algorithmes

linéaires garantissent la stabilité et la satisfaction des performances souhaitées seulement autour

d’un voisinage relativement restreint du point d’équilibre. La commande prédictive (MPC) des

convertisseurs survolteurs a été proposée pour améliorer les performances du convertisseur

et pour agrandir sa zone de fonctionnement. Toutefois, le MPC a été basée généralement sur

le modèle linéaire approximé du convertisseur ce qui a contribué à une région d’opération

relativement limitée. Ce travail, propose un algorithme MPC basé sur un modèle de convertisseur

linéarisé d’une manière exacte. Le modèle du convertisseur est linéarisé selon une commande

linéarisante entrée-état exacte (ILC) . Selon le meilleur de notre connaissance, ce serait le

premier travail à présenter une implémentation en temps réel de la linéarisation exacte entrée-état

associée à une commande prédictive MPC dans le contexte de la commande d’un convertisseur

CC-CC survolteur. L’objectif de la linéarisation exacte est de continuer d’utiliser le même MPC

linéaire à complexité réduite, tout en permettant l’extension de la zone de fonctionnement

du convertisseur quand on le compare avec la commande linéaire classique. Les résultats de

simulation et expérimentaux montrent que les performances statiques et dynamiques de la

commande proposée sont de loin meilleures que celles de la commande linéaire standard.

Mots-clés: Implémentation en temps réel, Commande prédictive, commande non-linéaire,

commande linéarisante entrée-état





Real-time Implementation of Input-state exact Linearization And Model Predictive
Control for Robust Voltage Regulation of A DC-DC Boost Converter

Wassil EL AOUNI

ABSTRACT

The use of DC-DC step-up converters have increased significantly due to their implementation

as power interfaces in microgrids (MGs), smart grids (SGs) and electrical vehicles. The step-up

converters adapt the source voltage or current to the load specifications through an appropriate

control algorithm which is linear in most cases. However, the linear algorithms guarantee mostly

the system’s stability and desired performances only around a relatively small neighborhood of the

equilibrium point. Model predictive controllers (MPC) were proposed to improve the converter’s

performances and to broaden its operating region. However, MPC have been based mostly on

the converter’s approximated linear model which contributed to a relatively narrow operating

region. This work presents an MPC algorithm based on an exactly linearized converter’s model.

The converter’s model is linearized according to an exact input state linearization control (ILC).

To the best of our knowledge, this would be the first work to present a real-time implementation

of input state linearization, combined with a predictive control (MPC) loop, in the context of

dc-dc boost converters control. The objectif of the exact linearization is to keep using the same

reduced complexity linear MPC, while at the same time, allowing the extension of the system’s

operation area when compared with the classic linear control. The simulations and experimental

results show that the proposed control static and dynamic performances are by far better than the

ones of the standard linear control.

Keywords: Real-Time Implementation, Model Predictive Control, Non-Linear Control, input-

state linearization control
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INTRODUCTION

Cette thèse propose la conception d’une nouvelle commande non linéaire pour les convertisseurs

CC-CC survolteurs qui permet d’améliorer leurs fonctionnements dans le cas de variation de

la tension de la source ou des paramètres du convertisseur. Une commande non linéaire de ce

type de convertisseurs devient de plus en plus nécessaire notamment lorsque ces convertisseurs

sont utilisés avec des sources d’énergie renouvelables (SER). En effet, le comportement de ce

type de convertisseurs ainsi que des SER est de type non linéaire. De plus, les SER ont un

comportement aléatoire qui est souvent lié aux conditions météorologiques. Dans ce cas-ci,

une simple commande linéaire standard peut ne pas suffire pour garantir les performances

attendues de tels types de convertisseurs. En effet, les commandes linéaires standard se basent

généralement sur des modèles de convertisseurs supposés linéaires autour d’un point d’équilibre

fixes. Dans le cas de variations des SER, ou des caractéristiques des convertisseurs, ces points

d’équilibre initiaux changent et ces commandes linéaires peuvent ne pas fonctionner tel que

souhaité.

Dans la littérature qui précède ce travail, plusieurs commandes linéaires et non linéaires ont

essayé de porter une amélioration à ces limitations de la commande linéaire standard. Cependant,

la majorité de ces travaux permettent d’améliorer les performances du courant de la source ou

de la tension de sortie mais pas les deux. Cette thèse propose une commande non linéaire qui

apporte une amélioration à la commande de la tension de sortie, par rapport à la commande PID

standard, tout en offrant une réduction du pic de démarrage du courant de la source.

Afin de présenter la contribution apportée par le présent travail, cette thèse sera développée

selon trois parties principales. La première partie de cette thèse est composée des chapitres 1 à

3. Cette partie est consacrée à illustrer la problématique ainsi que les contributions attendues

de ce travail. Dans le chapitre 1, la problématique ainsi que les objectifs et la méthodologie

de ce travail seront présentés. Dans le chapitre 2, une revue de littérature est présentée afin de
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situer le travail actuel par rapport aux travaux précédents. Dans le chapitre 3, une présentation

de différentes topologies de convertisseurs CC-CC qui permettent de réaliser la fonction de

l’amplification de l’entrée est présentée.

La deuxième partie de cette thèse, composée des chapitres 4 à 6, présente la méthodologie qui a

permis de résoudre la problématique sélectionnée. Le chapitre 4 sera consacré à une modélisation

non linéaire du convertisseur survolteur CC-CC de cette thèse. Les chapitres 5 et 6 sont consacrés

à la présentation de la commande développée au cours de ce projet. Cette commande combine

une commande prédictive en cascade avec une boucle de commande linéarisante entrée-état.

Le chapitre 5 sera dédié à la présentation de la commande linéarisante entrée-état qui permet

principalement, de calculer un équivalent linéaire exacte au modèle non linéaire du convertisseur.

L’utilisation de ce type de commande linéarisante a pour objectif de prendre en compte les non

linéarités du convertisseur d’une façon plus précise. Le chapitre 6 sera consacré à la présentation

de la boucle de la commande prédictive MPC. La boucle de commande MPC a pour objectif

d’améliorer la robustesse de convertisseur lors de la variation de la tension de la source ou des

paramètres des convertisseurs. Cette boucle MPC a pour objectif aussi de permettre d’avoir une

amélioration du temps de réponse.

La troisième partie de cette thèse, composée des chapitres 7 et 8, est consacrée à la présentation

des résultats de validation de la méthodologie proposée. Le chapitre 7 est consacrée à la

présentation des résultats de simulation réalisées à l’aide du logiciel Simulink et la bibliothèque

SimPowerSystems. La bibliothèque SimPowerSystems permet notamment de représenter les

convertisseurs de puissance de façon très proche de la réalité. Le chapitre 8 est consacré aux

résultats expérimentaux.

Enfin, la partie conclusion permet de récapituler la problématique et les objectifs tracés ainsi

que les réponses apportées. De plus, les références des publications des résultats de ce travail

dans El-Aouni & Dessaint (2020) et El-Aouni & Dessaint (2017) sont présentées dans la partie
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bibliographie. Enfin,les algorithmes ainsi que les paramètres des commandes seront présentés

dans la partie annexe.





CHAPITRE 1

PROBLÉMATIQUE DE LA RECHERCHE

1.1 Difficultés de la recherche

Figure 1.1 Difficultés de la recherche

Difficulté 1 : La majorité des algorithmes proposées pour la commande des convertisseurs

survolteurs CC-CC proposent une régulation de la tension ou du courant mais pas les deux. Pour

les travaux qui proposent une commande avancée de la tension de la sortie, cela s’accompagne

généralement par la présence d’un pic important du courant de l’inductance, lors du démarrage

du convertisseur. Ce pic a généralement un niveau plus grand que celui de la commande linéaire

classique PI. La présence d’un tel pic peut contribuer à la fatigue des composants du convertisseur

et l’augmentation de leurs taux de défaillance ainsi que la diminution de leurs durées de vie.
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Cela peut aussi mener au surdimensionnement de ces composants ou de ceux de la partie de

commande, ce qui peut augmenter le coût de réalisation du convertisseur.

Difficulté 2 : Les convertisseurs survolteurs CC-CC sont des systèmes avec de fortes non-

linéarités ils sont aussi à déphasage non minimal. Cela rend la réalisation de la commande de

tels systèmes une tâche bien ardue si on veut atteindre de bonnes performances de régulation : un

suivi de consigne rapide et précis. Cette tâche devient encore plus complexe si la tension de la

source ou la valeur de la charge subissent des changements dans le temps. Or la prise en compte

de ces changements, de la tension de source ou de la valeur de la charge, deviennent nécessaires

si on veut utiliser notre convertisseur dans un contexte de conversion d’énergie provenant de

sources renouvelables et alimentant des charges variables.

Difficulté 3 : La valeur des composants des convertisseurs CC-CC survolteurs varient souvent

avec le changement du point de fonctionnement ou de la température de ces éléments. C’est

notamment le cas lors du changement de la tension de l’entrée, de la sortie ou de la charge. Cela

rend le convertisseur un système à paramètres variants dans le temps. Dans ce cas aussi, la prise

en compte de ces changements de paramètres avec le temps devient nécessaire si on souhaite

réaliser une commande rapide, précise et robuste.

Difficulté 4 : Après une première implémentation d’une commande pour des convertisseurs,

on peut avoir le besoin d’ajouter de nouveaux objectifs de régulation à notre algorithme initial,

i.e. : limitation du signal de commande, amélioration de l’efficacité, réduction des émissions

électromagnétiques, augmentation de la limite supérieure de la fréquence de commutation, etc.

L’ajout de tels objectifs dans une commande existante, peut souvent constituer une tâche qui

nécessite un changement substantiel de la loi de commande et de ses paramètres.

Difficulté 5 : La réalisation d’un premier prototype du circuit de commande, pour une commande

avancée de convertisseurs de puissance, nécessite souvent soit l’utilisation de simulateurs en

temps réel souvent onéreux (contrôleurs, capteurs, interfaces), ou l’utilisation de microcontrôleurs

ordinaires mais qui nécessite le passage par une programmation en langage C souvent longue et

complexe. L’utilisation de ces simulateurs est souvent aussi privilégiée lorsque la commande
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inclut des fonctions complexes et de l’optimisation en temps réel qui peuvent alourdir le calcul

et limiter la fréquence d’échantillonnage maximale. Ce qui peut rendre l’implantation à l’aide

d’un microcontrôleur ordinaire difficile voire non réalisable.

1.2 Objectifs et méthodologie de la recherche

1.2.1 Objectifs

Objectif 1 : Sélection de la topologie du convertisseur et de ses composants, de manière à

refléter les difficultés 1, 2 et 3. La réalisation de cet objectif permettra aussi de se rapprocher de

l’ordre de grandeur des composants utilisés dans la littérature. Cela pourrait faciliter par la suite

la comparaison des performances du travail proposé dans cette thèse avec la littérature. Ensuite,

un prototype expérimental du convertisseur sera réalisé.

Objectif 2 : Modélisation et identification du convertisseur sous un format non linéaire le plus

représentatif possible de son fonctionnement réel. Et la conception d’une commande qui permet

de réaliser, en même temps, une régulation de tension de sortie qui soit rapide et robuste aux

variations de la tension de la source et la charge de sortie, ainsi que la réduction du pic de courant

de l’inductance au démarrage du convertisseur. Cette commande devrait être aussi robuste aux

variations des valeurs des composants du convertisseur avec le changement de leurs points de

fonctionnement. L’algorithme doit aussi prendre en compte la caractéristique de déphasage

non-minimal inhérente à la topologie du convertisseur survolteur CC-CC prise en compte dans

ce travail. La commande devrait permettre l’ajout des objectifs de performances dans la loi de

commande sans passer par une modification substantielle de l’algorithme de commande.

Objectif 3 : L’implémentation de la commande sur un microcontrôleur, avec des capteurs et des

circuits d’interfaces à budget réduit. De plus, la programmation de la commande ne doit pas

sortir du contexte de la réalisation des circuits Simulink et du codage avec des scripts Matlab

ordinaires. L’objectif ici est de réaliser les performances souhaitées, sans le passage par du

codage en C, afin de faciliter l’implémentation des algorithmes proposées.
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1.2.2 Méthodologie

Pour réaliser l’objectif 1 : La topologie hacheur PWM du convertisseur a été sélectionnée.

Malgré sa simplicité, cette topologie pose aussi les difficultés 1 à 4. Les composants du

convertisseur ont été dimensionnés de façon à se situer dans le même ordre de grandeur que

des travaux similaires dans la littérature. Aussi, ces composants ont été sélectionnés avec des

pertes résistives avec des valeurs, autant que possible, dans le même ordre de grandeur que des

travaux précédents. Le circuit du convertisseur a été ensuite conçu et réalisé sous la forme d’une

carte à circuit imprimée (PCB) à l’aide du logiciel Althium. Les composants passifs et actifs du

convertisseur ont été ensuite soudés sur la carte PCB.

Pour réaliser l’objectif 2 : Une modélisation bilinéaire du convertisseur a été réalisée. Cette

modélisation a pour avantage d’inclure en même temps les non-linéarités créées par la com-

mutation entre états passant et bloqué du Mosfet, et aussi inclure les pertes résistives des

composants dans le modèle. Ensuite une commande prédictive en cascade avec une commande

linéarisante entrée-état a été utilisée. La boucle interne de la commande linéarisante permet de

fournir une linéarisation exacte en temps réel du modèle bilinéaire. Cet algorithme linéarisant a

été choisi parce qu’il ne contient pas de dynamique interne. Il sera donc moins affecté par le

déphasage non-minimal du convertisseur qu’une linéarisation entrée-sortie. Aussi, une difficulté

qui vient avec l’utilisation de la linéarisation entrée-état est qu’elle est basée sur le modèle

bilinéaire. Ce modèle est basé sur les valeurs des composants du convertisseur autour de leur

point de fonctionnement nominal. Or ces valeurs changent souvent et d’une façon plus au

moins significative lors de la variation des courants et des tensions dans le convertisseur. Ces

valeurs changent aussi avec la variation de la température du circuit. Pour réduire l’impact de

ces changements sur la boucle de commande linéarisante, une commande prédictive linéaire a

été placée en boucle externe. À l’aide des étapes de prédiction et d’optimisation du MPC, la

robustesse de régulation de la tension de sortie est améliorée en cas de variation des valeurs

de ces composants. Ensuite, la fonction objectif, dans la partie optimisation de la commande

prédictive, pourrait être utilisé afin d’ajouter plus d’objectifs de régulation dans l’algorithme.
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Pour réaliser l’objectif 3 :Un microcontrôleur de type Texas F28335 a été choisi pour implé-

menter l’algorithme de la commande. Ce type de microcontrôleurs, à budget réduit, permet

d’être programmer directement avec un schéma Simulink et un script Matlab. Les programmes

Simulink et Matlab sont ensuite traduits en language C puis téléchargées sur le microcontrôleur

à l’aide du module Simulink Coder pour la famille Texas Instrument. L’implémentation se sert

aussi d’un kit de développement qui permet de relier l’ordinateur au microcontrôleur à l’aide

d’une liaison USB. Pour mesurer le courant de l’inductance, un capteur résistif shunt a été utilisé.

Pour mesurer la tension de sortie, un simple diviseur de tension à base de résistances a été utilisé.





CHAPITRE 2

REVUE DE LA LITTERATURE

Les convertisseurs de puissance sont devenus parmi les outils les plus utilisés pour la transforma-

tion de la puissance électrique depuis leur introduction par Middelbrook et d’autres chercheurs

en 1951 Erickson & Maksimovic (2007) . Cette popularité résulte du fait qu’ils permettent

la conversion de la puissance électrique, selon les spécifications des clients, tout en offrant

une bonne efficacité et fiabilité de fonctionnement. Ces convertisseurs sont souvent aussi des

systèmes commandables, ce qui facilite le réglage de leurs performances dynamiques et statiques

selon les spécifications des clients. Cette commandabilité permet aussi une implémentation d’al-

gorithmes de commande plus modernes et plus avancés, ce qui permet une amélioration continue

des performances des convertisseurs ainsi qu’une diversification en continu de leur contexte

d’utilisation. D’autre part, et grâce à l’objectif de permettre une implémentation graduelle des

sources d’énergie renouvelables dans le réseau électrique, l’utilisation des convertisseurs CC-CC

survolteurs a gagné de plus en plus d’intérêt dans les réseaux intelligents Che & Shahidehpour

(2014); Maknouninejad, Qu, Lewis & Davoudi (2014); Nasirian, Moayedi, Davoudi & Lewis

(2015). Les convertisseurs CC-CC survolteurs sont utilisés dans les micro-réseaux (MG) et les

réseaux intelligents pour amplifier la tension de la source d’entrée, à la valeur requise par la

charge de sortie, à travers des algorithmes de commande appropriés. Ce chapitre présente une

revue des algorithmes de commande, des convertisseurs survolteurs CC-CC, les plus récents

avant la présentation des résultats de ce travail. Ces algorithmes peuvent être classifiés selon

deux catégories : des algorithmes à base de modèles linéaires et des algorithmes à base de

modèles non linéaires.

2.1 Commandes linéaires du convertisseur survolteur

La conception des algorithmes de commande linéaire peut se dérouler généralement selon les

trois étapes suivantes : la première étape consiste à définir une approximation linéaire du modèle

du convertisseur autour d’un point de fonctionnement initial stable. Ce modèle est souvent
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obtenu à l’aide d’une linéarisation avec les séries de Taylor. Le système linéarisé sera stable

si ses valeurs propres sont toutes à gauche de l’axe imaginaire. La deuxième étape consiste à

concevoir la commande linéaire à base de cette approximation. La troisième étape consiste à

appliquer la commande linéaire au convertisseur non linéaire.

2.1.1 Commande proportionnelle intégrale et par retour d’état

Les commandes proportionnelle intégrale et par retour d’état font partie des algorithmes les plus

utilisés dans la catégorie des algorithmes linéaires. Les gains de ces régulateurs peuvent être

obtenus par la méthode d’imposition des pôles. Ces pôles permettent de modifier les performances

dynamiques du convertisseur selon les spécifications des clients. Ces régulateurs peuvent offrir

des performances dynamiques et statiques acceptables tout en garantissant la stabilité autour

d’une zone d’opération spécifique. Toutefois, les convertisseurs peuvent fonctionner loin de leurs

points de fonctionnement initiaux dans le cas d’erreurs sur l’estimation des paramètres ou à

cause du bruit introduit par les signaux de commande. Cette situation peut causer des fluctuations

indésirables des signaux commandés ou peut même provoquer l’instabilité du système.

2.1.2 Commande prédictive linéaire

La commande prédictive basée sur un modèle linéaire (LMPC) a été parmi les solutions proposées

pour répondre aux limitations de la commande linéaire Rodriguez, Kazmierkowski, Espinoza,

Zanchetta, Abu-Rub, Young & Rojas (2013).Le LMPC utilise le modèle d’état linéaire discrétisé

du convertisseur survolteur pour prédire les valeurs futures des variables d’état. Ensuite, le

signal de commande est calculé à l’aide de la minimisation d’une fonction objectif sujet à des

contraintes sur les variables du système. Le LMPC a été initialement utilisé dans l’industrie des

produits chimiques il y a trente ans. Ensuite, grâce à l’amélioration des performances de calcul

des microcontrôleurs, l’utilisation du LMPC a été étendue à la commande des convertisseurs

de puissance à travers leurs modèles linéaires Shadmand, Balog & Abu-Rub (2014).Toutefois,

l’utilisation du modèle linéaire du convertisseur peut réduire les performances du système s’il

fonctionne très loin de son point d’opération initial.
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2.1.3 Commande LQR-anticipative optimale à double mode

La commande LQR-anticipatif optimale à double mode a été proposée par Zhang, Li, Liu & Su

(2017). Dans ce cas, le contrôleur utilise le modèle linéaire moyenné du convertisseur et

minimise une fonction objectif quadratique pour assurer la régulation de la tension de sortie.

Cette commande, représentée sur la figure 2.1, combine un régulateur linéaire quadratique

(LQR) avec un filtre de Kalman utilisé dans la ligne de retour, et une commande anticipative

afin de minimiser le retard de phase causé généralement par les RHP. La commande fonctionne

en conduction continue (CCM) ainsi qu’on conduction discontinue (DCM) et le calcul des

paramètres de la commande est réalisé selon le mode en cours. Ensuite, un bloc de détection

de mode permet de sélectionner les paramètres de la commande selon le mode en cours. La

commande permettait de bonnes performances pour le suivi de la tension lorsqu’il y avait une

variation de la tension d’entrée ou une réduction de la charge résistive. Toutefois, la tension

de sortie présentait encore des ondulations autour de 25% et les performances du courant de

l’inductance n’ont pas été considérées.

Figure 2.1 Commande LQR-anticipative optimale à double mode

Tirée de Zhang et al. (2017)
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2.1.4 Commande par model interne

La commande par modèle interne a été proposée par Kobaku, Patwardhan & Agarwal (2017) .

Cet algorithme, du type polynomial, a été conçu en utilisant le modèle linéaire du convertisseur

au voisinage d’un point d’opération nominal. L’objectif principal était de réduire l’effet des zéros

à phase non minimale sur la tension de sortie du convertisseur. L’algorithme IMC proposé a

deux degrés de liberté, qui permettent d’assurer en même temps l’asservissement et la régulation

du système. Sur la figure 2.2 p représente la fonction de transfert du système, p𝑒𝑡ℎ𝑎 représente

la fonction de transfert de la perturbation externe, v est la sortie mesurée, et is est la consigne,

pm représente la fonction de transfert du modèle interne, et C représente la commande IMC, Fr

représente le filtre de la consigne, et F𝑒𝑡ℎ𝑎 représente le filtre de la perturbation. Pour réaliser la

commande IMC, le modèle de la perturbation est décomposé en composantes inversibles et non

inversibles (qui contiennent les zéros RHP et les retards). Ensuite, la partie inversible est utilisé

dans la conception du IMC. La commande est ensuite mise en cascade avec un filtre passe bas

afin de s’assurer que le produit des polynômes C et FR est propre. Le contrôleur montrait de

bonnes performances pour la variation de la tension de l’entrée, de la charge et de la tension

de consigne. Cependant, pour le cas d’une réduction de la charge, la tension de sortie montrait

un sous-dépassement de tension proche de celui d’un PID. Il y avait aussi un dépassement de

la tension dans le cas du changement de la consigne de la tension de sortie. La dynamique du

courant de l’inductance n’a pas aussi été traité.

2.1.5 Commande à observateurs imbriqués d’ordre réduit

La commande à observateurs PI (PIO) imbriqués d’ordre réduit a été proposé par Kim & Son

(2017), les auteurs utilisaient des PIOs imbriqués d’ordre réduit pour réduire l’effet de la

variation des paramètres et la variation de la tension d’entrée sur les performances dynamiques

du convertisseur.du convertisseur. Les PIOs sont des observateurs de la famille Luenberger

mais qui sont augmentés d’un terme intégral. La commande, représentée sur la figure 2.3, est

composée tout d’abord d’une boucle externe intégrale proportionnelle (IP), pour la commande

de la tension, placée en cascade avec une boucle interne PI. Ensuite, pour permettre une
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Figure 2.2 Commande de mode interne

Tirée de Kobaku et al. (2017)

robustification du régime transitoire, des PIOs imbriqués d’ordre réduit sont inclus dans la

commande en cascade. De plus, une compensation anticipative est aussi ajoutée dans le signal

de commande. Cette compensation est basée sur des observateurs imbriqués qui permettent,

lors d’une incertitude paramétrique ou de variation de la tension de la source, de maintenir les

caractéristiques nominales du système et d’assurer le suivi des performances désirées. Toutefois,

dans le cas de la réduction de la charge, la tension de sortie continuait à présenter un sous

dépassement de tension d’environ 4.5%.

Figure 2.3 Commande PI à observateurs imbriqués d’ordre réduit

Tirée de Kim & Son (2017)
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2.2 Commandes non linéaire

Les commandes non linéaires utilisent une représentation non-linéaire du convertisseur, afin de

se rapprocher encore plus du vrai fonctionnement du système en temps réel. Cela peut améliorer

la stabilité, les performances dynamiques et le suivi de la consigne du convertisseur dans le cas

de perturbations ou de déviations paramétriques. Kim & Lee (2015); Srinivasan & Kwasinski

(2014).

2.2.1 Commande linéarisante

La commande linéarisante est une technique bien connue dans la catégorie des commandes

non-linéaires Khalil & Grizzle. La commande linéarisante (CL) Srinivasan & Kwasinski (2014)

calcule un modèle linéaire équivalent exact et instantané du système en utilisant des fonctions de

transformation spécifiques. Le système linéarisé peut ensuite être commandé en utilisant une

boucle externe de commande linéaire. Cependant, cette solution à la limitation de ne pas être

assez robuste aux fluctuations des paramètres du système.

Figure 2.4 La commande linéarisante : principe de fonctionnement
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2.2.1.1 Commande linéarisante entrée sortie

La commande linéarisante entrée sortie est un algorithme bien connu dans la catégorie des

commandes CL. Le système linéarisé, selon cet algorithme, présente deux ensembles de variables

d’état appelés dynamiques externes et internes. Les dynamiques internes seront toutefois instables

dans le cas d’un système à phase non minimal tel que les convertisseurs CC-CC survolteurs,

abaisseurs ou abaisseurs-survolteurs. Ensuite, si le système linéarisé est commandé à l’aide d’un

algorithme linéaire qui ne prend pas en compte la dynamique interne, le système sera instable en

boucle fermée. Comme solution à cette situation, les auteurs en Okou, Akhrif & Dessaint (1999)

proposent une commande non linéaire pour des systèmes à phase non minimale. L’algorithme

est composé d’une boucle externe constituée d’une linéarisation entrée sortie classique et d’une

boucle interne de commande non linéaire stabilisante. La commande non linéaire a été conçue

en utilisant une approche de Lyapunov dans l’objectif de stabiliser l’ensemble des dynamiques

externes et internes.

2.2.1.2 Commande linéarisante entrée-état

La commande linéarisante entrée-état permet de réaliser une linéarisation exacte et complète

du modèle d’état non linéaire affine. De cette façon, les dynamiques internes qui peuvent

causer l’instabilité sont évitées. Un inconvénient de cette catégorie de commandes est sa

complexité relative quand il s’agit de son implémentation en temps réel. Dans le meilleur de

notre connaissance, il n’y en a pas eu d’implémentation expérimentale du ILC pour la commande

d’un convertisseur survolteur non linéaire avant la présentation du travail présenté dans cette

thèse.

2.2.2 Commande prédictive non linéaire

La commande prédictive basée sur un modèle non linéaire (NLMPC) a été aussi proposée

dans d’autres travaux Beccuti, Kvasnica, Papafotiou & Morari (2013); Kim, Park, Kim & Lee
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(2014). L’objectif du NLMPC est de prendre en compte les non-linéarités du système dans le but

d’améliorer son comportement dans le cas d’une fluctuation de ses paramètres. Le signal de

commande est calculé à l’aide de la minimisation d’une fonction coût sujette à des contraintes

sur les variables du système. Pour évaluer la stabilité du système, l’utilisation des méthodes de

Lyapunov a été proposé Allgower, Findeisen, Nagy et al. (2004); Kim, Kim, Park & Lee (2013).

Le NLMPC a aidé à répondre aux limitations de la commande linéaire. Cependant, une erreur

en régime permanent était toujours présente lorsque le NLMPC a été utilisé seul. Cette erreur a

été corrigée souvent à l’aide d’une boucle d’observation externe ou à l’aide d’une commande à

action intégrale.

2.2.3 Commande de tension de sortie avec restitution des performances dynamiques

La commande de suivi de la tension de sortie avec rétablissement des performances dynamiques

a été proposée par Kim (2018). Le régulateur visait le maintien des performances dynamiques

du convertisseur après une perturbation ou après une fluctuation de ces paramètres. Pour réaliser

cette objectif, le régulateur utilise des observateurs non linéaires qui estiment ces perturbations.

Cependant, l’ondulation du courant de l’inductance a été proche de celles d’un régulateur linéaire

classique. De plus, la réduction du pic du courant de démarrage n’a pas été traitée. Le régulateur

nécessitait aussi d’être ajusté par une approche essai-erreur.

2.2.4 Commande par mode de glissement

La commande par mode de glissement a été proposée dans plusieurs travaux dont Singh & Fulwani

(2020). L’objectif de ce type de commande est de rendre le système plus résilient face aux

perturbations à la source ou à la charge. Cette commande vise à ramener le système de la

manière la plus rapide et plus stable vers son point de consigne. La première étape de conception

de cette commande est la définition d’une surface glissante non linéaire. Cette surface est

construite en fonction du comportement désiré du système. La deuxième étape consiste à la

définition d’une loi de commande qui permette de garder la trajectoire du système à l’intérieur

de cette surface. La figure 2.5 illustre cette commande dans le cas d’un modèle d’état d’ordre 2.



19

L’objectif ici est d’amener les variables d’état à converger vers leur trajectoire de référence. Cette

trajectoire sera atteinte au moment lorsque s(x1,x2)=0. Dans le cas de la commande présentée

Figure 2.5 Commande par mode de glissement

Tirée de Polycarpou (2006)

dans Singh & Fulwani (2020),le convertisseur CC-CC a été représenté par son modèle d’état

bilinéaire suivant :

𝐿 ∗
d𝑖𝐿

d𝑡
= 𝐸 − (1 − 𝑢) ∗ 𝑣𝑐

𝐶 ∗
d𝑣𝑐

d𝑡
= (1 − 𝑢) ∗ 𝑖𝐿 (2.1)

Tel que :

vc : Tension aux bornes du condensateur C,

il : Courant circulant dans l’inductance L,

u : Signal de commande du convertisseur,

Dans ce cas, la surface glissante dans laquelle on désirait garder la trajectoire du système a été

définie comme suit :
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𝑆 = 𝑣𝑐 ∗ 𝑖𝑙 − 𝑣𝑐𝑟𝑒 𝑓 ∗ 𝑖𝑙𝑟𝑒 𝑓

(2.2)

Tel que :

S : Valeur instantanée de la surface glissante,

vc : Tension aux bornes du condensateur C,

vcref : Tension de consigne du condensateur C,

il : Courant circulant dans l’inductance L,

ilref : Courant de consigne de l’inductance L,

La conception de la loi de commande a été réalisée par la suite en imposant le critère d’accessibilité

(au point de consigne) suivant à la surface glissante :

d𝑆2

d𝑡
< −𝜂 ∗ |𝑆 | (2.3)

Et pour une région de stabilité (d’attraction) définie par :

d𝑃

d𝑡
< 𝑣𝑐 ∗ 𝐸 ∗

√
𝐶/𝐿 (2.4)

Tel que :

𝜂 : Réel positif donné,

P : Puissance instantanée de la charge.

Le critère (2.3) signifie que 𝑆2 est strictement décroissante et va converger, dans un temps fini,

vers sa valeur minimale qui est dans ce cas égale à zéro. De cette façon le produit 𝑣𝑐 ∗ 𝑖𝑙 va

converger lui aussi à la valeur nominale de 𝑣𝑐𝑟𝑒 𝑓 ∗ 𝑖𝑙𝑟𝑒 𝑓 . Une forme de loi de commande qui
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respecte les critères (2.3) et (2.4) a été proposée de la façon suivante :

𝑢 = 1/2(1 − 𝑠𝑔𝑛(𝑠))

(2.5)

Cette approche a permis aux auteurs de garantir la stabilité du convertisseur même en présence

de perturbations à grandes signaux de la source ou de la charge. Cependant, avec le choix

de la surface glissante fournie, la précision individuelle de la convergence de chacune des

variables vc et il vers leurs consignes désirées n’a pas été suffisamment abordée. En effet, la

méthode garantissait uniquement la convergence du produit 𝑣𝑐 ∗ 𝑖𝑙 vers 𝑣𝑐𝑟𝑒 𝑓 ∗ 𝑖𝑟𝑒 𝑓 . En plus,

les transitoires maximales du courant de l’inductance il dépassaient de 7% la valeur en régime

permanent.

2.2.4.1 Commande par mode de glissement quasi temporellement optimale

La commande par mode de glissement quasi temporellement optimale a été proposée en

Ghasemian & Taheri (2018).L’algorithme utilise une analyse affine commutée du modèle

du convertisseur. L’objectif de cette commande est d’assurer la robustesse de la stabilité du

convertisseur dans le cas de changement de la consigne, de la charge ou de la tension d’entrée.

Cependant, dans le cas de la réduction de la charge, la tension de sortie continuait à présenter

une erreur statique d’environ 1Les ondulations du courant ont été supérieures à 100% lors du

test de la mise en marche du convertisseur.

2.2.4.2 Commande à mode de glissement discrète pour la régulation de la tension de
sortie

La commande par mode de glissement discrète pour la régulation de la tension de sortie est

proposée dans Vidal-Idiarte, Marcos-Pastor, Garcia, Cid-Pastor & Martinez-Salamero (2015).

La commande est réalisée à l’aide de la mise en cascade composée d’une boucle interne et d’une

boucle externe. La boucle interne se compose d’une commande non linéaire du courant basée
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sur un mode de glissement discret. Et la boucle externe se compose d’une simple commande PI

discrète pour la régulation de la tension de sortie. Tout d’abord, le convertisseur est modélisé

sous une forme discrète simplifiée. Ensuite, l’algorithme de la commande est développé sous

une forme analytique et discrète. Enfin, et pour satisfaire aux spécifications de performance,

cet algorithme maintient la trajectoire de mouvement, des points échantillonnés, dans une

surface glissante dans l’espace d’état lorsque le mouvement glissant discret est atteint. La

commande assurait une réponse rapide et les bénéfices d’un implémentation numérique tel que

la programmabilité et l’immunité au bruit, et permettait un fonctionnement à une fréquence de

commutation constante. Cependant, le courant de l’inductance au démarrage du convertisseur

présenté un pic près de 2000%. La tension de sortie présentait aussi un dépassement au démarrage.

De plus, un sous dépassement de tension de 21% été présent dans le cas de la réduction de la

charge.

2.2.5 Commande sans capteur à base des méthodes de Lyapunov

Une commande sans capteur basée sur un observateur d’état et utilisant les méthodes de Lyapunov

a été proposée dans Cho, Yoo & Kwak (2015). Dans l’objectif d’éviter l’utilisation d’un capteur

du courant de l’inductance, la méthode utilise un observateur d’état. Sur le bloc diagramme de

cette commande, représentée sur la figure 2.5, l’observateur estime le courant iL en se basant

sur les valeurs de la tension de sortie V0, la tension d’entrée Vs et le rapport cyclique u. Pour

calculer le signal de commande u, l’erreur ev de tension est tout d’abord calculée entre la tension

de consigne Vref et la tension de sortie estimée. Ensuite, le courant de consigne de l’inductance

iref est calculé à l’aide de la commande PI et de la valeur de ev. Ensuite, iref est comparé avec

le courant estimé, par l’observateur, afin de calculer l’erreur de courant ei. Enfin, l’algorithme

non-linéaire calcule le rapport cyclique u du commutateur en se basant sur les valeurs ev et ei.

Pour assurer la stabilité du système commandé, les gains de l’observateur sont calculés en se

basant sur la théorie de stabilité de Lyapunov. Avec l’utilisation des observateurs d’état, cette

commande permettait la réduction du coût de la commande ainsi que l’élimination des problèmes

de bruits associés avec les capteurs. De plus, la commande assurait une bonne performance de
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suivi de la consigne de la tension de sortie et une stabilité grand signal pour des perturbations

larges signaux. Toutefois, les performances dynamiques de la tension de sortie ont été proches

de celles d’un régulateur PI et les performances du courant de l’inducteur n’ont pas été étudiées.

Figure 2.6 Commande sans capteur à base des méthodes de Lyapunov

Tirée de Cho et al. (2015)





CHAPITRE 3

TOPOLOGIES DES CONVERTISSEURS AMPLIFICATEURS DE L’ENTRÉE
CC-CC

Ce chapitre a pour objectif de présenter une classification des différentes topologies des

convertisseurs CC-CC amplificateurs de l’entrée utilisés dans la recherche et l’industrie. Cette

classification Mojtaba & al (2017) est réalisée selon le type de connexion entre la source et la

charge. Cela permettra de situer la topologie du convertisseur survolteur PWM utilisé dans cette

thèse, en définissant ses caractéristiques ainsi que ses domaines d’application.

Figure 3.1 Topologies des convertisseurs amplificateurs de

l’entrée selon le type de connexion entrées sorties

Tirée de Mojtaba & al (2017)

3.1 Structures non isolées ou isolées

3.1.1 Structures non isolées

Dans le cas des structures non isolées, il existe au moins un point de connexion entre les sources

et les charges. Cette structure est utilisée lorsqu’une isolation entre l’entrée et la sortie du

convertisseur n’est pas requise, c’est généralement le cas des applications à faible puissance.

Dans cette catégorie, on retrouve le convertisseur utilisé dans cette thèse et qu’on appelle

convertisseur survolteur PWM.
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Figure 3.2 Structure non isolée unidirectionnelle alimentée en courant

Tirée de Zhaksylyk (2019)

Les convertisseurs non isolés peuvent être réalisés avec ou sans couplage magnétique. Ce

couplage n’est généralement pas nécessaire si une grande amplification de la tension ou une

grande efficacité ne sont pas requises. Dans ce cas, l’omission du couplage peut aider à simplifier

la conception des convertisseurs et réduire leurs tailles et coûts de réalisation respectifs. Pour

des systèmes à haute puissance, il est souvent bénéfique d’utiliser un couplage magnétique si

une amplification importante de la tension est requise. Cet ajout peut alors améliorer l’efficacité

et la fiabilité du convertisseur.

3.1.2 Structures isolées

Les structures isolées offrent une isolation complète entre les sources d’entrée et les charges de

sortie. Cette isolation peut être aussi nécessaire pour des applications dont les spécifications de

performance (niveau des interférences CEM, transfert de puissance requis. . . ) ou de sécurité de

fonctionnement ne peuvent être réalisées sans l’ajout de cette isolation. C’est généralement le

cas des applications connectées au réseau électrique. Cette isolation peut être réalisée à l’aide

de transformateurs ou de couplage par inductances. Afin de réduire la taille de ces éléments

magnétiques, ces convertisseurs sont généralement amenés à fonctionner en haute fréquence.
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Figure 3.3 Structure isolée biderectionnelle : exemple du

convertisseur feedforward

Tirée de Zhaksylyk (2019)

3.2 Structures unidirectionnelles/bidirectionnelles

3.2.1 Structures unidirectionnelles

Les structures unidirectionnelles permettent un transfert de puissance unidirectionnel entre

les sources et les charges. Pour permettre un écoulement de puissance à sens unique, ces

convertisseurs se composent de commutateurs à simple quadrant qui empêchent le courant de

circuler dans le sens inverse. Le nombre des commutateurs commandés dans cette typologie est

généralement plus petit que dans le cas des convertisseurs bidirectionnels. Cette structure est

utilisée dans des applications portables comme les capteurs et les équipements de sécurité. Le

convertisseur survolteur PWM de cette thèse fait partie de cette catégorie.

3.2.2 Structures bidirectionnelles

Les structures bidirectionnelles permettent un transfert bidirectionnel de puissance entre les

sources et les charges. Ces convertisseurs peuvent être réalisées par l’utilisation de semi-
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Figure 3.4 Exemple de structure nonisolée bidirectionnelle :

convertisseur buck-boost

Tirée de Zhaksylyk (2019)

conducteurs à double quadrant qui permettent la circulation du courant dans les deux sens.

Cette catégorie de convertisseurs est utilisée dans le contexte des applications de stockage de

l’énergie, des systèmes d’énergie renouvelable, des micro-réseaux intelligents, des véhicules

électriques, des transports par chemin de fer, des ascenseurs et des escalateurs, des alimentations

sans coupure, etc.

3.3 Structures alimentées en tension/courant

3.3.1 Structures alimentées en tension

Les convertisseurs alimentés en tension se composent d’un filtre capacitif à l’entrée et conver-

tissent normalement la tension d’entrée en une tension plus petite et le courant d’entrée en un

courant plus grand. Puisque ces convertisseurs ne contiennent pas d’inductance à leurs entrées,

cela peut causer d’importantes ondulations au niveau des courants de source. Cependant, un des

avantages de ces convertisseurs est qu’ils n’ont pas de zéros à partie réelle positive (RHP) dans

leurs fonctions de transfert, et ils ont par conséquent une réponse dynamique plus rapide que les

convertisseurs alimentés par courant qui contiennent des zéros RHP. Cependant, il ne s’agit pas

d’une règle générale ; Song & B (2007) introduisent un convertisseur à pont double alimenté par

courant qui ne contient pas un zéro RHP dans sa fonction de transfert.
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3.3.2 Structures alimentées en courant

Les convertisseurs alimentés en courant, se composent d’une inductance à l’entrée et peuvent

normalement convertir la tension d’entrée en une tension de sortie plus grande. C’est le cas pour

le convertisseur PWM de cette thèse. Puisque leurs inductances d’entrée peuvent fournir un

courant d’entrée continue, et généralement avec une ondulation réduite, cela réduit les impacts

des grandes ondulations sur les sources à faibles tensions et grands courants. Cette catégorie

de convertisseurs est très populaire dans les applications d’énergies renouvelables de faibles

puissances comme les panneaux photovoltaïques et les piles à combustible. Ces convertisseurs

peuvent généralement offrir une grande plage de commutation douce et permettent une bonne

efficacité de conversion sur un intervalle de puissance étendu dans des applications avec une

grande variation de la tension d’entrée.

3.4 À Commutation dure/douce

Figure 3.5 Commutations dure et douce

Tirée de Liu & Lee (1986)

3.4.1 À Commutation dure

Dans le cas de la commutation dure, les dv/dt et di/dt dans les semiconducteurs ont des valeurs

plus importantes que dans le cas de la commutation douce. Ces grandes variations peuvent

causer entres autres des interférences électromagnétiques et des pertes par commutation plus
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importantes. Afin de limiter ces pertes, on réduit généralement la fréquence de commutation.

Cette réduction peut limiter le potentiel de minimisation de la taille de ces convertisseurs. En

effet, une technique de réduction de cette taille est d’augmenter la fréquence de commutation.

3.4.2 À Commutation douce

Les convertisseurs à commutation douce incluent des circuits résonants qui réalisent des

commutations à tension nulle (ZVS) ou à courant nul (ZCS). Puisque les tensions et les courants

des semiconducteurs sont maintenant nuls à la commutation, cela réduit les pertes de puissance

et permet aux convertisseurs cc–cc de fonctionner avec des fréquences de commutation plus

importantes et permettre ainsi la réduction de leur tailles et poids. L’annulation des tensions

et des courants à la commutation permet aussi de réduire les interférences électromagnétiques

causées par les convertisseurs.

Pour réaliser les ZCS et les ZCS on peut utiliser des circuits résonants ZC et ZV respectivement.

Dans le cas des circuits ZC, un inducteur Lr est connecté en série avec le commutateur S pour

réaliser une commutation à courant nul. Si le commutateur S est unidirectionnel, le courant

va circuler dans un seul sens et le commutateur résonant est dit à demi-onde. Si une diode est

connectée en antiparallèle avec ce commutateur, le courant pourra circuler dans les deux sens et

le commutateur pourra fonctionner en onde complète. Lors de la fermeture du commutateur, son

courant va croitre graduellement à partir de zéro. Ensuite, il va commencer à osciller à cause de

la résonance entre Lr et Cr. Enfin, lorsque le commutateur sera ouvert, le courant de commutation

sera nul à cause de cette forme oscillatoire acquise lors de la conduction. La stratégie de cette

méthode est de changer la forme de l’onde du courant lorsque S est en conduction de sorte

de créer les conditions nécessaires pour que ce courant soit nul à l’ouverture du commutateur

Liu & Lee (1986).

Dans un circuit résonant ZV, un condensateur Cr est connecté en parallèle avec le commutateur S

pour réaliser une conduction à tension nulle. Si le commutateur S est unidirectionnel, la tension

aux bornes du condensateur Cr pourra osciller librement sur les deux demi périodes. Si une
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diode est connectée en antiparallèle avec ce commutateur, le ZVS fonctionnera uniquement en

mode demi-onde. L’objectif du commutateur ZV est de changer la forme de l’onde du courant

pendant la durée d’ouverture de S afin de créer les conditions nécessaires pour que cette tension

soit nulle à la fermeture du commutateur Liu & Lee (1986).

Figure 3.6 Convertisseur survolteur CC-CC à commutation ZVS

Tirée de Zhaksylyk (2019)

Figure 3.7 Convertisseur survolteur CC-CC à commutation ZCS

Tirée de Zhaksylyk (2019)
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3.5 À phase non minimale / À phase minimale

Les convertisseurs à phase non minimale (NMP) se caractérisent par des fonctions de transfert

qui contiennent des zéros à parties réelles positives (RHP). La commande de ces systèmes

est plus difficile à réaliser, parce que lorsque l’amplification de la tension augmente dans les

convertisseurs conventionnels, les pôles en boucle fermée vont être attirés vers les RHP ce

qui peut rendre le convertisseur instable. Cela rend aussi la réponse transitoire moins rapide

que souhaitée. Lorsque le zéro RHP est plus proche de l’axe imaginaire, la limitation en gain

d’amplification maximal de tension devient plus prononcée. De plus, au fur et à mesure que les

pôles tendent à devenir instables, la marge de phase devient limitée, ce qui rend le système plus

sensible aux retards dans les calculs.

Les convertisseurs CC-CC conventionnels, contiennent au moins un zéro RHP. Le convertisseur

survolteur PWM contient donc aussi un zéro RHP dans sa fonction de transfert commande-

sortie pour le fonctionnement en conduction continue (CCM). Pour ce cas, la partie réelle du

zéro RHP est approximativement proportionnelle à la résistance de la charge, et inversement

proportionnelle à l’amplification en tension. Cela signifie, que pour des applications à base

de charges se composant de résistances très petites, et pour des amplifications de tension très

grandes, les zéros RHP se rapprochent plus de l’axe imaginaire, ce qui rend la conception de

la commande en boucle fermée plus difficile. Malgré qu’un fonctionnement en conduction

discontinue DCM peut contribuer à faire éloigner les zéros RHP vers des hautes fréquences,

les ondulations et les dépassements des courants d’entrée deviennent plus grands en DCM et

l’efficacité est aussi réduite.



CHAPITRE 4

MODÉLISTATION NONLINÉAIRE DU CONVERTISSEUR SURVOLTEUR

La modélisation nonlinéaire du convertisseur survolteur est la première étape pour la conception

de sa commande nonlinéaire. Cette modélisation est nommée bilinéaire (CBM), parce qu’elle

est linéaire sur chacun des demi-intervalles de commutation du Mosfet, mais nonlinéaire

sur l’intervalle de commutation au complet. Le modèle bilinéaire est formulé en utilisant le

convertisseur représenté par les figures 4.1, 4.2 et 4.3 Erickson & Maksimovic (2007). Sur ces

figures, les composants du convertisseur sont considérés comme non-idéaux et comprennent des

résistances internes. Le CBM vise à offrir une meilleure prise en compte des caractéristiques non

linéaires du convertisseur. Une commande basée sur le CBM aura pour objectif de fournir ensuite

une amélioration de la commande, de la tension du convertisseur, dans le cas de perturbations

survenant au niveau de la la consigne, de la tension de la source ou de la charge de sortie. Le

CBM sera formulé selon une représentation d’état et les variables d’état seront le courant de

l’inductance L et la tension aux bornes du condensateur C. La modélisation proposée dans ce

chapitre sera effectuée selon les étapes fournies dans Erickson & Maksimovic (2007)

Figure 4.1 Diagramme électrique du convertisseur survolteur
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4.1 Modélisation bilinéaire du convertisseur survolteur

La modélisation bilinéaire du convertisseur survolteur sera effectuée selon trois étapes. En

première étape, la représentation d’état du convertisseur est formulée sur le premier demi-

intervalle de commutation. En deuxième étape, une représentation d’état sera formulée sur le

deuxième intervalle de commutation. Ensuite, les deux modèles d’état seront combinés à l’aide

du rapport cyclique afin de former le modèle d’état CBM.

4.1.1 Modélisation sur le premier demi-intervalle de commutation

Le modèle d’état linéaire du convertisseur Erickson & Maksimovic (2007) sur le premier

intervalle de commutation la figure 4.2 est calculé en appliquant les lois de Kirchhoff sur la

tension du condensateur C et le courant de l’inductance L.

𝑣𝐿 (𝑡) = 𝐿 ∗
d𝑖𝐿
d𝑡

= 𝑣𝑔 − (𝑅𝐿 + 𝑅𝑜𝑛) ∗ 𝑖𝐿

𝑖𝑐 (𝑡) = 𝐶 ∗
d𝑣𝑐
d𝑡

=
𝑣𝑐
𝑅

(4.1)

Ce modèle peut ensuite être réécrit sous la forme matricielle suivante :

d𝑥(𝑡)

d𝑡
= 𝐴𝑐,1 ∗ 𝑥(𝑡) + 𝐵𝑐,1 ∗ 𝑣(𝑡) (4.2)

Tel que :

𝑥(𝑡) = [𝑖𝐿 (𝑡)𝑣𝑐 (𝑡)]
𝑇 , 𝑣(𝑡) = [𝑣𝑔 (𝑡)𝑣𝐷 (𝑡)]

𝑇 (4.3)

Et :

𝐴𝑐,1 =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
−

(𝑅𝐿+𝑅𝑜𝑛)
𝐿 0

0 − 1
𝑅𝐶

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
, 𝐵𝑐,1 =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
1
𝐿 0

0 0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(4.4)
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Figure 4.2 Diagramme électrique du convertisseur durant le

premier intervalle de commutation

Tirée de Erickson & Maksimovic (2007)

Et :

𝑣𝐷 (𝑡) :Tension de la diode à l’état passant.

𝑅𝐿 , 𝑅𝑜𝑛, 𝑅𝐷 : Les résistances respectives de l’inductance, du mosfet dans l’état passant et la

diode dans l’état passant,

4.1.2 Modélisation sur le deuxième intervalle de commutation

Figure 4.3 Diagramme électrique du convertisseur sur le

deuxième intervalle de commutation

Tirée de Erickson & Maksimovic (2007)
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Le modèle d’état linéaire du convertisseur Erickson & Maksimovic (2007) sur le deuxième

intervalle de commutation sur la figure 4.3 est fourni par :

𝑣𝐿 (𝑡) = 𝐿 ∗
d𝑖𝐿
d𝑡

= 𝑣𝑔 −𝑉𝐷 − (𝑅𝐿 + 𝑅𝐷) ∗ 𝑖𝐿 − 𝑣𝑐

𝑖𝑐 (𝑡) = 𝐶 ∗
d𝑣𝑐
d𝑡

= 𝑖𝐿 −
𝑣𝑐
𝑅

(4.5)

Ce modèle peut ensuite être réécrit sous la forme matricielle suivante :

d𝑥(𝑡)

d𝑡
= 𝐴𝑐,2 ∗ 𝑥(𝑡) + 𝐵𝑐,2 ∗ 𝑣(𝑡) (4.6)

Tel que :

𝐴𝑐,2 =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
−(𝑅𝐿 + 𝑅𝐷)/𝐿 − 1

𝐿

1
𝐶 − 1

𝑅𝐶

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
, 𝐵𝑐,2 =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
1
𝐿 − 1

𝐿

0 0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦

4.1.3 Modélisation bilinéaire

La modélisation bilinéaire du convertisseur peut ensuite être obtenu, sur l’intervalle de com-

mutation au complet, en combinant les équations 4.2 et 4.6 à l’aide du rapport cyclique

𝑑 (𝑡) :

d𝑥(𝑡)

d𝑡
= (𝑑 (𝑡) ∗ 𝐴𝑐,1 + (1 − 𝑑 (𝑡)) ∗ 𝐴𝑐,2) ∗ 𝑥(𝑡)+

(𝑑 (𝑡) ∗ 𝐵𝑐,1 + (1 − 𝑑 (𝑡)) ∗ 𝐵𝑐,2) ∗ 𝑣(𝑡)

(4.7)

Le modèle d’état (4.7) est non linéaire puisque le rapport cyclique 𝑑 (𝑡), variable temporellement,

multiplie les variables d’état.



37

4.2 Définition des conditions de fonctionnement du convertisseur

4.2.1 Sélection de la plage de variation du rapport cyclique et de la tension de sortie

Figure 4.4 Variation de rapport 𝑉/𝑉𝑔 en fonction du rapport

cyclique 𝐷 et de 𝑅𝐿

Tirée de Erickson & Maksimovic (2007)

La sélection de la plage de variation du rapport cyclique et de la tension de sortie, est basée

principalement sur la valeur du ratio 𝑅𝐿/𝑅. En effet, une courbe correspondante à la valeur de

𝑅𝐿/𝑅 est sélectionnée sur la figure 4.4. Ensuite, à l’aide de cette courbe, l’intervalle de variation

du rapport cyclique 𝐷 est sélectionné proche du pic de la courbe afin de ne pas trop s’éloigner de

la zone de fonctionnement linéaire. La zone de variation de 𝐷 est aussi sélectionnée à l’aide de

la figure 4.6 afin de se situer sur la plage de variation souhaitée de l’efficacité du convertisseur.

Enfin, la figure 4.5 est utilisée afin de s’assurer que la plage de variation correpond à un mode

de conduction continue (CCM). Les valeurs de 𝐾 et de 𝐾𝑐𝑟𝑖𝑡 sont exprimées dans les équations

4.10 et 4.11 Erickson & Maksimovic (2007). Ensuite, la plage de variation de 𝐷 va définir la



38

Figure 4.5 Dépendance du mode CCM ou DCM de la plage

de variation de 𝐷
Tirée de Erickson & Maksimovic (2007)

plage de variation possible de la consigne de la tension de sortie 𝑉 . La valeur de 𝐷 correspond

au ratio (la durée de fermetture du Mosfet)/Ts.

4.2.2 Sélection du point d’équilibre initiale du convertisseur

La sélection du point d’équilibre initiale du convertisseur consiste à définir, pour chaque consigne

de tension, la valeur du rapport cyclique correspondant en utilisant l’équation 4.8. Ensuite, à

partir de l’équation 4.9, on définit la valeur du courant 𝑖𝐿 correspondant. Ces valeurs initiales

seront ensuite utilisées pour la programmation de la commande du convertisseur. Les équations
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Figure 4.6 Variation de l’efficacité en fonction du rapport

cyclique 𝐷 et de 𝑅𝐿

Tirée de Erickson & Maksimovic (2007)

4.12 et 4.13 permettront la prédiction, de l’ordre de grandeur, des ondulations respectives du

courant 𝑖𝐿 et de la tension 𝑣𝑐.

𝑉𝑐

𝑉𝑔
=

1

1 + 𝑅𝐿

(1−𝐷)2∗𝑅

(4.8)

𝐼 =
𝑉𝑔

(1 − 𝐷)2 ∗ 𝑅 + 𝑅𝐿
(4.9)

𝐾 =
2 ∗ 𝐿

𝑅 ∗ 𝑇𝑠
(4.10)

𝐾𝑐𝑟𝑖𝑡 = 𝐷 ∗ (1 − 𝐷)2 (4.11)
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Δ(𝑖𝐿) =
𝑉𝑔 ∗ 𝐷 ∗ 𝑇𝑠

2 ∗ 𝐿
(4.12)

Δ(𝑣𝑐) =
𝑉 ∗ 𝐷 ∗ 𝑇𝑠

2 ∗ 𝑅 ∗ 𝐶
(4.13)

4.3 Fonction de transert et charatéristique de phase non minimale

La fonction de transfert linéaire 𝑣𝑐 (𝑠)/𝑑 (𝑠) peut être déduite de (4.7) en utilisant un dévelop-

pement en séries de Taylor. Pour le cas de notre convertisseur, 𝑣𝑐 (𝑠)/𝑑 (𝑠) contient des zéros

qui ont des parties réelles strictement positives. Cela résulte à ce que le convertisseur est de

phase non minimale. ISLC est donc plus convenable pour la commande de notre système que

la linéarisation entrée sortie. Le système linéarisé, avec ISLC, a les mêmes dimensions que le

système non linéaire original. Cela implique que le système linéarisé avec ISLC, en contraste

avec celui linéarisé avec la linéarisation entrée sortie, ne contient pas des dynamiques internes

qui peuvent causer une instabilité dans le cas d’un système à phase non minimale. Dans le

prochain chapitre, l’algorithme ISLC sera développé pour le convertisseur bilinéaire.



CHAPITRE 5

COMMANDE LINÉARISANTE PAR RETOUR D’ÉTAT

Figure 5.1 Diagramme algorithmique de la commande proposée

La commande linéarisante par retour d’état est une technique de linéarisation des systèmes

nonlinéaires au sens exact. Cette commande contraste avec les méthodes de linéarisation

approximatives, autour d’un point d’équilibre, comme la matrice Jacobienne et les méthodes de

gradient. Dans le cas de systèmes à une seule entrée et une seule sortie, deux types principaux

de commandes linéarisantes par retour d’état peuvent être distingués. Le premier type est la

commande linéarisante entrée sortie et le deuxième type est la commande entrée état. Dans le cas

de la commande entrée sortie, la linéarisation est partielle car elle est faite seulement pour une

partie des variables d’état du système nonlinéaire. Ces variables d’état sont appelés la dynamique

externe. Et les variables d’état qui n’ont pas été utilisées dans la linéarisation sont appellées

la dynamique interne. Cette dynamique interne doit être ensuite analysée afin de garantir la

stabilité du système commandé par la commande linéarisante entrée sortie. Dans le cas de la

commande linéarisante entrée état, la linéarisation est complète car elle est faite pour tous les

variables d’état du système. Cela implique que le système commandé contiendra uniquement

une dynamique externe et les problèmes de stabilité contingents à l’existence d’une dynamique

interne ne seront pas posées dans cette situation. Dans le cadre de ce projet, c’est la linéarisante

entrée état qui a été adoptée pour réaliser une linéarisation exacte du modèle bilinéaire du

convertisseur. Cette méthode de linéarisation a été sélectionnée spécifiquement pour éviter la
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présence d’une dynamique interne qui peut présenter des problèmes de stabilité en particulier

pour le convertisseur qui est du type NMP. La commande du convertisseur sera constituée de la

commande MPC en boucle externe et la commande ISLC en boucle interne. Sur la figure 5.1 la

commande 5.1 se compose de deux parties. Une première partie de transformation des variables

et une deuxième partie de calcul du signal de la commande linéarisante. Tout d’abord, les

variables d’état x du système nonlinéaire seront transformée en variables d’état z pour le nouveau

système équivalent linéaire. Ce système linéaire équivalent aura une entrée de commande v. La

commande MPC va générer la commande v de ce système linéaire. Ensuite, la commande v

sera transformée dans l’espace nonlinéaire, à l’aide de la partie commande linéarisante de la

commande ISLC, afin de fournir le rapport cyclique u du convertisseur nonliéaire.

5.1 Notions de géométrie différentielle

5.1.1 Dérivées de Lie

Considérons 𝑓 (𝑥) une fonction vectorielle continûment dérivable. De plus, considérons 𝑇 (𝑥)

une fonction scalaire. On note par (5.1) la dérivée de Lie de 𝑇 (𝑥) dans la direction de 𝑓 (𝑥) .

𝐿 𝑓𝑇 (𝑥) =
𝜕𝑇

𝜕𝑥
𝑓 (𝑥) (5.1)

Les dérivées successives de Lie de 𝑇 (𝑥) par rapport à 𝑓 (𝑥) sont exprimées par l’équation (5.2).

𝐿0
𝑓 𝑇 (𝑥) = 𝑇 (𝑥)

𝐿 𝑓𝑇 (𝑥) =
𝜕𝑇

𝜕𝑥
𝑓 (𝑥)

𝐿𝑛
𝑓 𝑇 (𝑥) = 𝐿 𝑓 (𝐿

𝑛−1
𝑓 𝑇 (𝑥)) (5.2)
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De plus, considérons une fonction 𝑔(𝑥) vectorielle continument dérivable. On peut alors exprimer

la relation (5.3).

𝐿 𝑓 𝐿𝑔𝑇 (𝑥) = 𝐿 𝑓

(
𝜕𝑇

𝜕𝑥
𝑔(𝑥)

)

𝐿𝑛−1
𝑓 𝐿𝑔𝑇 (𝑥) = 𝐿𝑛−1

𝑓

(
𝜕𝑇

𝜕𝑥
𝑔(𝑥)

)
(5.3)

5.1.2 Crochet de Lie

Le crochet de Lie de 𝑓 et 𝑔, exprimé par 𝑎𝑑 𝑓 𝑔, est défini par l’équation (5.4). On définit aussi

la fonction 𝑎𝑑𝑖𝑓 𝑔, comme étant le i-ème crochet de Lie de 𝑓 et 𝑔. Les dérivées ainsi que les

crochets de Lie sont utilisées principalement pour alléger la longueur des équations à dérivées

partielles utilisées dans la conception de la commande linéarisante.

𝑎𝑑0
𝑓 𝑔 = 𝑔

𝑎𝑑 𝑓 𝑔 =
𝜕𝑔

𝜕𝑥
∗ 𝑓 (𝑥) −

𝜕 𝑓

𝜕𝑥
∗ 𝑔(𝑥)

𝑎𝑑𝑖𝑓 𝑔 = 𝑎𝑑 𝑓 (𝑎𝑑
𝑖−1
𝑓 𝑔) (5.4)

5.2 Conception de la commande linéarisante

5.2.1 Conditions de linéarisabilité au sens entrée état

Dans notre cas le modèle d’état bilinéaire du convertisseur, représenté par l’équation (4.7), peut

être reformulée selon le format suivant :

�̄𝑥 = 𝑓 (𝑥) + 𝑔(𝑥) ∗ 𝑢(𝑡) (5.5)
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Tel que :

𝑓 , 𝑔 : Fonctions continuellement dérivables sur R𝑛,

𝑛 : Nombre des variables d’état,

Et

𝑓 (𝑥) = 𝐴𝑐,2 ∗ 𝑥(𝑡) + 𝐵𝑐,2 ∗ 𝑣(𝑡)

𝑔(𝑥) = (𝐴𝑐,1 − 𝐴𝑐,2) ∗ 𝑥(𝑡) + (𝐵𝑐,1 − 𝐵𝑐,2) ∗ 𝑣(𝑡)

𝑢(𝑡) = 𝑑 (𝑡) (5.6)

Ces matrices peuvent être écrites sous la forme :

𝑓 (𝑥) =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝑎1 ∗ 𝑖𝑙 + 𝑏1 ∗ 𝑣𝑐 + 𝑐1

𝑎2 ∗ 𝑖𝑙 + 𝑏2 ∗ 𝑣𝑐 + 𝑐2

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(5.7)

𝑔(𝑥) =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝑎3 ∗ 𝑖𝑙 + 𝑏3 ∗ 𝑣𝑐 + 𝑐3

𝑎4 ∗ 𝑖𝑙 + 𝑏4 ∗ 𝑣𝑐 + 𝑐4

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(5.8)

Tel que les valeurs des variables 𝑎𝑖, 𝑏𝑖, 𝑐𝑖 ne dépendent que des valeurs des composants et de vg

et vd ( Tableau 7.1).

Le modèle bilinéaire du convertisseur dans (5.5) est linéarisable au sens entrée-état si et seulement

si les conditions i) et ii) sont satisfaites :

i) {𝑔, 𝑎𝑑 𝑓 𝑔, . . . , 𝑎𝑑
𝑛−1
𝑓 𝑔} sont linéairement indépendantes autour d’un point d’équilibre x0,
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ii) {𝑔, . . . , 𝑎𝑑𝑛−2
𝑓 𝑔} est involutive,

i.e., ∀ 𝑖, 𝑗 : Si {𝑔, . . . , 𝑎𝑑𝑛−2
𝑓 𝑔} = { 𝑓1, . . . , 𝑓𝑛−2}

alors 𝑟𝑎𝑛𝑔({ 𝑓1, . . . , 𝑓𝑛−2}) = 𝑟𝑎𝑛𝑔({ 𝑓1, . . . , 𝑓𝑛−2, 𝑎𝑑 𝑓𝑖 𝑓 𝑗 }).

Dans le cas de notre système d’ordre 2 ces conditions peuvent être exprimées par :

i) {𝑔, 𝑎𝑑 𝑓 𝑔} sont linéairement indépendantes autour d’un point d’équilibre x0,

ii) {𝑔} est involutive,

Pour vérifier la condition i), on procède tout d’abord à un changement des variables d’état auotur

du point 𝑥0 = [𝐼;𝑉𝑐] . Les nouvelles variables d’état sont définies par :

𝑥11 = 𝐼 − 𝑖𝐿

𝑥12 = 𝑉𝑐 − 𝑣𝑐 (5.9)

Tel que 𝑉𝑐 la tension de consigne et 𝐼 le courant correpondant. Ils peuvent être obtenus à partir

de (4.8) et (4.9) et ce calcul est montré dans l’annexe 1.

On obtient alors :

𝑓 (𝑥) =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝑎1 ∗ (𝑖𝐿 − 𝑥11) + 𝑏1 ∗ (𝑣𝑐 − 𝑥12) + 𝑐1

𝑎2 ∗ (𝑖𝐿 − 𝑥11) + 𝑏2 ∗ (𝑣𝑐 − 𝑥12) + 𝑐2

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
=

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝑓1

𝑓2

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(5.10)
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𝑔(𝑥) =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝑎3 ∗ (𝑖𝐿 − 𝑥11) + 𝑏3 ∗ (𝑣𝑐 − 𝑥12) + 𝑐3

𝑎4 ∗ (𝑖𝐿 − 𝑥11) + 𝑏4 ∗ (𝑣𝑐 − 𝑥12) + 𝑐4

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
=

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝑔1

𝑔2

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(5.11)

Et :

𝑎𝑑 𝑓 𝑔 =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
𝑎3 ∗ 𝑓1 + 𝑏3 ∗ 𝑓2 − 𝑎1 ∗ 𝑔1 − 𝑏1 ∗ 𝑔2

𝑎4 ∗ 𝑓1 + 𝑏4 ∗ 𝑓2 − 𝑎2 ∗ 𝑔1 − 𝑏4 ∗ 𝑔2

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦
(5.12)

Ensuite, le déterminant de {𝑔, 𝑎𝑑 𝑓 𝑔} au point 𝑥0 est égal à :

𝑑𝑒𝑡 = 𝑐4 ∗ (−𝑎3 ∗ 𝑐1 − 𝑏3 ∗ 𝑐2 + 𝑎1 ∗ 𝑐3 + 𝑏1 ∗ 𝑐4)−

𝑐3 ∗ (𝑎4 ∗ −𝑐1 + 𝑏4 ∗ −𝑐2 + 𝑎2 ∗ 𝑐3 + 𝑏2 ∗ 𝑐4)
(5.13)

Ce déterminant est non nul pour un choix approprié des composantes du système (Tableau 7.1),

puisque les valeurs 𝑎𝑖, 𝑏𝑖, 𝑏𝑖 ne dépendent que des valeurs des composantes et de vg et vd. Donc

les vecteurs de l’ensemble {𝑔, 𝑎𝑑 𝑓 𝑔} sont linéairement indépendantes.

La condition ii) est valide dans le cas de notre système puisque 𝑛 = 2 et on aura donc

𝑟𝑎𝑛𝑔({𝑔}) = 𝑟𝑎𝑛𝑔({𝑔, 0})
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5.2.2 Transformation des variables d’état

Si les conditions de linéarisabilité sont vérifiées, il existe alors une commande linéarisante 𝑢 qui

permettrait de transformer (5.6) sous le format linéaire équivalent suivant :

�𝑧1 = 𝑧2

�𝑧2 = 𝑣 = 𝐿2
𝑓 𝑇 (𝑥) + 𝐿1

𝑓 𝐿𝑔𝑇 (𝑥) ∗ 𝑢

La fonction 𝑇 (𝑥) est nommée fonction de transformation et elle est calculée en résolvant le

système d’équations différentielles (5.8) à dérivées partielles lorsque les crochets de Lie sont

remplacées en utilisant l’équation (5.4).

𝜕𝑇

𝜕𝑥
∗ 𝑎𝑑0

𝑓 𝑔 = 0

𝜕𝑇

𝜕𝑥
∗ 𝑎𝑑1

𝑓 𝑔 ≠ 0 (5.14)

La solution 𝑇 (𝑥) dans le cas de notre système est fournie dans l’annexe 1.

5.2.3 Calcul du signal de la commande linéarisante

Le calcul du signal de la commande linéarisante 𝑢, qui correspond aussi au rapport cyclique du

convertisseur, est ensuite réalisé à l’aide de l’équation (5.9). Dans cette équation, le signal v est

le signal de commande calculé avec la boucle de commande MPC présentée dans le chapitre

suivant.

𝑢 =
(𝑣 − 𝐿𝑛

𝑓 𝑇 (𝑥))

𝐿𝑛−1
𝑓 𝐿𝑔𝑇 (𝑥)

(5.15)





CHAPITRE 6

COMMANDE PRÉDICTIVE

La commande prédictive MPC est une technique qui a été développée tout d’abord pour les

industries de procédés et ensuite étendue vers les années 1980 au domaine des convertisseurs

de puissance. L’objectif de l’utilisation du MPC est d’offrir une régulation, de performances

supérieures, au système en se servant d’un processus de prédiction des variables du système ainsi

que d’une opération d’optimisation de critères de performances présélectionnées. La commande

MPC a l’avantage d’être flexible et adaptée à la plupart des modèles des convertisseurs : linéaire,

non linéaire, déterministe ou stochastique.

L’implémentation en temps réel du MPC pour la commande des convertisseurs de puissance

peut, cependant, constituer un défi considérable. En effet, les convertisseurs sont généralement

caractérisés par des constantes de temps assez petites, et cela peut nécessiter l’utilisation de

périodes d’échantillonnage qui tournent en général autour de quelques microsecondes. Ensuite,

pour calculer le signal de commande à chaque intervalle d’échantillonnage, cela implique que le

microcontrôleur doit faire la résolution du problème d’optimisation dans une durée de quelques

microsecondes ce qui peut constituer un vrai défi pour les microcontrôleurs de performances

ordinaires Karamnkos & Eyke (2020).

Dans le contexte de ce projet, la commande MPC sera placée en boucle externe et la commande

linéarisante en boucle interne de la boucle de régulation du convertisseur survolteur. Ensuite, la

commande MPC va fournir les signaux de référence de la commande linéarisante. La mise en

cascade de ces deux commandes vise à permettre une commande MPC basée sur un modèle

linéaire, du convertisseur, plus précis que celui obtenu par la linéarisation avec les méthodes de

Taylor mentionnées dans le chapitre 2.

Cette amélioration de la précision, de la modélisation linéaire du convertisseur, vise à améliorer

ensuite le comportement du convertisseur dans le cas de variations de la tension d’entrée, de la

consigne ou de la charge de sortie. Ensuite, la prédiction optimale des variables d’état permettrait
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une meilleure utilisation du convertisseur et la prolongation de sa durée de vie. Le signal de

commande MPC sera calculé à travers la prédiction des valeurs futures des variables d’état

ainsi que la minimisation d’une fonction coût. Le processus de prédiction de la MPC se sert du

modèle mathématique discret du convertisseur et de la mesure en temps réel des valeurs des

variables d’état. L’objectif de la prédiction est de calculer la valeur du signal de commande sur

un horizon de prédiction future composé de N échantillons.

Dans ce chapitre, une classification des commandes MPC, pour les convertisseurs de puissance,

ainsi que les critères de configuration des paramètres du MPC Karamnkos & Eyke (2020)

seront tout d’abord présentés. Ensuite, les étapes de conception de la commande MPC pour

ce projet seront développées comme suit : Dans la première étape, le modèle d’état discret du

convertisseur sera formulé. Dans la deuxième étape, le problème d’optimisation sera défini selon

une fonction objectif et des critères respectifs. Dans la troisième étape, les poids de la fonction

objectif seront ajustés de telle façon à obtenir le comportement désiré du convertisseur.

6.1 Commandes prédictives directes et indirectes

Figure 6.1 Commandes MPC pour les convertisseurs de puissance

Tirée de Karamnkos & Eyke (2020)

Une classification des commandes MPC en structures directes et indirectes a été proposée

en Karamnkos & Eyke (2020).Dans cette classification, pour le cas des commandes directes,

la réalisation du signal PWM est incluse dans l’algorithme MPC et aucun modulateur PWM

externe n’est utilisé. Dans ce cas, le signal de commande produit par le MPC est le signal PWM
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Figure 6.2 Structures MPC directes et indirectes

Tirée de Karamnkos & Eyke (2020)

et il est du type entier. Dans le cas du MPC indirect, qui est le cas pour la commande MPC de

cette thèse, le MPC calcule tout d’abord le signal de commande de valeur réelle. Ensuite, le

signal PWM est générée à l’aide d’un bloc modulateur indépendant.

Les algorithmes MPC directs incluent les commandes avec suivi de consigne, avec limites

d’hystérésis et à modulateur implicite. Les algorithmes MPC directs avec suivi de consigne

permettent, en générant une séquence de commutation optimale des semi-conducteurs, de réguler

les variables de sortie afin qu’elles suivent des trajectoires de référence. Ces algorithmes se

caractérisent notamment par une procédure de conception relativement plus intuitive. Cependant,

ces méthodes peuvent augmenter la lourdeur du calcul et cela peut même amener à une

irréalisabilité de la commande temps réel.

Dans le cas des algorithmes MPC directs avec limites d’hystérésis, des limites sont imposées

sur la variation des variables concernées. Afin d’améliorer ces algorithmes, d’autres critères

d’optimisation peuvent être ajoutés à la fonction objectif et d’autres horizons de prédiction
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à structures plus élaborés peuvent aussi être utilisés. Ces modifications peuvent permettre la

réduction des distorsions harmoniques ou les pertes par commutation.

La troisième catégorie des algorithmes MPC directs peut être subdivisée en deux autres sous-

groupes. Le premier sous-groupe inclut des méthodes qui permettent de commander les signaux

de commutation ainsi que leurs instants d’application. En faisant cela, une plus grande granularité

de la commutation est introduite ce qui permet la réduction des distorsions harmoniques des

variables concernées. Le deuxième sous-groupe est composé de méthodes MPC directs et qui

sont combinées avec des signaux PWM programmés avec des intervalles de modulation variables.

Les formes ainsi que les instants de commutation sont calculés hors ligne en se basant sur

quelques critères d’optimisations, tel que la minimisation de la distorsion totale des harmoniques

(THD) du courant ou l’élimination d’harmoniques spécifiques.

Dans le cas des algorithmes MPC indirects, la modulation du signal PWM est faite avec un

modulateur indépendant. Ces méthodes peuvent être subdivisées à leur tour en deux autres

sous-groupes selon la formulation du problème d’optimisation du MPC.

Le premier sous-groupe, des algorithmes MPC indirects, utilise un algorithme MPC explicite pour

résoudre les problèmes d’optimisation sous la forme d’un programme mixte entier quadratique

((M)IQP). Dans ce cas, le problème d’optimisation est résolu hors-ligne pour tous les états de

fonctionnement possible du convertisseur. Ensuite, la loi de commande par retour d’état est

obtenue et enregistrée dans des tableaux hors ligne. L’optimisation peut aussi être réalisée en

temps réel, avec l’utilisation de stratégies de séparation et évaluation (BnB). Ces stratégies

peuvent aider à une implémentation efficace en temps réel. Finalement, le signal de commande

est transmis au modulateur, qui génère ensuite les instants de commutation des convertisseurs.

Les stratégies MPC explicites, ne sont toutefois pas adaptées pour des problèmes avec de

grandes dimensions puisque les exigences sur les performances des mémoires utilisées pour

l’enregistrement des lois de commande augmentent exponentiellement avec la taille du problème

ainsi que sa complexité.
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Le second groupe des commandes MPC indirects est utilisé dans le cas où les problèmes

d’optimisation sont de type programmation quadratique (QP) avec ou sans contraintes. Dans

le cas avec contraintes, la réalisation en temps réel du signal de commande est relativement

plus simple à effectuer qu’avec les méthodes précédentes. Dans le cas sans contraintes, une

solution analytique au problème d’optimisation du MPC peut être trouvée, cela permet aussi de

grandement simplifier l’implémentation en temps réel.

6.2 Conception de la commande prédictive

Figure 6.3 Prédiction des valeurs de la commande u qui

permettent à la variable x de suivre la référence

Tirée de Rodriguez & Cortes (2012)

6.2.1 Prédiction des valeurs des variables états et du signal de commande

La prédiction, des valeurs des variables états et du signal de commande, sera effectuée à l’aide

du modèle d’état linéaire équivalent obtenu dans le chapitre 5. Ce modèle est ensuite discrétisé à

travers la méthode du bloqueur d’ordre zéro avec une période d’échantillonnage Ts.

𝑧1(𝑘 + 1) = 𝑧1(𝑘) + 𝑇 ∗ 𝑧2(𝑘) +
𝑇2

2
∗ 𝑣(𝑘)

𝑧2(𝑘 + 1) = 𝑧2(𝑘) + 𝑇 ∗ 𝑣(𝑘) (6.1)
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6.2.1.1 Choix de la période d’échantillonnage

Le choix de la période d’échantillonnage Karamnkos & Eyke (2020) permet tout d’abord

d’assurer la précision et la stabilité du modèle de prédiction discret. Dans les algorithmes MPC

directs sans modulateur implicite la fréquence d’échantillonnage impose la limite supérieure

réalisable de la fréquence de commutation, qui est le plus souvent ajustée en réglant le facteur

de pondération de la commande dans la fonction objectif. Pour une fine granularité de la

commutation, le ratio entre les fréquences d’échantillonnage et de commutation doit être autour

de 100. De plus, quand les algorithmes MPC avec un modulateur implicite réalisent leurs

opérations à une fréquence de commutation fixe, la valeur de T définie aussi la fréquence de

commutation fsw. Par exemple, dans le cas de convertisseurs à deux niveaux la relation entre fsw

et T est fsw = 1/(2T). Par contre, pour les algorithmes directs MPC avec un PWM programmé,

même si la fréquence de commutation est constante, elle est découplée de T puisque ces méthodes

ne permettent pas d’avoir une fréquence de commutation fsw de valeur fixe. Pour ces méthodes,

T est réglé autour de quelques dizaines de microsecondes afin d’éviter des déviations importantes

des ondes de commutation calculées hors ligne, et aussi pour munir la commande avec un degré

de robustesse supérieur.

Finalement, dans le cas des algorithmes MPC indirects, quand les techniques de modulation SVM

or SPWM avec un échantillonnage asymétrique régulier sont utilisées, la relation fsw = 1/(2T)

est valide pour un convertisseur a deux niveaux. Sur un autre niveau, quand une modulation

SPWM avec un échantillonnage régulier et symétrique est utilisée,T et fsw seront égaux si on

utilise un convertisseur à deux niveaux. Dans le cas de ce projet, une période d’échantillonnage

de 22 microsecondes a été choisi et la fréquence de commutation choisie était de 1/T .

6.2.1.2 Choix de la longueur de l’horizon de prédiction

Le choix d’horizons de prédiction de longueurs plus importantes Karamnkos & Eyke (2020)

permet en général d’avoir une amélioration des performances de la commande MPC. Toutefois,

l’utilisation de longs horizons, peut mener à une augmentation substantielle de la complexité
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de l’implémentation du problème d’optimisation associé au MPC. En effet, dans le cas des

algorithmes MPCs directs, les problèmes d’optimisation en général sont souvent sous une forme

IP qui est NP-dure, cela implique que la complexité du calcul va augmenter exponentiellement

avec le nombre des solutions candidates. Ce nombre de solutions candidates dépend de la

topologie du convertisseur ainsi que de la longueur de l’horizon de la prédiction. D’autres part,

pour les commandes MPC directs qui peuvent être écrites sous une forme QP, l’utilisation

d’horizons plus longs est facilitée grâce à la nature convexe du problème d’optimisation.

Les équations (6.2) a (6.4) Boyd & Vandenberghe (2004) décrivent la forme générale d’un

problème convexe. L’équation (6.2) décrit la fonction objectif 𝑓0 à minimiser. Les équations

(6.3) et (6.4) décrivent les contraintes d’inégalité et d’égalité. Pour que ce problème soit convexe

Boyd & Vandenberghe (2004), les fonctions 𝑓0, et 𝑓𝑖 pour i=1,..,m, doivent être des fonctions

convexes. La figure 6.4 illustre le graphe d’une fonction convexe monovariable. Les problèmes

QP sans contraintes et avec des fonctions objectifs à facteurs de pondération positifs, comme il

est le cas de ce projet, sont aussi des problèmes d’optimisation convexes. Parmi les avantages les

plus importants, des problèmes d’optimisation convexes, c’est qu’ils offrent la possibilité de

calcul d’une solution unique ainsi que d’un point optimal global.

𝑀𝑖𝑛 𝑓0(𝑥) (6.2)

𝑓𝑖 (𝑥) <= 0, 𝑖 = 1, .., 𝑚 (6.3)

𝑎𝑇𝑖 ∗ 𝑥 = 𝑏𝑖, 𝑖 = 1, .., 𝑝, (6.4)

Pour les MPC indirects, le choix d’horizons de prédiction plus longs améliore aussi la performance

de ces algorithmes. Dans le cas des commandes MPC indirect explicit, le problème d’optimisation

est également du type IP, et cela signifie que le choix d’horizons de prédiction plus long peut

augmenter la complexité de l’implémentation de la commande. Pour le cas des commandes

MPC indirect QP, l’utilisation d’horizons plus longs est possible grâce à la nature convexe du

problème d’optimisation . Dans le contexte de ce projet, l’horizon de prédiction a été choisie de
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Figure 6.4 Courbe d’une fonction convexe monovariable, le ségment

entre n’importe quel deux points doit se trouver en haut du graph

Tirée de Boyd & Vandenberghe (2004)

longueur unitaire pour faciliter l’implémentation en temps réel tout en satisfaisant aux objectifs

de performance du système.

6.2.2 Optimisation et calcul du signal de commande

6.2.2.1 Choix de la norme de la fonction objectif

Le choix de la norme de la fonction objectif Karamnkos & Eyke (2020) permet en même temps

de satisfaire aux exigences de la stabilité du système ainsi que de faciliter l’implémentation de

l’algorithme selon la puissance de calcul disponible. Lorsque la puissance de calcul disponible

est limitée, le choix de la norme-1 est privilégié puisque le calcul des valeurs absolues des

variables concernées ne nécessitera pas beaucoup d’effort de calcul. L’expression générale d’une

fonction objectif sous la forme de la norme 1 est représentée par l’équation (6.5). L’utilisation

de la norme-1 est privilégiée dans le cas du MPC direct à horizon court . Toutefois, l’utilisation

de la norme-1 peut mener à une détérioration des performances du système ou même à des
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problèmes de stabilité .

𝐶1(𝑧𝑘 , 𝑣𝑘) =
𝑝∑
𝑗=1

𝑛∑
𝑖=1

𝜆𝑖 ∗ |𝑧𝑖 (𝑘 + 𝑗 |𝑘) − 𝑧∗𝑖 (𝑘 + 𝑗 |𝑘) |

+ 𝜆3 ∗ |𝑣(𝑘 + 𝑗 |𝑘) − 𝑣∗(𝑘 + 𝑗 |𝑘) |

(6.5)

Lorsque les enjeux sur la stabilité du système sont plus importants alors l’utilisation de la norme

2, euclidienne, est privilégiée. L’équation (6.6) représente la forme générale d’une norme 2.

𝐶2(𝑧𝑘 , 𝑣𝑘) =
𝑝∑
𝑗=1

𝑛∑
𝑖=1

𝜆𝑖 ∗ [𝑧𝑖 (𝑘 + 𝑗 |𝑘) − 𝑧∗𝑖 (𝑘 + 𝑗 |𝑘)]2

+ 𝜆3 ∗ [𝑣(𝑘 + 𝑗 |𝑘) − 𝑣∗(𝑘 + 𝑗 |𝑘)]2

(6.6)

La norme 2 permet aussi de transformer la fonction objectif en une forme quadratique. Dans ce

cas, quand la variable de l’optimisation est un vecteur de valeurs réels, la solution au problème

d’optimisation sans contraintes, comme il est le cas de ce projet, peut être facilement déduite en

égalisant la dérivée de la fonction objectif à zéro. Dans le cas des algorithmes MPC indirects,

la norme 2 est utilisée dans la grande majorité des situations . Dans ce cas, le problème

d’optimisation basé sur la norme 2 est de nature QP, qui, dans le cas sans contrainte, peut être

résolu très facilement puisqu’une solution analytique existe . Quand des contraintes existent,

alors on peut résoudre le problème d’optimisation soit à l’aide de solveurs QP appropriés, ou on

peut projeter la solution trouvée dans le cas sans contraintes au cas avec contraintes. Dans le

cadre de ce projet, la norme 2 a été adoptée comme forme pour la fonction objectif. Le problème

d’optimisation est aussi sans contraintes ce qui a permis de calculer une solution analytique du

problème. Cette solution analytique a ensuite facilité l’implémentation de l’algorithme proposé

en temps réel.
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6.2.2.2 Réglage des facteurs de pondération

Le réglage des facteurs de pondération Karamnkos & Eyke (2020) a pour objectif de prioriser

les différents critères de la fonction objectif. Le réglage de ces facteurs est souvent une tache

bien complexe. Ces facteurs peuvent être calculés avec des surfaces ou courbes de compromis

afin de trouver les points optimaux de Pareto. Ce calcul, toutefois, peut être fastidieux et aussi

les courbes de compromis peuvent être non convexes ce qui peut rendre le calcul de ces facteurs

encore plus compliqués. Une approche moins complexe serait le calcul de ces facteurs en

adoptant une approche par essai-erreur . Pour contourner les méthodes par essai erreurs, des

méthodes analytiques ou qui se basent sur des techniques d’intelligence artificielle peuvent aussi

être utilisées. Dans ce cas, le processus de réglage des facteurs de pondérations est automatisé

et peut même être réalisé en temps réel. Dans le cas de ce projet, le réglage des facteurs de

pondération a été effectué par essai erreur.

6.2.2.3 Pénalisation de l’effort de commande

La pénalisation de l’effort de commande Karamnkos & Eyke (2020) permet en général d’améliorer

les performances du système. Dans le cas des MPCs directs, l’absence de la pénalisation de l’effort

de commande peut mener à une dégradation des performances du système. De plus, la fréquence

de commutation moyenne fsw sera limitée seulement par la fréquence d’échantillonnage choisie.

Toutefois, si le signal de commande est pénalisé, alors une commande directe de la fréquence de

commutation est possible dans la plupart des cas. Dans le cas du MPC indirect, la pénalisation

de l’effort de commande permet d’avoir un effort de commande moins agressif et plus lisse .

De plus, puisque le facteur de pondération de l’effort de commande est strictement positif, le

problème QP résultant sera strictement convexe, et par conséquent cela garantie l’unicité de la

solution . Dans le cas de ce projet, un critère de pénalisation, avec un facteur de pondération

strictement positif, de l’effort de commande a été ajouté à la fonction objectif QP.
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6.2.2.4 Formulation du problème d’optimisation et calcul du signal de commande

L’objectif de l’optimisation est de minimiser ensuite la fonction coût C. Dans notre cas, l’objectif

de minimiser l’erreur statique de la tension et du courant et l’amplitude du signal de commande

a été choisi. Une forme quadratique a été choisie pour l’expression de la fonction objectif et le

problème a été choisi sans contraintes tel que :

𝐶 (𝑧𝑘 , 𝑣𝑘) =
𝑝∑
𝑗=1

𝑛∑
𝑖=1

𝜆𝑖 ∗ [𝑧𝑖 (𝑘 + 𝑗 |𝑘) − 𝑧∗𝑖 (𝑘 + 𝑗 |𝑘)]2

+ 𝜆3 ∗ [𝑣(𝑘 + 𝑗 |𝑘) − 𝑣∗(𝑘 + 𝑗 |𝑘)]2

(6.7)

Tel que

𝑝 : l’horizon de prédiction, qui sera mis à 1,

𝜆𝑖 : les facteurs de pondération, qui sont sélectionnés pour assurer une erreur statique nulle et un

temps de réponse minimal,

𝑧∗𝑖 , 𝑣
∗ : valeurs de 𝑧𝑖 et 𝑣 quand 𝑖𝐿 = 𝑖𝐿,𝑟𝑒 𝑓 et 𝑣𝑐 = 𝑣𝑐,𝑟𝑒 𝑓 .

Le problème d’optimisation est convexe car il est de nature QP sans contraintes et avec des

facteurs de pondérations strictement positifsKaramnkos & Eyke (2020). La solution de ce

problème d’optimisation est la commande 𝑣𝑘 , qui minimise 𝐶 à l’instant 𝑘 + 1. Cette solution

sera exprimée sous une forme analytique en deux étapes. Premièrement, la fonction objectif

𝐶 (𝑧𝑘 , 𝑣𝑘) est transformée sous une forme monovariable en substituant les variables 𝑧𝑘 +1 par les

variables 𝑧𝑘 et 𝑣𝑘 à l’aide du modèle de prédiction. Les variables 𝑧𝑘 a l’instant k correspondront

à des données mesurables et sont par conséquent connus. Deuxièmement, la fonction 𝐶 (𝑧𝑘 , 𝑣𝑘)

transformée sous format monovariable, est maintenant une fonction parabolique d’une forme

similaire à celle de la figure (6.4). Le point optimal est donc obtenu en dérivant cette fonction

par rapport à 𝑣𝑘 et en l’égalisant la dérivée à 0 comme montré sur l’équation (6.8) :

𝜕𝐶 (𝑧𝑘 , 𝑣𝑘)

𝜕𝑣𝑘
= 0 (6.8)
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L’expression analytique de la solution optimale 𝑣𝑘 est ensuite donnée par (6.9). L’objectif

principal du calcul de cette forme analytique est de réduire la complexité de calcul de la

commande et de permettre son implémentation en temps réel sur le microcontrôleur sélectionné

pour ce projet.

𝑣𝑘 =
−(𝜆1 ∗ (𝑇

2/2) ∗ (𝑧1(𝑘 + 1) − 𝑧∗
1
) + 𝜆2 ∗ 𝑇 ∗ (𝑧2(𝑘 + 1) − 𝑧∗

2
))

(𝜆3 ∗ (𝑇4/4) + 𝜆1 ∗ 𝑇2 + 𝜆3)
(6.9)

Le rapport cyclique 𝑑 (𝑘) est ensuite calculé pour le domaine non linéaire en utilisant (6.10) tel

que :

𝑑 (𝑘) =
(𝑣(𝑘) − 𝐿𝑛

𝑓 𝑇 (𝑥(𝑘)))

𝐿𝑛−1
𝑓 𝐿𝑔𝑇 (𝑥(𝑘))

(6.10)

Figure 6.5 Commande prédictive d’un convertisseur de puissance

Tirée de Rodriguez & Cortes (2012)

6.2.3 Stabilité

6.2.3.1 Stabilité

L’analyse de la stabilité des convertisseurs de puissance commandé par le MPC Karamn-

kos & Eyke (2020) présente deux difficultés principales. Premièrement, le MPC est une

commande non linéaire dans le domaine du temps, à cause de l’étape d’optimisation, et donc
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les outils d’analyse de la stabilité dans le domaine fréquentiel ne lui sont pas directement

applicables. Deuxièmement, les convertisseurs de puissance sont des systèmes à entrées entières

et la stabilité de ces systèmes est par nature difficile à analyser et à démontrer. Dans le cas

des algorithmes MPC directs, la stabilité asymptotique en boucle fermée a été démontrée en

supposant des convertisseurs qui peuvent être modélisés comme des systèmes linéaires avec des

entrées entières. Pour confirmer la stabilité, une fonction objectif quadratique stabilisante de

Laypunov doit pouvoir être conçue. De plus, le MPC direct basé sur la norme 1 peut causer une

instabilité si l’effort de commande est pénalisé dans la fonction objectif. Par contre, si l’effort de

commande n’est pas pénalisé alors des problèmes de stabilité potentiels peuvent être évités. Pour

l’analyse de la stabilité des systèmes commandés par le MPC direct avec des limites d’hystérésis,

la théorie de stabilité de Lyapunov a été aussi utilisée. Dans le cas des algorithmes MPC indirects

la théorie de stabilité de Lyapunov a été proposée. La stabilité peut être confirmée, dans ce cas

aussi, si une fonction objectif quadratique et stabilisante basée sur la méthode de Lyapunov peut

être conçue.

6.2.4 Robustesse

La robustesse des commandes MPC Karamnkos & Eyke (2020) peut être affectée soit par les

incertitudes sur l’estimation des paramètres des convertisseurs ou soit par le manque d’éléments

intégrateurs dans la commande MPC. Pour améliorer la réponse du MPC face aux perturbations

et aux incertitudes sur les paramètres du modèle, l’utilisation d’un horizon de prédiction fuyant

a été proposée. Aussi, pour améliorer la prise en compte des incertitudes sur les paramètres des

convertisseurs, des algorithmes d’identification des systèmes peuvent être utilisés. Pour combler

le manque des intégrateurs dans la boucle de commande, des intégrateurs explicites peuvent être

ajoutés soit à la fonction objectif ou au vecteur d’état. De plus, un observateur des perturbations

peut être implémenter pour ajouter une action intégrale à la boucle de commande . Dans le cadre

de ce projet, le MPC est implémenté en boucle fermée et le modèle linéarisé équivalent est sous

la forme d’un intégrateur pure 1/s, cela permettrait d’aider à améliorer la robustesse du système

en boucle fermée.
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6.2.5 Configuration de la boucle commande MPC du projet

Ce paragraphe récapitule la configuration de la boucle commande MPC du projet tel que présenté

dans ce chapitre. Tout d’abord, la boucle MPC a été choisie de forme indirecte et le signal

calculé vk est de nature réel. Ensuite, le signal d(t) sera calculé à l’aide de vk et de (6.10). Enfin,

le signal d(t) va être transmis à un bloc de modulation PWM, dans les étapes d’implémentation

aux chapitres 7 et 8, afin de générer le signal PWM de commande du convertisseur. Dans le

modèle de prédiction, l’horizon de prédiction choisi est unitaire afin de faciliter le calcul d’une

solution analytique du problème d’optimisation tout en permettant l’atteinte des performances

souhaitées. La fréquence d’échantillonnage choisie est de T=22 microsecondes principalement

en fonction de la constante de temps du convertisseur. La fréquence de commutation choisie

a été de 1/T. Ensuite, dans le processus d’optimisation, le problème a été choisi de type QP

sans contrainte et avec pénalisation de l’effort de commande. Les facteurs de pondération de la

fonction objectif ont été choisis par essai erreur mais strictement positif. Cela a permis d’avoir

un problème d’optimisation QP convexe et par la suite la solution optimale analytique a été

calculée en (6.9) Cette solution analytique a permis par la suite l’implémentation du processus

d’optimisation en temps réel sur notre microcontrôleur.



CHAPITRE 7

RÉSULTATS DE SIMULATION

Figure 7.1 Schéma SimPowerSystems de la simulation de la

commande proposée

Les résultats de la simulation ont pour objectif de montrer comment l’algorithme proposé

améliore les performances dynamiques et statiques du système dans quatre cas : 1- Mise en

marche du convertisseur, 2- Changement de la consigne de tension, 3- Réduction de la charge de

sortie,4- Changement de la tension de la source. Tout d’abord, les courbes du courant de la source

ainsi que de la tension de la charge seront générées dans le cas de la commande proposée ainsi

que dans le cas d’une commande linéaire PID. Ensuite, les performances dynamiques et statiques

de ces deux groupes de courbes, seront comparées afin de permettre de situer les performances

apportées par la commande proposée dans la littérature. Le circuit de simulation du convertisseur

a été réalisé à l’aide de la librairie SimPowerSystems de Simulink de Matlab 2016b. De plus,

les composantes passives et actives ont été sélectionnées avec des caractéristiques nonlinéaires
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afin de se rapprocher le plus possible des caractéristiques du convertisseur en temps réel. La

commande proposée présentait également le défi de la lourdeur de calcul quand il s’agit du

MPC et de la commande linéarisante. Cette lourdeur de calcul peut entrainer par la suite une

durée de simulation plus longue et même des inexactitudes dans les résultats. Afin de réduire la

complexité des calculs, les signaux de la commande MPC ainsi que de la commande linéarisante

ont été exprimés sous formats analytiques. La boucle de la commande proposée a été réalisée

principalement à la base d’un script Matlab. Dans ce script, les paramètres de la boucle MPC

ont été choisie en tenant compte des considérations mentionnées dans le chapitre 6.

7.1 Configuration nominale du système

Tableau 7.1 Paramètres du système

Paramètre Valeur Unité
𝑣𝑔 12.7 V

𝐿 470 𝜇H

𝑅 80.9672 Ω
𝑅𝐿 0.9613 Ω
𝑅𝑂𝑁 1.7161 Ω
𝑅𝐷 0.52 Ω
𝑣𝐷 0.87 V

𝐶 217 𝜇F

La configuration nominale du système est décrite dans le tableau 7.1. La fréquence du signal

PWM est de 45.45 Khz. Les simulations ont été réalisées en utilisant les composantes de la

bibliothèque SimPowerSystems de Simulink sur Matlab2016b avec une période d’échantillonnage

de T=22𝜇H. L’ordinateur était équipé d’un noyau Core-i7 et un processeur Intel de 3.6GHZ et

une mémoire RAM de 8GB.

7.2 Programmation des algorithmes de commande

Les fonctions de la commande linéarisante ont été calculées sous une forme analytique en se

basant sur les équations du chapitre 5. Ensuite, le logiciel Maple a été utilisé pour calculer cette

forme. La forme analytique des fonctions de transformation et de la commande linéarisante
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est présentée dans les annexes I et II. Ensuite, le signal de la commande MPC optimale a été

exprimé selon l’équation (6.9). La sélection des paramètres du MPC a été basée sur les mêmes

principes du chapitre 6.

7.2.1 Commande PID

La conception de la boucle de commande PID, représentée sur la figure 7.2, a été basée sur le

modèle d’état linéarisé autour d’un point d’un d’équilibre du convertisseur représenté par son

modèle bilinéaire (4.7). Ensuite, les paramètres du PID ont été ajustés en utilisant une stratégie

de placement de pôles afin de minimiser le dépassement et le temps de réponse et pour éliminer

l’erreur statique du modèle linéarisé. Les gains du PID ont été ensuite appliqués sur le modèle

SimPowerSystems. Puisque ce dernier modèle présente des différences importantes avec le

modèle linéaire, notamment en ce qui concerne la présence du phénomène de la commutation et

la variation des caractéristiques des composants, cela peut expliquer que la variation entre les

spécifications de dépassement et de temps de réponse et les caractéristiques réellement obtenus.

Le script Matlab ayant servi au calcul des gains du régulateur PID, avec la méthode d’imposition

des pôles, est fourni dans les annexes.

7.2.2 Commande MPC

La commande MPC a été réalisée, pendant ce projet, selon deux approches différentes. Au début

du projet, le bloc MPC de la bibliothèque Model Predictive Control de Simulink a été utilisé. Ce

bloc avait pour avantage principal de permettre une implémentation plus simple de l’algorithme.

Toutefois, le temps d’exécution de l’algorithme présentait souvent des délais importants. De

plus, le bloc MPC tout fait ne permettait pas non plus une connaissance détaillée de la structure

de l’algorithme et sa modification selon le besoin. De plus, l’implémentation en temps réel du

bloc MPC de Simulink sur notre microcontrôleur n’était pas possible. C’est ce qui a motivé,

dans une deuxième phase du projet, le codage de l’algorithme MPC sous le format d’un code

Matlab comme représenté sur l’annexe II. Les gains de la commande proposée seront présentés

dans la partie annexe.
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Figure 7.2 Circuit de simulation de la commande PID du convertisseur

7.3 Résultats de simulation

7.3.1 Mise en marche du convertisseur

La mise en marche du convertisseur vise à comparer la réponse du convertisseur dans le cas

d’une commande linéaire PID, sur la figure 7.3, avec la commande proposée sur la figure 7.4.

Pour le cas de la commande PID, la tension de sortie présente un dépassement supérieur à 40

pourcent. Le temps de réponse, est supérieur à 20ms. Dans le cas du courant de la source, la

courbe présente deux dépassements autour de 6A et 3A. Dans le cas de la commande proposée,

les courbes de la tension de sortie montrent un temps de réponse plus rapide de 8ms et elles

n’incluent pas de dépassement ou d’erreur statique. Dans le cas de la courbe du courant de

source, avec la nouvelle commande, on observe un seul dépassement de 4.5A et un courant

nominal de 0.55A.

7.3.2 Variation de la consigne de tension

La variation de la consigne de tension du convertisseur vise à comparer les performances de

suivi de consigne de la nouvelle commande, sur la figure 7.5, avec celle du PID linéaire sur la
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Figure 7.3 Simulation de la mise en marche du convertisseur

avec un PID linéaire : a. Tension de sortie

b. Courant d’inductance

Figure 7.4 Simulation de la mise en marche du convertisseur

avec la nouvelle commande : a. Tension de sortie

b. Courant d’inductance

figure 7.6. Dans cet essai, les principales performances à analyser sont le temps de réponse et

l’erreur de suivi. À t=0.1s, la consigne de tension est changée de 20V à 30V. Dans ce cas, la
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nouvelle commande montre une bonne performance de suivi de consigne sans erreur statique

et un temps de réponse de 8ms. Toutefois, après t=0.1s la commande PID présente un temps

de réponse plus lent de 30ms. La courbe de tension du PID présente aussi un dépassement à

l’instant de changement de référence.

Figure 7.5 Simulation du changement de la consigne de la

tension de sortie avec une commande PID linéaire : a. Tension

de sortie b. Courant d’inductance

Figure 7.6 Simulation du changement de la consigne de la

tension de sortie avec la nouvelle commande : a. Tension de

sortie b. Courant d’inductance
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7.3.3 Changement de la charge de sortie

Le changement de la charge de sortie vise à confirmer l’amélioration apportée par la nouvelle

commande à la robustesse du convertisseur dans le cas du changement de ses paramètres. En effet,

la valeur de charge fait partie des modèles d’état linéaire ainsi que bilinéaire du convertisseur.

Ainsi, la charge résistive sera réduite à sa moitié à t=0.1s. La tension de référence est de 20V.

Pour la commande PID, sur la figure 7.7, un creux de tension de 0.71V se produit à t=0.1s et le

convertisseur atteint de nouveau sa valeur de régime permanent à t= 0.11s. Pour la nouvelle

commande, sur la figure 7.8, la valeur du creux de tension est réduite à 0.1V. Le moment ou la

tension revient à sa valeur nominale est aussi réduit à t=0.101s.

Figure 7.7 Simulation du changement de la charge de sortie

avec une commande PID linéaire : a. Tension de sortie

b. Courant d’inductance

7.3.4 Variation de la tension de la source

La variation de la tension de la source d’entrée vise à confirmer l’amélioration des performances

apportées par la nouvelle commande, sur la figure 7.9, dans le cas d’une augmentation en échelon

de la tension de la source. L’amplitude de la tension de la source d’entrée sera augmentée de 50

pourcent à 𝑡 = 0.1𝑠. Pour le régulateur PID, sur la figure 7.9, il existe une erreur de suivi de la
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Figure 7.8 Simulation du changement de la charge de sortie

avec la nouvelle commande : a. Tension de sortie

b. Courant d’inductance

référence autour de 2.2V et un dépassement de 1.177V au niveau du courant de l’inductance à

𝑡 = 0.1𝑠. Dans le cas de la commande proposée, sur la figure 7.10,l’erreur de suivi de consigne

est réduite à 0.25V. De plus, le courant de l’inductance ne montre plus de dépassement.

Figure 7.9 Simulation du changement de la tension de source

avec un PID linéaire :a. Tension de sortie

b. Courant d’inductance

.
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Figure 7.10 Simulation du changement de la tension de

source avec la nouvelle commande :a. Tension de sortie

b. Courant d’inductance

.





CHAPITRE 8

RÉSULTATS EXPÉRIMENTAUX

Ce chapitre présente les résultats expérimentaux obtenus avec l’utilisation de la commande

proposée. Les essais ont été réalisés sur un prototype dont les caractéristiques nominales,

les mêmes que celles de la simulation, ont été choisies les plus proches possible des travaux

précédents afin de pouvoir établir une comparaison. La partie puissance du prototype est

composée principalement du convertisseur survolteur et de la source de tension. Le convertisseur

survolteur a été réalisé sous la forme d’une carte à circuit imprimé avec le logiciel Althium. La

source de tension CC consiste en une batterie plomb-acide rechargeable. La partie commande

est composée principalement d’un module de développement du microcontrôleur TI F2837X.

La partie de mesure des variables d’état est composée d’un capteur du courant de la source

de la forme d’une résistance shunt et d’un capteur de la tension de la charge qui consiste en

un circuit résistif diviseur de tension. Le signal de commande calculé par l’algorithme est le

rapport cyclique d(t). Ce signal est ensuite transformé en un signal PWM par le microcontrôleur.

Ensuite, le signal PWM est transmis au circuit de puissance à l’aide d’un circuit d’attaque de

la grille du Mosfet. Les essais réalisés lors de cette phase expérimentale se dérouleront sous

trois étapes : 1- Mise en marche du convertisseur, 2- Changement de la consigne de tension, 3-

Réduction de la charge de sortie.

8.1 Configuration nominale du système

La configuration nominale du système dans le cas des essais expérimentaux est la même

que celle de la partie simulation dans le tableau 7.1. Le Mosfet utilisé est du type nitrure

de galium TP65H035WS. La diode de puissance est du type Schottky à carbure de Silicium

GB01SLT12-220. L’algorithme de commande a été implémenté sur un microcontrôleur TI

F28379D avec une unité centrale de 32-bit fonctionnant avec une horloge de 200MHz.
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Figure 8.1 Le programme Simulink de la commande

proposée en temps réel

8.1.0.1 Circuit du convertisseur

Le circuit du convertisseur a été réalisé sous la forme d’une carte à circuit imprimé (PCB)

à deux couches. Les fichiers représentants le circuit PCB ont été réalisés à l’aide du logiciel

Althium Designer version 16.1. Ensuite, le circuit PCB a été réalisé par le biais de la société

PCBWAY. Enfin, les composants actifs et passifs du circuit ont été soudées dans les laboratoires

du GREPCI.

8.2 Programmation de l’algorithme

La programmation de l’algorithme, Fig 8.1, a été réalisée avec le logiciel Simulink de Matlab

2016b en utilisant des composants de la bibliothèque Embedded Coder Support Package pour

les microcontrôleurs TI C2000. Ce programme Simulink a été ensuite traduit en C à l’aide

du Embdded Coder TI C2000 et ensuite implémenté sur le microcontrôleur à l’aide du Kit de
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Figure 8.2 Première sous couche du programme Simulink de

commande en temps réel

Figure 8.3 Calcul de la référence de tension et du courant

développement. Dans ce programme, Fig 8.1, les blocs de conversion analogique numériques

ADC6 et ADC7 permettent de lire respectivement les signaux des capteurs de tension et de

courant. Les blocs gains ADC3 et ADC2 correspondent aux facteurs de conversion de nombre de

bits en volts. En effet, une variation de tension de 0 à 3V sur une entrée ADC du microcontrôleur
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correspond à une variation de 0 à 4096 à la sortie du bloc ADC, d’où la valeur de 3/4096 du

gain. Les gains Kv et Ki correspondent respectivement aux gains de calibration des capteurs de

courant et de la tension. Ensuite, et toujours sur la même figure, le bloc SIMULINK CONTROL

contient l’algorithme de la commande proposée. Les entrées de ce bloc sont les signaux de

tension et de courant provenant des capteurs ainsi que la valeur de la résistance de la charge RL et

la tension de consigne vcc. L’entrée GL est égale au vecteur [𝑇2/2;𝑇] du modèle d’état linéarisé

discret de l’équation (6.1). Le signal fournit par le bloc SIMULINK CONTROL est le rapport

cyclique instantané d(t). Les figures 8.2 et 8.3 apportent plus de détails sur la structure interne

de ce bloc de commande. Le signal d(t) est transformé ensuite en signal PWM a l’aide du bloc

ePWM. Enfin, le signal PWM est transmis au circuit UCC20520EVM-286 d’attaque de la grille

du MOSFET représentée dans les pages 103 à 106 de l’annexe. Ce circuit permet principalement

d’établir une protection entre le microcontrôleur et le convertisseur et de transformer la tension

du signal PWM provenant du microcontrôleur à un niveau adapté au convertisseur. Enfin, le

bloc power on permet de mettre le convertisseur en marche et le bloc resistive divider permet

d’activer la réduction de la charge résistive par sa moitiée lors de l’essais de changement de

charge.

La figure 8.2 correspond à la première sous couche de bloc SIMULINK CONTROL. Dans cette

figure on trouve le bloc Setting Point Calculation qui permet de calculer le point d’équilibre

initial du convertisseur selon les considérations du paragraphe 4.2.2. Ensuite, le bloc MPC inclut

l’algorithme de la commande prédictive. Ce bloc reçoit à ses entrées les valeurs instantanées des

variables d’état du modèle linéarisé discret du convertisseur de l’équation (6.1). Le signal de

sortie du bloc MPC est u-opt qui correspond au signal v de l’équation (6.10). Ensuite, les blocs

Variables changing, Delinarization et LgLfT1 permettent de réaliser la commande linéarisante.

Tout d’abord, le bloc variables changing permet le changement des variables du domaine

nonlinéaire vers le domaine linéaire. Ensuite, Le bloc Delinarization et LgLfT1 participent au

calcule du rapport cyclique d(t) selon l’équation (6.10). Enfin, la figure 8.3 fournit le détail du

calcul du point d’équilibre initiale selon les considérations du paragraphe 4.2.2.
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8.3 Résultats expérimentaux

8.3.1 Mise en marche du convertisseur

La mise en marche du convertisseur dans la Figure 8.4 vise à valider principalement les

performances dynamiques et statiques de la commande proposée. Dans ce test, la consigne de la

tension d’entrée est de 20V. Le convertisseur est mis en marche à t=10ms. Les tests montrent

une erreur statique nulle et un temps de réponse de 8ms. Le courant de l’inductance est autour

de 1.6A.

Figure 8.4 Démarrage expérimental du convertisseur avec la nouvelle

commande : a. Tension de sortie b. Courant d’inductance

8.3.2 Variation de la consigne de la tension de sortie

La variation de la consigne de tension de la Figure 8.5 vise à valider l’aptitude de la commande

à faire du suivi de consigne en temps réel. At t=0.1s la tension de référence est changée de 20V

à 30V. Dans ce cas, la nouvelle commande montre une erreur statique nulle et un temps de

réponse de 8ms. Le dépassement du courant est autour de 3.2A.
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Figure 8.5 Variation expérimentale de la consigne de tension avec la

nouvelle commande : a. Tension de sortie b. Courant d’inductance

8.3.3 Variation de la charge de sortie

La variation en échelon de la charge Figure 8.6 vise à confirmer l’amélioration de performance

de la nouvelle commande dans le cas de la diminution de la charge. La charge résistive sera

réduite à sa moitié à t=0.2s. Le courant est doublé de sa valeur nominale mais sans dépassement.

L’erreur statique de la tension reste autour de 0.5V.

8.4 Comparaison qualitative

Le tableau 8.1 propose une comparaison qualitative des caractéristiques de la commande

proposée avec celles des précédents algorithmes dans la littérature. Dans ces travaux, le choix

des valeurs des composants du convertisseur n’est pas le même.De plus, dans ces travaux , les

performances des commandes proposées sont comparées avec une commande PID classique.

Pour cette raison, les performances de la commande proposée sont aussi comparées avec une

commande classique PID. Ensuite, les améliorations apportées à la commande PID dans le cas

de la commande proposée et des commandes précédentes sont comparées dans le Tableau 8.1.

La réponse à la réduction de la charge est considérée améliorée si le ratio des creux de tension

de la méthode de commande classique et de la nouvelle méthode est plus grand que 4.
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Figure 8.6 Variation expérimentale de la charge de sortie avec la

nouvelle commande :a. Tension de sortie b. Courant d’inductance

Tableau 8.1 Comparaison qualitative des commandes

nonlinéaires des convertisseurs survolteurs

Commande 𝑇𝑟 𝑣𝑐 = 𝑣𝑐,𝑟𝑒 𝑓 Δ(𝑣𝑐) R à R/2 𝑑𝑝(𝑖𝐿)

Ghasemian & Taheri (2018) � � � × ×

Vidal-Idiarte et al. (2015) � � � × ×

Zhang et al. (2017) � � × � ×

Kobaku et al. (2017) � × � × ×

Kim & Son (2017) � � � × �
Kim et al. (2013) � � � � ×

El Aouni et al.(2020) � � � � �





CONCLUSION ET RECOMMANDATIONS

Cette thèse se propose de répondre aux 2 questions principales suivantes : 1- Comment, en

même temps, améliorer les caractéristiques de la tension de sortie et réduire les pics du courant

de la source pour un convertisseur survolteur CC-CC de type PWM lors de variations de ses

paramètres ou de la tension de la source? 2- Comment réduire la complexité de l’implémentation

de la solution à la question 1 afin de faciliter les étapes de prototypages et éventuellement de

l’industrialisation?

L’étendue de la réponse à ces questions a été délimitée à l’aide de 5 objectifs plus spécifiques

présentés dans le chapitre 1. Pour répondre à l’objectif 1, le chapitre 4 propose une topologie de

convertisseur survolteur CC-CC qui inclue une caractéristique de déphasage non minimale ainsi

que des paramètres aussi proches que possibles des convertisseurs similaires utilisés dans les

travaux précédents.

Pour répondre à l’objectif 2, le chapitre 4 propose une modélisation non linéaire du convertisseur

qui tient compte de l’effet de la commutation ainsi que des imperfections dans l’inductance,

le Mosfet et de la diode du convertisseur. Ensuite, et toujours pour répondre à l’objectif 2, le

chapitre propose une commande linéarisante entrée-état qui permet de transformer le système

non linéaire, du chapitre 3, en un équivalent linéaire exact sans passer par aucune approximation.

Ensuite, une boucle de commande prédictive a été proposée au chapitre 5. La boucle MPC facilite

en même temps l’ajout de nouveaux objectifs de commande à l’aide de la fonction objectif. La

boucle MPC permet aussi d’améliorer la robustesse du convertisseur lors du changement dans

ses caractéristiques, sa consigne ou sa tension de source. La commande MPC permet aussi la

limitation de son temps de réponse.

Pour répondre à l’objectif 3, l’algorithme de commande a été implémenté uniquement à l’aide de

diagrammes Simulink et de script Matlab dans le cas de simulation ainsi que dans le cas temps
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réel. Ensuite, le codage en C dans le cas expérimental, a été réalisé de façon automatique à l’aide

du module supplémentaire Simulink C2000 Encoder. L’objectif 3 a été réalisé principalement à

l’aide de l’utilisation d’un kit de développement Delfino TMS320F28379D du microcontrôleur

utilisé ainsi que de capteurs de courant et de tension sous la forme de composants résistifs.

La simulation de la commande proposée a été présentée dans le chapitre 7. Ensuite, dans le

chapitre 8, la commande proposée est implémentée de façon expérimentale et ses performances

sont testées et comparées avec la littérature considérée pour les trois essais suivants :1- Démarrage

du convertisseur,2-Variation de la consigne de la tension de sortie,3- Variation de la charge de

sortie. L’ensemble des tests montre que le nouvel algorithme de commande offre un meilleur

temps de réponse et un meilleur suivi de la consigne de la tension que le PID linéaire tout en

limitant le dépassement du courant de l’inductance durant les phases transitoires et la mise

en marche du convertisseur. La réduction des pics du courant de la source pourrait permettre

d’augmenter la durée de vie des composants du convertisseur ou de réduire le budget alloué aux

éléments de protection et réduire la probabilité d’arrêts causées par la détection de tels pics.

Les résultats, de simulation et expérimentaux, de ce travail ont été publiés sous forme d’articles

de conférence El-Aouni & Dessaint (2017) et de revue El-Aouni & Dessaint (2020) dont les

références détaillées sont incluses dans la partie bibliographie . Une prochaine étape dans

ce travail serait d’essayer d’améliorer la robustesse de la commande en utilisant une boucle

de commande linéarisante entrée état adaptative robuste ainsi que d’utiliser une boucle de

commande MPC avec un horizon de prédiction plus important ou même utiliser une commande

MPC de type robuste.



ANNEXE I

FONCTIONS DE LINÉARISATION ENTRÉE-ÉTAT

Figure-A I-1 Code Matlab de linéarisation dans la

commande linéarisante
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Figure-A I-2 Code Matlab de délinéarisation dans la

commande linéarisante



ANNEXE II

PROGRAMME MATLAB DE LA COMMANDE PRÉDICTIVE

Figure-A II-1 Code Matlab de la commande : Commande prédictive





ANNEXE III

GAINS DE LA COMMANDE PROPOSÉE

Figure-A III-1 Code Matlab de la commande : Gains des

commandes MPC et linéarisante





ANNEXE IV

CALCUL DES GAINS DE LA COMMANDE LINÉAIRE PID

Figure-A IV-1 Calcul des gains de la commande linéaire PID





ANNEXE V

COMPOSANTS DU PROTOTYPE

Figure-A V-1 Caractéristiques techniques du MOSFET GAN
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Figure-A V-2 Caractéristiques techniques du MOSFET GAN
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Figure-A V-3 Caractéristiques techniques du MOSFET GAN
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Figure-A V-4 Caractéristiques techniques du MOSFET GAN
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Figure-A V-5 Caractéristiques techniques du MOSFET GAN
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Figure-A V-6 Caractéristiques techniques du MOSFET GAN
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Figure-A V-7 Caractéristiques techniques du MOSFET GAN
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Figure-A V-8 Caractéristiques techniques du MOSFET GAN
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Figure-A V-9 Caractéristiques techniques du MOSFET GAN
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Figure-A V-10 Caractéristiques techniques du MOSFET GAN
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Figure-A V-11 Caractéristiques techniques du MOSFET GAN
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Figure-A V-12 Caractéristiques techniques du MOSFET GAN
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Figure-A V-13 Caractéristiques techniques du capteur de courant
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Figure-A V-14 Caractéristiques techniques du capteur de courant
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Figure-A V-15 Caractéristiques techniques du circuit d’attaque de

la grille du Mosfet
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Figure-A V-16 Caractéristiques techniques du circuit d’attaque de

la grille du Mosfet
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Figure-A V-17 Caractéristiques techniques du circuit d’attaque de

la grille du Mosfet
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Figure-A V-18 Caractéristiques techniques du circuit d’attaque de

la grille du Mosfet
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Figure-A V-19 Carte de dévellopement du microcontrôleur
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Figure-A V-20 Carte de dévellopement du microcontrôleur
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Figure-A V-21 Carte de dévellopement du microcontrôleur
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Figure-A V-22 Carte de dévellopement du microcontrôleur
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Figure-A V-23 Carte de dévellopement du microcontrôleur
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Figure-A V-24 Carte de dévellopement du microcontrôleur
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Figure-A V-25 Carte de dévellopement du microcontrôleur
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Figure-A V-26 Carte de dévellopement du microcontrôleur
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Figure-A V-27 Carte de dévellopement du microcontrôleur
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Figure-A V-28 Carte de dévellopement du microcontrôleur
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Figure-A V-29 Carte de dévellopement du microcontrôleur
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Figure-A V-30 Caractéristiques techniques de la diode
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Figure-A V-31 Caractéristiques techniques de la diode
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Figure-A V-32 Caractéristiques techniques de la diode
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Figure-A V-33 Caractéristiques techniques de la diode
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