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Résumé — La commande des convertisseurs DC-DC constitue un défi pour
les techniques de commande moderne. Les variations des paramètres et des gran-
deurs entrant en jeu fait que les convertisseurs sont des systèmes incertains. Comme
exemple, la variation de la charge aurait une incidence sur la constante de temps
du circuit de décharge, la variation de la source de tension continue aurait une in-
cidence sur les tensions aux bornes des condensateurs dans le circuit de charge, et
les deux variations perturbent la tension de sortie. De plus, une partie de la dyna-
mique du convertisseur (composants parasites) n’est pas prise en compte lors de
l’établissement du modèle. La commande robuste constitue un ensemble de tech-
niques fréquentielles développées pour faire face au manque de robustesse exhibé
par les techniques classiques, et pour prendre en compte les incertitudes présentent
dans toute modélisation. Le présent travail de recherche propose des approches de
la commande robuste, à savoir la commande robuste avec sensibilité mixte et la µ -
synthèse, pour résoudre les problèmes précités. Les résultats obtenus indiquent une
nette amélioration de la précision et des performances des grandeurs contrôlées,
tout en assurant la stabilité, et ceci en dépit des incertitudes et des variations qui
entachent la modélisation des convertisseurs DC-DC.

Abstract — The control of DC-DC converters is a challenge for modern control
techniques. The variations of parameters and involved quantities mean that the
converters are uncertain systems. As an example, the variation of the load would
affect the time constant of the discharge circuit, the variation of the DC voltage
source would affect the capacitors terminal voltages in the charging circuit, and both
variations would disturb the output voltage. Moreover, a part of the converter dy-
namic (parasitic components) is not taken into account when establishing the mo-
del. The robust control constitutes a set of frequency based techniques developed to
cope with the lack of robustness exhibited by classical methods and to take into ac-
count the uncertainties present in any modeling process. This work proposes robust
control approaches, namely robust control with mixed sensitivity and µ - synthesis,
to solve the above problems. The results obtained indicate a clear improvement in
the accuracy and performance of the controlled variables, while ensuring stability,
despite the uncertainties and variations in the dynamic modeling of DC-DC conver-
ters.
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Introduction générale

Contexte

La révolution technologique dans le domaine de l’électronique contribue
à l’accroissement de l’utilisation des convertisseurs de puissance. La gamme
de leurs applications est très vaste, et englobe les plus simples telles que les
sources d’alimentations des ordinateurs portables, les téléphones mobiles, les
appareils électroménagers, les technologies écologiques telles que les véhi-
cules hybrides et électriques, les sources d’énergies renouvelables (éoliennes
et solaires). Cette diversité d’applications fait de la conception, la composi-
tion, l’intégration et le contrôle des convertisseurs de puissance des objectifs
de recherches très actives.

Selon le principe de la conversion de la puissance, les convertisseurs sont
organisés en quatre grandes catégories : continu-continu (les hacheurs ou
DC-DC en anglais), continu-alternatif (les onduleurs ou DC/AC), alternatif-
continu (les redresseurs ou AC/DC), et alternatif-alternatif (AC/AC). Au
cours de cette thèse, nous travaux se concentrent sur les convertisseurs DC-
DC, qui sont des dispositifs électroniques permettant de délivrer une tension
continue réglable à partir d’une autre source de tension continue.

Les convertisseurs DC-DC sont la branche la plus répondue de l’électro-
nique de puissance (on dénombre pas moins de 600 topologies). En fonction
du nombre des éléments interrupteurs électroniques commandés, on peut
classifier les convertisseurs DC-DC en deux catégories. Ceux qui contiennent
un seul interrupteur sont des systèmes monovariables (SISO) ; et sous cette
famille se trouve les topologies simples, correspondant aux convertisseurs
DC-DC représentés par des fonctions de transferts de deuxième ordre, et les
topologies complexes, associées aux convertisseurs DC-DC ayant des fonc-
tions de transferts de d’ordre élevé. Parmi les topologies simples, on note
les convertisseurs de base : abaisseur (Buck), élévateur (Boost) et abaisseur-
élévateur (Buck-Boost). Dans les topologies complexes, on trouve les conver-
tisseurs Quadratique, Cuk, Zeta et SEPIC. La mise en cascade des convertis-
seurs SISO donne lieu à des convertisseurs contenant plusieurs interrupteurs
et qui sont classés comme des systèmes multivariables (MIMO) ; citons par
exemple le Boost-Boost (deux Boot en cascade), et le double Buck-Boost (deux
Buck-Boost en cascade).

Du point de vue comportement, les convertisseurs DC-DC appartiennent
à la classe des systèmes dynamiques hybrides, faisant intervenir simulta-
nément des dynamiques continues et des dynamiques discontinues. La dy-
namique du convertisseur dépond des états des interrupteurs commandés
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à travers une modulation en largeur d’impulsion (MLI) du signal de com-
mande. On peut distinguer deux modes de fonctionnement des convertis-
seurs DC-DC : le mode conduction continue CCM (continuous conduction
mode), et le mode de conduction discontinue DCM (discontinuous conduc-
tion mode). Dans ce travail, nous on s’intéresse au cas des convertisseurs
DC-DC en mode CCM.

Concernant la modélisation des convertisseurs DC-DC, plusieurs travaux
de recherche ont abordés le développement de différentes approches de mo-
délisation. Les modèles de base des convertisseurs DC-DC sont des modèles
statiques reliant, en régime permanent, les différentes grandeurs du conver-
tisseur. Des modèles plus réalistes sont les modèles hybrides reflétant la vraie
nature du comportement des convertisseurs. Les modèles moyens, obtenus
par des techniques de moyennage dans l’espace d’état [1], sont des modèles
non linéaires continus. Les modèles petits-signaux sont obtenus par la li-
néarisation du model moyen non linéaire autour du point de fonctionne-
ment [2] [3]. Il existe d’autres approches de modélisation, comme le mo-
dèle non linéaire fondé sur la technique de moyennisation de KBM (Krylov-
Bogoliubov-Miltropolsky [4] [5] [6]), où les expressions analytiques complexes
ne facilitent pas la synthèse de lois de commande. La modélisation par dé-
composition en séries de Fourier ([7] [8]) est capable de représenter les on-
dulations des signaux autour de leurs valeurs moyennes. Les méthodes de
modélisation par circuits équivalents permettent d’obtenir un modèle petit-
signaux, où les semi-conducteurs sont représentés par une combinaison d’élé-
ments passifs, sources de courant et sources de tension,. . .) [9] [10] [11] [12].
Citons aussi la classe des modèles énergétiques, modèle d’Euler-Lagrange
[13], modèle Hamiltonien [14], et le modèle linéaire à paramètres variant
(LPV) [15], où le modèle non linéaire est reformulé comme un modèle avec
des paramètres variant dans le temps.

Concertant la commande, les méthodes de contrôle des convertisseurs
DC-DC sont fondées sur la régulation de la tension de sortie ou du cou-
rant. Des correcteurs de types PI calculés par rapport au modèle moyen li-
néarisé sont souvent employés pour piloter les convertisseurs DC-DC. Lors-
qu’ils sont convenablement ajustés, ces correcteurs fournissent des résultats
satisfaisants pour diverses applications pratiques sans recours à une descrip-
tion détaillée de la dynamique du convertisseur. Cependant, leurs perfor-
mances peuvent facilement se dégrader sous l’effet des non linéaires et de
la méconnaissance exacte des valeurs des paramètres (incertitudes). De ce
fait, il est nécessaire de réajuster les gains du correcteur ou d’utiliser une ap-
proche adaptative. Dans la littérature, plusieurs approches ont été proposées
afin d’améliorer la conception de la commande des convertisseurs DC-DC
en choisissant la méthode la plus adaptée au regard d’un cahier de charges,
capable d’améliorer l’efficacité des convertisseurs tout en réduisant les ef-
fets des perturbations (changements de la tension d’entrée et de la charge),
des variations paramétriques diminuer et de limiter les interférences élec-
tromagnétiques [16]. L’approche classique du point de vue de l’automatique
consiste à utiliser des techniques de commande linéaires à base d’un mo-
dèle moyen linéarisé autour d’un point de fonctionnement spécifique. Parmi
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ces stratégies de commande, on note la commande linéaire quadratique [17]
[18] [19], et la famille de régulateurs PI avec des paramètres qui dépendent
de façon non linéaire de la valeur de la consigne en régime permanant [20].
Cependant, les lois de commande obtenues ne sont pas capables d’assurer
la stabilité globale du convertisseur et de conserver des performances iden-
tiques dans tout le domaine de fonctionnement. Ces inconvénients dérivent
de la précision limitée du modèle de synthèse utilisé. Des lois de commande
fondées sur un modèle moyen non linéaire ou modèle énergétique ont éga-
lement été appliquées : la commande par modes de glissement [21] [22] [23]
[24] [25] [26], la commande par passivité [27] [28] [29][30] [31]. Ces méthodes
de commande utilisent des outils théoriques plus complexes qui permettent
de démontrer la stabilité globale du convertisseur. Une autre approche, qui
consiste à commander directement les différents commutateurs sans passer
par un modèle moyen, a été utilisée pour des convertisseurs DC-DC fonc-
tionnant avec des fréquences variables [32],[33].

La robustesse des systèmes est une notion importante en automatique.
Les circuits de puissance sont soumis à des variations paramétriques, des
perturbations externes et aux bruits de mesures. En automatique classique,
pour garantir la robustesse d’un système, il suffit d’assurer des marges de
stabilité suffisantes. Dès les années 60, le problème de la garantie de bonne
qualité en performances des systèmes multi-variables s’impose, où les auto-
maticiens s’orientent plutôt vers les méthodes LQG (Linéaire Quadratique
Gaussien) introduite avec la représentation d’état. Le monde industriel a dé-
couvert, malheureusement, de faibles qualités en performance robuste de ces
correcteurs.

Les concepts de rejet de perturbation et de performance, liées entre eux
par la notion de robustesse, ont donnés lieu à un grand nombre de travaux
et publications depuis le milieu des années 80. Tout a commencé par l’ar-
ticle de Zames (1981) [34], et suivi par (Zames, 1983 [35] ; Doyle, 1983 [36] ;
Francis et Zames, 1984 [37]). Ces articles ne concernaient pas directement le
problème de robustesse, mais plutôt celui de rejet de perturbation. C’est dans
(Kimura, 1984 [38]), que le problème de commande robuste (celui de la sen-
sibilité mixte) en terme H∞ a été formulé. Bien que le problème formulé dans
(Kimura, 1984 [38]) ne soit pas différent de celui proposé par Doyle et Stein
(1981 [39]), la nouveauté réside dans le fait que l’utilisation explicite du cadre
H∞ a permis à Kimura de résoudre le problème de synthèse grâce à la tech-
nique d’interpolation dite de Nevanlinna-Pick. Francis et Doyle (1987 [40])
font, d’une part une très bonne synthèse des travaux parus jusqu’à 1987 et,
d’autre part, ils les unifient grâce à l’importante notion de ‘problème stan-
dard’ (due à Doyle et Stein). Les références suivantes proposent d’excellentes
introductions à l’histoire du développement de la théorie de la commande ro-
buste : Doyle (1996)[41] ; Doyle et all [42]. Comme nous le verrons plus tard,
la plupart de ces idées sont pratiquement contenues dans le Théorème des
petits Gains, qui remonte à (Zames, 1966) [43]. Quant aux aspects mathéma-
tiques, ils sont fort anciens.

La résolution de la formulation sous forme ‘problème standard’ a pro-
gressé de manière très importante en 1988 avec (Glover et Doyle, 1988) [44],
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qui utilise la représentation d’état, et qui donne une solution très proche de
la commande LQG [45] [46]. Enfin, la notion de valeur singulière structurée
(appelée µ), due à Doyle (1982) permet de traiter les problèmes de robustesse
vis-à-vis d’incertitudes structurées avec beaucoup moins de conservatisme
que la méthode H∞ (qui ne tient pas compte de la structure des incertitudes).
Un algorithme d’optimisation est ensuite utilisé pour chercher à maximiser la
robustesse en stabilité du système en boucle fermée, et ceci en tenant compte
des incertitudes. Les objectifs en performances peuvent aussi s’ajouter à l’al-
gorithme d’optimisation comme établie par Glover et Doyle [47], Safonov
[48], Gahinet et Apkarian [49] et Apkarian et all [50].

Objectif

Le présent travail de recherche se propose de résoudre les différents pro-
blèmes de la commande des convertisseurs DC-DC et ceci par l’adoption des
techniques de la commande robuste. La synthèse de lois de commande ro-
bustes permettra en outre d’assurer une robustesse en stabilité et en perfor-
mance pour la classe des convertisseurs DC-DC considérées. D’une manière
plus explicite, en considérant un point de fonctionnement que l’on cherchera
à atteindre, nous devons synthétiser une loi de commande pour laquelle le
convertisseur s’adapte à tout type de variations possibles, que ce soit causer
par la source de la tension à réglée (batterie, redresseur, panneau solaire, . . .),
ou par les variations des paramètres des composants au cours du fonction-
nement. Pour cela, on fera recourt aux techniques de la commande H∞ qui
prennent en considération les conditions de fonctionnements, les incertitudes
sur les paramètres du convertisseur, de même que les erreurs de modélisa-
tion causées par les hypothèses simplificatrices et les non linéarités négligées
au cours de la modélisation. En bref, synthétiser une loi de commutation qui
assure la robustesse en stabilité et en performance, de plus, peut on obtenir
des garanties de robustesse du système en boucle fermée vis-à-vis des incer-
titudes.

Organisation

Le reste de ce manuscrit est organisé comme suit :
— Le premier chapitre abordé à la modélisation des convertisseurs DC-

DC, où on commence par l’établissement du modèle commuté. L’uti-
lisation des grandeurs moyennes permet de passer d’un modèle com-
muté (hybride) à un modèle moyen continu, plus adapté ou techniques
de la commande continue. L’étude en régime permanant permet d’éta-
blir la caractéristique statique du convertisseur et d’éclaircir les rela-
tions entre les différentes variables pour un point de fonctionnement
désiré. La linéarisation du modèle moyen autour d’un point de fonc-
tionnement désiré permet d’étudier les caractéristiques locales du conver-
tisseur, et de calculer les fonctions de transferts.
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— Le second chapitre se consacre à l’étude du comportement boucle ou-
verte des convertisseurs DC-DC, utilisant les fonctions de transferts is-
sues des modèles linéarisés établis au chapitre 1, et ceci dans le but
d’extraire les indicateurs de performance en boucle ouverte (marge de
phase, facteur d’amortissement, bande passante). Le lieu des pôles et
des zéros "Pole-Zero Map" aidera à connaitre l’emplacement des zéros
positifs (RHPZ) qui influencent le choix des fonctions de pondération.

— Le troisième chapitre s’intéresse au problème de la synthèse de loi de
commande par l’approche Sensibilité Mixte Loop-Shaping. En effet, les
fonctions de pondérations sont choisies selon les critères de Zhou en se
basant sur les résultats de l’analyse fréquentielle en BO obtenus dans
le second chapitre. Le problème Sensibilité Mixte Loop-Shaping est for-
mulé en construisant le système augmenté en utilisant la fonction de
transfert, et les fonctions de pondérations pour chaque convertisseur.
Puis, l’algorithme de Glover est utilisé pour la vérification d’existence
d’un correcteur qui répond au cahier de charge exprimé par les fonc-
tions de pondérations. Dans la dernière phase, la valeur gamma sous-
optimale obtenu par l’algorithme Glover est utilisée pour le calcul de la
fonction de transfert du contrôleur, et les résultats de la synthèse sont
validés en utilisant les fonctions de sensibilités (fonction se sensibilité,
et fonction de sensibilité complémentaire).

— Le quatrième chapitre se fonde sur l’approche µ -synthèse. Après un
bref rappel théorique, nous nous intéressons par la synthèse d’une loi
de commande vis-à-vis d’incertitudes structurées sur les paramètres, et
les incertitudes sur le modèle. L’algorithme "D-K itération" est utilisé
pour le calcul du contrôleur, puis les techniques µ analyses sont utili-
sées pour la vérification de la robustesse en stabilité et en performance.

Les résultats de cette thèse ont été validés par simulation sur des conver-
tisseurs DC-DC de types SISO et MIMO. Les résultats sont démontrés dans
le cas des convertisseurs possédant une source de tension continue avec une
composante sinusoïdale, et une référence de sortie constante avec une petite
variation au cours de fonctionnement, variation de la charge.
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Chapitre 1

Modélisation des convertisseurs
DC-DC

1.1 Introduction
Dans ce chapitre nous allons établir les modèles nécessaires à l’analyse et à la

commande des convertisseurs DC-DC. Les modèles moyens obtenus seront utilisés
pour étudier le comportement des convertisseurs en régime permanant, pour établir
la relation statique entre l’entrée et la sortie du convertisseur, et pour le calcul des dif-
férentes commandes des convertisseurs dans les chapitres qui suivent. L’hypothèse
que les composants d’un convertisseur sont idéaux permet d’obtenir un modèle ana-
lytique simplifié, mais suffisant pour l’analyse et la conception de lois de commande
performantes.

1.2 Modèle commuté
Les convertisseurs DC-DC constituent une classe des systèmes hybrides où le

comportement est composé de dynamiques continues formées par les grandeurs
x (t) liées aux éléments de stockage, et les grandeurs discontinues u (t) liées aux
états des interrupteurs de puissance comme illustré sur la figure 1.1. L’association
de ces deux types de grandeurs permet d’obtenir un modèle commuté (topologique)
capable de décrire les différentes configurations du convertisseur [51], [52].

Le modèle commuté d’un convertisseur DC-DC prend la forme suivante :

ẋ = f (x, u) (1.1)

Où x est le vecteur d’état regroupant les variables d’état indépendantes (courants
parcourant les bobines et les tensions aux bornes des condensateurs). u est le vecteur
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convertisseur DC-DC

FIGURE 1.1 – Grandeurs continues et discontinues d’un convertisseur DC-DC.
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FIGURE 1.2 – Grandeurs réelles et grandeurs moyennes.

des fonctions de commutation prenant les valeurs ‘’1” ou ‘’0” suivant que l’interrup-
teur est passant ou bloqué.

1.2.1 Modèle moyen
La technique de moyennage permet d’isoler les composantes moyennes (basse

fréquence) des grandeurs et éliminer les harmoniques (hautes fréquences) inutiles
pour l’analyse de stabilité et la conception des lois de commande. Comme les har-
moniques (hautes fréquences) proviennent de la fonction de commutation u, pour
obtenir un modèle moyen continu du convertisseur, il suffit alors de remplacer u
dans les équations (1.1) du convertisseur par sa grandeur uav (équivalent à un rap-
port cyclique, figure 1.2), ce qui produit :

ẋ = f (x, uav) (1.2)

Par abus de langage et pour alléger la notation, nous avons gardé le symbole x
pour les variables d’état moyennes.

1.2.2 Caractéristique statique
En général, il est désiré de lier les valeurs moyennes des états du système, en

équilibre, avec la valeur moyenne correspondante de la commande. Ces relations,
en équilibre, sont utiles pour établir les caractéristiques statiques du convertisseur.

En équilibre, les dérivées des états moyens sont nulles et la commande moyenne
uav est égale à une valeur constante ūav, soit :

0 = f (x̄, ūav) (1.3)

Comme résultat, on obtient un système d’équations pour les valeurs en régime
permanent des états moyennes.

La solution de Eq. (1.3) permet de paramétrer les grandeurs moyennes en fonc-
tion du point de fonctionnement désiré (x̄, ūav).

On définit la caractéristique statique du convertisseur (connue aussi comme le
gain du convertisseur) comme le rapport, en régime permanant, de la tension de
sortie moyenne v̄ à la tension d’entrée E.
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1.2.3 Modèle linéarisé
Comme les modèles moyens Eq. (1.2) de la plupart des convertisseurs statiques

sont des systèmes non linéaires, nous aurons à calculer la linéarisation de ces mo-
dèles autour de leurs points d’équilibres désirés (x̄, ūav), sous la forme d’équations
d’état de la forme :

.
e = Ae+Beu (1.4)

où e = x−x̄, eu = uav−ūav et les matricesA etB sont obtenues par le développement
en série de Taylor du premier ordre des équations (1.2), soit :

A =
∂f(x, uav)

∂x

∣∣∣∣
x=x̄,uav=ūav

, B =
∂f(x, uav)

∂uav

∣∣∣∣
x=x̄,uav=ūav

(1.5)

Le modèle Eq. (1.4) représente le modèle linéarisé (modèle petits-signaux ou mo-
dèle incrémental) autour du point de fonctionnement désiré.

1.3 Convertisseur Buck
Le circuit du convertisseur Buck est montré sur la Fig. 1.3. Le convertisseur Buck

appartient à la classe des chopper ou atténuateurs. A la sortie, il multiplie la tension
d’entrée E par un facteur inférieur à l’unité.
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FIGURE 1.3 – Convertis-
seur Buck..
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FIGURE 1.4 – Schéma
idéal du convertisseur

Buck.

1.3.1 Modèle du convertisseur
Pour obtenir les équations différentielles qui représentent le convertisseur Buck,

on utilise la topologie idéale de la Fig. 1.4. Les équations différentielles du conver-
tisseur sont obtenues en appliquant les lois de Kirchhoff à chacune des topologies
possibles qui résulte d’une position donnée de l’interrupteur.

Si on considère que l’interrupteur est dans la position u = 1, et appliquant les
lois de Kirchhoff au circuit qui en résulte, on obtient les équations suivantes :

Ldi
dt = −v + E

C dv
dt = i− v

R

(1.6)

Lorsque la diode est passante, alors l’interrupteur est en position u = 0, ce qui nous
donne :

Ldi
dt = −v

C dv
dt = i− v

R

(1.7)

En combinant les deux situations, on peut obtenir un seul modèle unifié, qui est
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Ldi
dt = −v + uE

C dv
dt = i− v

R

(1.8)

Le modèle (1.8) est un modèle commuté avec la fonction binaire de commutation
u ∈ {0, 1} .

Le modèle moyen du convertisseur est exactement le même que (1.8) avec la
variable de contrôle u remplacée par une variable continue uav qui prend ses valeurs
dans l’intervalle [0, 1]. Le modèle moyen du convertisseur Buck est décrit par

Ldi
dt = −v + uavE

C dv
dt = i− v

R

(1.9)

1.3.2 Point d’équilibre et caractéristique statique
En utilisant la représentation Eq. (1.9) et en notant les valeurs moyennes à l’équi-

libre du courant et de la tension comme i et v, on obtient à l’équilibre :

0 = −v + uavE
0 = i− v

R

(1.10)

En résolvant le système d’équations (1.10), on obtient les états moyens du convertis-
seur à l’équilibre :

v = uavE, i = uav
E

R
(1.11)

Cette paramétrisation du point d’équilibre par la commande moyenne, est utile
pour établir le caractère atténuant du convertisseur. Comme la valeur de la com-
mande moyenne uav est restreinte à [0, 1], ceci implique que la tension de sortie sera
une fraction de E, et le convertisseur ne peut pas amplifier la tension d’entrée. La
caractéristique statique du convertisseur Buck est :

v

E
= uav (1.12)
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FIGURE 1.5 – Caractéristique statique du convertisseur Buck.

Il est clair que le maximum du gain du convertisseur est 1. La caractéristique en
fonction des valeurs de uav à l’équilibre est donnée par la figure 1.5.



1.4. Convertisseur Boost 11

1.3.3 Modèle incrémental
Le modèle moyen du convertisseur Buck peut être décrit par la forme d’état :



di

dt
dv

dt


 =

[
0 −1

L
1
C

−1
RC

][
i

v

]
+

[
E

0

]
uav (1.13)

Le modèle moyen est clairement linéaire.
Si la tension moyenne désirée à l’équilibre est v = αE, 0 < α < 1, alors nous

avons : uav = α, i = αER . Comme à l’équilibre nous avons :

[
0
0

]
=

[
0 −1

L
1
C

−1
RC

][
ī

v̄

]
+

[
E

0

]
ūav (1.14)

alors, la soustraction de (1.13) de (1.14) produit le modèle incrémental suivant :

.
e =

[
0 −1

L
1
C

−1
RC

]
e+

[
E

0

]
eu (1.15)

avec

e =

[
i− ī
v − v̄

]
, eu = uav − ūav (1.16)

1.4 Convertisseur Boost
Le circuit du convertisseur Boost (élévateur) est montré sur la Fig. 1.6. Lorsque

le transistor est passant, la diode est polarisée en inverse. D’où, la source E n’est pas
connectée à la charge R. Lorsque le transistor est bloqué, la diode est polarisée en
direct et conduit. Ce qui connecte la charge R à la source E.
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FIGURE 1.6 – Convertis-
seur Boost.
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FIGURE 1.7 – Schéma
idéal du convertisseur

Boost.

1.4.1 Modèle du convertisseur
Lorsque la fonction de commutation est u = 1, on obtient la dynamique sui-

vante :

Ldi
dt = E

C dv
dt = − v

R

(1.17)

Lorsque la fonction de commutation est u = 0, on obtient la dynamique suivante :
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Ldi
dt = −v + E

C dv
dt = i− v

R

(1.18)

Alors la dynamique du convertisseur est décrite par le système bilinéaire suivant :

Ldi
dt = −(1− u)v + E

C dv
dt = (1− u)i− v

R

(1.19)

Le modèle moyen est donné par :

Ldi
dt = −(1− uav)v + E

C dv
dt = (1− uav)i− v

R

(1.20)

1.4.2 Point d’équilibre et caractéristique statique

À l’équilibre, les dérivées des états moyens sont nulles et la commande moyenne
uav est égale à une valeur constante uav.

Comme résultat, on obtient un système d’équations linéaires pour les valeurs
en régime permanant des états moyens. En utilisant la représentation (1.20) et en
notant les valeurs moyennes à l’équilibre du courant et de la tension comme i et v,
on obtient à l’équilibre :

0 = −(1− uav)v + E
0 = (1− uav)i− v

R

(1.21)

En résolvant le système d’équations (1.21), on obtient les états d’équilibre du
convertisseur :

v =
E

(1− uav)
, i =

1

(1− uav)2

E

R
(1.22)

A partir de cette équation, la caractéristique statique normalisée pour le conver-
tisseur Boost est donnée par :

v

E
=

1

(1− uav)
(1.23)
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FIGURE 1.8 – Caractéristique statique du convertisseur Boost.
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Il est clair que le gain du convertisseur est toujours supérieur à 1. La courbe
caractéristique est donnée par la Fig. 1.8.

1.4.3 Modèle incrémental
Si la tension moyenne désirée à l’équilibre est v = αE, α > 1, alors nous avons :

i = α2E

R
, ūav = α−1

α (1.24)

La linéarisation du modèle moyen (1.20 ) autour du point d’équilibre désirée
produit le modèle incrémental :

.
e =

[
0 − 1

αL
1
αC − 1

RC

]
e+

[
αEL
−α2 E

RC

]
eu (1.25)

1.5 Convertisseur Buck- Boost
Un autre arrangement des interrupteurs donne lieu à un troisième convertisseur

dit Buck -Boost (Fig. 1.9). Ce convertisseur est obtenu en inter-changeant les posi-
tions de la bobine et de la diode.
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FIGURE 1.9 – Convertis-
seur Buck- Boost.
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FIGURE 1.10 – Schéma
idéal du convertisseur

Buck- Boost.

Le fonctionnement de ce circuit est le suivant : Lorsque le transistor conduit la
diode est polarisée en inverse. Cette période est appelée période de charge. Lorsque
le transistor est bloqué, la diode est alors polarisée en direct. Cette période est la
période de décharge, puisque l’énergie stockée dans la bobine est transférée à la
charge R. Le gain de ce convertisseur peut être supérieur ou inférieur à 1 avec un
changement de polarité.

1.5.1 Modèle du convertisseur
En supposant que les composants du circuit sont idéals, on obtient le circuit de

la Fig. 1.10. En appliquant les lois de Kirchhoff au circuit de la Fig. 1.10, on obtient le
modèle suivant.

Ldi
dt = (1− u)v + uE

C dv
dt = −(1− u)i− v

R

(1.26)

Avec u = uav, on obtient alors le modèle moyen suivant :

Ldi
dt = (1− uav)v + uavE

C dv
dt = −(1− uav)i− v

R

(1.27)
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1.5.2 Point d’équilibre et caractéristique statique
A l’équilibre, on obtient, pour les valeurs en régime permanant des états moyens,

le système équations linéaires :

0 = (1− uav)v̄ + ūavE

0 = −(1− ūav )̄i− v̄
R

(1.28)

En résolvant le système d’équations (1.28), on obtient les états d’équilibre du
convertisseur :

ī =
E

R

ūav

(1− ūav)2 , v̄ = − ūav
(1− ūav)

E (1.29)

A partir de cette équation, la caractéristique statique normalisée pour le conver-
tisseur Buck-Boost est donnée par :

v̄

E
= − ūav

(1− ūav)
(1.30)
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FIGURE 1.11 – Caractéristique statique du convertisseur Buck -Boost.

Il est clair que le gain du convertisseur Buck-Boost peut amplifier ou réduire la
tension d’entrée avec une polarité inversée de la tension de sortie. La courbe carac-
téristique est donnée par la Fig. 1.11.

1.5.3 Modèle incrémental
Si la tension moyenne désirée à l’équilibre est v̄ = αE, α < 0, alors nous avons :

ī = α (α− 1)
E

R
, ūav = α

α−1 (1.31)

La linéarisation du modèle moyen (1.27 ) autour du point d’équilibre désirée
produit le modèle incrémental :

.
e =

[
0 −1

(α−1)L
1

(α−1)C − 1
RC

]
e+

[
(1−α)
L E

−α(1−α)
RC E

]
eu (1.32)
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1.6 Convertisseur Cuk
La mise en cascade de deux convertisseurs Boost et Buck produit le convertisseur

Cuk de la Fig. 1.12. Ainsi on peut voir le Cuk comme un convertisseur Boost – Buck.
Ce convertisseur nécessite deux interrupteurs dépendants au lieu d’un, et deux bo-
bines L1 et L2, et deux condensateurs, l’un pour stocker l’énergie et l’autre pour
transférer l’énergie du circuit d’entrée vers le circuit de sortie.
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FIGURE 1.12 – Conver-
tisseur Cuk.
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u = 1 u = 0

FIGURE 1.13 – Schéma
idéal du convertisseur

Cuk.

Le convertisseur Cuk exhibe deux modes de fonctionnements. Le premier mode
est obtenu lorsque le transistor conduit, alors la diode est polarisée en inverse. Du-
rant cette période, le courant de la bobineL1 est tiré de la sourceE. Ce qui représente
le mode de charge. Le deuxième mode démarre lorsque le transistor est bloqué, ce
qui met la diode en polarisation directe. Ce mode est le mode de décharge, parce que
toute l’énergie stockée dans L1 est transférée à la charge R.

1.6.1 Modèle du convertisseur
Le modèle du Cuk est établi de la même manière que les cas précédents.
Lorsque u = 1, on obtient :

L1
di1
dt = E

C1
dv1
dt = i2

L2
di2
dt = −v1 − v2

C2
dv2
dt = i2 − v2

R

(1.33)

Lorsque u = 0, on obtient :

L1
di1
dt = −v1 + E

C1
dv1
dt = i1

L2
di2
dt = −v2

C2
dv2
dt = i2 − v2

R

(1.34)

Si nous combinons les modèles des deux modes, on abouti au modèle commuté
du convertisseur Cuk donné par :

L1
di1
dt = −(1− u)v1 + E

C1
dv1
dt = (1− u)i1 + ui2
L2

di2
dt = −uv1 − v2

C2
dv2
dt = i2 − v2

R

(1.35)

En remplaçant u par uav, on obtient le modèle moyen suivant :
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L1
di1
dt = −(1− uav)v1 + E

C1
dv1
dt = (1− uav)i1 + uavi2

L2
di2
dt = −uavv1 − v2

C2
dv2
dt = i2 − v2

R

(1.36)

1.6.2 Point d’équilibre et caractéristique statique

À l’équilibre, on obtient, pour les valeurs en régime permanant des états moyens,
le système d’équations suivant :

0 = −(1− uav)v1 + E
0 = (1− uav)i1 + uavi2
0 = −uavv1 − v2

0 = i2 − v2
R

(1.37)

En résolvant le système d’équations (1.37), on obtient les états d’équilibre du
convertisseur :

v1 =
E

(1− uav)
, v2 = − uav

(1− uav)
E, i2 = −E

R

uav
(1− uav)

, i1 =
E

R

u2
av

(1− uav)2 (1.38)

A partir de la relation entre la tension de sortie à l’équilibre v2 et la commande
uav, la caractéristique statique pour le convertisseur Cuk est alors :

v2

E
= − uav

(1− uav)
(1.39)

Il est clair que le gain du convertisseur Cuk a la même caractéristique que le
Buck-Boost.

1.6.3 Modèle incrémental
Si la tension moyenne désirée à l’équilibre est v2 = αE, α < 0, alors nous avons :

i1 = α2E

R
, i2 = α

E

R
, v1 = (1− α)E, uav = − α

1− α (1.40)

La linéarisation du modèle moyen autour du point d’équilibre désiré donne :

ė =




0 1
L1(α−1) 0 0

− 1
C1(α−1) 0 α

C1(α−1) 0

0 − α
L2(α−1) 0 − 1

L2

0 0 1
C2

− 1
RC2


 e+




1−αd
L1

E
α(1−α)
RC1

E
α−1
L2

E

0


 eu (1.41)

1.7 Convertisseur SEPIC
Le circuit du convertisseur Sepic est montré sur la Fig. 1.14.
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FIGURE 1.14 – conver-
tisseur Sepic.
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FIGURE 1.15 – Schéma
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Sepic.

1.7.1 Modèle du convertisseur
Les équations du convertisseur, sont obtenues en appliquant les lois de Kirchhoff

à chacune des topologies possibles, qui réalisent d’une position donnée de l’inter-
rupteur.

Si on considère que l’interrupteur est dans la position u = 1 , et appliquant les
lois de Kirchhoff au circuit qui en résulte la Fig. 1.15, on obtient les équations sui-
vantes :

L1
di1
dt

=E

L2
di2
dt

=v1

C1
dv1

dt
=− i2

C2
dv2

dt
=− v2

R

(1.42)

on considère que l’interrupteur est dans la position u = 0 , et appliquant les lois
de Kirchhoff au circuit qui en résulte la Fig. 1.15, on obtient les équations suivantes :

L1
di1
dt

=E − v2 − v1

C1
dv1

dt
=i1

L2
di2
dt

=− v2

C2
dv2

dt
=i1 + i2 −

v2

R

(1.43)

Nous combinons les modèles des deux modes, on aboutit au modèle global du
convertisseur Sepic donnée par :

L1
di1
dt

=E − (v2 + v1)(1− u)

C1
dv1

dt
=− i2u+ i1(1− u)

L2
di2
dt

= + v1u− v2(1− u)

C2
dv2

dt
=(i2 + i1)(1− u)− v2

R

(1.44)
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1.7.2 Modèle moyen
En remplaçant u par uav , on obtient le modèle moyen suivant :

L1
di1
dt

=E − (v2 + v1)(1− uav)

C1
dv1

dt
=− i2uav + i1(1− uav)

L2
di2
dt

=v1uav − v2(1− uav)

C2
dv2

dt
=(i2 + i1)(1− uav)−

v2

R

(1.45)

1.7.3 Point d’équilibre et caractéristique statique
En équilibre, les dérivées des états moyens sont nulles et la commande moyenne

uav est égale à une valeur constante uav . Comme résultat, on obtient les équations
pour en régime permanant des états moyens suivant :

0 =E − (v̄2 + v̄1)(1− ūav)
0 =− ī2ūav + i1(1− ūav)
0 =v̄1ūav − v̄2(1− ūav)

0 =(̄i2 + ī1)(1− ūav)−
v̄2

R

(1.46)

On solvant le système d’équation (1.46), on obtient les états d’équilibre du sys-
tème :

ī1 =
u2
av

R(1− uav)2E, v̄1 = E, ī2 =
uav

R(1− uav)
E, v̄2 =

uav
(1− uav)

E (1.47)

La caractéristique statique pour le convertisseur Sepic est alors :

v2

E
=

uav
(1− uav)

(1.48)

Il est clair que le gain du convertisseur Sepic a la même caractéristique que le Buck-
Boost avec un signe positif.

1.7.4 Modèle incrémental
Si la tension moyenne désirée à l’équilibre est v2 = αE, α > 0, alors nous avons :

i1 = α2E

R
, i2 = α

E

R
, v1 = E, uav =

α

(α+ 1)
(1.49)

La linéarisation du modèle moyen autour du point d’équilibre désiré donne :

ė =




0 − 1
L1(α+1) 0 − 1

L1(α+1)
1

C1(α+1) 0 − α
C1(α+1) 0

0 α
L2(α+1) 0 − 1

L2(α+E)
1

C2(α+1) 0 1
C2(α+1) − 1

RC2


 e+




1+α
L1

E

−α(1+α)
RC1

α+1
L2

E

−α(1+α)
RC2


 eu (1.50)
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1.8 Convertisseur Zeta
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FIGURE 1.16 – Conver-
tisseur Zeta.
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FIGURE 1.17 – Schéma
idéal du convertisseur

Zeta.

Le circuit du convertisseur Zeta est montré sur la Fig. 1.16.

1.8.1 Modèle du convertisseur
Si on considère que l’interrupteur est dans la position u = 1 , et appliquant les

lois de Kirchhoff au circuit qui en résulte la Fig. 1.17, on obtient les équations sui-
vantes :

L1
di1
dt

=E

C1
dv1

dt
=i2

L2
di2
dt

=E − v1 − v2

C2
dv2

dt
=i2 −

v2

R

(1.51)

Si on considère que l’interrupteur est dans la position u = 0 :

L1
di1
dt

=v1

C1
dv1

dt
=− i1

L2
di2
dt

=− v2

C2
dv2

dt
=i2 −

v2

R

(1.52)

Nous combinons les modèles des deux modes, on aboutit au modèle global du
convertisseur Zeta donnée par :

L1
di1
dt

=Eu+ v1(1− u)

C1
dv1

dt
=i2u− i1(1− u)

L2
di2
dt

=u(E − v1)− v2

C2
dv2

dt
=i2 −

v2

R

(1.53)

1.8.2 Modèle moyen
En remplaçant u par uav , on obtient le modèle moyen suivant :
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L1
di1
dt

=Euav + v1(1− uav)

C1
dv1

dt
=i2uav − i1(1− uav)

L2
di2
dt

=(E − v1)uav − v2

C2
dv2

dt
=i2 −

v2

R

(1.54)

1.8.3 Point d’équilibre et caractéristique statique
En équilibre, la commande moyenne uav est égale à une valeur constante uav.

Comme résultat, on obtient les équations en régime permanant des états moyennes
normalisés suivantes :

0 =Eūav+1(1− ūav)v̄
0 =ī2ūav−1(1− ūav )̄i
0 =(E − v̄1)ūav − v̄2

0 =ī2 −
v̄2

R

(1.55)

En solvant le système d’équation (1.55), on obtient les états d’équilibre du sys-
tème :

ī1 =
u2
av

R(1− uav)2E, v̄1 = − uav
1− uav

E, ī2 =
uav

R(1− uav)
E, v̄2 =

uav
(1− uav)

E (1.56)

La caractéristique statique pour le convertisseur Zeta est alors :

v2

E
=

uav
(1− uav)

(1.57)

Il est clair que le gain du convertisseur Sepic a la même caractéristique que le Sepic.

1.8.4 Modèle incrémental
Si la tension moyenne désirée à l’équilibre est v2 = αE, α > 0, alors nous avons :

i1 = α
E

R
, i2 = α

E

R
, v1 = −αE, uav =

α

(α+ 1)
(1.58)

La linéarisation du modèle moyen autour du point d’équilibre désiré donne :

ė =




0 1
L1(α+1) 0 0

− 1
C1(α+1) 0 α

C1(α+1) 0

0 − α
L2(α+1) 0 − 1

L2

0 0 1
C2

− 1
RC2


 e+




1+α
L1

E
α(1+α)
RC1

E
1+α
L2

E

0


 eu (1.59)
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1.9 Convertisseur Quadratique
Le circuit du convertisseur Quadratique est montré sur la Fig. 1.18.
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Rv2vD3 C2v2
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FIGURE 1.18 – Conver-
tisseur Quadratique.
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u = 0

u = 1

u = 1

u = 0

FIGURE 1.19 – Schéma
idéal du convertisseur

Quadratique.

1.9.1 Modèle du convertisseur
Les équations du convertisseur sont obtenues en appliquant les lois de Kirchhoff

à chacune des topologies possibles qui réalisent d’une position donnée de l’interrup-
teur.

Si on considère que l’interrupteur est dans la position u = 1 :

L1
di1
dt

= E − v1

C1
dv1

dt
= i1 − i2

L2
di2
dt

= v1 − v2

C2
dv2

dt
= i2 −

v2

R

(1.60)

Si on considère que l’interrupteur est dans la position u = 0 :

L1
di1
dt

= −v1

C1
dv1

dt
= i1

L2
di2
dt

= −v2

C2
dv2

dt
= i2 −

v2

R

(1.61)

Le modèle commuté du convertisseur Quadratique est donné par :

L1
di1
dt

= Eu− v1

C1
dv1

dt
= i1 − ui2

L2
di2
dt

= uv1 − v2

C2
dv2

dt
= i2 −

v2

R

(1.62)
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1.9.2 Modèle moyen
En remplaçant u par uav , on obtient le modèle moyen suivant :

L1
di1
dt

= Euav − v1

C1
dv1

dt
= i1 − uavi2

L2
di2
dt

= uavv1 − v2

C2
dv2

dt
= i2 −

v2

R

(1.63)

1.9.3 Point d’équilibre et caractéristique statique
En équilibre, la commande moyenne uav est égale à une valeur constante uav.

Comme résultat, on obtient les équations pour le régime permanant des états moyennes
suivantes :

0 = Eūav − v̄1

0 = ī1 − ūav ī2
0 = ūavv̄1 − v̄2

0 = ī2 −
v̄2

R

(1.64)

En solvant le système d’équation (1.64), on obtient les états d’équilibre du sys-
tème :

ī1 =
u3
av

R
E, v̄1 = uavE, ī2 =

u2
av

R
E, v̄2 = u2

avE (1.65)

La caractéristique statique pour le convertisseur quadratique est alors :

v2

E
= u2

av (1.66)

Il est clair que le gain du convertisseur quadratique a une caractéristique d’un
Buck non linéaire.

1.9.4 Modèle incrémental
Si la tension moyenne désirée à l’équilibre est v2 = αE, 0 < α < 1, alors nous

avons :

i1 = α
√
α
E

R
, i2 = α

E

R
, v1 =

√
αE, uav =

√
α (1.67)

La linéarisation du modèle moyen autour du point d’équilibre désiré donne :

ė =




0 − 1
L1

0 0
1
C1

0 −
√
α

C1
0

0
√
α

L2
0 − 1

L2

0 0 1
C2

− 1
RC2


 e+




E
L1

− α
RC1

E
√
α

L2
E

0


 eu (1.68)
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1.10 Convertisseur Boost - Boost
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FIGURE 1.20 – Convertisseur Boost -Boost.
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FIGURE 1.21 – Schéma idéal du convertisseur Boost -Boost.

La mise en cascade de deux convertisseurs Boost, tout en préservant l’indépen-
dance des commandes des interrupteurs de puissance, résulte en un convertisseur
DC-DC multivariable. Ce convertisseur est intéressant pour les applications où deux
charges doivent être indépendamment commandées avec un seul convertisseur. Le
circuit du convertisseur Boost-Boost est montré sur la Fig. 1.20.

1.10.1 Modèle du convertisseur
Les équations du convertisseur sont obtenues en appliquant les lois de Kirchhoff

à chacune des topologies possibles de la Fig. 1.21 qui résulte d’une position donnée
des interrupteurs.

Les interrupteurs sont dans les positions u1 = 1 et u2 = 1 :

L1
di1
dt

= E

C1
dv1

dt
= −v1

R
− i2

L2
di2
dt

= v1

C2
dv2

dt
= − v2

R2

(1.69)

Les interrupteurs sont dans les positions u1 = 0 et u2 = 0 :

L1
di1
dt

= −v1

C1
dv1

dt
= i1

L2
di2
dt

= v1 − v2

C2
dv2

dt
= i2 −

v2

R2

(1.70)
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Les interrupteurs sont dans les positions u1 = 1 et u2 = 0 :

L1
di1
dt

= E

C1
dv1

dt
= −v1

R
− i2

L2
di2
dt

= v1 − v2

C2
dv2

dt
= i2 −

v2

R2

(1.71)

Les interrupteurs sont dans les positions u1 = 0 et u2 = 1 :

L1
di1
dt

= E − v1

C1
dv1

dt
= i1 −

v1

R
− i2

L2
di2
dt

= v1

C2
dv2

dt
= − v2

R2

(1.72)

Si on combine les modèles des quatre modes, on aboutit au modèle global du
convertisseur Boost-Boost donné par :

L1
di1
dt

= E − v1(1− u1)

C1
dv1

dt
= i1(1− u1)− i2 −

v1

R

L2
di2
dt

= v1 − v2(1− u2)

C2
dv2

dt
= i2(1− u2)− v2

R2

(1.73)

En remplaçant u1 par u1av et u2 par u2av, on obtient le modèle moyen suivant :

L1
di1
dt

= E − v1(1− u1av)

C1
dv1

dt
= i1(1− u1av)− i2 −

v1

R

L2
di2
dt

= v1 − v2(1− u2av)

C2
dv2

dt
= i2(1− u2av)−

v2

R2

(1.74)

1.10.2 Point d’équilibre et caractéristique statique
A l’équilibre, les commandes moyennes u1av et u2av sont égales aux valeurs

constantes u1av et u2av. Comme résultat, on obtient les équations en régime perma-
nant des états moyens suivant :
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0 = E − v1(1− u1av)

0 = i1(1− u1av)− i2 −
v1

R
0 = v1 − v2(1− u2av)

0 = i2(1− u2av)−
v2

R2

(1.75)

En résolvant le système d’équation (1.75), on obtient les états d’équilibre :

v1 =
1

(1− u1av)
E

v2 =
1

(1− u2av)
v1 =

1

(1− u1av)(1− u2av)
E

i2 =
1

(1− u1av)(1− u2av)
2

E

R2

i1 =
1

(1− u2av)
2(1− u1av)

2

E

R2
+

1

(1− u1av)
2

E

R

(1.76)

A partir de la relation entre les tensions de sortie à l’équilibre v1, v2 et les com-
mandes u1av, u2av, les fonctions de transfert statiques pour le convertisseur Boost-
Boost sont alors :

v1

E
=

1

(1− u1av)

v2

E
=

1

(1− u1av)(1− u2av)

(1.77)
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FIGURE 1.22 – Caractéristiques statiques du convertisseur Buck -Boost.

Il est clair que le gain du convertisseur Boost- Boost a la même caractéristique
que le Boost.

1.10.3 Modèle incrémental
Si les tensions moyennes désirées à équilibre sont v̄1 = α1E, v̄2 = α2E, alors

nous avons :
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ī1 =

(
α2

1

R1
+
α2

2

RL

)
E, ī2 =

α2
2

α1

E

RL
, ū1av = 1− 1

α1
, ū2av = 1− α1

α2
(1.78)

La linéarisation du modèle moyen autour du point d’équilibre désiré donne :

ė =




0 − 1
α1L1

0 0
1

α1C1
− 1
R1C1

− 1
C1

0

0 1
L2

0 − α1
α2L2

0 0 Vd1
α2C2

− 1
RLC2


 e+




α1
L1
E 0

−
(
α2
1

R1
+

α2
2

RL

)
E
C1

0

0 α2
L2
E

0 − α2
2

α1RL
E



eu (1.79)

1.11 Conclusion
La modélisation a montré que les convertisseurs DC-DC, ne sont pas linéaires

(sauf le Buck). L’étude du régime établi, a permet d’établir les fonctions de trans-
ferts statiques des convertisseurs, et de comprendre leurs relations entrée-sortie. La
linéarisation autour d’un point d’équilibre désiré, a permet d’établir les caractéris-
tiques locales, et de préparer ainsi le terrain pour l’application des techniques de
commande linéaire, malgré que la notion de la fonction de transfert ne soit qu’un
modèle mathématique décrivant le système à étudier, ce modèle n’est pas toujours
fidèle au système à cause, au moins, des incertitudes paramétriques et des dyna-
miques négligées.
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Chapitre 2

Analyse en B.O. des convertisseurs
DC/DC

2.1 Introduction
Ce chapitre comprend deux volets. Le premier volet concerne l’analyse du com-

portement en boucle ouverte des fonctions de transfert des convertisseurs DC-DC,
et ceci en comparant les comportements des fonctions de transfert obtenues par mo-
délisation petits-signaux et celles obtenues par identification des convertisseurs en
prenant en compte les composants parasites.

L’analyse en boucle ouverte permet de déterminer préalablement les contraintes
à prendre en considération lors de la synthèse de lois de commande. Le deuxième
volet concerne la synthèse de régulateurs classiques pour améliorer le comporte-
ment de ces convertisseurs.

2.2 Convertisseur Buck

2.2.1 Analyse en boucle ouverte
En appliquant la transformée de Laplace au modèle de petit signal donné en

Eq. (1.15), la fonction de transfert idéale entre la tension de sortie et signal de com-
mande obtenue est :

G (s) = E
1

1 + s
Qω0

+
(
s
ω0

)2 (2.1)

où ω0 = 1√
LC

la fréquence naturelle non amortie et Q = RCω0 = R
√

C
L le facteur de

qualité (facteur de surtension). le facteur d’amortissement ξ est donné par ξ = 1
2Q .

Pour les paramètres du convertisseur Buck données en annexe A, la fonction de
transfert (2.1) s’exprime comme :

G (s) =
6 · 109

s2 + 833.3s+ 2.5 · 108 (2.2)

En prenant en compte les composants parasites (résistances séries équivalentes
"RSE", les tensions seuil des semi-conducteurs,. . .), l’identification en boucle ouverte
du convertisseur (voir annexe B), nous fournit la fonction de transfert :
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Gi (s) =
−204600s2 + 1.171 · 1010s+ 1.565 · 1013

s3 + 24660s2 + 3.131 · 108s+ 6.124 · 1011 (2.3)

Le tracé de Bode des fonctions de transfert ( 2.2) et ( 2.3), montre un gain sta-
tique de 28dB pour les deux fonctions de transferts. A la fréquence de résonance
(ω0 = 1.58 · 103rad/s), le gain de la fonction de transfert idéale atteint un pic de
53.2dB formant un facteur de qualité Q = 18.9737 (Q = 25.5dB) ; cette valeur très
élevée provoque un facteur d’amortissement faible (ξ ≈ 0.04), ce qui signifie un ré-
gime transitoire oscillatoire sous-amorti de la réponse temporelle comme le montre
la Fig. 2.2. Pour la fonction de transfert identifiée, les éléments parasites produisent
un facteur da qualité raisonnableQ2 = 0.011 (Q2 = 0.1dB), par conséquence, un bon
facteur d’amortissement (ξ2 = 0.494 ).

La décroissance du gain de G (s) par une pente de 40dB par décade causée par
l’action des deux pôles amène à une large bande passante 9.34 · 104rad/s et une
fréquence de coupure ωc = 7.9104rad/s.

En boucle fermée, le régulateur doit limiter cette bande passante à une valeur in-
férieure à la fréquence de commutation (dans notre cas : 104rad/s ) [53],[54]. Comme
le numérateur de G(s) n’a pas de zéros, la phase ne croît pas 0◦, c’est-à-dire qu’il n’
ya pas de marge de gain. En effet avec une marge presque nulle (∆φ = 0.6◦ comme
le montre la Fig. 2.1), le contrôleur à synthétiser doit contenir une action intégrale
pour booster la phase.

Dans le cas deGi(s), la présence d’un RHPZ à ω = 5.85·104rad/ sec (voir Fig. 2.3)
provoque un déphasage non minimal (Fig. 2.1) avec une marge de phase négative
∆φi = −63◦, et une marge de gain ∆gi = −18.9dB.
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Buck : —G(s), - -Gi(s).

2.2.2 Régulation
Pour obtenir un comportement satisfaisant en BF, le régulateur doit contenir une

action PD qui fournit au moins 60◦ de phase autour de la fréquence de coupure pour
assurer la bonne stabilité. D’autre part, l’effet intégral du régulateur sert à augmenter
le gain en basse fréquences pour une bonne rejection de perturbation, pour cela, un
PID pour le Buck de la forme (2.4) est synthétisé.
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C (s) = KP

(
1 +

1

τis
+ τds

)
(2.4)

avec : Kp = 0.366 ,τi = 0.00015, τd = 3.75e− 05.
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La réponse fréquentielle de la Fig. 2.4, montre un gain élevé en basse fréquences,
et une marge de phase (∆φ = 73◦) suffisante pour assurer la stabilité.

La réponse indicielle de la Fig. 2.5 montre un comportement acceptable avec un
dépassement 12.7%, et un temps de réponse 0.3ms.

2.2.3 Simulation
En première étape de test, la simulation du convertisseur Buck sous les condi-

tions de fonctionnement nominale a été faite, et donne le comportement montré dans
la Fig. 2.6. L’allure de la tension montre un dépassement de 4V (33% ), la tension
prend 10ms pour atteindre la consigne avec une erreur presque 0.2V . Le courant
prend 10ms d’oscillations pour atteindre 0.48A. On mesure un dépassement impor-
tant du courant (120% ).
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FIGURE 2.6 – Comporte-
ment nominale en BF du

Buck.
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ment en BF sous varia-
tion de charge du Buck.
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FIGURE 2.9 – Compor-
tement en BF sous va-
riation de référence avec

bruit de mesure.

En deuxième étape, une chute de tension de 1.5V est appliquée sur la source
d’alimentation à 0.1s comme le montre la Fig. 2.7 à ce point, le correcteur ne peut
pas maintenir la tension à 12V , car une chute de tension presque 0.2V provoqué par
la perturbation de la source. Cependant, le courant descend de 0.48A à 0.46A. Le
signal de commande moyen augmente de 0.53 à 0.58.

Dans la troisième étape des tests, une perturbation sur la charge est ajouté à 0.1s
où l’augmentation de la résistance par 100% de sa valeur nominale provoque une
sur tension de 1.5V (12%) comme le montre la Fig. 2.8, puis un régime transitoire se
termine après 0.03s pour maintenir la tension à sa référence.

En dernière étape, la tension d’alimentation est perturbée par une composante
sinusoïdale de fréquence 100Hz, et d’amplitude 0.2V crête à crête. De plus, un bruit
de mesure de puissance 10−5 et de fréquence de 10kHz est superposé à la tension
de sortie, une variation de 2V de la référence est considérée. La Fig. 2.9 montre que
l’erreur en régime permanent de la tension s’élargie entre 0.1s et 0.2s (l’intervalle
d’augmentation de consigne), le PID est incapable de rejeter les perturbations (faible
gain en basse fréquence), atténuation de bruit insuffisante dans cette classe des fré-
quences.
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2.3 Convertisseur boost

2.3.1 Analyse en boucle ouverte
En appliquant la transformé de Laplace au modèle moyen linéairisé Eq. (1.25),

on obtient la fonction de transfert pour la tension de sortie au signal de commande
comme suit

G (s) = EV 2
d

1− s
ωz

1 + s
Qω0

+
(
s
ω0

)2 (2.5)

où ω0 = 1
Vd
√
LC

, Q = RCω0 = R
Vd

√
C
L et ωz = Qω0 = R

LV 2
d

(RHPZ).
Pour les paramètres du convertisseur Boost données en annexe A, la fonction de

transfert (2.5) devienne :

G (s) =
−1.494 · 105s+ 1.131 · 107

s2 + 3676s+ 2.784 · 105 (2.6)

La fonction de transfert obtenu par identification, est obtenue comme :

Gi =
−3558s2 + 1.256 · 107s+ 9.462 · 1010

s3 + 11340s2 + 2.765 · 107s+ 2.068 · 109 (2.7)
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L’existence des RES dans la fonction de transfert (2.7) provoque le décalage du
RHPZ à 7.22 · 103rad/ sec, les RES crient aussi un zéro réel négatif (stable) à 3.7 · 103,
et trois pôles stables comme le montre la Fig. 2.10.

Le tracé de Bode dans la Fig. 2.11, présente les réponses fréquentielles des fonc-
tions de transferts (2.6) et (2.7), caractérisés par un gain statique 40.63 (32.2dB) donné
par EV 2

d . Pour la fonction de transfert idéale, l’existence du RHPZ dedans la bande
passante annule l’effet du pole stable sur la phase provoquant un retard de phase,
où nous mesurons ∆φ = −88.6◦ comme marge de phase à la fréquence de coupure
ωc = 1.49 · 103. Par contre, l’effet du RHPZ de la fonction de transfert estimée ne
s’apparaisse pas dans la réponse fréquentielle (voir Fig. 2.11) car il est très loins de
la bande passante (voir Fig. 2.10).

La réponse indicielle de la fonction de transfert (2.7) dans la Fig. 2.12 montre que
l’amplitude se diminue initialement jusqu’à atteindre−36 à 0.9ms à cause du RHPZ.
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2.3.2 Régulation
Pour compenser le retard de phase causé par le RHPZ, la bande passante en

boucle fermée doit limitée de telles sortes à être inferieur à un tiers de la fréquence
où se trouve le RHPZ [55]. Dans ce cas, nous utilisons le PI de la forme (2.8)

C (s) = Kp

(
1 +

1

τis

)
(2.8)

où Kp = 0.00971 et τi = 0.0169.
La réponse fréquentielle en BO corrigée dans la Fig. 2.13 montre la réussite d’éloi-

gner la RHPZ au- delà de la bande passante en BF, mais le gain en basses fréquences
reste insuffisant pour la bonne rejection des perturbations.

2.3.3 simulation
La Fig. 2.15 montre le comportement du convertisseur Boost sous les conditions

nominales de fonctionnement. La tension de sortie atteins 23V (1V d’erreur) après
0.04s. Le courant se stabilise à 1.3A.
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La Fig. 2.16 montre le comportement du convertisseur Boost sous perturbation
d’alimentation par 1.5V à 0.1s. La tension de sortie descend de 23V à 21.5V , le cou-
rant s’abaisse de 1.05A pour se maintien à 1.01A environ.

La Fig. 2.17 montre une surtension de 18% lors d’une perturbation de charge
100% appliquée à 0.1s. En effet, le courant s’abaisse de 1.15A pour atteindre 1.05A
au cour de 0.03s.

La Fig. 2.18 montre la réponse du convertisseur Boost en BF à la variation de
référence entre 0.1s et 0.3s sous bruit blanc affecté au signal mesuré et la compo-
sante sinusoïdale ajouté à la source d’alimentation. Dans le cadre de niveau et des
fréquences reflétées au convertisseur, l’effet du PI n’est pas satisfaisant pour l’atté-
nuation de bruit.

2.4 Convertisseur Buck-Boost

2.4.1 Analyse en boucle ouverte
En appliquant la transformé de Laplace au modèle décrit par Eq. (1.32), on ob-

tient la fonction de transfert (2.9).
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G (s) = E(Vd − 1)2
−1 + s

ωz

1 + s
Qω0

+
(
s
ω0

)2 (2.9)

où ω0 = 1
(Vd−1)

√
LC

, Q = RCω0 = R
(1−Vd)

√
C
L , ωz = R

(Vd−1)LVd
(RHPZ) .

La fonction de transfert (2.9) décrit un système du secand ordre avec deux pôles
réelle stables, et un RHPZ à la fréquence ωz . Dans le cadre des paramètres choisis
pour le Buck-Boost, (2.10) décrit la FT du convertisseur idéal représenté par (2.9), et
(2.11) décrit celle estimée.

G (s) =
4681s− 6.044 · 108

s2 + 177.3s+ 1.249 · 107 (2.10)

Gi (s) =
5127s2 − 4.521 · 108s− 7.875 · 1011

s3 + 5791s2 + 1.738 · 107s+ 1.894 · 1010 (2.11)
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La Fig. 2.20, montre la réponse fréquentielle des fonctions (2.10) et (2.11). Concer-
nant la FT idéale, après un gain statique 48.42 (33.7dB) donné par E(Vd − 1)2, la
paire de pôles complexes à ω = 3.53 · 103 (voir Fig. 2.19) intervient pour décroitre
le gain par une droite de pente 40dB/decade. A la fréquence ωz = 1.3 · 105 ou le
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ZHPZ s’actionne, le gain décent de ponte 20dB/dcade. A la fréquence de résonnance
ω0 = 3.5 ·103rad/ sec, le gain de la FT idéale attiens un pic 59.7dB formant un facteur
de qualitéQ = 20 (Q = 26dB ), cette valeur très élevée deQ due de l’abcence des RSE
dans la FT idéale, car la FT estimée comprenant les RSE de tous les composants, a un
facteur de qualité 1.07 (0.6dB) comme le montre la Fig. 2.20 ce là qui preuve un com-
portement temporel oscillant (ξ = 1/ (2Q) ≈ 0.025) pour la FT idéale, par contre un
comportement moins d’oscillations dans le cas de la FT estimée (ξi = 1/ (2Qi) ≈ 0.9)
comme le montre la Fig. 2.21.

2.4.2 Régulation
Dans le cas du convertisseur Buck-Boost, nous choisissons un PID filtré de la

forme Eq. (2.12) pour compener le retard de phase provoqué par le RHPZ, et limiter
la bande passante pour être inférieur à la fréquence de commutation.

C (s) = Kp

(
1 +

1

τis
+

s

(τd/N) s+ 1

)
(2.12)

où : Kp = −0.128, τi = 0.000762, τd = 0.000163, N = 25.1
Les résultats de la synthèse dans la Fig. 2.22, montre que le PID fournit des

marges suffisante pour assurer la stabilité (marge de gain 19.5dB, marge de phase
56◦). La Fig. 2.23 montre un dépassement de 18% sur la réponse indicielle, et un
temps de réponse 1.8ms enverrons.

2.4.3 Simulation
La Fig. 2.24 montre la réponse temporelle sous conditions de fonctionnement

nominales du convertisseur Buck-Boost, ou la tension de sortie prends 0.06spour
atteindre −12V , le courant se stabilise à −0.2A.

Une chute de tension d’alimentation de 1.5V est appliquée à 0.2s, en effet, la
Fig. 2.25 montre que la tension de sortie atteint−11.4V (surtension 5%) et prend 0.8s
pour se stabilise à la référence. Concernant le courant, un pic de −1.9A est atteins.

Lors de la perturbation de la charge, la Fig. 2.26 montre que la tension de sor-
tie s’augmente pour atteindre un pic : −12.4V , et 0.06s suffit pour se stabilise à sa
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consigne. Cependant, le courant augmente de leur valeur nominale −2A pour se
maintien à la valeur −1A.

La Fig. 2.27 montre le comportement du convertisseur Buck-Boost sous perturba-
tion de la tension d’alimentation et bruit de mesure, une augmentation de consigne
a été ajoutée dans l’intervalle 0.3s à 0.7s, la tension de sortie suis la référence, et la
qualité du signale est acceptable.

2.5 Convertisseur Cuk

2.5.1 Analyse en boucle ouverte
La fonction de transfert ( 2.13) décrit le convertisseur Cuk idéal obtenu en appli-

quant la transformée de Laplace au modèle ( 1.41), la substitution des paramètres par
ses valeurs donne (2.14), à partir du modèle Simulink dans l’annexe B, la fonction de
transfert estimée (2.13) est obtenu.

G (s) = M
(1 + ωz1) (1 + ωz3) (1 + ωz3)(

1 + s
Q1ω01

+
(

s
ω01

)2
)(

1 + s
Q2ω02

+
(

s
ω02

)2
) (2.13)
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G (s) =
−1.667e09s2 + 8.979e10s− 2.976e15

s4 + 111.1s3 + 5.454e07s2 + 9.164e08s+ 3.543e13
(2.14)

Gi (s) =
−984.6s4 + 1.964e08s3 − 3.606e10s2 + 1.413e15s+ 2.143e17

s5 + 1930s4 + 1.279e07s3 + 1.744e10s2 + 1.816e13s+ 3.542e15
(2.15)
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D’après l’allure du gain dans la réponse fréquentielle du convertisseur Cuk idéal
présentée par la Fig. 2.29, la présence d’un pic de 68.8dB/s engendre un mauvais fac-
teur de qualité (Q01 = 48.1dB) à la fréquence de résonnance ω01 = 811rad/s, un Q
élevé, implique un facteur d’amortissement faible, donc un régime transitoire, mal-
gré court (une large bande passante en BO : 4.83 ·103rad/s), il est riche en harmonies
(voir Fig. 2.30).

L’existence d’une paire de RHPZ dedans la bande passante (voir Fig. 2.28), faire
empirer de plus le régime transitoire d’un coté, d’autre, limite la bande passante en
BF.
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2.5.2 Régulation
Pour corriger le comportement du convertisseur Cuk, nous proposons le PID

filtré de la forme (2.16)
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C (s) = Kp

(
1 +

1

τis
+ τd

s

(τd/N) s+ 1

)
(2.16)

où : Kp = −0.00137, τi = 0.0216, τd = 0.00433, N = 449.
La réponse fréquentielle en BO corrigée avec le PID est montrée dans la Fig. 2.31,

où les marges de phase et de gain ∆φ = 77◦ et ∆g = 35.6dB, respectivement, sont
tirées.

La réponse indicielle en BF dans la Fig. 2.32, montre des oscillations initialement
au régime transitoire, puis s’annulent avant atteindre le régime statique sans dépas-
sement.

2.5.3 Simulation
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La Fig. 2.33 montre le comportement du convertisseur Cuk sous conditions de
fonctionnement nominales en BF, où nous tirons un temps de réponse 0.5s pour les
tensions. Le courant dans la première inductance i1 commence par des oscillations
entre ±2.5A initialement, il s’amortie au cours de 0.01s pour se stabilise à −0.5A
enverrons. Le courant traversant la deuxième inductance oscille entre 1.8A et −2A
initialement, il s’amortie et augment pour atteindre leur valeur nominale 1A dans
0.03s.

Pour une chute de tension d’alimentation par 1.5V appliquée dès t = 1s, la
Fig. 2.34 montre que la tension de sortie devienne −22V et prends 0.5s pour re-
venir à sa référence. La tension v1 aux bornes de la capacité C1 s’abaisse de sa valeur
nominale 36V à 33V pour se stabilise à la valeur 34.8V .
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FIGURE 2.35 – Compor-
tement en BF sous varia-
tion de charge du Cuk.
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La Fig. 2.35 montre la forme d’onde du convertisseur Cuk fonctionnant sous les
conditions nominales avec une perturbation de charge dès 1s (augmentation de la
charge à 100%). En effet, un régime transitoire s’apparaisse sur l’allure de la tension
formant un pic d’enverrons−24.5V , puis s’annule après 0.03s. Cependant, une sur-
tension 1.4% de v1 s’apparaitre à 1s (le temps d’application de la perturbation), puis
s’annule apres 0.02s d’oscillations. Concernant les courants, i2 augmente de −0.5 à
−0.25A en valeur moyenne, et i1 s’abaisse de 1A à 0.5A.

Dans le cas où le bruis de mesure est considéré, la Fig. 2.36 montre la réponse du
convertisseur Cuk sous variation de référence sans ajouter les perturbations sur la
source.

2.6 Convertisseur Sepic

2.6.1 Analyse en boucle ouverte
En appliquant la transformée de Laplace au modèle ( 1.50), on obtien la fonction

de transfert :
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G (s) =
1

D2

(
1− s

ωz1

)(
1− sC1(L1+L2)RD′2

L1D2 + s2L2C1
D

)

(
1 + s

ω01Q1
+
(

s
ω01

)2
)(

1 + s
ω02Q2

+
(

s
ω02

)2
) (2.17)

où ω01 = 1√
L1

(
C2( D

D′ )
2
+C1

)
+L2(C1+C2)

, ω02 =
√

1

L2
C1
D2 ||

C2

D
′2

+ 1
+L1C1||C2

,Q1 = R

ω01

(
L1

D2

D
′2 +L2

)
, Q2 = R

ω02(L1+L2)
C1ω

2
01

C2ω
2
02

.

La substitution des paramètres par ses valeurs donne la fonction de transfert
( 2.18) :

G =
−5.625 · 104s3 + 3.375 · 109s2 − 3.375 · 1012s+ 3.75 · 1016

s4 + 500s3 + 5.6e07s2 + 1.9 · 1010s+ 2 · 1014 (2.18)

En utilisant le modèle Simulink (annex B), une fonction de transfert estimée com-
prenant les éléments parasites est obtenu comme décrit la fonction de transfert (2.19).

Gi (s) =
−48310s4 + 2.743 · 109s3 + 4.014 · 1011s2 + 3.466 · 1016s+ 1.623 · 1019

s5 + 3642s4 + 5.877 · 107s3 + 1.127 · 1011s2 + 2.537 · 1014s+ 1.307 · 1017

(2.19)
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Dans le plan complexe, la Fig. 2.37 montre les positions des zéros et des pôles
constituent les fonctions de transfert (2.18) et (2.19). Comme le montre la Fig. 2.37,
pour la FT idéale (2.18), les deux paire de pôles complexes : −73.076 ± i7218.4 et
−176.92± i1951.1 sont des pôles stables se situent à 7220rad/s et −176.92± i1951.1,
respectivement. Concernant les zéros, on trouve une paire des zéros complexes à
partie réelle positive (RHPZ) 411.77 ± i3.3311 à 3360rad/s, et un troisième RHPZ à
5.92 · 104rad/s. La FT estimée (2.19) décrit un système d’ordre 5, le numérateur est
constituée d’un zéro stable à 463rad/ sec, et une paire de RHPZ complexe à 3.56 ·
103rad/ sec et un troisième RHPZ à .5.71 · 104rad/ sec.

Le tracé de bode des fonctions de transferts (2.18) et (2.19) illustré dans la Fig. 2.38,
montre un gain statique de 45.5dB. L’action du premier paire de pôles provoque le
premier pic du gain (Q1 ' 4) de la FT. (2.18) à la fréquence de résonnance ω01 =
253rad/s, ce qui traduit par un régime transitoire oscillatoire (ξ01 = 0.25), la succes-
sion du troisième RHPZ les deux seconds pôles provoque un deuxième pic (Q02 '
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FIGURE 2.39 – Réponse
indicielle en BO :Gi · · · ,

G —.

14.3) à ω02 = 7220rad/ sec enrichie de plus le régime transitoire par les armonies
(ξ01 = 0.07), et élargie le retard de phase, quand il est loin de la bande passante, il
n’as pas de contraintes sur la boucle fermée. La première paire de RHPZ provoque
une limitation massive sur la bande passante comme nous allons voir dans les cha-
pitres suivants.

La Fig. 2.39 montre les réponses indicielles des FT. (2.18) et (2.19). Grace aux élé-
ments parasites, le SEPIC décrit par la FT estimée présente un comportement amor-
tie avec moins d’oscillations comparé par celui décrit par la FT idéale. Cependant,
car les RSE et les pertes de commutations sont prises en compte dans la FT idéal,
le gain en régime permanant est inférieur à celui atteint, présenté par la FT idéale.
Concertant les dépassements, la réponse indicielle montre une valeur élevée dans le
cas de la FT idéale (67.6%) par rapport à celle dans le cas de la FT estimée (52%)
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indicielle en BF.

2.6.2 Régulation
Pour obtenir un comportement satisfaisant, nous proposons un simple PI de la

forme (2.20) qui répond aux exigences : limitation de la bonde passante en respec-
tant les RHPZ discutés dans le paragraphe précédent, augmenter le gain en basse
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fréquences pour un bonne rejet de perturbations, abaisser le gain autour de la fré-
quence de coupure pour obtenir des marges de gain et de phase suffisantes pour
assurer la bonne stabilité.

C (s) = Kp

(
1 +

1

τis

)
(2.20)

où : Kp = 5.3 · 10−7 , τi = 5.65 · 10−7.
La Fig. 2.40 montre que le PI affect la fréquence du coupure à ω = 177rad/ sec en

BF, en effet, les RHPZ deviens au-delà de la bande passante en BF, avec une marge
de phase ∆φ = 88◦ et une marge de gain insuffisante (∆g = 6dB), mallerais ça, la
forme de gain reste toujours insatisfaisante, car le PI ne peut pas éliminer les pics
au-cours des fréquences.

La prépose indicielle en BF, présenté dans la Fig. 2.41, montre un signal ondulée
avec un temps de réponse 0.02s.

2.6.3 Simulation
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FIGURE 2.42 – Compor-
tement nominale en BF.
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FIGURE 2.43 – Com-
portement en BF. avec
variation de l’alimenta-

tion.

Le comportement nominale en BF du convertisseur SEPIC (2.42) montre une sur
tension 46.7% de la tension v2 , la tension de charge v2 prend 0.03s pour atteinde la
valeur de consigne 45V avec une bonne précision. Le courant de charge prend 0.01s
d’oscillations sous amorties pour atteindre leur valeur nominale −2.2A.

La chute de tension d’alimentation par 1.5V à 0.2s provoque la perturbation de
la tension de charge v2 pendant 0.02s, la tension v1 s’abaisse de sa valeur nominale
pour se stabilise à 29.5V (voir Fig. 2.43).

L’augmentation de la résistance de charge à 100% de sa valeur nominale, appli-
quée dès t = 0.2s (Fig. 2.44) provoque un régime transitoire sous amortis au cours
de 0.03s pour les tensions v1,2 .

La Fig. 2.45 montre la réponse du convertisseur Sepic au bruit blanc affecté à
la tension mesurée, et la composante sinusoïdale ajouté à la tension d’alimentation.
Des mauvais signaux en qualité sont remarqués.
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FIGURE 2.44 – Compor-
tement en BF sous varia-

tion de charge.
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FIGURE 2.45 – Compor-
tement en BF sous va-
riation de référence avec

bruit de mesure.

2.7 Convertisseur Quadratique

2.7.1 Analyse en boucle ouverte
En appliquant la transformé de Laplace au modèle décrit par (1.68), on obtient la

fonction de transfert (2.21).

G (s) = 2E
√
Vd

(1− ωz1) (1− ωz2)

as4 + bs3 + cs2 + ds+ 1
(2.21)

où ωz1,2 = 1
2RC1L1

(
L1Vd ±

√
L2

1V
2
d − 8R2C1L1

)
(RHPZ), a = C1C2L1L2

R , b = C1L1L2,

c = C1L1 + C2L2 + C2L1Vd, d = L2+L1Vd
R , avec la fréquence de résonnance : ω0 =√

2
L1C1

, et le facteur de qualité : Q = RC1
2Vd

ω0 = R
2Vd

√
C1
L1

.
La substitution des paramètres du convertisseur Quadratique par ses valeurs

(annexe A), on obtient la fonction de transfert idéale (2.22), à partir du modèle Simu-
link, nous obtiens la fonction de transfert estimée comprenant les éléments parasites
comme décrit (2.23)

G (s) =
3.188 · 10s2 − 8.301 · 1013s+ 9.961 · 1019

s4 + 5556s3 + 4.585 · 109s2 + 1.404 · 1013s+ 3.215 · 1018 (2.22)

Gi (s) =
−2.397 · 104s4 + 2.86 · 1010s3 + 3.768 · 1013s2 + 1.119 · 1020s+ 4.225 · 1023

s5 + 3.741 · 104s4 + 4.724e09s3 + 1.226 · 1014s2 + 3.549 · 1018s+ 1.795 · 1022

(2.23)
L’évolution des réponses fréquentielles des fonctions de transfert (2.22) et (2.23)

est montré sur la Fig. 2.47. Le gain statique des deux fonctions est presque le même
(30dB) donnée par 2E

√
Vd pour la FT. (2.22). A la fréquence de résonnance ω0 =

3 · 104rad/ sec, le gain de la FT. (2.22) atteint la valeur maximale (48.5dB ) où se
trouve un facteur de qualité élevé : Q = 8.61 (Q = 18.7dB) comparé par celui de la
FT. (2.23) Qi = 1.9 (Qi = 5.6dB). Après le pic à la fréquence de résonance, le gain
décroisse par l’action de la paire de pôles −1621.8 ± i29390 à la fréquence 2.94 · 104
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FIGURE 2.48 – Réponse
indicielle en BO.

(voir Fig. 2.46), derrière cette fréquence, l’action de la paire de la paire des RHPZ
(1302.1 ± i55887) à ω = 5.6 · 104rad/s provoque un pic de gain à ω = 7 · 104. A
cette fréquence où le deuxième pic est généré par l’action des RHP, le contrôleur
doit injecter un gain inverse pour absorber le pic en boucle fermée. La succession de
l’action de la paire de pôles −1156± i60905 interprète la croissance du gain par une
ponte 40dB par décade. Concernant la bonde passante, la paire des zéros RHP exige
une limitation d’un tiers en boucle fermée, pour éviter le retard de phase. Les RSE
sert à affecter le RHPZ de la FT. (2.23) au-delà de la bonde passante, et crient des
zéros stables aide à composer le déphasage non minimale comme le montre l’allure
de phase dans la Fig. 2.47.

Les réponses indicielles présentées dans la Fig. 2.48 montrent un régime tran-
sitoire oscillatoire amortie (ξ = 0.06 ) pour la FT idéale, et avec moi d’oscillations
(ξi = 0.52).
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FIGURE 2.50 – Réponse
indicielle en BF.

2.7.2 Régulation
Dans le cas du convertisseur Quadratique, un PI suffit pour garantir la stabilité

en limitant la bande passante (ωc < ωz/2 ) en BF, et en augmentant la phase par 90◦

autour de la fréquence de coupure. Le PI résultant est présenté par

C (s) = KP

(
1 +

1

τis

)
(2.24)

où Kp = 3.21 · 10−6, τi=4.62 · 10−8.
Le tracé de bode dans la Fig. 2.49 montre que le PI assure à la BF une marge

de phase suffisante (∆φ = 89◦) , par contre une marge de gain insuffisante encore
(∆g = 4dB ).

La réponse indicielle ( Fig. 2.50) montre un temps de réponse 2.4ms, les oscilla-
tions au cours du régime transitoire sont due du deuxième pic à ω = 6 · 104 où notre
PI est incapable d’injecter un gain négaif pour l’absorber, un correcteur d’ordre plus
est requit (PI d’ordre 2 par exemple).

2.7.3 simulation
La Fig. 2.51 montre la réponse temporelle du convertisseur Quadratique fonc-

tionne dans les conditions nominales. Nous tirons un temps de réponse 0.006s pour
les tensions.

La perturbation de la tenstion d’alimentation par une chute de 1.5V appliquee à
0.3s (Fig. 2.52) provoque une chute au niveau de la tension de charge par 1V (10% ),
se compose dans 0.02s. La tension aux borne de C1 s’abaisse de sa valeur nominale
16.5V à 15V dans 0.003s . Le courant de charge se balance autour de 1A.

Lorsque la résistance de charge est augmentée par 100% de sa valeur nominale
à l’instant t = 0.03s, la Fig. 2.53 montre une chute de tension 18% de charge v2 se
compense après 0.003s. La tension v1 augmente de sa valeur nominale 16.4V pour
atteindre 17.9V dans 0.003s. Le courant de charge se balance autour de 1A.

La Fig. 2.54 montre le comportement du convertisseur Quadratique sous pertur-
bation de source d’alimentation par une composante sinisoidale, et un bruit blanc
est affecte au signle mesuré. Les formes d’ondes montre un comportement dit ac-
ceptable.
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FIGURE 2.51 – Compor-
tement nominale en BF.
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FIGURE 2.52 – Compor-
tement en BF avec varia-
tion de l’alimentation.
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tion de charge.
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tement en BF sous va-
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bruit.

2.8 Convertisseur ZETA

2.8.1 Analyse en boucle ouverte
En appliquant la transformée de Laplace au modèle (1.59), la fonction de trans-

fert tension de sortie (aux bornes de la charge) au signal de commande est obtenu
comme :

G (s) = M
(1 + ωz1) (1 + ωz3) (1 + ωz3)(

1 + s
Q1ω01

+
(

s
ω01

)2
)(

1 + s
Q2ω02

+
(

s
ω02

)2
) (2.25)

En substituant les paramètres par ses valeurs (voir annexe A), la fonction de
transfert décrit le convertisseur ZETA idéal est obtenu comme (2.26), et celle estimée
décrit le convertisseur comprenant les éléments parasites est donnée par (2.27).
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G (s) =
3.788 · 108s2 − 2.066 · 1010s+ 3.826 · 1015

s4 + 111.1s3 + 1.915 · 107s2 + 7.244 · 108s+ 5.102 · 1013 (2.26)

Gi (s) =
−723.4s4 + 1.42 · 108s3 + 7.006 · 1011s2 + 1.546 · 1015s+ 7.639 · 1016

s5 + 1357s4 + 1.647 · 107s3 + 1.806 · 1010s2 + 1.275 · 1013s+ 1.211 · 1015

(2.27)

La Fig. 2.55 montre la distribution des
pôles et zéros constituants les fonc-
tions de transferts (2.26) et (2.27) sur
le plan complexe. Le numérateur de
la fonction de transfert (2.27) est com-
posé d’une paire de zéros complexes
à partie réelle positive (RHPZ) à ω =
3.18 · 103rad/ sec .
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indicielle en BO du Zeta.

L’évolution des réponses fréquentielles des FT. (2.26), et (2.27) sont présentées
dans la Fig. 2.56. La valeur élevée du facteur de qualité (Q1 = 34.5dB) dû de l’ab-
sence des RES des éléments L1,2 et C1,2 qui forment des zéros stables (à partie réel
négative), les zéros stables formés par ces RES sert à abaisser le gain lors de l’action
des pôles, en effet, il suffit un proportionnel avec un simple effet intégrale en basse
fréquence pour composer (absorber) ce pic en boucle fermée. le problème s’impose
dès la successions d’un paire de RHPZ, suivie par un paire de pôles au cours de la
bande passante, cela provoque un deuxième pic à ω02 = 3.99 · 103rad/s, ce qui enri-
chie de plus en plus, le régime transitoire de la réponse temporelle par les harmonies
comme le montre la réponse indicielle de la Fig. 2.57. En effet, la bande passante doit
être limité de tel sorte à rejeté le scenario RHPZ hors de la bande passante, d’autre
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part, le contrôleur doit injecter un gain négatif à la fréquence au RHPZ s’actionne
pour absorber le pic de gain. Un PD est nécessaire, et pour composer le retard de
phase, un effet intégrale doit être ajouté.

Dans la Fig. 2.57, des oscillations amorties du régime transitoire au coure de
0.258s, un dépassement très important (88.6%) à t = 5.4ms.

2.8.2 Régulation

−100

0

100

M
ag

ni
tu

de
(d

B)

100 101 102 103 104 105 106 107 108
−180

0

180

360

540

Ph
as

e
(d

eg
)

Frequency (rad/s)

FIGURE 2.58 – Réponse
fréquentielle en BO avec

PID.

02 · 10−24 · 10−26 · 10−28 · 10−20.1 0.120.140.160.18 0.2
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Time (seconds)

A
m

pl
it

ud
e

FIGURE 2.59 – Réponse
indicielle en BF du Zeta.

Pour corriger le comportement analysée précédemment, nous proposons le PID
filtré de la forme (2.28).

C (s) = Kp

(
1 +

1

τis
+

τd
τd
N s+ 1

)
(2.28)

où : Kp = 0.0138, τi = 0.0119, τd = 0.00264, N = 4.35 · 103.
On lit, sur la réponse fréquentielle en BO avec le PID dans la Fig. 2.58 les marges

de phase et de gain : ∆φ = 71◦et ∆g = 14.4dB respectivement.
La réponse indicielle du Zeta en BF dans la Fig. 2.59 montre un régime transitoire

avec des oscillations au départ causé par le pic de gain qui n’as pas absorbé par le
PID.

2.8.3 Simulation
En boucle fermée, sous les coditions de fonctionnement nominal, le convertisseur

Zeta se comporte comme le montre la Fig. 2.60. Les deux tensions sont caractérisées
par un temps de réponse 0.3s, le courant de charge i2 se stabilise à sa valeur nominale
apres 0.08s d’un régime transitoire oscillatoire sous amortie.

Une chute de tension 1.5V est appliquée à la source d’alimentation à l’instant
t = 0.7s, en résulte, la Fig. 2.61 montre une chute de v2 par 0.5V (2.8% ) se compense
dans 0.3s, la tension v1 s’abaisse en valeur absolue par 0.5V (2.8% ) et prend 0.3s
pour se maintiens sa valeur nominale.
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FIGURE 2.60 – Compor-
tement nominal en BF

du Zeta.
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tement sous perturba-
tion d’alimentation du

Zeta.

Dans le cas où la charge est
perturbée en l’augmentant à
100% de sa valeur nominal à
l’instant t = 0.7, la Fig. 2.62
nous montre des perturba-
tions sur les tensions prennent
0.1s après pour se stabilisent.
Le courant de charge s’abaisse
de sa valeur nominale (0.4A)
et se balance autour de 0.1A
après une rgime transitoire
pendant 0.06s .
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BF sous variation de charge.

2.9 Convertisseur Boost-Boost

2.9.1 Analyse en boucle ouverte
Le convertisseur double Boost ou "Boost-Boost" appartient à la classe des sys-

tèmes multi entries multi sortie (en anglais MIMO : Multi Inputs Multi Outputs). En
appliquant la transformée de Laplace au model moyen linéarisé (1.79), nous obte-
nons la matrice de transfert suivante :

G (s) =

[
G11 (s) G12 (s)
G21 (s) G22 (s)

]
(2.29)

La substitution des paramètres par ses valeurs numériques, la matrice de trans-
fert décrit le convertisseur idéal est :
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G11 (s) =
−9.615e04s3 − 1.568e06s2 − 2.792e09s+ 9.178e111

s4 + 580.4s3 + 9.786e05s2 + 1.758e08s+ 1.912e10
(2.30)

G12 (s) =
−1.123e10s+ 1.836e122

s4 + 580.4s3 + 9.786e05s2 + 1.758e08s+ 1.912e10
(2.31)

G21 (s) =
−2.5e07s2 − 8.986e09s+ 0.00051081

s4 + 580.4s3 + 9.786e05s2 + 1.758e08s+ 1.912e10
(2.32)

G22 (s) =
−1.725e04s3 − 1.305e06s2 − 1.239e10s+ 1.836e122

s4 + 580.4s3 + 9.786e05s2 + 1.758e08s+ 1.912e10
(2.33)

A l’aide du "Simspace Toolbox" du Ssimulink, le Boost-Boost est schématisé par
les composants comprenant les éléments parasites (annexe B), et la matrice de trans-
fert estimée est tirée comme :

Gi (s) =

[
Gi11 (s) Gi12 (s)
Gi21 (s) Gi22 (s)

]
(2.34)

Gi11 (s) =
−2810s3 + 1.287e07s2 + 2.187e09s+ 3.179e121

s4 + 541.4s3 + 1.076e06s2 + 2.653e08s+ 5.304e10
(2.35)

Gi12 (s) =
−487.7s3 + 2.969e07s2 + 6.031e09s+ 1.09e122

s4 + 606.1s3 + 1.961e06s2 + 3.85e08s+ 4.866e10
(2.36)

Gi21 (s) =
−97.95s3 + 375600s2 − 1.309e09s+ 3.334e121

s4 + 554.6s3 + 1.107e06s2 + 2.752e08s+ 5.713e10
(2.37)

Gi22 (s) =
−123.5s3 − 83900s2 − 1.926e07s+ 2.381e122

s4 + 545.7s3 + 1.72e06s2 + 3.358e08s+ 4.227e10
(2.38)

2.9.2 Régulation
Supposons que le Boost-Boost est destiné à alimenter deux charges indépen-

dantes, pour cela, il est mieux si les deux commandes sont parfaitement indépen-
dantes, en outre, la variation du signal de commande u1 (variation de consigne,
changement de charge,. . .) ne doit pas agir sur le signale u2 , et vice versa. En ef-
fet, pour calculer une loi de commande, considérons les fonctions de transfert G21

et G12 comme des thermes de corrélation (couplage), et cherchons un contrôleur qui
rend les gains statiques des fonctions de transfert (2.36) et (2.37) faible le plus pos-
sible, avec la correction des fonctions de transfert (2.35) et (2.38).

En se basant sur cet objectif, nous allons analyser la matrice de transfert, com-
mençons par sa réponse fréquentielle illustrée dans la Fig. 2.64. La partie gauche en
haut, présente le tracé de Bode de la fonction de transfert (2.35) où nous lire un gain
statique 33.6dB, et une haute surtension :Q11 = 14dB qui signifie un facteur d’amor-
tissement faible, en conséquence, un régime transitoire oscillant amortie. L’existence
d’un RHPZ à ωz1 = 163rad/s exige une limitation de la bande passante en BF.

La partie droite en bas, illustre le tracé de Bode de la fonction de transfert (2.38),
on peut retirer de cette figure un facteur de qualité raisonnable (Q = 1.4dB), c’est-à-
dire un régime transitoire amortie avec moins d’oscillations, l’existence d’un RHPZ
dedans la bande passante provoque un retard de phase, en conséquence, la bande
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FIGURE 2.63 – Structure du correcteur pour le BB.

passante doit limitée à un tiers de la fréquence ou le RHPZ s’actionne (ωc2 = 124rad/s).

Ce qui concernant les deux autres tracés, ne nous intéresses que leurs gains sta-
tiques qui doivent minimiser le maximum possible en BF, car le gain statique de ces
fonctions de transferts présente les gains en régime permanant dans la réponse in-
dicielle, en d’autre terme, le gain statique des fonctions de transferts (2.36) et (2.37)
présentent les gains de couplage.

En se basant sur les hypothèses dans le paragraphe précédant, nous proposons
le régulateur ayant l’architecteur dans Fig. 2.63. Le correcteur est composé d’une
matrice de découplage D (2× 2) en cascade avec deux PI en parallèles. Le premier
PI sert à corriger la FT. (2.35), et le second corrige le FT. (2.38).
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La FT. (2.35) décrire un sytème à déphasage non minimale causé par le RHPZ
(ωz1 = 163rad/ sec ) dedans la bande passante, en effet, le premier PI doit limiter la
bande passante de la FT. (2.35) pour être inferieur à ωz1/2. D’autre part, le dépha-
sage non minimale s’apparaisse sur la phase de la FT. (2.38) tracé dans le lieux de
Bode dans la Fig. 2.64 (coté gauche en bas), alors, le second PI doit limiter la bande
passante de la FT. (2.38) pour être inferieur à ωz2/2, avec ωz2 = 142rad/ sec (voir
Fig. 2.64).

Pour atteindre ces objectifs, les deux PI sont définis comme (2.39) et (2.40). Pour
un découplage parfait entres les signaux de commandes, les gains statiques des
FT. (2.36) et FT. (2.37) doivent être nulles. En effet, la matrice gains D est déterminée
comme (2.41).
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PI1 (s) = Kp1 +Ki1
1

s
(2.39)

aec : Kp1 = 8 · 10−18, Ki1 = 0.001.

PI2 (s) = Kp2 +Ki2
1

s
(2.40)

avec : Kp2 = −0.00117, Ki2 = 0.000166.

D =

[
1 0.6535

0.2461 −1

]
(2.41)
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La réponse indicielle en BF dans la Fig. 2.67 montre que le découplage total est
inatteignable. Les réponses de FT corrigées sont satisfaisantes.

2.9.3 Simulation
La Fig. 2.68 montre le comportement du convertisseur BB sous les conitions de

fonctionnement nominales. On peut tirer de cette figure un temps de reponse 0.03s
pour la tension v1 et 0.04s pour la tension v2 qui faite 4.2% comme dépassement
pour se stabilise à sa valeur nominale 48V . Dans 0.03s, le courant i1 atteins sa valeur
nominale 5A, et i2 atteins 1.95A.

La Fig. 2.69 montre le comportement du convertisseur BB sous perturbation de
la source d’alimentation par une chute de tension 1.5V appliquée à l’instant t =
0.3s, avec les résistances de charges nominales. La tension de la première charge
v1 se descends par 1V puis remonte à sa référence 24V dans 0.3s. La tension de
la deuxième charge v2 faite une chute de 2V à l’instant de la perturbation, et se
compense dans mois de 1s. Le courant traversant la première inductance s’abaisse
de sa valeur nominale 5.1A à 4.9A , oui se remonte pour stabiliser à la valeur 5.35A
dans un régime transitoire de 0.6s. Le courant i2 stabilise à sa valeur nominale 0.95A
après une abaisse de 0.1A à t = 3s.

La Fig. 2.70 montre le comportement du convertisseur BB lors de la perturbation
de la première résistance de charge R1 en l’augmentant à 100% de sa valeur no-
minale, les autres paramètres sont maintenus à leur valeurs nominales. A l’instant
t = 3s où la perturbation s’exerce, la tension de première charge v1 atteins un pic
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FIGURE 2.68 – Compor-
tement nominal en BF

du BB.
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FIGURE 2.69 – Compor-
tement sous perturba-
tion d’alimentation en

BF du BB.
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FIGURE 2.70 – Compor-
tement sous perturba-
tion de charge R1 en BF

du BB.
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FIGURE 2.71 – Compor-
tement sous perturba-
tion de charge R2 en BF

du BB.

de 16.7% (29V ), la tension de la second charge v2 atteins un pic de 5% (50.5V ), cela
signifie que le découplage désiré entre les deux charges n’est pas satisfait. En effet,
le courant i1 s’abaisse de sa valeur nominale 5A à 4.6A, et le courant i2 fait un pic de
2.2A puis se stabilise à sa valeur nominale 2A.

La Fig. 2.71 montre le comportement du convertisseur BB sous perturbation de
la seconde charge (R2 augmentée à 100% de sa valeur nominale), on maintien la
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première charge à sa valeur nominale. Par conséquent, un pic 25% de la tension
v1 est remarqué, ce là qui confirme que les deux charges sont fortement couplées.
Cependant, la deuxième tension atteins un pic 20.1% et prend 0.1s pour se stabilise.
Concernant les courants, dès t = 0.3s, i1 s’abaisse de sa valeur nominale 5A pour
se stabilise à la valeur 3A, et le second courant s’abaisse de sa valeur nominale pour
deviens 1A.
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FIGURE 2.72 – Compor-
tement sous variation de
référence v1 en BF du

BB.
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FIGURE 2.73 – Compor-
tement sous variation de
référence v2 en BF du

BB.

Dans la Fig. 2.72, le comportement du convertisseur BB sous perturbation de
la tension d’alimentation, et le bruit de mesure. A l’instant t = 0.3s, on augmente
la première consigne pour être 26V , la tension v1 suis leur référence, et prend 1s
pour atteins la consigne. En effet, une perturbation s’apparaître sur la tension v2

par une augmentation de 0.8V , et prend 2s pour se revient à sa consigne d’origine,
cela signifie que les deux signaux de commandes sont pas parfaitement découplés.
Concernant l’atténuation de bruit, la qualité des signaux dite acceptable.

La Fig. 2.73 montre la réponse du convertisseur BB sous bruit de mesure, et va-
riation de la second référence de 48V pour être 50V . Par conséquence, une légère
perturbation s’apparaître sur la tension v1.

2.10 Conclusion
L’analyse fréquentielle a montrée la non linéarité des convertisseurs DC-DC, sauf

le convertisseur Buck. Ainsi que les performances des ces convertisseurs en boucle
ouverte sont médiocre (facteur d’amortissement faible, marges de phase et de gains
insuffisantes, pics de gain et retard de phase provoqués par la présence des RHPZ
près de la bande passante), ce qui amène a un comportement défavorable dans le
domaine temporel. Malgré notre analyse s’effectuer en se basant sur des modèles li-
néarisés sans prise en compte les RSE des éléments constituants ces modèles, c’est-à-
dire des model plus éloigner du celui réel. Nous utiliserons les techniques H-infinie
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de la commande robuste où nous allons reperdre tout ces contrainte lors de la syn-
thèse de loi de commande grâce aux techniques H- infini de la commande robuste,
en origine dédié au cet effet, elle est efficace beaucoup plus pour les systèmes MIMO,
comme nous allons voir dans les chapitres : Chap. 3 et Chap. 4.

L’analyse fréquentielle nous aide à choisir les fonctions de pondérations qui sont
des critères fréquentielles traduisent les performances désirés.
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Chapitre 3

Commande par Sensibilité Mixte
Loop-Shaping

3.1 Introduction
Dans ce chapitre, on traite la commande par sensibilité mixte Loop-Shaping.

Dans la première partie, seront brièvement exposés les outils nécessaires à la dé-
finition de la norme H∞ ainsi que les propriétés importantes de cette norme. Nous
décrivons les notations utilisées et nous définissons les valeurs singulières d’une ma-
trice de transfert afin d’introduire le problème H∞ standard et sa résolution. Nous
introduisons les fonctions de sensibilités et nous montrerons leurs intérêts dans le
calcul d’une loi de commande robuste en performance. Nous procéderons dans la
deuxième partie du chapitre à l’application de la méthodologie de conception d’un
contrôleur H∞ aux différents convertisseurs tout en étudiant sa validité dans le rejet
des bruits et sa robustesse vis-à-vis des variations paramétriques.

3.2 Valeurs singulières
Les valeurs singulières d’une matrice A ∈ Cm×n , notées σi (A), sont les racines

des valeurs propres de la matrice ATA, si m > n, si non de AAT

σi (A) =
√
λi (ATA) =

√
λi (AAT ) (3.1)

Elles sont des quantités réelles positives ou nulles. Le nombre de valeurs singu-
lières non nulles est égale au rang de la matrice A.

Considérons un système MIMO avec une matrice de transfert G (s) de dimen-
sions p×m

y (s) = G (s)u (s) (3.2)

où y (s) et u (s) sont les vecteurs de sorties et d’entrées, respectivement. Soit le vec-
teur d’entrés être sinusoïdale avec la fréquence ω

u (t) = ejωtau (3.3)

où
au =

[
au1 au2 ... aum

]T (3.4)

Les tracés des amplitudes dans le lieu de Bode pour un système SISO sont géné-
ralisés à un système MIMO en traçant toutes les valeurs singulières de la matrice
G (jω) en fonction des fréquences ω. Les traces des valeurs singulières maximums
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r(s)
∑

K(s) G(s)
∑

∑

e(s) u(s)

y(s)− d(s)

d(s)

y(s)

n(s)

−

FIGURE 3.1 – Système MIMO avec perturbation.

(σ̄ (G (jω)) ) et minimums (σ
−

(G (jω))) ayons une spécification à cause de la relation

suivante [56]

σ
−

(G (jω)) ≤ ‖G (jω) au‖
‖au‖

=
‖ay (ω)‖
‖au‖

≤ σ̄ (G (jω)) (3.5)

donc, les valeurs singulières maximale et minimales deG (jω)sont les limites su-
périeur et inférieur du rapport des deux normes des vecteurs amplitudes du régime
permanant de sortie et l’entrée sinusoïdale des fréquences ω.

.

3.3 Robustesse : sensibilité et sensibilité complé-
mentaire

Dans la Fig. 3.1, la matrice de transfert pour un système MIMO est désignée
par G (s). La matrice de transferts du contrôleur est dénoté par K (s). Les autres
variables sont décrits comme suit :

y (s)− d (s) = G (s)K (s) e (s) (3.6)

et
e (s) = r (s)− (y (s) + n (s)) (3.7)

substituons Eq. (3.7) dans Eq. (3.6),

y (s) = T (s) [r (s)− n (s)] + S (s) d (s) (3.8)

où
T (s) = (I +G (s)K (s))−1G (s)K (s) (3.9)

S (s) = (I +G (s)K (s))−1 (3.10)

en plus, de (3.7)
e (s) = r (s)− n (s)− d (s)− (y (s)− d (s)) (3.11)

utilisons Eq. (3.6)
e (s) = S (s) (r (s)− d (s))− S (s)n (s) (3.12)

alors

u (s) = K (s) e (s) = K (s)S0 (s) (r (s)− d (s))−K (s)S0 (s)n (s) (3.13)
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Définition 1 On appel la fonction de sensibilité :

S (s) = (I +G (s)K (s))−1 (3.14)

Définition 2 On appel la fonction de sensibilité complémentaire :

T (s) = (I +G (s)K (s))−1G (s)K (s) (3.15)

de plus, nous avons,
S (s) + T (s) = I (3.16)

voir la démonstration dans [57]

La relation (3.16) représente le compromis fondamental dans la synthèse d’un
système de commande, elle implique que les deux foncions T (s) et S (s) ne doivent
pas petites simultaniment. Nous tirons les observations suivantes [58] :

1. supposons que d (s) et n (s) sont nuls, l’équation (3.12) donne

e (s) = S (s) r (s) où e (s) = r (s)− y (s) (3.17)

Le signal d’erreur e (s) = r (s) − y (s) c’est l’erreur de la poursuite. Alors,
la fonction de sensibilité S (s) doit être petite pour une faible erreur de pour-
suite. Plus spécifiquement, la condition suivante doit satisfaite pour une bonne
poursuite

σ̄ (S (jω))� 1 à la fréquence ω (3.18)

2. d’après Eq. (3.8) l’effet de la perturbation (à la sortie) est petit dans la sortie si
la fonction de sensibilité est petite. Donc, pour une bonne réjection de bruit,

σ̄ (S (jω))� 1 à la fréquence ω (3.19)

3. d’après Eq. (3.8), l’effet du bruit du capteur est petit dans la sortie si la fonction
de sensibilité complémentaire T (s) est petite, alors pour une bonne rejection
de bruit,

σ̄ (T (jω))� 1 à la fréquence ω (3.20)

4. supposons que σ̄ (S (jω)) � 1 pour une certaine gamme des fréquences ω.
Dans ce cas, G (s)K (s) est large, et

S (s) = (I +G (s)K (s))−1 ≈ (G (s)K (s))−1 (3.21)

Supposons que le nombre des entrés égale à celui des sorties, K (s) et G (s)
serons être matrices quarrées et Eq. (3.21) donne :

S (s) = K−1 (s)G−1 (s) (3.22)

En utilisant Eq. (3.13) et Eq. (3.22)

u (s) = G−1 (s) (r (s)− n (s)− d (s)) (3.23)
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D’autre part, l’entrée est reliée à l’inverse de la fonction de transfert du sys-
tème. Si S (s) est petite en dehors de la bande passante du système, l’équation
(3.23) va être applicable à la gamme des fréquences où

σ̄ (G (jω))� 1 (3.24)

Cette condition équivalente à

σ
−

(
G−1 (jω)

)
� 1 (3.25)

Par conséquent, l’équation (3.23) suggère que l’entrée de la commande sera
grande.

3.3.1 Robustesse à l’incertitude
Comme il est connue, un modèle parvenir les équations physiques, ou d’un pro-

cessus d’identification est munie des incertitudes sur certains paramètres physiques,
non linéarités négligées, hypothèses simplificatrices, erreurs de mesure à l’identifi-
cation, ect. On distingue alors deux classes de facteurs incertains, une classe des
actions qui ne modifie pas le comportement dynamique interne du système, mais
seulement la trajectoire de la sortie qui est les aléas des perturbations externes :

— les perturbations de la commande (au cours de la conversion PWM pour les
convertisseurs DC/DC).

— les perturbations en sortie (perturbations sur la charge par exemple).
— les perturbations de mesure aux niveaux des capteurs
La deuxième classe des facteurs incertains réunis les imperfections et variation

du modèle dynamique du système. A noter que les techniques de la commande ro-
buste utilisent des modèles linéarisés qui négligent donc les non linéarités, et n’est
valable que dans une bande de fréquence limitée. Il dépend de plus des paramètres
physiques dont la valeur peut fluctuer et n’est souvent connue que approximative-
ment. On distingue :

3.3.2 Incertitudes paramétriques structurées
Ces incertitudes se réfèrent aux erreurs des paramètres dans le modèle du sys-

tème. Comme ces paramètres apparaissent dans le modèle en fonction de sa struc-
ture, les erreurs paramétriques sont appelées incertitudes structurées. Les outils pour
appréhender ce type d’incertitudes seront discutés au chapitre suivant.

Pour discuter la robustesse à l’incertitude structurée, considérons le système
multi variable en boucle fermée montré dans la Fig. 3.2

r(s)
∑

K(s) G(s, χ)
e(s) u(s)

y(s)

−

FIGURE 3.2 – Feedback
d’un system MIMO
avec incertitudes

structurés.

r(s) K̃(s) G(s, χ)
u(s)

y(s)

FIGURE 3.3 – System
MIMO équivalent en

BO.

D’après l’équation (3.8)

y (s) = G (s, χ)K (s) (I +G (s, χ)K (s))−1r (s) (3.26)
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où la fonction de transfert du système G (s, χ) a le paramètre χ qui est incertain.
L’équation (3.26) peut être aussi montré comme un système en B.O. équivalent [59],
montré dans la Fig. 3.3 où

y (s) = G (s, χ) K̃ (s) r (s) (3.27)

et
K̃ (s) = K (s)S (s) (3.28)

il convient de noter que K̃ (s) est le contrôleur en BO équivalent et n’est pas en
fonction de χ. donc (

∂y

∂χ

)

BO

=
∂G

∂χ
K̃ (s) r (s) (3.29)

à partir de Eq. (3.26) et Eq. (3.15),

y (s) = (I +G (s, χ)K (s))−1G (s, χ)K (s) r (s) (3.30)

l’équation (3.30) peut être aussi réécrite comme

(I +G (s, χ)K (s)) y (s) = G (s, χ)K (s) r (s) (3.31)

la dérivation de l’équation de la boucle fermée Eq. (3.31) par rapport au χ donne :

(I +GK)

(
∂y

∂χ

)

BF

+
∂G

∂χ
Ky (s)Kr (s) =

∂G

∂χ
Kr (s) (3.32)

où

(I +GK)

(
∂y

∂χ

)

BF

=
∂G

∂χ
K (−y (s) + r (s)) (3.33)

à partir Eq. (3.30) et Eq. (3.16),

r (s)− y (s) = S (s) r (s) (3.34)

à partir Eq. (3.33), Eq. (3.28) et Eq. (3.34),
(
∂y

∂χ

)

BF

= S (s)
∂G

∂χ
K̃ (s) r (s) (3.35)

en utilisant (3.29) et (3.35)
(
∂y

∂χ

)

BF

= S (s)

(
∂y

∂χ

)

BO

(3.36)

Par conséquent, la sensibilité à une variation structurée d’un paramètre du mo-
del dans un système en boucle fermée est inferieur à celle du système en boucle
ouverte équivalent lorsque la fonction de sensibilité S est faible. En outre, d’après
Eq. (3.36), (

∂y

∂χ

)

BF

= S (s)
∂G

∂χ
K (s)S (s) r (S) (3.37)
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Une faible S (s) implique d’habitude un gain de BF important. Par conséquent,
dans le cas d’un système carré, l’équation Eq. (3.37) donne :

(
∂y

∂χ

)

BF

≈ K−1 (s)G−1 (s)
∂G

∂χ
G−1 (s) r (S) (3.38)

L’équation (3.38) indique que la valeur élevée du gain va réduire la sensibilité
de la sortie aux erreurs paramétriques. Mais en dehors de la bande passante du
système où G−1 (s) est grand, la sensibilité de sortie aux erreurs paramétriques peut
être importante.

3.3.3 Incertitudes non structurées (dynamiques)
Rassemble les dynamiques négligées dans le modèle dans la gamme des hautes

fréquences ce qui traduit le fait que le système est connu en basse fréquences qu’en
hautes fréquences. Pour les présenter, on utilise la forme multiplicative en entré
comme :

Gréel (s) = (I + ∆ (s))G (s) (3.39)

où Gréel (s) et G (s) sont les fonctions de transferts du model réel et nominal, respec-
tivement.

3.3.4 Stabilité robuste
La stabilité en boucle fermée est sensible aux erreurs de modélisation du système

(∆G (s)) et au dérivées de la commande (∆K (s)). Assurer la stabilité du modèle
nominal bouclé n’est donc pas suffisant. Il faut également garantir la stabilité de tous
les systèmes atteignables par les perturbations ∆G (s) et ∆K (s) admissibles, parmi
lesquels se trouve le système réel lui-même. La stabilité est dite "robuste" lorsque
cette garantie supplémentaire est fournie.

3.3.5 Normes H∞
Définition 3 Considérons une matrice de transfert G (s) sachant que chaque élément étant
fonction de transfert propre et stable. La norme H∞ de la matrice de transfert est donnée par

‖G (s)‖H∞ = sup
ω σ̄ (G (jω)) (3.40)

Lemme 4 Lemme réel borné
La condition :

‖G (s)‖H∞ < γ (3.41)

est satisfaite si et seulement si il existe une matrice P = P T ≥ qui répond aux critères
suivants :

1. Est une solution de
PA+ATP + CTC +

1

γ2
PBBTP = 0 (3.42)

2. La matrice
A+

1

γ2
BBTP (3.43)
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est stable.

3.3.5.1 Significations de la norme H∞

Soit
u (t) = aue

jωt (3.44)

où
au = [au1 au2 ... aum]

T (3.45)

en régime permanant,
y (t) = ayej

jωt (3.46)

où
ay = [ay1 ay2 ... ayp]

T (3.47)

et au et ay sont dans des vecteurs complexes généraux, alors

ay = G (jω) au (3.48)

en utilisant la définition de la valeur singulière maximale,

‖ay‖2
‖au‖2

≤ ‖G (s)‖H∞ (3.49)

et
sup
au

‖ay‖2
‖au‖2

= σ̄G (jω ≤) ‖G (s)‖H∞ (3.50)

3.3.5.2 Calcule de la norme H∞

La norme H∞ d’une matrice de transfert est donnée par :

‖G (s)‖H∞ =sup
ω σ̄ (G (jω)) (3.51)

un théorème est plus important décrit par :

Théorème 5
‖G (s)‖H∞ < γ (3.52)

si et seulement si la matrice Hamiltonienne

H =

[
A 1

γ2
BBT

−CTC −AT
]

(3.53)

n’as pas des valeurs singulières dans l’axe jω [59].

en utilisant le Théorème 5, une procedure itérative pour calculer la norme H∞ est
développée comme suit

1. sélectionner γ = γ1 arbitrairement, et trouver les valeurs singulières de la ma-
trice H .

2. s’il n’y a pas des valeurs singuliers sur l’axe imaginaire, ‖G (s)‖H∞ < γ1, et
sélectionner γ = γ1

2 , et définir les valeurs singuliers de la matrice H. repiter ce
processu jusq’à ‖G (s)‖H∞ > γ. Mettre

γl = γ et γu = γ1 (3.54)
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3. S’il y a au moins une valeur singulière dans l’axe imaginaire, ‖G (s)‖H∞ > γ1,
et sélectionner γ = 2γ1 , et trouver les valeurs singulières de la matrice H .
répéter ce processus jusqu’a ‖G (s)‖H∞ < γ. Mettre

γl = γ1 et γu = γ (3.55)

dans ce stade, il est connue que

γl ≤ ‖G (s)‖H∞ ≤ γu (3.56)

4. Soit ε être la précession désirée

γu − γl ≤ ε (3.57)

le processus de calcul se termine. Si non, mettre

γ =
γl + γu

2
(3.58)

et trouver les valeurs singulières de la matrice H .

5. S’il n’ya pas des valeurs singulières sur l’axe imaginaire, ‖G (s)‖H∞ ≤ γ.
mettre

γu = γ (3.59)

s’il ya au moins une valeur singulière sur l’axe imaginaire, ‖G (s)‖H∞ ≥ γ.
Mettre

γl = γ (3.60)

6. allez à l’étape 4.

3.4 Bien posé, stabilité interne, et théorème du pe-
tit gain

3.4.1 Bien posé, et stabilité interne d’un système en boucle
fermée générale

r(s)
∑

K(s)
∑

G(s)
∑

∑

e(s) u(s) up y(s)− d(s)

d(s)di(s)

y(s)

n(s)

−

FIGURE 3.4 – System MIMO générale avec perturbations.

Consédirons le système dans la Fig. 3.4. On rupture de la boucle à l’entré du
système, et ignorant d ,n et di, la différance entre le variable retourné u et le variable
injecté up est (voir [60]) :

up − u = (I + Li)up (3.61)
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où (I + Li) est appelée matrice de différance de retour d’entrée "input return diffi-
rence matrix" et

Li = KG (3.62)

est appelée la matrice de transfert de la boucle d’entrée "input loop transfer matrix".
De manière similaire, rupture la boucle à la sortie du système, la matrice de transfert
de la boucle de sortie "the output loop transfer matrix" L est obtenu comme :

L = GK (3.63)

et (I + L) est appelée la matrice de différance de retour de sortie "output return
transfer matrix" Les relations suivantes peuvent être développés facilement :

y = T (r − n) + SGdi + Sd (3.64)

r − y = S (r − d) + Tn− SGdi (3.65)

u = KS (r − n)−KSd− Tidi (3.66)

où
up = KS (r − n)−KSd− Sidi (3.67)

S = (I + L)−1 (3.68)

T = I − S = L(I + L)−1 = (I + L)−1L (3.69)

Si = (I + Li)
−1 (3.70)

Ti = I − SI = Li(I + Li)
−1 = (I + Li)

iLi (3.71)

Définition 6 S et Si sont les fonctions de sensibilité d’entrée et de sortie, respectivement.

Définition 7 T et Ti sont les fonctions de sensibilité complémentaires d’entrés et de sortie,
respectivement

3.4.2 Bien posé du système en boucle fermée

di(s)
∑

G(s)

∑K̃(s) =
−K(s)

d(s)

u(s)

y(s)u(s)

FIGURE 3.5 – Feedback d’un system MIMO avec deux entrés externes.

Le système en boucle fermée est dit bien posé si et seulement si toutes les ma-
trices de transferts des boucles fermées sont bien définies et propres [56]. Le système
en boucle fermée dans la Fig. 3.5 est bien posé si et seulement les matrices de trans-
ferts de

[
dTi dT

]T à up existent et propres.

Le système en boucle fermée dans la Fig. 3.5 est bien posé si et seulement si la
matrice
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I − K̂ (∞)G (∞) (3.72)

est inversible.
Pour une fonction de transfert strictement propre G (s) , G (∞) = 0. Pour G (s)

strictement propre, le bien posé du système dans la Fig. 3.4 est assurée.

3.4.3 Stabilité interne d’un système
Le concept de la stabilité interne est définie le système montré dans la Fig. 3.5,

qui est une représentation générique du système en boucle fermée, c’est-à-dire le
système G (s) avec le correcteur K (s).

3.4.3.1 Description dans l’espace d’état

Premièrement, supposons que la réalisation pour G (s) et K̂ (s),

G (s) =

[
A B
C D

]
K̂ (s) =

[
AK̂ BK̂
CK̂ DK̂

]
(3.73)

est stabilisable et détectable. Deuxièment, car les entrée externes n’influencent pas
sur la stabilité du système linéaire, d et di sont mis à zéro. Pour le système G (s), la
réalisation d’état est

ẋ = Ax+Bu (3.74)

y = Cx+Du (3.75)

et pour le système K̂ (s) , la réalisation d’état est

ξ̇ = AK̂ξ +BK̂y (3.76)

u = CK̂ξ +DK̂y (3.77)

combinons Eq. (3.76) à Eq. (3.74)
[
ẋ

ξ̇

]
= Acl

[
x
ξ

]
(3.78)

où

Acl =

[
A 0
0 AK̂

]
−
[
B 0
0 BK̂

] [
I −DK̂
DK̂ I

]−1 [
0 CK̂
C 0

]
(3.79)

Le système est dit stable à l’interieur "internally stable" à condition que le model
d’éspace d’état d’origine (3.79) est assyptotiquement stable, ce qui exigera que toutes
les valeurs propres de Acl soient dans le moitié gauche du plant complexe.

3.4.4 Théorème de petit gain (small gain theorem)
Soit M (s) être une matrice de transfert p × q, et soit γ > 0 . Ensuite, le système

interconnecté, Fig. 3.6, est bien-posé et stable en interne pour la matrice de transfert
propre et stable ∆ (s) lorsque l’un des deux conditions suivant est satisfait :

1.
‖∆‖∞ ≤

1

γ
si et seulement si ‖M‖∞ < γ (3.80)
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w1
∑

∆(s)

∑
M(s) w2

e1

e2

FIGURE 3.6 – Système
interconnecté .

P

K

w(t) z(t)

y(t)u(t)

FIGURE 3.7 – Problème
H∞ sous forme stan-

dard.

2.
‖∆‖∞ <

1

γ
si et seulement si ‖M‖∞ ≤ γ (3.81)

Pour chaque un des deux conditions Eq. (3.80) et Eq. (3.81)

‖M (s)‖∞‖∆ (s)‖∞ < 1 (3.82)

à cause de (3.82)
‖M (s) ∆ (s)‖∞ < 1 (3.83)

Puisque les entrées externes n’influent pas sur la stabilité des systèmes linéaires,
mettons w1 = w2 = 0. Dans ce cas, e1 et e2 sont les sorties de M (s) et ∆ (s), respecti-
vement.

Considérons le cas de e1 non nul, qui est équivalent à des conditions initiales non
nulles. à cause de (3.82), la norme du signal de sortie de M (s) sera être inferieur à
celle du signal entrant à , ou la norme de la sortie précédente de M (s). Ce processus
se poursuivra de manière cyclique, et la norme du signale sera asymptotiquement
tend vers zéro. Sanas perte de généralités, soit γ = 1, et la relation (3.82) devient :

‖∆‖∞ ≤ 1 si et seulement si ‖M (s)‖∞ < 1 (3.84)

démenstration voir [57]

3.5 Problème H∞ standard
Soit le système P décrit par le schéma bloc représenté par la Fig. 3.7 où :

— z (t) est le vecteur des sorties commandés de dimension p1 ;
— w (t) est le vecteur des entrées de critère de dimension m1 ;
— y (t) est le vecteurs des sorties mesurées de dimension p2 ;
— u (t) est le vecteur des entrées de commande de dimension m2.
La représentation d’état du système P est :

.
x (t) = Ax (t) +B1w (t) +B2u (t)
z (t) = C1x (t) +D11w (t) +D12u (t)
y (t) = C2x (t) +D21w (t) +D22u (t) (3.85)

L’entier n est l’ordre de la représentation d’état. La fonction de transfert P (s)
décrit les interconnections entre w , u, z et y est :

[
z (s)
y (s)

]
= P (s)

[
w (s)
u (s)

]
=

[
P11 P12

P21 P22

] [
w (s)
u (s)

]
(3.86)
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On appelleP le système augmenté "généralisé" et on le supposera propre. Lorsque
ce système est rebouclé sur la commande u = K (s) y, le transfert en boucle fermée
w à z est donné par la Transformation Linéaire Fractionnelle LFT

Fl (P,K) = P11 + P12K(I − P22K)−1P21 (3.87)

3.5.1 Le problème H∞ standard
1. étant donné γ > 0, existe-il un correcteur K telle que

(a) le système bouclé Fl (P,K) soit asymptotiquement stable.

(b) ‖Fl (P,K)‖∞ < γ

2. si oui, construire un correcteur K assurant pour le système en boucle fermée
les deux propriétés précédentes.

Le problème décrit ci-dessus peut se formuler mathématiquement comme suit :

3.5.1.1 Problème H∞ optimal

Minimiser ‖Fl (P,K)‖∞ sur l’ensemble des correcteurs K (s) qui stabilise le sys-
tème de manière interne.

3.5.1.2 Problème H∞ Sous - Optimal

Etant donné γ > 0, trouver un correcteur K (s) qui stabilise le système de ma-
nière interne et assure ‖Fl (P,K)‖∞ < γ.

3.5.2 Formulation H∞ du loop shaping
La plupart des spécifications fréquentielles peuvent s’exprimer par des contraintes

sur le profil de la plus petite est plus grande valeur singulière du transfert en boucle
ouverte G (s)K (s) . De façon équivalente puisque :

σmin (G (jω)K (jω))� 1⇔ σmax (S (jω))� 1 (3.88)

σmax (G (jω)K (jω))� 1⇔ σmax (T (jω))� 1 (3.89)

On peut raisonner en termes de contraintes sur l’allure des fonctions σmax (S (jω))
et σmax (T (jω)).

Ces contraintes sont de la forme :

σmax (S (jω)) ≤ lS (ω)
σmax (T (jω)) ≤ lT (ω) (3.90)

où lS et lT sont des fonctions scalaires spécifiant l’allure désirée. Si l’on définit W1 =
l−1
S et W3 = l−1

T , (3.90) s’écrit aussi :

‖W1S‖∞ < 1
‖W3T‖∞ < 1 (3.91)

Les fonctions W1 et W3 sont appelées fonctions de pondérations. Déterminer
directement un correcteur K (s) qui assure Eq. (3.91) est un problème ouvert. Ce-
pendant, on peut substituer Eq. (3.91) par une condition proche qui conduit à un
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G

w

∑

K

W3 z3

W2 z2

W1 z1

y

−
eu

P

FIGURE 3.8 – Problème de sensibilité mixte.

problème H∞ sous – optimal. En effet Eq. (3.7) est impliquée par :
∥∥∥∥
(
W1S
W3T

)∥∥∥∥
∞
< 1 (3.92)

Pour obtenir les profils désirés pour σmax (S (jω)) et σmax (T (jω)), il est donc raison-
nable de chercher à réaliser Eq. (3.8) en résolvant le problème de sensibilité mixte :

3.5.2.1 Problème de Sensibilité Mixte

Trouver un correcteur K (s) qui assure la stabilité interne de la boucle et satis-
fasse Eq. (3.92).

3.5.2.2 Problème de Sensibilité Mixte Généralisé

Trouver un correcteur K (s) qui assure la stabilité interne de la boucle et satis-
fasse : ∥∥∥∥∥∥




W1S
W2KS
W3T



∥∥∥∥∥∥
∞

< 1 (3.93)

Pour conclure cette section, notons que les problèmes introduits ci-dessus sont
des cas particuliers du problème H∞ sous – optimale. En effet, les critères utilisés
sont du type ‖Fl (P,K)‖∞ < 1, où P (s) est construit à partir du système G et des
fonctions de pondération comme suit :

Fl (P,K) =



W1S
W2R
W3T


→ P =




W1 −W1G
0 W2

0 W3G
I −G


 (3.94)

Le terme "système augmenté" est utilisé pour P (s).
Par cette approche, le problème admet une solution si les quatre hypothèses sui-

vantes sont vérifiées. Seules les 3 dernières hypothèses sont liées à l’approche choisi
qui est basée sur la résolution des équations de Riccati.

A1. la paire (A,B2) est stabilisable et la paire (C2, A) est détactable : cela gatantit
l’existance d’un correcteur K (s) qui stabilise le système en boucle fermée ;
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A2. rang (D12) = 1 = m2 et rang (D21) = 1 = p2 : ce sont des conditions suffi-
santes pour assurer que le correcteur K (s) est propre.

A3. ∀ω, rang
[
A− jω B2

C1 D12

]
= n + m2 garantit que le transfert P12 n’as pas de

zéros sur l’axe imaginaire. . ∀ω, rang
[
A− jω B1

C2 D21

]
= n+ p2 garantit que le

transfert P21 n’as pas de zéro sur l’axe imaginaire.

Ces trois hypothèses doivent être impérativement vérifiées. Pour obtenir des ex-
pressions plus simples, on introduit les conditions supplémentaires "hypothèses de
régularité" suivantes dite de normalisation :

A4. normalisation : DT
12 (D12, C1) = (I, 0) et D21

(
DT

21, B
T
1

)
= (I, 0).

A5. D22 = 0 et D11 = 0.

Théorème 8 Sous les hypothèses (A1)- (A5) ci-dessus, il existe un compensateur K (s) qui
stabilise le système de manière interne et assure ‖Fl (P,K)‖∞ pour le problème normalisé.

Théorème 9 Sous les hypothèses (A.1)- (A.5) ci-dessus, il existe un compensateur K (s)
qui stabilise le système de manière interne et assure ‖Fl (P,K)‖∞ < γ si, et seulement si :

1. la matrice Hamiltonienne
[

A γ−2B1B
T
1 −B2B

T
2

−CT1 C1 −AT
]

n’a pas de valeurs propres sur

l’axe imaginaire et l’équation de Riccati :

ATX +XA+X
(
γ−2B1B

T
1 −B2B

T
2

)
X + CT1 C1 = 0 (3.95)

a une solution stabilisanteX∞ ≥ 0.

2. La matrice Hamiltonoenne
[

AT γ−2CT1 C1 − CT2 C2

−B1B
T
1 −A

]
n’a pas de valeurs propres sur

l’axe imaginaire et l’équation de riccati :

AY + Y AT + Y
(
γ−2CT1 C1 − CT2 C2

)
Y +B1B

T
1 = 0 (3.96)

a une solution stabilisanteY∞ ≥ 0.

3. Ces deux solutions vérifient de plusρ (X∞Y∞) < γ2. ρ (�) correspond au module de la plus
grande valeur propre (rayon spectral).

Le Théorème 8 suggère un algorithme de dichotomie [61] pour calculer le gain
H∞ optimal γopt. Cet algorithme est connu sous le nom de γ- itération, c’est-à-dire
qu’on suit le processus suivant :

a. on initialise le processus de dichotomie avec un intervalle [γmin, γmax] et on
choix un niveaux de tolérance ε sur le calcul de la valeur γopt contenant dans
[γmin, γmax] telles que, pour γ = γmax, le problème H∞ admet une solution et
que, pour γ = γmin, le problème H∞ n’admette pas une solution ;

b. on teste si pour γ = γmax+γmin
2 , le problème H∞ admet une solution. Si oui

alors γmax = γ ; sinon γmin = γ ;

c. si (γmax − γmin) > ε alors retourne en (b) sinon continuer ;

d. ce schéma itératif s’arrête lorsque la langueur de l’intervalle tombe en-dessus
de la précision désirée pour γopt.
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Théorème 10 Supposons (A.1)- (A.5) et soit γ > γopt . Alors le compensateur :

KC (s) = CC(sI −AC)−1BC (3.97)

avec

AC = A+
(
γ−2B1B

T
1 −B2B

T
2

)
X∞ −

(
I − γ−2Y∞X∞

)−1
Y∞C

T
2 C2 (3.98)

BC = A
(
I − γ−2Y∞X∞

)−1
Y∞C

T
2 (3.99)

CC = −BT
2 X∞ (3.100)

stabilise le système de manière interne et satisfait‖Fl (P,KC)‖∞ < γ.

Cette solution particulière du problèmeH∞ sous-optimal est appelée compensa-
teur central. On notera que le compensateur central est strictement propre et d’ordre
égal à celui du systèmeP (s).

3.6 Fonctions de pondération
Les critères qui déterminent le choix des fonctions de pondération sont décrit

brièvement dans ce qui suit : W1 (s) s’écrit sous la forme :

W1 =
s/Ms + ωs
s+ ωsεs

(3.101)

Pour respecter les hypothèses restrictives de résolution du problèmeH∞, nous fixons
ε à une valeur faible mais non nulle. Cechoix donne naissance à une action presque
intégrale au sens du correcteur assurant ainsi un gain élevé en basses fréquences, ce
qui implique une minimisation de S dans cette bande, donc une bonne précision en
régime permanant. La pulsation ωS sera choisie de telle sorte à limiter la bande pas-
sante pour le système corrigé en boucle ouverte. La valeur deMs limite le maximum
de σ̄ (S (jω)) en hautes fréquences.
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Dans le cas des convertisseurs DC – DC,W2 est utilisé pour minimiser le mauvais
effet de la commutation de la PWM sur le signal de commande, alors, dans ce travail,
W2 est toujours choisie comme un petit constant positf. W3 c’écrit sous la forme :

W3 =
s+ ωT /MT

εT s+ ωT
(3.102)
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Le choix de εT faible nous assure l’atténuation de T aux hautes fréquences et par
suite le rejet des erreurs de mesure et la limitation de l’énergie de commande. La
pulsation ωT limite la plage d’amplification des bruits de mesure. Cette pulsation
doit être choisie suffisamment éloignée de la pulsation propre désirée pour l’asser-
vissement en boucle fermée. La valeur MT limite le maximum de T (jω)

3.6.1 Limitations de la bande passante
Puisque la majorité des fonctions de transferts des convertisseurs DC – DC ont

des RHP zéros (Right Half Plan), c’est-à-dire sont des systèmes à déphasage non mi-
nimal, la pente de |L| près de la fréquence de coupure n’est pas supérieure à l’unité,
cela signifie que la phase due de partie minimum de phase de |L| ne seras pas être
supérieur à −90◦, la fréquence de coupure (ou la bande passante en boucle fermée)
doit satisfaire [56] :

ωc <





|z| /4, Re (z)� Im (z)

|z| /3, Re (z) ≈ Im (z)

|z| , Re (z)� Im (z)

(3.103)

pour garantir la stabilité et les performances de la fonction de transfert en boucle
fermée.

3.7 Modélisations des incertitudes
Pou illustrer l’influence des incertitudes sur la boucle fermée, deux types d’in-

certitudes sont prises en compte :

3.7.1 Incertitudes structurées "paramétriques"
Qui est lié aux variations ou erreur d’estimation sur certain paramètres phy-

siques du convertisseur (résistances, inductance, capacité,..), ou des incertitudes de
nature dynamique, mais entrant dan la boucle en différent points. L’incertitude pa-
ramétrique intervient principalement lorsque le modèle est obtenu à partir les équa-
tions de la physique. La manière dont les paramètres influent sur le comportement
du système détermine la "structure" de l’incertitude. Différents outils pour appré-
hender ce type d’incertitudes sont développés au Chapitre 1.

3.7.2 Incertitudes non structurés
Rassemblant les dynamiques négligées, les bruits des capteurs. La représenta-

tion de ces incertitudes reflète notre connaissance des phénomènes physiques qui
les causent et notre capacité à les représenter sous forme simples et facile à mani-
puler. Il y a plusieurs méthodes de représentation des incertitudes non structurés,
dans ce travail, nous utilisons la méthode des incertitudes multiplicatives en entré
sous forme directe car elle est plus adaptée aux convertisseurs DC – DC. Cette mé-
thode permet de définir les écarts en termes de variation par rapport au modèle
nominal comme représente la Fig. 3.11. La case en pointillé représente le véritable
convertisseur Gu . A l’intérieur de la case le modèle nominale des dynamiques de
convertisseur G. Et deux éléments Wdel et ∆G qui paramètrent l’incertitude multi-
plicative à l’entré du convertisseur. La fonction de transfert ∆G est supposé stable
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FIGURE 3.11 – Incertitudes multiplicatives en entré.

et inconnue, sauf pour la condition : ‖∆G‖∞ < 1. La fonction de transfert Wdel est
supposé connue et reflète la quantité d’incertitude dans le modèle.

3.8 Convertisseur Buck
◦ Etape 1 : construction du système augmenté "généralisé"

? Choix des fonctions de pondération :
En utilisant la formule (3.101), et le critère décrit par la section 3.6, nous
choisissons : εS = 0.001, ωS = 130 rad/ sec, MS = 2, et W1 est obtenu
comme :

W1 =
0.5 (s + 260)

s + 0.13
(3.104)

Pour le convertisseur Buck, nous choisissons W2 comme :

W2 = 0.01 (3.105)

Pour la fonctionW3, la valeur 10−5 est choisie pour εT , ωT = 300 rad/ sec,
et MT = 2, ce là amène à :

W3 =
105 (s + 150)

s + 3 · 107 (3.106)

En utilisant la fonction de transfert (2.3) du convertisseur Buck , et les
fonctions de pondérations (3.104), (3.105) et (3.106), le système aug-
menté prend la forme :

P =

[
P11 P12

P21 P22

]

=




−0.13 0 0 −5765 8.06 0
0 −3 · 107 0 1.003 · 109 0 0
0 0 −833.3 −1.526 · 104 0 512
0 0 1.638 · 104 0 0 0

16.12 0 0 −357.6 0.5 0
0 0 0 0 0 0.01
0 −2.14 · 106 0 7.153 · 107 0 0
0 0 0 −715.3 1 0




(3.107)
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? La réalisation minimale

P =




A B1 B2

C1 D11 D12

C2 D21 D22




=




- 1.1398 8535.2 - 1.9536 165.45
- 8592.6 - 832.02 0.063453 - 4469.3
−69.905 2.5014 0.5 0

0 0 0 0.01
142.74 4469.3 0 0

−45.991 0.5599 0 1




(3.108)

◦ Etape 2 : vérification des hypothèses (A1) – (A5)
La paire (A,B2) est de rang 3 “plein” donc commandable “stabilisable”. La
paire (A,C2) est de rang 3 “plein” donc observable “détectable”.
rang (D12) = 1 = m2 et rang (D21) = 1 = p2

∀ω, rang
[
A− jω B2

C1 D12

]

= rang




−jω − 1.1398 8538.2 165.45
−8592.6 −jω − 832.02 4469.3
−34.95 2.5041 0

0 0 0.1
142.74 4469.3 0




= 3 = n+m2

∀ω, rang
[
A− jω B1

C2 D21

]

= rang



−jω − 1.1398 8535.2 −1.9536
−8592.6 −jω − 832.02 6.3453 · 10−2

−45.991 0.5599 1




= 3 = n+ p2

◦ Etape 3 : vérification d’existence d’un contrôleur K et calcul de γ
L’algorithme de Glover-Doyle pour la minimisation de la norme H∞ donne :

gamma hamx_eig xinf_eig hamy_eig yinf_eig nrho_xy p/f
1.358 1.7e+02 9.7e-01 1.3e-01 -2.4e-27 0.0000 p
0.929 1.6e+02 9.7e-01 1.3e-01 -6.1e-18 0.0000 p
0.714 1.4e+02 -8.3e+03# 1.3e-01 0.0e+00 0.0000 f
0.822 1.6e+02 -9.3e+04# 1.3e-01 0.0e+00 0.0000 f
0.875 1.6e+02 9.7e-01 1.3e-01 -6.1e-22 0.0000 p
0.848 1.6e+02 9.7e-01 1.3e-01 0.0e+00 0.0000 p
0.835 1.6e+02 -6.0e+07# 1.3e-01 0.0e+00 0.0000 f
0.842 1.6e+02 9.7e-01 1.3e-01 0.0e+00 0.0000 p

Le programme va sortir à chaque itération la valeur actuelle de gamma testée, et
les informations des valeurs singulières des matrices hamiltoniennes, et les solutions
des équations de Riccati (3.95) et (3.96) :X∞ et Y∞ respectivement . À la fin de chaque
itération, ‘p’ désigne que le teste de gamma est passé, si non, ‘f’ est affiché. Dans le
cas du convertisseur Buk, la valeur gamma atteinte est : γ = 0.8418. La substitution
de la valeur gamma atteinte et les solutions des équations de Riccati (3.95) et (3.96)
dans (3.98), (3.99) et (3.100) donne K sous la forme espace d’état :
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K =

[
AC BC
CC 0

]
=




-1.826 · 1010 6.018 · 108 −0.1985
-4.932 · 1011 1.626e+10 0.006446
−1.086 · 109 3.581 · 107 0


 (3.109)

en utilisant Eq. (3.97), la fonction de transfert de K est obtenu comme :

K (s) =
2.158 · 108s+ 1.807 · 1011

s2 + 2.002 · 109s+ 4.229 · 1015 (3.110)
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La Fig. 3.12 nous montre les valeurs singulières de S et T et les limites de robus-
tesse et de performanceW1 etW−1

3 , respectivement. On voit que la valeur singulière
minimale de S−1 est inférieure à l’amplitude de W1 et la valeur singulière maximale
de T est inférieure à l’amplitude de W−1

3 . Cela signifie que les exigences de per-
formance et robustesse spécifiées par les fonctions de pondération W1 et W3 , sont
satisfaites, alors la condition Eq. (3.92) est assurée.

On lit sur la réponse fréquentielle de la Fig. 3.13, une fréquence de coupure de
300rad/sec, et une marge de phase 98◦ environ, et une marge de gain de 140dB, ce
la signifie que les performances imposées au convertisseur sont acquises.

Pour que le modèle du convertisseur nominale se rapproche de la dynamique
du convertisseur réel ; nous pouvons modéliser les variations entre le modèle de
convertisseur et le circuit réel en tant que échantillon de modèles de convertisseurs.
L’échantillon résultant des modèles comprend un modèle nominal avec des incerti-
tudes dans les paramètres du convertisseur, et incertitude de fréquence dépendante.
Pour créer un modèle incertain qui présente cette famille de modèles :

Robustesse vis-à-vis des incertitudes
Incertitudes paramétriques

Considérons que chaqu’un des paramètres du convertisseurR,L etC peut s’écar-
ter en pourcentage de 5% de sa valeur nominale, la tension d’alimentation E peut
s’écarter en 1%. Ces incertitudes sont introduites au modèle à l’aide de la commande
MATLAB : "ureal"
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Incertitudes dynamiques

Supposons que le comportement du convertisseur modélisé par la fonction de
transfert G s’écarte considérablement de son comportement nominal à basse fré-
quence, par environ de 3% d’erreur relative potentielle, la variation en pourcen-
tage commence à augmenter. L’incertitude retraverse 100% à 200% rad/s et atteinte
1000% à haute fréquence où G se déroule. Pour modéliser l’incertitude du domaine
fréquentiel comme décrit ci-dessus en utilisant la fonction de pondération :

Wdel=
2 s + 20.79

s +693.1
(3.111)
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La Fig. 3.14 nous montre le diagramme de bode du convertisseur Buck en boucle
ouverte KG. En effet d’affectation des marges de stabilités suffisantes en BO, le cor-
recteur présente une bonne correction du comportement du convertisseur.

La comparaison entre la fonction de sensibilité et l’inverse de la fonction de pon-
dération W1 (Fig. 3.15) montre que tous les systèmes engendrés par la variation des
valeurs des paramètres incertains sont inférieurs à la limite définie par 1/W1, ce qui
signifie la garantie de la stabilité robuste du convertisseur. En plus, la fonction de
sensibilité montre un gain très faible (−50 dB à 1 rad/sec) ce qui implique une er-
reur statique très faible et une bonne rejection des perturbations.

La fonction de sensibilité complémentaire illustrée dans la Fig. 3.16 montre un
gain très faible en hautes fréquences−50 dB à 104 rad/ sec et −150 dB à 106 rad/ sec)
ce qui nous assure une très bonne atténuation des bruits. D’autre part, l’allure de la
fonction de sensibilité complémentaire montre que pour certains valeurs des pa-
ramètres incertains, l’amplitude de la fonction de sensibilité complémentaire dé-
passe légèrement la limite déterminé par W−1

3 autour de fréquence de résonance,
qui conduit à la violation des conditions de la robustesse en performance.

Les performances d’un système peuvent être évaluées approximativement par le
maximum de la réponse fréquentielle de la plus grande valeur singulière (normeH∞
) de la fonction de sensibilité ou la fonction de sensibilité auxiliaire. Pour les systèmes
incertains, il est important de déterminer la plus grande valeur de ce maximum pour
l’incertitude autorisée. Cette valeur, représente la plus grande valeur possible du
gain dans le domaine fréquentiel, est défini par (W.C.G.) "Worst Case Gain".
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Dans le cas du convertisseur Buck, la Fig. 3.17 montre que le plus grand gain
d’incertitude autorisé "W.C.G" est 1.07 (0.6dB) à la fréquence critique 260rad/sec,
avec une structure des valeurs des paramètres incertains : C = 1.05 · 10−4F , E =
24.24V , L = 4.2 · 10−5H , R = 11.4Ω. La substitution des paramètres incertains par
ces valeurs "wcg" donne la fonction de transfert (3.113) :

Gwcg =
−368.5s2 + 1.545 · 104s

s3 + 410.4s2 + 8.335 · 104s+ 2.847 · 106 (3.112)

La Fig. 3.18 présente la réponse indicielle du convertisseur Buck en B.F. avec la
F.T. (3.113), et avec la F.T. nominale (2.3) en continu. La Fig. 3.19 présente la réponse
indicielle d’une échantillon de 20 modèle du convertisseur Buck générés par des
valeurs aléatoires des paramètres incertains.
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Simulations
La Fig. 3.20 montre l’allure de la réponse temporelle du convertisseur Buck pour

les paramètres nominaux, cette figure nous permet de tirer un temps de réponse
inférieur à 1ms. Un dépassement de 3V pour la tension, et 0.3A pour le courant avec
une erreur statique nulle.
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FIGURE 3.21 – Réponse
temporelle sous une
chute de tension
d’alimentation de 1.5V .

La Fig. 3.21 montre la réponse du convertisseur corrigé avec les paramètres no-
minaux, sous une shunte de tension d’alimentation 1.5V appliqué à 0.1s. Les princi-
paux résultats tirés de cette figure c’est que le convertisseur prend 5ms pour remon-
ter à la consigne après une shunte de tension de 3V , et une décroissance du courant
par 6mA environ.
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La Fig. 3.22 montre la réponse du convertisseur à une augmentation de la résis-
tance à 100% dès 0.1s, cela provoque un régime transitoire oscillatoire pendant 3ms,
avec un pic de tension de 5.5V . Le courant prend 3ms pour se stabiliser de 0.49A à
0.25A

La tension d’alimentation est perturbée par une composante sinusoïdale de fré-
quence 100Hz, et d’amplitude 0.2V crête à crête, de plus, le bruit blanc du capteur
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avec une puissance 10−5 et fréquence de 10KHz supposé être à la tension de sor-
tie. La Fig. 3.23 montre que le correcteur présente un bon rejet de perturbation dans
cette bande de fréquences. Si la tension de référence est variée de 10 à 12V pendant
l’intervalle temporel de 0.1 à 0.2sec, la tension de sortie prend 3ms pour atteindre la
consigne, même que le courant comme le montre la Fig. 3.23.

3.9 Convertisseur Boost
Choix des fonctions de pondérations

En utilisant la formule (3.101), nous choisissons : MS = 2 , εS = 10−4, ωs =
15 rad/ sec

W1 =
0.5 (30s+ 30)

s+ 0.0015
(3.113)

La fonction W2 est choisit comme suit :

W2 = 10−4 (3.114)

ConcernantW3, la valeur εT = 10−4 est choisie pour εT , ωT = 30 rad/ sec, etMT = 2,
et nous aboutissons :

W3 =
104 (s+ 15)

s+ 3 · 105 (3.115)

Système augmenté

P =




−0.0015 0 798.9 −118.2 2.739 0
0 −3 · 105 - 2.045 · 107 3.025 · 106 0 0
0 0 - 3676 - 543.8 0 512
0 0 512 0 0 0

5.477 0 145.9 −21.58 0.5 0
0 0 0 0 0 0.0001

0 - 4.279 · 104 - 2.917 · 106 4.315 · 105 0 0
0 0 291.7 −43.15 1 0




(3.116)

Réalisation minimale

P =




−0.0015 0.0022 −0.6075 24.6828
−0.0099 −1.3037 0.0001 81.5480

−24.6903 17.0470 0.5 0
0 0 0 10−4

0.0025 72.4732 0 0

−0.0049 33.2733 1 0




(3.117)
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Calcul de γ et K

On vérifie aisément que ces paramètres satisfont (A1)-(A5). L’algorithme de γ -
itération donne alors :

gamma hamx_eig xinf_eig hamy_eig yinf_eig nrho_xy p/f
1.800 1.8e+01 2.7e-02 1.5e-03 0.0e+00 0.0000 p
1.150 1.7e+01 3.2e-02 1.5e-03 0.0e+00 0.0000 p
0.825 1.5e+01 -2.4e+01# 1.5e-03 0.0e+00 0.0000 f
0.987 1.7e+01 -1.1e+03# 1.5e-03 0.0e+00 0.0000 f
1.069 1.7e+01 -5.9e+03# 1.5e-03 0.0e+00 0.0000 f
1.109 1.7e+01 3.3e-02 1.5e-03 0.0e+00 0.0000 p
1.089 1.7e+01 -1.4e+04# 1.5e-03 0.0e+00 0.0000 f
1.099 1.7e+01 -4.0e+04# 1.5e-03 -5.9e-13 0.0000 f
1.104 1.7e+01 -2.4e+05# 1.5e-03 0.0e+00 0.0000 f

Pour γ = 1.1093, le calcul des paramètres du compensateur central donne :

K =
0.6803s+ 47.95

s2 + 127.9s+ 0.1918
(3.118)

La Fig. 3.24 montre que le critère
(3.93) est satisfait. Le tracé de bode
dans la Fig. 3.25 montre une marge
de gain de 13dB et celle de phase de
71◦ à une fréquence de coupure de
15rad/sec. Pour illustrer l’influence
des incertitudes sur la boucle fermée,
créons les paramètres incertains R, L
et C qui peuvent se varient jusqu’à
±5% de leurs valeurs nominales.
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D’ailleurs, pour objectif de se rapprocher au dynamique réelle de Boost, créons
la fonction de pondération d’incertitude fréquentielle Eq. (3.119) qui reflète à la dy-
namique nominale modélisée par G une erreur relative environ de 3% à basses fré-
quences inférieur à 400rad/sec, la variation en pourcentage commence à augmenter.
L’incertitude retraverse 100% à 400rad/s et atteint 200% à haute fréquence où G se
déroule.
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Wdel =
2 s + 5.198
s + 173.3

(3.119)

Le tracé de bode dans la Fig. 3.26 nous illustre une vingtaine des fonctions de
transferts pour des valeurs aléatoires des paramètres incertains, nous vois que toutes
ces fonctions de transferts sont bien corrigées.

Pour l’évaluation de la robustesse en stabilité, la comparaison entre la fonction de
sensibilité et l’inverse de la fonction de pondération W−1

1 est montré sur la Fig. 3.27.
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La fonction de sensibilité a un gain très faible (−40db1rad/sec) qui implique une
bonne réjection de perturbations.

La Fig. 3.28 montre que pour certains valeurs des paramètres incertains, l’am-
plitude de la fonction de sensibilité complémentaire dépasse sensiblement la limite
déterminé par W−1

3 autour de la fréquence de résonance, qui conduit à la violation
des conditions de la robustesse en performances. Les gains très faibles en hautes fré-
quences de la famille des fonctions de sensibilité complémentaire affichées dans la
Fig. 3.28 impliquent une bonne atténuation de bruit.

La Fig. 3.29 montre que le plus grand gain d’incertitude "WCG" autorisé dans
les conditions (incertitudes paramétriques et dynamiques) définies précédemment
est 1.02 (0.2dB) à la fréquence critique 23rad/sec, avec une structure des valeurs des
paramètres incertains : C = 7.14µF , E = 12.0012V , L = 0.1683H , R = 38Ω. La fonc-
tion de transfert du convertisseur incertain en wcg est donnée par Eq. (3.120). Les
réponses indicielles en BF sont montrées dans la Fig. 3.30. Il est vu de la figure que
le Boost en cas de WCG a un régime transitoire oscillant avec un temps de réponse
assez – important en comparant par le Boost nominale.

Gwcg =
−34.55s2 + 338.8s

s3 + 44.36s2 + 935.7s+ 5853
(3.120)

Simulations
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La Fig. 3.31 montre le comportement du convertisseur boost sous les conditions
de fonctionnement nominales, l’allure de la tension montre un dépassement de 1V
(4%), le courant se stabilise à près 0.3s. Une bonne précision est constatée.

Dans le cas où la charge est augmentée à 100% de sa valeur nominale, la Fig. 3.32
montre que la tension est subit à un pic de 8%, le courant se décent de sa valeur
nominale (1.1A) pour se stabiliser à 1A dans un temps moins de 0.3s.

La Fig. 3.33 montre la réponse du convertisseur boost vis-à-vis une baisse de la
tension d’alimentation E par 2V à t = 2s. Nous constatons une chute de 2V (8%)
provoquée sur la tension de sortie, le correcteur prend 0.3s pour rejeter cette pertur-
bation.

Lorsque le signal mesuré est associé par un bruit blanc de puissance 10−4, et de
fréquence 104, le correcteur présente une bonne rejet de brui (voir Fig. 3.34), la sortie
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FIGURE 3.34 – Réponse
de Boost à un bruit de
mesure et variation de

consigne.

suis la référence variée de 22V à 24V avec une bonne précision comme le montre la
Fig. 3.34.

3.10 Convertisseur Buck- Boost
Fonctions de pondérations

Le choix des paramètres : MS = 2 , εS = 10−5, ωS = 103rad/sec, dans le model
(3.101) nous conduit à la fonction suivante :

W1 =
0.5 (s+2000)

s+0.01
(3.121)

Pour améliorer le signal de commande, la fonction W2 et choisie :

W2 = 0.01 (3.122)

concernant W3, nous avons : MT = 2, ε = 10−5, ωT = 104rad/sec, et la fonction
W3 est abouti ù

W3 =
105 (s+5000)

s+109 (3.123)

Système augmenté

Le système augmenté (3.124) est obtenu en utilisant la fonction de transfert (2.11)
du convertisseur Buck-Boost, et les fonctions de pondérations (3.121), (3.122) et (3.123)




−0.01 0 0 −22.36 22.36 0
0 −109 0 8.095 · 106 0 0
0 0 0 2.583 · 104 0 1.25 · 106

0 0 −483.6 −177.3 0 4681

44.72 0 0 −0.5 0.5 0
0 0 0 0 0 0.01
0 −9.879 · 104 0 105 0 0

0 0 0 −1 1 0




(3.124)
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Réalisation minimale (normalisation)

P =




- 0.01 - 0.0043723 0.018214 - 4.545 - 219.98
- 0.030293 - 86.597 3522.2 3.9863e - 05 - 333.34
- 0.030322 - 3543.6 - 90.643 - 3.8128e - 05 - 333.6

- 220.03 −48.181 200.29 0.5 0
0 0 0 0 0.01

21.996 · 10−4 21.572 −41.734 0 0

43.98910−4 −249.51 263.5 1 0




(3.125)
Pour le système augmenté caractérisé par les fonctions de pondération sélection-

nées, la réalisation minimale décrit par Eq. (3.125) satisfaite les conditions (A1) –
(A5), et l’algorithme de γ - itération donne :

gamma hamx_eig xinf_eig hamy_eig yinf_eig nrho_xy p/f
1.037 1.4e+03 2.1e-07 1.0e-02 -2.2e-33 0.0000 p
0.769 1.3e+03 2.3e-07 1.0e-02 -7.3e-34 0.0000 p
0.634 1.1e+03 2.6e-07 1.0e-02 -5.4e-33 0.0000 p
0.567 9.0e+02 -4.7e+01# 1.0e-02 -1.2e-32 0.0000 f
0.601 1.0e+03 -4.3e+02# 1.0e-02 0.0e+00 0.0000 f
0.618 1.1e+03 2.6e-07 1.0e-02 -5.5e-40 0.0000 p
0.609 1.0e+03 2.6e-07 1.0e-02 -8.7e-34 0.0000 p

La valeur atteinte de gamma est : γ = 0.6092, et le compensateur obtenu est
décret par Eq. (3.126)

K (s) =
−1.735e05s2 − 2.458 · 107s− 2.164 · 1012

s3 + 3.734 · 105s2 + 3.644.1010s+ 3.644 · 108 (3.126)
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Les résultats de la synthèse montrée par la Fig. 3.35 confirment que la condition
(3.92) est satisfaite.
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Le tracé de bode présenté dans la Fig. 3.36 montre l’effet du compensateur ro-
buste sur la boucle ouverte, où on lit une marge de gain de 30dB, et une marge de
phase de 87◦ à une fréquence de coupure 2800rad/sec. Les marges de stabilité obte-
nues sont largement suffisantes.

La Fig. 3.37 nous montre la réponse fréquentielle de la boucle ouverte incertaine
pour des valeurs aléatoires des paramètres incertains (±5% d’certitudes sur R , L et
C ; et±1% pourE). La fonction de pondération d’incertitude Eq. (3.127) sert à refléter
des incertitudes dans le domaine fréquentiel avec 50% d’erreur en basse fréquences,
100% à 3 · 105 rad/ sec au-delà des hautes fréquences jusqu’à 10000% d’écart par
rapport à la fonction de transfert nominale.

Wdel =
10 s + 1.723 · 106

s + 3.447 · 106 (3.127)

−180 −90 0 90 180 270 360 450
−200

−150

−100

−50

0

50

100

Open-Loop Phase (deg)

O
pe

n-
Lo

op
G

ai
n

(d
B)

FIGURE 3.37 – Dia-
gramme de nichols :

Gu —, KGu - - -.

102 103 104 105 106
−25

−20

−15

−10

−5

0

5

Frequency (rad/s)

Si
ng

ul
ar

V
al

ue
s

(d
B)

FIGURE 3.38 – Analyse
W.C.G. : T —, Twcg - - -.

101 103 105 107 109 1011
−300

−250

−200

−150

−100

−50

0

50

Frequency (rad/s)

Si
ng

ul
ar

V
al

ue
s

(d
B)

FIGURE 3.39 – Fonc-
tion de sensibilité com-
plémentaire : T - - -,

1/W3 —.

10−410−310−210−1100 101 102 103 104 105 106 107
−120

−100

−80

−60

−40

−20

0

20

Frequency (rad/s)

Si
ng

ul
ar

V
al

ue
s

(d
B)

FIGURE 3.40 – Fonction
de sensibilité : S - - -,

1/W1 —.

Nous voyons sur la Fig. 3.37 que la famille de 20 échantillons des fonctions de
transferts engendrées par des valeurs aléatoires des paramètres invertirais a des
marges de stabilité suffisantes. Selon la Fig. 3.38, le plus grand gain d’incertitude
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autorisé est 2.63 (8.4dB) à la fréquence critique 3430rad/sec. Les valeurs des para-
mètres incertains conduisant le Buck – Boost à avoir ce wcg sont : C = 9.87 · 10−4F ;
E = 9.9V ; L = 1.8480·10−5H ;R = 5.7 Ω . La substitution des paramètres incertains
par les valeurs wcg donne la fonction de transfert Eq. (3.128) :

Gwcg =
−2401s2 + 1.711 · 106s

s3 + 5524s2 + 1.5 · 107s+ 8.246 · 109 (3.128)

D’après les figures : Fig. 3.39 et Fig. 3.40 , la robustesse en stabilité et en perfor-
mance est assurée, car tout les fonctions de sensibilité et celles de sensibilités com-
plémentaires se situe sous les limites définies par 1/W1 et 1/W3 respectivement. Les
gains très fiables des fonctions S en basses fréquences assurent le bon rejet des per-
turbations, les gains très faibles des fonctions T en hautes fréquences assurent la
bonne atténuation de bruit.

Simulations
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de mesure.

La Fig. 3.41 présente le comportement du convertisseur Buck- Boost en BF contrôlé
par le régulateur Eq. (3.126) sous les conditions de fonctionnement nominales. Nous
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tirons de cette figure un temps de réponse 0.004s, un dépassement d’enverrons 8%
de la tension de sortie, et le signal de commande moyen est stable à presque 0.6V .

La réponse du convertisseur Buck-Boost vis-à-vis une perturbation de la charge,
à t = 0.01s une augmentation de R à 100% provoque un pic 2.5% de la tension
(Fig. 3.42). Le courant s’augmente de −2A à t = 0.01s pour atteindre −1A.

La Fig. 3.43 montre la réponse du convertisseur Buck-Boost en BF vis-à-vis une
perturbation de la tension d’alimentation E par une baisse de 1.5V appliquée à
t = 0.01s. Nous constatons une chute de tension de 3.3%, rejeté rapidement par
le correcteur robuste. Concernant le courant, il se stabilise à sa valeur initiale −2A à
près une légère oscillation.

La Fig. 3.44 montre que le contrôleur présente une bonne atténuation de bruit
avec une bonne précision.

3.11 Convertisseur Quadratique
Fonctions de pondération

Dans le cas du convertisseur Quadratique, nous choisissons :MS = 2, εS = 10−5,
ωS = 103.

W1=
0.5 (s+2000)

s+0.01
(3.129)

La fonction W2 est choisie comme

W2 = 0.1 (3.130)

En utilisant la formule (3.102), nous choisissons : MS = 2, εS = 10−5, ωT = 5 · 104

W3 =
105 (s+2.5 · 104)

s+5 · 109 (3.131)

Système augmenté

le système augmenté est obtenu comme

P11 =




−0.01 0 0 −1.062 · 104 844.1 −3.091 · 104

0 −5 · 109 0 8.598 · 109 -6.833 · 108 2.502 · 1010

0 0 -5556 -6.996 · 104 -6537 -4.569 · 104

0 0 6.554 · 104 0 0 0
0 0 0 3.277 · 104 0 0
0 0 0 0 3.277 · 104 0




P T12 =

[
22.36 0 0 0 0 0

0 0 1024 0 0 0

]
; P T22 =

[
0.5 0 0 1
0 0.1 0 0

]

P21 =




44.72 0 0 −237.5 18.87 −691.2
0 0 0 0 0 0
0 −2.762 · 107 0 4.75 · 107 −3.755 · 106 1.382 · 108

0 0 0 −475 37.75 −1382



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Réalisation minimale

P =




- 0.01 - 0.025845 0.037072 - 5.6796 175.98
- 0.092334 - 1759.9 29098 1.6337e - 05 813.3
- 0.079747 - 29604 - 1437.7 - 1.6867e - 05 702.37

- 176.07 - 227.61 326.27 0.5 0
0 0 0 0 0.1

0.001759 599.63 - 6.6734 0 0

- 0.0035177 - 500.09 621.95 1 0




(3.132)

Contrôleur

Pour le système augmenté caractérisé par les fonctions de pondération sélection-
nées, la réalisation minimale décrit par (3.132) satisfaite les conditions (A1) – (A5), et
l’algorithme de γ - itération donne :

gamma hamx_eig xinf_eig hamy_eig yinf_eig nrho_xy p/f
0.550 1.1e+03 2.8e-06 1.0e-02 0.0e+00 0.0000 p
0.525 7.7e-02# ******** 1.0e-02 0.0e+00 ******** f
0.538 1.6e-01# ******** 1.0e-02 0.0e+00 ******** f
0.544 8.6e+02 2.8e-06 1.0e-02 0.0e+00 0.0000 p
Gamma value achieved: 0.5439

K (s) =
207.7s2 − 4.7 · 105s+ 4.237 · 1011

s3 + 3822s2 + 3.251 · 109s+ 3.251 · 107 (3.133)
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La Fig. 3.45 montre que la condition Eq. (3.92) est satisfaite.
On lit sur la Fig. 3.46 une marge de gain de 25dB et une marge de phase de 87◦ à

la fréquence de coupure 4000rad/sec, ce qui signifie une stabilité robuste. Dans le cas
de la présence de±5% des incertitudes dans les paramètres R1, R2, C1, C2, L1, L2, et
±1% pour E, avec l’incertitude fréquentielle définie par Eq. (3.134) qui refléter une
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erreur de modèle de 30% aux fréquences inférieurs à 105rad/ sec, l’erreur s’augmente
jusqu’à s’atteindre 100% à 105rad/ sec et 10000% au-delà des hautes fréquences

Wdel =
10 s + 3.129 · 105

s + 1.043 · 106 (3.134)
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La fonction de sensibilité du convertisseur incertain obtenu est illustrée sur la
Fig. 3.47. Toutes les amplitudes des fonctions de sensibilité engendrées par des va-
leurs aléatoires des paramètres incertains sont inferieur à la limite définie par 1/W1,
avec des gains très faibles en basses fréquences (−80dB à 1rad/sec), ce qui implique
un rejet optimale des perturbations.

Toutes Les amplitudes des fonctions de sensibilités complémentaires (Fig. 3.48)
sont inférieur à la limite définie par 1/W3 avec des gains très faibles en hautes fré-
quences (−50dB à 105rad/sec et −400dB à 1010dB) ce qui implique une très bonne
atténuation de bruit. L’analyse W.C.G. montre que le Quadratique ne doit pas dé-
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passer un gain d’incertitude de 1.05 (0.46dB) comme le montre la Fig. 3.49, ce maxi-
mum de gain est engendré par les valeurs des paramètres incertains :C1 = 0.16µF ,
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C2 = 0.189µF ; E = 25.2V ; L1 = 0.42µH ; L2 = 0.2835µH ; R = 9.5 Ω. La fonction
de transfert en wcg est donnée parEq. (3.135)

Gwcg =
−1602s2 + 1.308 · 106s+ 2.974 · 10−7

s3 + 2419s2 + 2.592 · 106s+ 1.048 · 109 (3.135)

La Fig. 3.50 représente la réponse indicielle du convertisseur Quadratique en
boucle fermée avec la fonction de transfert nominale, 20 échantillons obtenus pour
des valeurs aléatoires des paramètres incertains, et dans le cas de wcg.

Simulations
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La Fig. 3.51 montre la réponse nominale du convertisseur Quadratique en BF.
Nous constatons un pic important (40%) de la tension controlée due de l’absences ds
RES dans le model de simulation. La tension v1 est stable à 16V .

La Fig. 3.52 montre une chute 17% vis-à-vis la perturbation de la tension d’ali-
mentation par une chute de 1.5V à t = 0.01s. Le correcteur rejette la perturbation sur
la tension controlée rapidement.

La Fig. 3.53 montre la réponse du convertisseur quadratique vis-à-vis une per-
turbation de la charge à t = 0.1s. Le contrôleur prend un temps très cours pour
compenser la chute (10%) de la tension contrôlée.

La Fig. 3.54 montre le comportement du convertisseur Quadratique sous varia-
tion de la consigne. Nous constatons que le contrôleur présente une bonne atténua-
tion de bruit, avec une bonne précision.
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3.12 Convertisseur Sepic
Fonctions de pondérations

Pour le convertisseur SEPIC, en utilisant la formule (3.101), nous choisissons :
MS = 2 , εS = .001, ωS = 300 rad/ sec.

W1 =
0.5 (s+600)

s+0.3
(3.136)

afin d’obtenir un système augmenté plus simple, nous choisissons à dispenser la
fonction de pondération W2, et concernant W3, nous avons : MT = 2 , εT = 10−4,
ωT = 103 rad/ sec.

W3 =
10000 (s+500)

s+107 (3.137)

Système augmenté

on aboutit au systeme augmenté :

P11 =




−0.3 0 672.6 −4926 1203 −6525
0 −107 2.223 · 107 1.628 · 108 −3.976 · 107 2.157 · 108

0 0 −500 −6836 −566.2 −2910
0 0 8192 0 0 0
0 0 0 4096 0 0
0 0 0 0 2048 0




;

P T12 =

[
12.24 0 0 0 0 0

0 0 1024 0 0 0

]
; P T22 =

[
0.5 0 1
0 0 0

]
;

P21 =




24.49 0 27.47 −201.2 49.11 −266.5
0 −2.47 · 105 −5.493 · 105 4.023 · 106 −9.823 · 105 5.329 · 106

0 0 54.93 −402.3 98.23 −532.9



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Normalisation "réalisation minimale"

A =




-0.30054 0.17164 0.52125 -0.065174
-3.3456 -86.559 7150.7 80.4
-2.7703 -7288.6 -57.654 63.288
1.6989 80.754 66.14 -238.41


 ;C2 =

[
-0.47652 -157.64 169.04 69.762

]
;

BT
1 =

[
-1.2646 4.8217 · 10−4 -5.7933 · 10−4 -6.5851 · 10−4

]
;

BT
2 =

[
237.33 1313.8 1072 -670.56

]
;C1 =

[
-237.33 -71.114 90.241 -19.815
0.24629 1302.4 1054.7 -666.62

]
;

DT
11 =

[
0.5 0

]
; D2

1 =
[
0 0

]
; D21 = 1 ; D22 = 0.

Calcul de gamma

On vérifie aisément que ces paramètres satisfont (A1)-(A5). L’algorithme de γ -
itération donne alors :

Test bounds: 0.2557 < gamma <= 0.7177
gamma hamx_eig xinf_eig hamy_eig yinf_eig nrho_xy p/f

0.781 4.1e+02 1.3e-03 3.0e-01 0.0e+00 0.0009 p
0.641 4.1e+02 -3.1e+00# 2.9e-01 0.0e+00 0.0000 f
0.711 4.1e+02 -1.1e+01# 3.0e-01 0.0e+00 0.0000 f
0.746 4.1e+02 -7.4e+01# 3.0e-01 0.0e+00 0.0001 f
0.764 4.1e+02 -5.1e+02# 3.0e-01 0.0e+00 0.0002 f
0.772 4.1e+02 -1.3e+04# 3.0e-01 0.0e+00 0.0005 f
Gamma value achieved: 0.7812

Régulateur

K =
6.796s3 + 2057s2 + 3.369 · 107s+ 3.899 · 107

s4 + 657.6s3 + 1.269 · 107s2 + 1.838 · 107s+ 4.341 · 106 (3.138)

La Fig. 3.55 montre que la condition
Eq. (3.92) est vérifiée. La réponse fré-
quentielle présentée dans la Fig. 3.56
montre que le compensateur assure la
stabilité de la boucle.
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Considérons que chaque un des paramètres de sepic C1 ; C2 ; L1 ; L2 ;R1 ;R2 peut
s’écarter à ±2% de son valeur nominale (en créant des paramètres incertains), E
peut s’écarter à ±0.1% de sa valeur nominale. D’autre part, choisissons la fonction
d’incertitudeWdel de forme Eq. (3.139) pour refléter 10% d’erreur relative au modèle
nominal aux basses fréquences (inférieur à 3 ·104 rad/ sec ), l’erreur s’augmente pour
traverser 100% à la fréquence 3 · 104 rad/ sec jusqu’à s’atteindre 1000% au-delà des
hautes fréquences.

Wdel =
10s+ 30000

s+ 300000
(3.139)
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FIGURE 3.58 – Fonction
de sensibilité : S - - -,

1/W1 —.
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FIGURE 3.59 – Fonc-
tion de sensibilité com-
plémentaire : T - - -,

1/W3 —.

La réponse fréquentielle du modèle résultant en B.O. avec le compensateur pour
un échantillon de valeurs aléatoires des paramètres incertains est présentée dans la
Fig. 3.57. Il est montré que toutes les fonctions de transfert aient des bons indicateurs
de stabilité. L’échantillon des fonctions de sensibilité ne dépasse pas la limite définie
par 1/W1 comme le montre la Fig. 3.58. Nous lisons des amplitudes d’environ−60dB
à 1rad/sec sur les allures de S ce qui implique une bonne rejection de perturbations.
Sur la Fig. 3.59, nous voyons que toutes les fonctions T sont inférieures à la limite
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définie 1/W3, nous tirons des amplitudes d’enverrons −60dB à 105rad/sec, ces très
faibles gains en hautes fréquences implique la bonne atténuation de bruit .

Selon la Fig. 3.60, le plus grand gain d’incertitude autorisé est 15.85 (24dB) à la
fréquence critique 3000rad/sec.

La Fig. 3.61 montre la réponse indicielle du convertisseur nominal, et celle WCG.
Le convertisseur corrigé (nominal et incertain) semble qu’il se comporte bien.

Simulations
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FIGURE 3.62 – Compor-
tement de SEPIC sous

conditions nominales.
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FIGURE 3.63 – Réponse
de SEPIC sous variation

de charge.

Le comportement du convertisseur SEPIC sous les conditions de fonctionnement
nominales est présenté dans la fig. 3.62. L’allure de la tension contrôlée v2 montre un
comportement typique. Nous remarquons un pic important (26%) sur l’allure de la
tension v1.



3.13. Convertisseur Cuk 95

0.1 0.2 0.3 0.4
43

44

45

46
v

2

0.1 0.2 0.3 0.4

-4

-2

0

i
2

0.1 0.2 0.3 0.4
20

21

22

23
v

1

0.1 0.2 0.3 0.4
4.5

5

5.5

6

6.5
i
1

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
t (s)

-0.5

0

0.5

1

1.5
u

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
t (s)

0.69

0.7

0.71

0.72
u

av

FIGURE 3.64 – Réponse
de SEPIC sous perturba-
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FIGURE 3.65 – Fonc-
tion de sensibilité com-
plémentaire de Quadra-

tique incertain.

La forme d’onde dans la Fig. 3.63 montre le comportement du convertisseur SE-
PIC vis-à-vis la perturbation de la charge en augmentant la valeur de R à 100% de
sa valeur nominale, nous constatons un pic d’enverrons 17% de la tension contrôlée
v2.

Lors de la perturbation de la tension d’alimentation E, la Fig. 3.64 montre la
réponse du convertisseur SEPIC vis-à-vis la chute de 1.5V appliquée sur E à t =
0.2s. Nous constatons que le controleur présente une bonne compensation, car la
perturbation provoque une chute de 2% de la tension contrôlée, puis se compense
dans un temps très court.

Dans la Fig. 3.65, le comportement du convertisseur SEPIC en BF sous un bruit
blanc de puissance 10−4, et de fréquence 105 avec une composante sinusoïde de
2V crête à crête, et de fréquence 100Hz. La forme d’onde montre que le controleur
présente une mauvaise atténuation de bruit, avec l’absence de la précision, ça reviens
au mauvais choix des fonctions de pondération.

3.13 Convertisseur Cuk
Fonction de pondérations

Nous choisissons les paramètres : MS = 2 , εS = 10−4, ωS = 60 rad/ sec, pour
obtenir la fonction :

W1 =
0.5 (s+120)

s+0.006
(3.140)

Afin de minimiser le signal de commande nous prenons :

W2 = 10−3 (3.141)
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Les paramètres de la fonction W3 sont choisis comme : MT = 2 , εT = 10−4, ωT =
200 rad/ sec

W3 =
10000 (s+100)

s+2 · 106 (3.142)

Système augmenté

P11 =




−0.006 0 0 0 0 −5.477
0 −2 · 106 0 0 0 1.81 · 105

0 0 0 −757.6 0 0
0 0 1010 0 2020 0
0 0 0 −3704 0 −8333
0 0 0 0 5556 −111.1




;

P21 =




10.95 0 0 0 0 −0.5
0 0 0 0 0 0
0 −1.105 · 105 0 0 0 104

0 0 0 0 0 −1


 ; P T22 =

[
0.5 0 0 1
0 0.001 0 0

]
; P T12 =

[
5.477 0 0 0 0 0

0 0 8.182 · 104 −4361 −3 · 105 0

]

Réalisation minimale

A =




-0.0060012 0.049273 -0.0096201 0.00015985
-0.48701 -94.903 -7335.3 -24.105
0.030008 7346 -0.34424 1.1724
-0.069687 -24.158 1.4931 -14.559




;
BT

1 =
[
-0.8451 3.455e-06 5.602e-05 2.1534e-05

]
; DT

11 =
[
0.5 0 0

]
,

BT
2 =

[
−70.996 -2851.4 171.72 -412.25

]
; DT

12 =
[
0 0.001 0

]
;

C1 =



−71.001 −2.0534 −38.806 −4.735

0 0 0 0
0.0074417 2851.4 −148.2 411.52


 ; D21 = 1

C2 =
[
-0.014256 -5.3794 -77.592 -24.141

]
; D22 = 0.

Calcul de gamma

Pour le système augmenté caractérisé par les fonctions de pondération sélection-
nées, la réalisation minimale satisfaite les conditions (A1) – (A5), et l’algorithme de
γ - itération donne :

gamma hamx_eig xinf_eig hamy_eig yinf_eig nrho_xy p/f
1.223 2.7e+01 2.4e-06 6.0e-03 -1.4e-16 0.0000 p
0.862 2.7e+01 2.4e-06 6.0e-03 0.0e+00 0.0000 p
0.681 2.7e+01 -1.4e+04# 6.0e-03 0.0e+00 0.0000 f
0.771 2.7e+01 2.4e-06 6.0e-03 0.0e+00 0.0000 p
0.726 2.7e+01 -5.7e+04# 6.0e-03 0.0e+00 0.0000 f
0.749 2.7e+01 2.4e-06 6.0e-03 -5.7e-28 0.0000 p
0.737 2.7e+01 -1.7e+05# 6.0e-03 0.0e+00 0.0000 f
0.743 2.7e+01 -1.2e+06# 6.0e-03 0.0e+00 0.0000 f
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Gamma value achieved: 0.7487

K =
−4.867 · 106s3 − 2.526 · 108s2 − 9.047 · 1012s− 4.314 · 1014

s4 + 1.826 · 108s3 + 1.307 · 109s2 + 3.367 · 1014s+ 2.019 · 1012 (3.143)
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FIGURE 3.66 – Résultats de synthèse : 1/σ(S) —, σ(W1) - -, σ(T ). - ., 1/σ(W3) · · · .

La Fig. 3.66 montre que la condition ( 3.92) est vérifiée. Le tracé de Bode en BO
corrigée dans la Fig. 3.67 montre des marges de gain et de phase largement suffisante
pour assurer la bonne stabilité du convertisseur dans les conditions de fonctionne-
ment nominales.
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La Fig. 3.68 montre la réponse fréquentielle d’un échantillon de 20 modèles du
convertisseur Cuk obtenus par des valeurs aléatoires des paramètres incertains, tous
les systèmes aient des marges de stabilité suffisantes.

Concernant le rejet de perturbation et l’atténuation de bruit, la Fig. 3.69 montre
que la fonction de sensibilité est caractérisée par des gains faibles en basse fréquence,
qui implique un bon rejet de perturbation.
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FIGURE 3.70 – Fonc-
tion de sensibilité com-
plémentaire : T - - -,

1/W3 —.

La Fig. 3.70 montre que la fonction de sensibilisé complémentaire est caractérisée
par des gains faibles en haute fréquence qui implique une bonne atténuation de
bruit.

Simulations
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FIGURE 3.71 – Compor-
tement de Cuk corrigé
sous conditions nomi-

nales.
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FIGURE 3.72 – Réponse
de Cuk sous perturba-
tion de résistance de

charge.

Le comportement du convertisseur Cuk en BF sous les conditions de fonction-
nements nominales est montré dans la Fig. 3.71, la tension de charge fait des oscilla-
tions initialement, et remonte à la référence désiré −24V dans un temps de réponse
moins de 0.08s.

L’augmentation de la charge à 100% de sa valeur nominale dès t = 0.3s (voir
Fig. 3.72), provoque une chute 1.7% de tension v2, et une surtension 1.4% de v1. En
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FIGURE 3.73 – Compor-
tement de Cuk sous per-
turbation de la tension

d’alimentation.
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FIGURE 3.74 – Compor-
tement de Cuk sous va-
riation de référence et

bruit blanc.

effet, le courant i2 augmente de −0.5A à −0.25A en valeur moyenne, et le courant i1
de sa valeur nominale 1A pour se stabilise à 0.5A.

Lorsqu’une chute 1.5V est appliquée à la tension d’alimentation dès t = 0.3s, la
Fig. 3.73 montre une surtension 11.6% de v2, s’annule pares 0.07s. La tension v1 fait
une chute 5.5% , puis se maintien à 34.9V après 0.05s. Par conséquent, le courant i2
balance autour de −0.5A, et le courant i1 s’abaisse de sa valeur nominale 1A pour à
0.1A puis se remonte pour se stabilise à 1.1A prenant 0.03s.

La réponse du convertisseur Cuk en BF au bruit, et perturbation de la tension
d’alimentation, est montrée dan la Fig. 3.74, les allures des tensions et des courant
montrent une bonne atténuation de bruit et de rejet de perturbation en comparant
par les régulateur PID classiques.

3.14 Convertisseur ZETA
Fonctions de pondérations

Le choix des paramètres : MS = 2 ; εS = 10−4 ; ωS = 150rad/ sec, dans le model
(3.101) nous conduit à la fonction suivante

W1 =
5 (s+ 300)

s+ 0.015
(3.144)

W2 = 0.01 (3.145)

Les paramètres :MT = 2 ; εT = 0.001 ; ωT = 103, dans le model ( 3.103) nous
conduit à la fonction suivante.

W3 =
333.33 (s+ 1500)

s+ 106 (3.146)



100 Chapitre 3. Commande par Sensibilité Mixte Loop-Shaping

Système augmenté
L’utilisation des fonctions de pondérations Eq. (3.144), Eq. (3.145), Eq. (3.146), et

la fonction de transfert (1.27) amènes au système augmenté :

P =




−1 0 0 0 0 −22.36 22.36 0
0 −106 0 0 0 0 0
0 0 0 3333 0 0 0 2.5 · 105

0 0 −1212 0 1818 0 0 2727
0 0 0 −1364 0 −2237 0 6.818 · 104

0 0 0 0 5556 −111.1 0 0

44.71 0 0 0 0 −0.5 0.5 0
0 0 0 0 0 0 0 0.1
0 −2.082 · 104 0 0 0 333.3 0 0
0 0 0 0 0 −1 1 0




(3.147)

Contrôleur

En utilisant la commande MATLAB : hinsyn, on peut calculer le componsateur
K directement à partir du système augmenté :

gamma hamx_eig xinf_eig hamy_eig yinf_eig nrho_xy p/f
1.467 6.2e+02 1.3e-03 6.0e-01 0.0e+00 0.0000 p
0.984 5.7e+02 1.7e-03 6.0e-01 0.0e+00 0.0000 p
0.742 4.2e+02 -1.1e-01# 6.0e-01 0.0e+00 0.0000 f
0.863 5.2e+02 -4.5e-01# 6.0e-01 0.0e+00 0.0000 f
0.923 5.5e+02 1.8e-03 6.0e-01 0.0e+00 0.0000 p
0.893 5.4e+02 -1.0e+00# 6.0e-01 0.0e+00 0.0000 f
0.908 5.4e+02 -2.3e+00# 6.0e-01 0.0e+00 0.0000 f
0.916 5.5e+02 -5.9e+00# 6.0e-01 -1.5e-12 0.0000 f
Gamma value achieved: 0.9233

K =
2.966e06s3 + 2.452e12s2 + 1.84e14s+ 1.869e15

s4 + 8.742e06s3 + 3.671e13s2 + 3.668e14s+ 5.495e12
(3.148)
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En première étape, nous doives vé-
rifier si la condition (3.93) est satis-
faite, pour cela, on trace les ampli-
tudes des fonctions de sensibilité et
celle de sensibilité complémentaire,
l’allure de l’amplitude de la fonction
S ne dépasse pas la limite définie par
1/W1, l’amplitude de la fonction T
ne dépasse passe pas l’allure limite
définie par 1/W3 comme illustre la
Fig. 3.75, cela signifie que la condition
(3.93) est satisfaite.

10−2 100 102 104 106 108
−250

−200

−150

−100

−50

0

50

100

Frequency (rad/s)

Si
ng

ul
ar

V
al

ue
s

(d
B)

FIGURE 3.75 – Résultat
de synthèse : 1/σ(S) —
, σ(W1) - -, σ(T ). - .,

1/σ(W3) · · · .
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FIGURE 3.77 – Réponse
fréquentielle : Gu —,

KGu - - -.

La réponse fréquentielle en B.O. (Fig. 3.76) montre que le compensateur sert à
obtenir 21dB comme marge de gain, et presque 89◦ comme marge de phase avec
une bonde passante de 380rad/sec.

Pour objectif de se rapprocher beaucoup plus à la dynamique réelle du convertis-
seur, nous devons prendre en considération les erreurs possibles sur les paramètres
du convertisseur, en créant des paramètres incertains avec±3% d’erreur relative par
rapport aux valeurs nominales pour les paramètres C1, C2, L1, L2 et R. Ainsi que
les erreurs de modèle, en utilisant les incertitudes dans le domaine fréquentielle, à
travers la fonction de pondération d’incertitude ( 3.149) , nous pouvons refléter une
erreur relative de 10% d’écart au model nominal à basses fréquences (fréquences
inférieurs à 5 · 104rad/sec), cette erreur s’augmente jusqu’à s’atteindre 100% à la fré-
quence 5 · 104 rad/sec, et 1000% au-delà des hautes fréquences.

Wdel =
10s+ 50000

s+ 500000
(3.149)
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La réponse fréquentielle d’une famille de 20 échantillons obtenus pour des va-
leurs aléatoires des paramètres incertains est vue dans la Fig. 3.77. Nous tirons de
cette figure que tous les échantillons sont bien corrigéss.
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FIGURE 3.78 – Fonction
de sensibilité : S - - -,

1/W1 —.
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FIGURE 3.79 – Fonc-
tion de sensibilité com-
plémentaire : T - - -,

1/W3 —.

La fonction de sensibilité du système incertain est tercée sur la Fig. 3.78. Toutes
les fonctions de sensibilités ne dépasses pas la limite définie par 1/W1 ce qui signifie
la satisfaction de la condition (3.92) pour cette famille de modèles. De plus, les très
faibles gains à basse fréquence (enverrons de −70dB à 1rad/sec) implique la bonne
rejection de perturbations pour toute la famille de modèles.

Les allures des fonctions de sensibilité complémentaire affichés sur la Fig. 3.79
montre que toute les amplitudes sont inférieur à 1/W3 ce qui signifie que la condition
( 3.92) est satisfaite. On lit des amplitudes très faible en hautes fréquences ce qui
implique une très bonne atténuation de bruit.

La limite maximale d’incertitude au-
torisée est 1.94 (5.8 dB) à la fré-
quence critique 1750 rad/ sec comme
le montre la Fig.3. 3.80, les valeurs
wcg des paramètres incertain sont :
R = 51.5Ω ; C1 = 3.3821 · 10−4F ;C2 =
1.797 · 10−4F ; L1 = 1.236 · 10−4H ;
L2 = 4.4053 · 10−4H ; et la fonction
de transfert en cas wcg est donnée par
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FIGURE 3.80 – Ana-
lyse W.C.G. : 1/σ(S) —
, σ(W1) - -, σ(T ). - .,

1/σ(W3) · · · .

Gwcg =
−2476s2 + 1.489 · 107s

s3 + 8489s2 + 1.796 · 107s+ 2.843 · 1010 (3.150)
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Simulations
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FIGURE 3.81 – Compor-
tement nominal de Zeta.
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FIGURE 3.82 – Compor-
tement de Zeta sous per-
turbation de résistance

de charge R .

La Fig. 3.81 montre que le contrôleur calculé via MS-LS présente un bon temps
de réponse (0.03), avec une bonne précision.

Les allures de la Fig. 3.82 montrent la réponse du convertisseur ZETA vis-à-vis
la perturbation de la charge. Nous constatons que le contrôleur présente une bonne
rejection de la perturbation appliquée à t = 01s.
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FIGURE 3.83 – Com-
portement de Zeta sous
perturbation de tension

d’alimentation E.
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FIGURE 3.84 – Com-
portement de Zeta sous
bruit de mesure et varia-

tion de référence.

Comme le montre la Fig. 3.83, la perturbation de la tension d’alimentation E
provoque une chute 2% de tension contrôlée v2.

La Fig. 3.84 montre le comportement du convertisseur ZETA sous bruis de me-
sure (bruit blanc de puissance 10−5, et de fréquence 104). Concernant les tensions,
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nous constatons que le contrôleur présente une bonne atténuation de bruit, mais le
signale de commande reste riche en harmoniques, à cause du mauvais choix des
fonctions de pondérations W2 et W3.

3.15 Convertisseur Boost-Boost

Fonctions de pondération
Les paramètres de la fonction de pondérationW2 décrit par le model ( 3.101) sont

choisis comme MS = 2 ; εS = 0.2 ; ωS = 17rad/ sec

W1 =

[
0.5 (s+34)
s+0.34 1

1 0.5 (s+34)
s+0.34

]
(3.151)

Concernant la fonction de pondération W3 décrit par la formule ( 3.103), nous
choisissons : MT = 2 ; εT = 0.3 ; ωT = 29.

W3 =

[
33.333 (s+14.5)

s+966.7 1

1 33.333 (s+14.5)
s+966.7

]
(3.152)

Calcul de K

gamma hamx_eig xinf_eig hamy_eig yinf_eig nrho_xy p/f
0.994 1.6e+01 -3.6e-08 3.4e-01 0.0e+00 0.0036 p
0.747 1.3e+01 -7.9e+01# 3.4e-01 0.0e+00 0.0001 f
0.870 1.5e+01 -5.7e+02# 3.4e-01 0.0e+00 0.0003 f
0.932 1.6e+01 -3.0e+04# 3.4e-01 0.0e+00 0.0003 f
0.963 1.6e+01 -1.3e+05# 3.4e-01 0.0e+00 0.0004 f
0.978 1.6e+01 -3.8e+05# 3.4e-01 0.0e+00 0.0009 f
0.986 1.6e+01 -1.1e+06# 3.4e-01 0.0e+00 0.0023 f

amma value achieved: 0.9935

K11 =
−0.04379s4 + 14.64s3 + 4275s2 + 134.8s+ 0.44921

s5 + 177.2s4 + 3.025e04s3 + 1056s2 + 6.391s+ 0.01069

K12 =
−0.0366s4 − 14.34s3 − 4267s2 − 134.8s− 0.45582

s5 + 177.2s4 + 3.025e04s3 + 1056s2 + 6.391s+ 0.01069

K21 =
0.03174s4 + 23.9s3 − 30.88s2 − 1.506s− 0.017321

s5 + 177.2s4 + 3.025e04s3 + 1056s2 + 6.391s+ 0.01069

K22 =
0.07622s4 + 0.9644s3 + 2123s2 + 66.54s+ 0.21262

s5 + 177.2s4 + 3.025e04s3 + 1056s2 + 6.391s+ 0.01069

(3.153)
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Les résultats de la synthèse du
convertisseur BB sont affichés dans la
Fig. 3.85, il est claire de cette figure
que le critère ( 3.92) est satisfait.
La Fig. 3.86 montre la réponse indi-
cielle du convertisseur BB nominale
en BF, on tire de cette figure que
les deux signaux de commandes sont
bien découplés.
La Fig. 3.87 montre la réponse indi-
cielle d’un échantillon de 20 modèles
du BB en BF obtenus pour des valeurs
aléatoires des paramètres incertains.
La figure montre qu’il y a un décou-
plage dit faible pour quelques cas.

100 101 102 103
-50

-40

-30

-20

-10

0

10

20

30

1/<(S) performance
<(T) robustness
<(L) loopshape
<(W1) performance bound
<(1/W3) robustness bound

Frequency (rad/s)

S
in

gu
la

r 
V

al
ue

s 
(d

B
)

FIGURE 3.85 – Résul-
tats de synthèse de BB
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nal.
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Simulation
La Fig. 3.88 Montre le comportement du convertisseur BB en BF sous les condi-

tions de fonctionnement nominales. La tension v1 atteins un pic 4% et se stabilise à
sa référence 24V dans moins de 0.5s. La tension v2 atteins un pic de 4% puis se sta-
bilise à sa valeur de référence 48V . D’autre part, les courants prends moins de 0.7s
pour se stabilisent à ses valeurs nominales. Nous remarquant un bon comportement
dans les conditions nominales du convertisseur BB en BF.

Lors d’une perturbation de la tension d’alimentation par une chute 1.5V appli-
quée à l’instant t = 3s, le BB se comporte comme le montre la Fig. 3.89 la tension v1

fait une chute 8%, et prend moins d’une seconde pour se stabilise à leur référence
24V , la tension aux bornes de la deuxième charge fait une chute 4% pour se com-
pense dans moins d’une seconde, le courant i1 augmente de sa valeur nominale 5A
pour atteindre 5.4A après un court régime transitoire (0.7s) dit moins d’oscillations



106 Chapitre 3. Commande par Sensibilité Mixte Loop-Shaping

0 0.5 1 1.5 2 2.5
0

20

40
v

1

0 0.5 1 1.5 2 2.5
0

5

10
i
1

0 0.5 1 1.5 2 2.5
0

50

v
2

0 0.5 1 1.5 2 2.5
0

2

4
i
2

0 0.5 1 1.5 2 2.5
-0.5

0

0.5

1

1.5
u

1

0 0.5 1 1.5 2 2.5
-0.5

0

0.5

1

1.5
u

2

0 0.5 1 1.5 2 2.5

t(s)

0

0.5

1
u

av1

0 0.5 1 1.5 2 2.5

t(s)

0

0.5

1
u

av2

FIGURE 3.88 – Réponse
du BB en BF sous condi-
tions de fonctionnement

nominales.

2 3 4 5 6
22

24

26
v

1

2 3 4 5 6
4

5

6
i
1

2 3 4 5 6

46

48

50
v

2

2 3 4 5 6
1.8

2

2.2
i
2

2 3 4 5 6
-0.5

0

0.5

1

1.5
u

1

2 3 4 5 6
-0.5

0

0.5

1

1.5
u

2

2 3 4 5 6

t(s)

0.5

0.55

0.6
u

av1

2 3 4 5 6

t(s)

0.5

0.52

0.54
u

av2

FIGURE 3.89 – Réponse
du BB en BF sous pertur-
bation d’alimentation.

en comparant par celui obtenu par le PI. Le courant i2 se stabilise après une légère
perturbation dès t = 3s à t = 3.8s.
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FIGURE 3.90 – Réponse
à variation de R1 en BF

du BB.
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FIGURE 3.91 – Réponse
à variation de R1 en BF

du BB.

La Fig. 3.90 montre le comportement du convertisseur BB en BF sous perturba-
tion de la première charge par l’augmenter à 100% de sa valeur nominale, en main-
tenant la second charge et la tension d’alimentation à leurs valeurs nominales. Lors
de la perturbation, la tension v1 atteins un pic 16%, et la tension v1 atteint un pic 4%.
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FIGURE 3.92 – Com-
portement sous bruit de
mesure et variation de

référence v1.

2 3 4 5 6

22

24

26

v
1

2 3 4 5 6
4

5

6
i
1

2 3 4 5 6
46

48

50

v
2

2 3 4 5 6
1.5

2

2.5
i
2

2 3 4 5 6
-0.5

0

0.5

1

1.5
u

1

2 3 4 5 6
-0.5

0

0.5

1

1.5
u

2

2 3 4 5 6

t(s)

0.5

0.6

u
av1

2.5 3 3.5 4

t(s)

0

0.5

1
u

av2

FIGURE 3.93 – Com-
portement sous bruit de
mesure et variation de

référence v2.

La Fig. 3.91 montre le comportement du convertisseur BB en BF sous perturba-
tion de la charge R2 par augmentation de leur valeur à 100% de sa valeur nominale
en maintenait la première à sa valeur nominale. La tension v2 atteins un pic 33.3% et
v2 atteins un pic 39.5%. En conséquence, le courant i2 s’abaisse de sa valeur nominal
à 3A, et le courant i2 se décent de sa valeur nominal 2A pour se stabilise à 1A.

La Fig. 3.92 montre le comportement du convertisseur BB en BF sous bruit de
mesure sur les tensions v1,2, avec une composante sinusoïdale ajoutée à la tension
d’alimentation. Les allures des tensions et du courant montrent un bon rejet de bruit.
Lorsque la première référence est augmenté de 24V à 26V dès t = 3s, la tension v1

suis sa référence pour l’atteindre dans moins de 0.7s.
La Fig. 3.93 montre la réponse du convertisseur BB lors de la variation de la

deuxième référence de 48V à 50V , en maintient la première référence à sa valeur
nominale, le bruit sur v1,2 et la perturbation de la source d’alimentation sont consi-
dérés. On remarque une bonne atténuation de bruit, concertant les commande, le
découplage ente eux est acceptable.

3.16 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons exposé le principe de la commande robuste par

l’approche Hinfinie, ainsi que le calcul des contrôleurs par la méthode Sensibilité
Mixte Loop-Shaping. Dans un autre volet, nous introduisons les incertitudes struc-
turées dans le but de vérifier la robustesse en performance des convertisseurs cor-
rigées et perturbées. L’application des règles de calcul des correcteurs robustes des
convertisseurs DC/DC nous a permis de retirer les conclusions suivantes sur la mé-
thode utilisée :
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◦ les convertisseurs DC/DC forment des réalisations non minimales avec les
fonctions de pondérations, qui nécessitent des simplifications du système aug-
menté en utilisant des méthodes mathématiques différentes.

◦ la difficulté de déterminations des fonctions de pondérations qui répondent
au cahier des charges.

◦ la Sensibilité Mixte par Loop-Shaping a donnée des bons résultats côté struc-
turel (ordre du contrôleur raisonnable).
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Chapitre 4

L’approche µ- synthèse pour la
commande des convertisseurs
DC/DC

4.1 Introduction
Comme nous l’avons vu dans le chapitre précédent, la synthèse des lois de com-

mandes des convertisseurs DC/DC se fait en se basant sur les modèles nominaux, à
postériori, nous vérifions que les boucles fermées demeurent stable en présences des
erreurs de modélisation, que ce soit paramétriques (variations des valeurs des élé-
ments constituants les convertisseurs), et dynamiques méconnue ou négligée (non
linéarités négligées, méconnaissances des dynamique hautes fréquences,. . .). Grace
à la µ analyse, nous pouvons étudier la robustesse des boucles fermées soumises à
ces deux types d’incertitudes des modèles.

Dans ce chapitre, nous introduisons la formulation du problème de la commande
robuste en présences des incertitudes structurés, et on traite également de problème
de mise sous forme de LFT de processus incertitudes paramétrique, en appliquant
sur le buck comme un exemple illustratif, car le processus est un peut compliquer.
Dans le deuxième paragraphe, on introduit le problème d’analyse de la stabilité ro-
buste (robustesse paramétrique, robustesse aux dynamiques négligées), et la valeur
singulière structurée (VSS) µ est définie formellement, nous nous intéressons en-
suite au problème de la performance robuste. Puis nous introduisons l’algorithme
D-K itération pour le calcul effectif de la VSS. Enfin de la première partie de ce cha-
pitre, nous exposons brièvement l’exploitation de cet outil d’analyse pour définir la
technique de synthèse systématique de compensateur robuste : µ- synthèse. Dans la
deuxième partie de ce chapitre, nous appliquons la technique µ- synthèse pour le
calcul des lois de commende robuste pour les divers convertisseurs DC/DC, avec
une validation en utilisant simulik vis-à-vis des variation paramétriques, bruit de
mesure, etc,. . .

4.2 Formulation du problème de la commande ro-
buste avec les incertitudes structurées

4.2.1 Incertitudes paramétriques structurées
Considérons un système linéaire (Aδ,Bδ,Cδ et Dδ) avec k maréomètres incertains

δ1, δ2,. . . ,δk [56]
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Aδ = A +
k∑
i=1

δiÂi , Bδ = B +
k∑
i=1

δiB̂i. Cδ = C +
k∑
i=1

δiĈi. Dδ = D +
k∑
i=1

δiD̂i où

(A, B, C, D) est le modèle du système. Les matrices Âi, B̂i, Ĉi, et D̂i sont connues,
et ils décrits comment les incertitudes δ1, δ2,. . . , δk entre dans le modèle. Il sera être
supposé qu’il ya n états, m entrées, et p sorties. L’équation (4.1) suivante

Gδ (s) = Dδ + Cδ(sI −Aδ)−1Bδ + Fu

(
Nδ,

1

s
I

)
(4.1)

où

Nδ =



A+

k∑
i=1

δiÂi B +
k∑
i=1

δiB̂i

C +
k∑
i=1

δiĈi D +
k∑
i=1

δiD̂i


 (4.2)

l’équation peut s’écrite comme

Nδ =

[
A B
C D

]
+

k∑

i=1

δiPi (4.3)

où

Pi =

[
Âi B̂i
Ĉi D̂i

]
(4.4)

si le rank de la matrice Pi est qi [56],

Pi =

[
Li
Wi

] [
RTi ZTi

]
(4.5)

où Li,Wi,Ri et Zi sont des matrices n×qi, p×qi, n×qi, etm×qi, respectivement.
par conséquent,

δiPi =

[
Li
Wi

]
δiIqi

[
RTi ZTi

]
(4.6)

substituons Eq. 4.6 dans Eq. 4.3

Nδ =

[
A B
C D

]
+

[
L1 L2 . . Lk
W1 W2 . . Wk

]

δ1Iq1 . 0
. . .
0 . δkIqk







RT1 ZT1
RT2 ZT2
. .
. .
RTk ZTk




(4.7)

La représentation haut LFT avec respect à ∆u est donnée comme (4.8) :

Nδ = Fl (Mδ,∆P ) (4.8)

où

Mδ =

[
M11 M12

M21 0

]
(4.9)
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A B B2

C D D12

C2 D21 D22







1
s
I

∆P

u y

ẋx

FIGURE 4.1 – Extraction des incertitudes paramétriques.

M11 =

[
A B
C D

]
, M12 =

[
L1 L2 . . Lk
W1 W2 . . Wk

]
, M22 = 0, M21 =




RH1 ZH1
RH2 ZH2
. .
. .
RHk ZHk




,

MP =



δ1Iq1 . 0
. . .
0 . δkIqk


.

Substituons Eq. (4.8) dans Eq. (4.1)

Gδ (s) = Fu

(
Fi (Mδ,∆P ) ,

1

s
I

)
(4.10)

Réécrivons Eq. (4.9) comme

Mδ =



A B B2

C D D12

C2 D21 D22


 (4.11)

B2 =
[
L1 L2 . . Lk

]
; D12 =

[
L1 L2 . . Lk

]
; CT2 =

[
R1 R2 . . Rk

]
;

DT
21 =

[
Z1 Z2 . . Zk

]
; D22 = 0.

La relation Eq. (4.10) peut visualisée comme montrée dans la Fig. 4.1

Exemple : convertisseur Buck
La Fig. 4.2 présente le model du convertisseur Buck décrit par Eq. (1.15), oùE,R,

L et C sont les valeurs nominales des paramètres du convertisseur. Si on considère
que L etC sont de paramètres incertain, et peut se varier de δL et δC , respectivement,
sur une certaine gamme, Eq. (1.13) s’écrit comme Eq. (4.12). notez que 1

L+δL
peut etre

réarranger comme un feedback en terme de 1
L et δL. La Fig. 4.3 peut être redessinée

comme dans la Fig. 4.4 en retirant toutes les variations incertaines.

[
ẋ1

ẋ2

]
=

[
0 − 1

L+δL
1

C+δC
− 1
R(C+δC)

] [
x1

x2

]
+

[ E
L+δL

0

]
uav (4.12)

[
ẋavδ1
ẋavδ2

]
=

[
0 − 1

L
1
C − 1

RC

] [
xavδ1
xavδ2

]
+

[
1 0 0 1
0 1 −1 0

]



d1

d2

d3

d4


+




E
L
0
0
0


uav (4.13)
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s
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1
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1
L
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−−

FIGURE 4.2 – Schéma block du convertisseur Buck nominal.
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∑
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∑
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FIGURE 4.3 – Schéma block du convertisseur Buck incertain.

u
∑

E
L

δL
E

∑
1
s

∑
1
C

δC

∑
1
s

xδ2

1
RC

∑

RδC
1
L

∑

δL

z1

d1
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FIGURE 4.4 – Schéma block des incertitudes structurées du convertisseur Buck.
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FIGURE 4.5 – Schéma block des incertitudes structurées du convertisseur Buck.




z1

z2

z3

z4


 =




0 0
1
C 0
0 1
0 1



[
xavδ1
xavδ2

]
+




1 0 0 0
0 1 0 0
0 0 0 0
0 0 0 0







d1

d2

d3

d4


+




E
L
0
0
0


uavδ (4.14)

A =

[
0 − 1

L
1
C − 1

RC

]
, Â1 =

[
0 − 1

L
0 0

]
, Â2 =

[
0 0
1
C − 1

RC

]
, B =

[
E
L
0

]
, B̂ =

[
E
L
0

]
, Ĉ = 0,
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∆(s)

M(s)

FIGURE 4.6 – Système M −∆.

D̂ = 0, P1 =

[
Â1 B̂1

Ĉ1 D̂1

]
=




0 − 1
L

E
L

0 0 0
0 0 0


 , P2 =

[
Â2 B̂2

Ĉ2 D̂2

]
=




0 0 0
1
C − 1

RC 0
0 0 0


, P1 =




1
0
0


 [0 − 1

L
E
L

]
, P2 =




0
1
0


 [ 1

C − 1
RC 0

]
.

4.3 Définition et propriétés des valeurs singulières
structurées

Soit ∆ la perturbation structurée de modèle :

∆ = diag
(
δ1Ik1 , ..., δmrIkmr

,∆C
1 , ...,∆

C
mC

)
(4.15)

Cette perturbation contient donc mr scalaires réels δi (éventuellement répétés
si ki > 1) et mC blocks complexes pleins ∆C

j (de dimension kCj ). La structure
de la perturbation est donc entièrement définie par les entiers mr, mC , (ki)i∈[1,mr],(
kCj

)
j∈[1,mC ]

. Les scalaires δi présentent des incertitudes paramétriques, tandis que

les blocks complexes pleins représentent des dynamiques négligées à une pulsation
ω donnée.

Si ∆ ne contient que des blocs complexes pleins, on parle de perturbation com-
plexe de modèle. Si ∆ contient simultanément des blocs complexes pleins et des
scalaires réelles, on parle alors de perturbation mixte.

Définition 11 La valeur singulière structurée

µ∆ (M) =

{
0 si det (I −M∆) 6= 0 pour tout ∆ ∈ ∆

1
min{σ̄(∆): ∆∈∆, det(I−M∆)=0}

(4.16)

4.4 Analyse de la robustesse via µ

4.4.1 Théorèmes de base
Théorème 12 soit M (s) et ∆ (s) être fonctions de transfert stables MIMO de dimentions
p1 × q1 et q1 × p1 respectivement. Ainsi, soit être une matrice block diagonale ayant la
structure de ∆

−
définie par Eq. (4.17) et satisfaisant :

‖∆‖∞ < β−1; β > 0 (4.17)



114Chapitre 4. L’approche µ- synthèse pour la commande des convertisseurs
DC/DC

La boucle vue dans la Fig. 4.6 est bien posée et stable à l’intérieur si et seulement
si [56]

sup
ω µ∆ (M (jω)) ≤ β (4.18)

Théorème 13 Théorème de boucle : soit

M =

[
M11 M12

M21 M22

]
(4.19)

Soit ∆
− 1

, ∆
− 2

être structures block correspond au blocks diagonales M11 et M22, respec-

tivement. Puis, la structure block diagonale ∆ est définie comme

∆ =




∆
− 1

0

0 ∆
− 2


 ; ∆1 ∈ ∆1 et ∆2 ∈ ∆2 (4.20)

Ensuite, les résultats suivants tiennent :

µ∆ (M) ≤ 1⇔ µ∆2 (M22) ≤ 1 et
sup
∆2

µ∆1 (Fl (M,∆2)) ≤ 1 (4.21)

où le maximum est sure tout ∆2 satisfaisant σ̄ (∆2) ≤ 1 et Fl (M,∆2) la LFT inférieur
définie comme :

Fl (M,∆2) = M11 +M12∆2(I −M22∆2)−1M21 (4.22)

4.4.2 Robustesse en performance via µ analyse
Considérons le système montré dans la Fig. 4.7 Le modèle nominal du système

incertain P∆ est P (s). Par ailleurs,

∑ ∑
P (s)

∑

Wp

y

d

W ∆u

K(s)

−

P∆u

FIGURE 4.7 – Problème
de la robustesse en per-

formance.

∑ ∑
P (s)

∑

Wp

y

W ∆u

K(s)

∆p

eu
du

−

ep
dp

P∆u

FIGURE 4.8 – Pro-
blème équivalent de
robustesse en stabilité.

P∆u = P (s) (I + ∆u (s)W (s)) (4.23)

Alors,
y (s) = (I + P∆uK)−1WPd (s) (4.24)

Par conséquence, le problème de robustesses en performance est défini comme
suit. Trouver un contrôleur K (s) sachant que

∥∥∥(I + P∆uK)−1Wp

∥∥∥
∞
≤ 1 ∆u (s) (4.25)
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Le problème de robustesse en performance peut être converti un le problème
de la robustesse en stbailité ([62]) en introduisant des fictifs de perturbation ∆p (s),
figure, tel que

‖∆p‖∞ < 1 (4.26)

Rupture des boucles à dp et ep,

ep (s) = (I + P∆uK)−1WPdP (4.27)

∆P

(I + P∆uK)−1WP

FIGURE 4.9 – Equivalent
à la Fig. 4.7.

M

∆u

∆p

du

dp

eu

ep

FIGURE 4.10 – Equiva-
lent à la Fig. 4.9.

D’après le théorème de petit gain, le système vue dans la Fig. 4.7 est stable pour
tout ∆P si et seulement si la condition Eq. (4.28) est satisfaite. D’où, le critère de la
robustesse en performance est équivalent à la robustesse en stabilité du système vu
dans la Fig. 4.8. Pour résoudre ce problème, raturant les boucle à du, eu, , et epdans
la Fig. 4.7.

[
eP
eu

]
= M

[
dp
du

]
et

[
dp
du

]
= ∆

[
ep
eu

]
(4.28)

Où

M =

[
(I + PK)−1Wp (I + PK)−1P

−WK(I + PK)−1Wp −WK(I + PK)−1P

]
(4.29)

∆ =

[
∆P 0
0 ∆P

]
(4.30)

Comparant la Fig. 4.8 et Fig. 4.9

Fl (M,∆u) = (I + P∆uK)−1W (4.31)

Où Fl (M,∆u) est la LFT inferieur définie comme :

Fl (M,∆u) = M11 +M12∆u(I −M22∆u)−1M21 (4.32)

Appliquant le théorème de boucle (théorème 13), la robustesse en performance
est atteinte lorsque

µ∆ (M) ≤ 1 (4.33)

Pour la structure de ∆, S = 0 et F = 2. Donc 2S + F = 2, et

µ∆ (M) =
inf

D ∈ D
σ̄
(
DMD−1

)
(4.34)
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où
D = diag

[
d1Im1 Im2

]
(4.35)

où ∆P et ∆u sont des matrices m1 ×m1 et m2 ×m2, respictivement.

4.5 La synthèse : itérations D-K
Considérons le cas de ∆ structuré sans aucun block ; i.e., S = 0 . dans ce cas,

D (s) = diag
[
d1 (s) Im1 . . dF−1 (s) ImF−1 ImF

]
(4.36)

donc
D (s) ∆ (s)D−1 (s) = ∆ (s) (4.37)

puisque

µ∆ (M) ≤ inf
D
σ̄
(
DMD−1

)
(4.38)

Le système M − ∆ montré dans la Fig. 4.10 peut être converti en le système
montré dans la Fig. 4.11. D’ailleurs, pour maximiser la robustesse du système, K (s)
et D (s) sont cherché à minimiser la fonction suivante

∥∥DMD−1
∥∥
∞ (4.39)

P (s)

∆(s)

K(s)

M(s)

∆(s)

M(s) = Fl(P (s), K(s))

FIGURE 4.11 – Conduite
du système M −∆.

D−1 ∆(s) D

D−1M(s)D

∆(s)

DMD−1

FIGURE 4.12 – Système
M − ∆ avec la matrice
de mise à l’échelle dia-

gonale D.

où
M = Fl (P (S) ,K (s)) (4.40)

Le problème de minimisation est résolu via D-K itération

1 prônant D (s) = D0 point à travers les fréquences

2 avec cetteD (s), trouver unK (s) pour minimiser
∥∥DMD−1

∥∥
∞. La commande

Matlab "hinfopt" peut être utilisée pour cela :

3 avec ce K (s), trouver D (s) diagonale pour minimiser . Ce processus est équi-
valent à trouver µ∆ (M). La commande Matlab "ssv" peur être utilisée dans ce
but. La sortie de cette commande va être le tercé de bode d’escaillage diagonal
optimal Dnew (jω) .

4 en utilisant une méthode d’ajustement de courbes, trouver une fonction de
transfert d’ordre bas par approximation à l’escaillage diagonal optimal . La
fonction Matlab "fitd" peut etre utilisé dons ce but.
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∑
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d

−

FIGURE 4.13 – Structure de la commande.

4.6 Convertisseur Buck
Pour faire la synthèse du correcteur robuste pour le convertisseur incertain P ,

nous choisissons une bande passante désirée en BF, et nous effectuons une concep-
tion de minimisation de la sensibilité en utilisant un model simplifié du système
incertain. La structure de la commande est montrée dans la Fig. 4.13. Les principaux
signaux sont la perturbation d , le bruit de mesure n , le signal de commande u , et
la tension de sortie y . Les filtres Wp et Wn reflètent le contenu en fréquences des
signaux de perturbation et de bruit, où d’une manière équivalente, les bandes des
fréquences où de bonnes propriétés de perturbation et de rejet de bruit sont néces-
saires.

Notre objectif est de garder y tends vers zéro par rejet de la perturbation d et de
minimiser l’impact du bruit de mesure n. D’une manière équivalente, nous voulons
faire la synthèse d’un contrôleur qui maintient le gain [d, n] à y faible. Noter que

y = Wp
1

1 + PK
d+Wn

PK

1 + PK
n (4.41)

Alors la fonction de transfert (4.41) se compose des versions des fonctions de
sensibilité 1

1+PK et de sensibilité complémentaire PK
1+PKpondérées par le bruit et per-

formance.

Etape 1 : Construction du système incertain P

Incertitudes paramétriques

Considérons que chacun des paramètres du convertisseur R, L et C peut s’écar-
ter en pourcentage à 5% de sa valeur nominale, la tension d’alimentation E peut
s’écarter à 1 %. Les paramètres incertains sont spécifiés en appliquant l’action pertur-
batrice présentée dans le paragraphe 4.2 .2 au modèle nominale donné par Eq. (1.15).
Le modèle incertain résultant noté parGu. La collection des réponses indicielles pour
des valeurs incertaines échantillonnées au hasard montre la variabilité du système
Gu est montrée dans la Fig. 4.14a.

Incertitudes dynamiques (erreurs de modélisation)

Supposons que le comportement du convertisseur modélisé par la fonction de
transfert G s’écarte considérablement de son comportement nominal à basse fré-
quence, par environ de 5% d’erreur relative potentielle, la variation en pourcentage
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(A) Incertitudes parametriques.
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(B) Incertitudes fréquentielles.

FIGURE 4.14 – Modelisation des incertitudes

commence à augmenter. L’incertitude retraverse 100% à 1000 rad/s et atteinte 500%
à haute fréquence où G se déroule. Pour modéliser l’incertitude du domaine fré-
quentiel comme décrit ci-dessus en utilisant la fonction de pondération :

Wu =
10 s + 498.1

s + 9962
(4.42)

Nous avons maintenant le système incertain avec les incertitudes multiplicatives
en entrée (Fig. 4.14b)

P = Gu (1 +Wu∆u) (4.43)

∆u c’est une fonction de transfert fictif, supposé stable est inconnue, sauf sa
norme : ‖∆u‖∞ < 1.

Etape 2 : Couvrement du modèle incertain (simplification)
Lors de la synthèse d’une loi de commande, il est toujours désirable de simplifier

le modèle incertain en gardant approximativement l’ensemble de leur variabilité. En
effet, nous prenons un vecteur Pa des réponses LTI du system incertain P , et la ré-
ponse nominale G pour modéliser la différence Pa−G comme incertitudes multipli-
cative dans la dynamique du convertisseur. Alors, premièrement nous traçons une
famille des réponses LTI du système incertain P , en conséquence, nous aurons un
vecteur des modèles LTI où chaque modèle représente un comportement possible du
système incertain. Dans le cas du convertisseur Buck, nous générons 30 échantillons
(combinaisons) de valeurs pour P . Par suite, nous choisissons les valeurs du modèle
G "paramètres nominales" comme le centre de Pa du couvercle, et nous utilisons un
filtre d’échappement Wt d’ordre quatre pour capter comment l’erreur relative entre
Pa et G varies avec les fréquences, et le model du convertisseur incertain deviens
comme décrit la relation Eq. (4.44) . La Fig. (4.15) montre que l’amplitude du filtre
couvre les variations relatives de la réponse fréquentielle

P = G (1 +Wt∆u) (4.44)
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Wt =
5.146s4 + 8.262e05s3 + 3.437e09s2 + 1.701e14s+ 1.701e16

s4 + 1.699e05s3 + 2.09e09s2 + 3.923e13s+ 3.332e17
(4.45)
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Fonctions de pondérations
Pour spécifier les performances désirées, nous utilisons la fonction de pondéra-

tionWp comme un filtre passe- bas du premier ordre de la forme Eq. (4.46) , avec une
amplitude supérieur à un aux basses fréquences (inférieur de la bande passante) en
boucle fermée (ωd = 130rad/ sec).

Wp=
0.13 s + 128.9

s + 0.2578
(4.46)

Pour l’atténuation de bruit, on utilise un filtre de bruit de capteur du second
ordre, avec une amplitude supérieure à un à des fréquences supérieurs à ωd .

Wn =
1 + 2ξ

ω2
n
s+ 1

ω2
n
s2

1 + 2ξ
ω2
c
s+ 1

ω2
c
s2

(4.47)

où ωd = 130rad/ sec ;ξ = 0.707 ; ωn = ωd
2 ; ωc = ωd

5 .

Wn =
0.0002367s2 + 0.02175s+ 1

9.467e− 08s2 + 0.008702s+ 400
(4.48)

En utilisant la commande Matlab "sysic", on peut connecter les fonctions de
pondérations précédentes pour obtenir le système M (Fig. 4.10), puis la commande
dkdyn, pour décomposer le système comme le montre la Fig. 4.11 et calculer le ré-
gulateur par D-K itération. Les résultats de calcule sont illustrés comme :

Calcul du correcteur

Apres 6 itérations (D-K itération) nous avons :

Iteration Summary
--------------------------------------------------------------
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Iteration # 3 4 5 6
Controller Order 17 19 19 19
Total D-Scale Order 8 10 10 10
Gamma Acheived 61.389 14.377 3.639 8.414
Peak mu-Value 27.405 3.096 0.852 2.280

Le correcteur obtenu dans la cinquième itération est d’ordre 19, comme le montre
le verbatim précédent, en effet, la réduction d’ordre du contrôleur est nécessaire
pour obtenir une forme acceptable, alors, nous recourons à une des divers outils
mathématiques qui sert à réduire l’ordre du système sans perd leur caractéristiques,
dans ce travail, nous utilisons la méthode "Balenced Truncation" [63] [64]. Concer-
nant l’ordre du correcteur réduit, la Fig. 4.16 montre les performance du Buck en
fonction de l’ordre du correcteur en BF, l’évaluation des performance se fait par le
calcul des valeurs singulières pour chaque ordre, dans la cas du Buck, à partir de
l’ordre 5 et plus, les performances du systèmes sont assurés dans le cadre de cette
gamme. En se basant sur la Fig. 4.16, nous choisissons réduire à l’ordre 5 notre cor-
recteur.

Kr =
0.0222s4 − 71.68s3 + 1.078e06s2 + 2.271e09s+ 1.114e10

s5 + 1326s4 + 1.019e06s3 + 3.351e08s2 + 1.699e09s+ 7.983e07
(4.49)

Nous nous intéressons maintenantau correcteur d’ordre réduit, la Fig. 4.17 montre
le tracé de Bode du convertisseur Buck en BF, les marges de phases et de gains sont
largement suffisantes pour assurer la stabilité du système en BF. D’autre part, nous
avons intérêt à vérifier la robustesse en performance et en stabilité à l’aide des va-
leurs singulières structurées et de la µ analyse. La Fig. 4.19 nous renseigne sur la
stabilité robuste de notre boucle, la valeur maximale de µ est de 0.118 (les bornes
supérieur et inférieur sont très proches) se produit à ω = 343rad/ sec. Alors, la sta-
bilité est garantie pour toutes les perturbations avec une structure appropriée, et
max
ω

σ [∆ (jω)] < 1
0.118 ≈ 8.47
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Le calcul de la robustesse en performance se fait en incluant la pondération de
performanceWp sur l’erreur de la régulation. Le tracé de la valeur singulière structu-
rée est montré dans la Fig. 4.20. La valeur maximale (des deux bornes supérieure et
inférieure) est autour 0.85. Cela implique que le système est robuste en performance
pour chaque perturbation ∆ satisfait max

ω
σ [∆ (jω)] < 1

0.85 , nous avons garantie la

stabilité avec une marge de robustesse de 1.17 (1/0.85). C’est-à-dire que le système
maintient les performances définies par le gabarit W−1

p sur la sensibilité en sortie
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(le transfert entre la référence et l’erreur de régulation) pour toutes les valeurs des
paramètres dans les intervalles prédéfinis.

La Fig. 4.21 montre la fonction de sensibilité pour des valeurs aléatoires des pa-
ramètres incertains, on observe des gains très faibles en basses fréquences qui im-
pliquent un bon rejet de perturbation.

La Fig. 4.22 montre une bonne atténuation de bruit, car la fonction de sensibilité
complémentaire est caractérisée par un gain faible en haute fréquence.
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La réponse indicielle du Buck incer-
tain illustrée dans la Fig. 4.23 montre
un bon comportement du convertis-
seur nominal, ainsi les sous systèmes
obtenus pour des valeurs aléatoires
des paramètres incertains.
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Dans la Fig. 4.24, le comportement du convertisseur Buck sous les conditions de
fonctionnement nominales montre un temps de réponse moins de 0.01s. Nous ob-
servons un dépassement assez important 25% de la tension de sortie. Concernant le
comportement du convertisseur Buck en BF nominale, celui obtenu avec le correc-
teur calculé via la méthode µ-synthèse présente une meilleure stabilité par rapport
au celui calculé via Loop Shaping, cela est bien clair d’après le signal de commande.

La Fig. 4.25 montre le comportement du convertisseur Buck en BF sous pertur-
bation de la tension d’alimentation par une chute 1.5V appliquée dès t = 0.1s, en
effet, une chute 12.5% de v1, et 0.05s suffit pour s’annuler.

La Fig. 4.26 montre la réponse du convertisseur Buck à une perturbation de
charge en augmentant sa valeur à 100% à l’instant t = 0.1s. En conséquence, la ten-
sion atteins un pic de 30.8%, c’est un pic important, mais il est raisonnable vis-à-vis
la perturbation de charge à 100%, la tension contrôlée prend moins de 0.05s pour se
stabilise à sa valeur nominal. Le courant se descend de sa valeur nominale pour se
stabilise à 0.91A.

Lorsque un bruit de puissance 10−4 et de fréquence 10−4rad/ sec est ajouté à la
tension mesurée, la tension d’alimentation est perturbée par une composante sinu-
soïdale de 0.2V crête à crête avec une fréquence 100rad/ sec, le Buck en BF se com-
porte comme le montre la Fig. 4.27. A l’incitant t = 0.1s la référence était augmenté
de 12V à 14V , en effet, nous remarquons un bon rejet de perturbation, et un bon
atténuation de bruit, où le contrôleur présente une robustesse meilleur (en stabilité
et en performance) en comparant par Loop-Shaping et le PI.

4.7 Convertisseur boost
Comme dans le cas du convertisseur Buck, en se basant sur la structure de la

commande présenté dans la Fig. 4.13, nous suis les mêmes étapes.

Construction du système incertain

Pour prendre en compte la variation paramétrique des éléments constituent le
model du convertisseur Boost, nous considérons que chaque paramètre peut s’écar-
ter à ±5% de sa valeur nominale, la tension d’alimentation peut s’écarter par ±1%
de sa valeur nominale. D’autre part, pour objectif de prendre les erreurs de modéli-
sation (les hypothèses simplificatrices) en compte lors de la synthèse, nous utilisons
la fonction Wu de la forme Eq. (4.50) qui reflète au modèle nominale 3% d’erreur
relative en basse fréquences, et 100% autour de la fréquence ω = 100rad/ sec, l’er-
reur est considérée qu’elle atteins 2000% en hautes fréquences où le convertisseur se
déroule. Les incertitudes sont considérés toujours comme multiplicatives en entrés,
c’est-à-dire P = Gu (1 +Wu∆u).

Wu =
10 s + 100000

s + 1e06
(4.50)

Couvrement des incertitudes (simplification du model incertain)

Pour simplifier le model d’incertitude, nous utilisons le filtreWt d’ordre deux. La
Fig. 4.28 montre qu’il y a certains échantillons sont dessus de l’amplitude de Wt, en
effet, nous doit augmenter l’ordre du filtre d’ordre pour couvrir toute les variabilités,
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par conséquent, nous aurons un correcteur plus compliqué.

Wt =
9.431s2 + 1.813e05s+ 4.969e08

s2 + 8.325e05s+ 3.955e09
(4.51)
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Choix des fonctions de pondération

En effet que le convertisseur Boost est un système à déphasage non minimal, il
est préférable de limiter la bande passante du convertisseur en BF de telle sorte à
éloigner la bande passante du RHPZ, la fréquence de coupure désiré en BF est choi-
sie à être ωd = 25rad/ sec, cela sert à choisir la fonction de pondération de perfor-
mance comme un filtre passe-bas avec une amplitude supérieur à un en fréquences
inférieur à ωd = 25rad/ sec, soit 500 (50dB), et 0.5 (−6dB) au fréquences au-delà de
ωd.

Wp =
0.5 s + 21.65

s + 0.0433
(4.52)

Nous choisissonsWncomme un modèle de bruit d’ordre deux de la forme Eq. (4.53)
avec : ωd = 25rad/ sec ;ξ = 0.707 ; ωn = ωd

2 ; ωc = ωd
5 .

Wn =
0.0064s2 + 0.1131s+ 1

2.56e− 06s2 + 0.04525s+ 400
(4.53)

4.7.0.1 Calcul de K

Iteration Summary
---------------------------------------------------------------
Iteration # 3 4 5 6
Controller Order 18 16 16 16
Total D-Scale Order 10 8 8 8
Gamma Acheived 1.120 1.029 1.007 0.993
Peak mu-Value 1.107 1.028 1.006 0.993
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Le correcteur obtenu cette fois ci est d’ordre 16, qu’il nécessite une simplification
(réduction d’ordre), les valeurs singulières en fonction d’ordre du contrôleur sont
montrés dans la Fig. 4.29, il est calier qu’on peut réduire l’ordre du correcteur à
quater, toute en assurant la robustesse en stabilité.

Kr =
−0.3398s3 + 1037s2 + 8.536e04s+ 4811

s4 + 324.5s3 + 1.392e05s2 + 1.383e04s+ 334.6
(4.54)

Tests de robustesse

En groupantP (s) etK (s) pour obtenir la forme générale comme dans la Fig. 4.10.
AvecM construit, il faut ensuite décrire clairement la structure de l’élément incertain
∆. La structure des matrices de perturbation doit être transmise à la commande "mu".
Le calcul de la valeur singulière structurée sur un ensemble de valeurs de pulsation
se fait à l’aide de la commande "mu" sous Matlab, et donne le tracé de la Fig. ??. On
note un majorant de 0.125 de la borne supérieur (les bondes supérieur et inférieur
sont très proches), d’où une marge de robustesse de l’ordre de 8.
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La Fig. 4.31 montre la robustesse en performance, nous remarquons que le conver-
tisseur est bien robuste en performance car la valeur maximale est 0.99 (ne dépasse
pas un).

La réponse fréquentielle nominale du convertisseur Boost en BO corrigée en uti-
lisant le correcteur d’ordre réduit est la même que celle obtenu en utilisant le correc-
teur d’ordre complet (Fig. 4.32) dans les basses fréquences, où nous tirons 8dB et 66◦

comme des marges de gain et phase respectivement. En haut fréquences, nous re-
marquons que le gain en utilisant le correcteur d’ordre complet est inférieur à celui
obtenu par le correcteur d’ordre réduit, ce qui traduit par une rejection de pertur-
bation meilleur du correcteur d’ordre complet par rapport au celui d’ordre réduit.
La même observation est marquée pour la phase, où le correcteur d’ordre réduit
présente une phase inférieure à celui délivrée par le correcteur d’ordre complet, qui
implique une déférence lors de la réjection des perturbations avec légère avantage
du contrôleur d’ordre complet.

Le correcteur d’ordre réduit présent un bon comportement en présences des in-
certitudes comme le montre la réponse fréquentielle dans la Fig. 4.33, où nous ob-
servons que tout les sous systèmes engendrés pour des valeurs aléatoires des para-
mètres incertains ont presque les mêmes caractéristiques (marges de stabilité, gains
en basse fréquences,..). La réponse fréquentielle de la fonction de sensibilité en utili-
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sant le correcteur d’ordre réduit est présentée dans la Fig. 4.34 montre un gain très
faible en haut fréquence qui implique une bonne rejection de perturbation, et la ré-
ponse fréquentielle de la fonction de sensibilité complémentaire dans la Fig. 4.35
montre un gain très faible en basse fréquence ce qui traduit par une bonne atténua-
tion de bruit.
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La réponse indicielle du convertisseur
Boost en BF en utilisant le correcteur
d’ordre réduit est illustrée dans la
Fig. 4.36. Nous tirons un bon temps de
réponse avec une bonne précession.
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portment nominal.
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de mesure.

Dans la Fig. 4.37, le comportement du convertisseur Boost en BF dans les condi-
tions de fonctionnement nominal est montré. L’allure de la tension montre une bonne
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précession en comparant par celui obtenu par Loop-Shaping et PI. Concernant le
courant, une légère erreur est remarquée.

La Fig. 4.38 montre le comportement du convertisseur Boost en exerçons une
chute de tension sur la source d’alimentation E à t = 2s. Cette perturbation pro-
voque une chute de tension de 8%, et le contrôleur prend moins de 0.4s pour com-
poser la chute. Le courant traversant l’inductance se monte de 1.1A à 1.24A .

Lorsque la résistance de charge est augmentée à 100% de sa valeur nominale à
t = 2s ; la Fig. 4.39 montre un pic 9% de la tension aux bornes de la charge. Le courant
se descend de sa valeur nominale pour se stabilise à 1A. Le signale de commande
moyen est plus stable en comparant par celui obtenu par Loop-Shaping et PI.

Si la tension mesurée est dotée par un bruit blanc de fréquence 10−4, et de fré-
quence 10−4rad/ sec, avec une composante sinusoïdale de 0.1V crête à crête, et de
fréquence 100rad/ sec, le correcteur calculé par la méthode µ synthèse présente la
meilleur atténuation de bruit et rejection de perturbation comme le montre la Fig. 4.40,
où la qualité des signaux sont mieux que celui obtenteurs par les autres correcteurs.

4.8 Convertisseur Buk-Boost
La structure de commande est toujours celle présentée dans la Fig. 4.13. Nous

essayons construir le système augmenté :

Construction du système incertain

Les incertitudes paramétriques sont introduite dans le modèle nominale du conver-
tisseur Buck-Boost en utilisant la commande Matlab : "ureal", où une erreur de ±5%
pour chaque paramètre est considérée. A l’aide de la fonction de pondération Wu

(Eq. (4.55)), on ajoutons 5% d’erreur relative du model nominal en basses fréquences,
100% autour de la fréquence ω = ωd = 650rad/ sec, et 1000% en hautes fréquences.

Wu =
10 s + 1.723e06

s + 3.447e06
(4.55)

Couvrement des incertitudes

Pour objectif de simplifier le model incertain, on utilise un filtre d’ordre 3 pour
couvrir toutes les erreurs relatives engendrées par les incertitudes

Wt =
10.21s3 + 1.759e06s2 + 1.881e09s+ 2.079e13

s3 + 3.361e06s2 + 6.54e08s+ 4.068e13
(4.56)

Choix des fonctions de pondération

Nous utilisons la fonction de pondération Wp (Eq. (4.57)) pour limiter la bande
passante en boucle fermée, dans le cas du convertisseur Buck Boost, nous choisissons
une fréquence de coupure en BF ωd=650rad/sec, pour un bon rejet de perturbations,
nous choisissons une amplitude de 500 (54dB ) en basses fréquences, et 0.01 (−40dB)
en hautes fréquences

Wp =
0.01s + 650

s + 1.3
(4.57)
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contrôleur.

Pour une meilleure atténuation de bruit de mesure, on utilise un filtre de passe
bas du second ordre comme décrit la formule Eq. (4.47), avec ωd = 650rad/ sec ;
ξ = 0.707 ; ωn = ωd

2 ; ωc = ωd
5 .

Wn =
9.467e− 06s2 + 0.004351s+ 1

3.787e− 09s2 + 0.00174s+ 400
(4.58)

Calcul de K

Iteration Summary
-------------------------------------------------------------
Iteration # 3 4 5 6
Controller Order 19 17 13 19
Total D-Scale Order 10 8 4 10
Gamma Acheived 2.484 1.569 0.973 16.669
Peak mu-Value 2.176 1.353 0.973 1.745

Le contrôleur obtenu après la septième itération est d’ordre 14, en utilisant la
méthode "Balenced Trunction", nous pouvons réduire l’ordre à 5 sans perdre les per-
formances comme le montre la Fig. 4.42.

Kr =
−33.81s3 + 1.483e04s2 − 3.773e08s− 5.396e08

s4 + 2566s3 + 1.241e07s2 + 3.033e07s+ 1.716e07
(4.59)

La Fig. 4.43 montre que le comportement du convertisseur Buck-Boost en utili-
sant le contrôleur d’ordre réduit sa défaire légèrement avec celui obtenu en utilisant
le contrôleur d’ordre complet. Concernant les marges de stabilité sont les mêmes
(marge de phase 60◦ à 1.4e3rad/ sec, et marge de gain 10dB). La Fig. 4.44 montre
que le contrôleur l’ordre réduit corrige touts les modèles engendrés par des valeurs
aléatoires des paramètres incertains.

Comme l’un des objectifs prioritaires dans notre étude est d’assurer la réjection
de la perturbation, et l’atténuation de bruit, il est judicieux de tenir compte de la
gamme de fréquences dans laquelle cette perturbation excite la sortie du convertis-
seur. La Fig. 4.45 montre l’amplitude de la fonction de sensibilité avec un gain très
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faible en hautes fréquences. La Fig. 4.46 nous montre que le gain de la fonction de
sensibilité complémentaire est caractérisé par un gain faible en basses fréquences, ce
qui signifie une bonne atténuation de bruit de mesure.
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La Fig. 4.47 nous montre que la valeur maximale de µ est de 0.61 < 1, il est
donc claire que notre système est stable, en plus, il reste stable pour toute pertur-
bation dont la norme ne dépasse pas 1/0.61. la Fig. 4.48 montre la robustesse en
performance, nous remarquons que le système est bien stable (µ = 0.95) alors que la
contrainte sur la performance robuste est vérifiée .

Simulations
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tion de E.

Nous procédons à la commande du convertisseur Buck-Boost avec le correcteur
robuste d’ordre réduit obtenu par la méthode µ synthèse. La Fig. 4.49 Nous montre le
comportement du convertisseur pour les conditions de fonctionnement nominales,
où un temps de réponse 5ms et une bonne précession sont constatés.
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de mesure.

Lorsque la tension d’alimentation est subit à une chute à t = 0.05s , la Fig. 4.50
montre le contrôleur présente une meilleur rection de perturbation .

Lors de l’augmentation de la charge à 100% de sa valeur nominale dès t = 0.05s
(Fig. 4.51), une chute de tension 3.3% induite, cette chute est inférieur à celle trouvée
lors de la correction classique et en utilisant Loop shaping. Le temps d’établissement
de la tension est très court, contre celui obtenus dans les corrections précédentes.
Le signal de commande est le plus stable en comparant par celui obtenus par les
corrections présidentes.
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Dans le cas où le signale mesuré est associé avec un bruit blanc de fréquence 10−5

et de puissance 10−4, le contrôleur présente une bonne atténuation du bruit comme
le montre la Fig. 4.52.

4.9 Convertisseur Quadratique

Construction du système incertain
Les incertitudes des paramètres constituants le model du convertisseur sont tou-

jours dans la gamme de ±5% de ses valeurs nominales. Concertant les erreurs de
modélisation, nous utilisons la fonction Wu (Eq. (4.60)) pour refléter une erreur de
3% en basse fréquences, 100% autour de la fréquence ω = ωd = 3e5rad/ sec, et 1000%
au-delà de ωd.

Wu=
10 s + 29.86

s + 995.4
(4.60)

Couvrement des incertitudes
Pour simplifier le modèle incertain, nous utilisons un filtre d’ordre 4 (Eq. (4.61))

qui couver approximativement l’ensemble de variabilité relative. La Fig. 4.53 montre
que l’amplitude du filtre (Eq. (4.61)) couvre les variations relatives de la réponse
fréquentielle du system.

Wt =
11.94s4 + 2.918e07s3 + 1.113e12s2 + 1.472e17s+ 3.494e21

s4 + 3.017e06s3 + 1.737e12s2 + 2.208e16s+ 6.432e21
(4.61)
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Choix des fonctions de pondérations
Nous procédons maintenant à créer le système de commande en BO présenté

dans la Fig. 4.13. Pour la fonction de pondération de performance, ωd = 500rad/ sec,
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l’amplitude en basse fréquence est 500 (54dB), l’amplitude en haute fréquence est
0.1 (−20dB), soit :

Wp =
0.1 s + 497.5

s + 0.995
(4.62)

Pour une bonne atténuation de bruit, nous choisissons : ωd = 500rad/ sec ; ξ =
0.707 ; ωn = ωd

2 ; ωc = ωd
5 .

Wn =
1.6e− 05s2 + 0.005656s+ 1

6.4e− 09s2 + 0.002262s+ 400
(4.63)

Calcul de K
------------------------------------------------------------
Iteration # 3 4 5 6
Controller Order 37 37 22 37
Total D-Scale Order 25 25 10 25
Gamma Acheived 16.452 4.256 1.010 1.409
Peak mu-Value 3.148 1.561 0.922 1.111

La meilleure valeur de gamma est celle obtenu dans la cinquième itération (1.01),
alors un contrôleur d’ordre 22 est généré, ce qui nécessite la réduction de modèle.
En utilisant la méthode Balenced Truncation, nous pouvons éliminer les 18 derniers
états, pour obtenir un correcteur d’ordre raisonnable (4) sans perdre la performance
du système (voir la Fig. 4.54).

La Fig. 4.55 montre la réponse fréquentielle du convertisseur Quadratique en
BO en utilisant le correcteur d’ordre complet et celui d’ordre réduit, le tracé de Bode
montre que les deux correcteur présentes presque les mêmes caractéristiques concer-
nant les marges de stabilité, constatons que le correcteur d’ordre réduit présente un
gain élevé par rapport a celui présenté par le contrôleur d’ordre complet en haute
fréquence. La réponse fréquentielle d’un ensemble de vingtaines des modèles du
convertisseur quadratique engendrés par des valeurs aléatoire des paramètres in-
certains est montrée dans la Fig. 4.56. Nous tirons de cette figure que le correcteur
d’ordre réduit présente des bonnes marges de stabilité.
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Les réponses fréquentielles des fonctions de sensibilité et de sensibilité auxiliaire
dans la Fig. 4.57 et la Fig. 4.58, respectivement, montrent que le correcteur présente
une bonne rejection de perturbation et une très bonne atténuation de bruit.
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tion de E.

La Fig. 4.59 montre le comportement nominal du convertisseur Quadratique en
utilisant le correcteur calculé à l’aide de la technique µ synthèse, il est calcaire que les
résultats obtenus sont les meilleurs en comparant avec celles obtenues en utilisant la
technique Loop-Shaping et le PI.

La Fig. 4.60 montre l’influence de la perturbation de la tension d’alimentation sur
la tension de sortie contrôlée par le correcteur obtenu par lé technique µ synthèse.
On remarque la tension de sortie est subit à une chute de 2V componée en 0.005s,
ce qui confirme la préférence de la µ synthèse par rapport aux autres méthodes de
commandes.

La Fig. 4.61 montre le comportement du convertisseur vis-à-vis une augmenta-
tion de la charge à 100% de sa valeur nominale à t = 0.03s . Le correcteur montre
une meilleur rejection de perturbation en comparant par le PI et Loop Shaping.

Lors de la variation de la tension de référence, la Fig. 4.62 montre que la sortie
suit la consigne avec une bonne précision. Et lorsque le signale mesuré (la tension de
charge) est associé avec un bruit blanc, et une composante sinusoïdale, la Fig. 4.62
montres que le correcteur calculé par la µ synthèse présente une atténuation de bruit



4.10. Convertisseur SEPIC 135

0.02 0.03 0.04 0.05
8

10

12
v

2

0.02 0.03 0.04 0.05
-1

0

1

2

i
2

0.02 0.03 0.04 0.05
16

17

18
v

1

0.02 0.03 0.04 0.05
-2

0

2

i
1

0.02 0.03 0.04 0.05
t (s)

-0.5

0

0.5

1

1.5
u

0.02 0.03 0.04 0.05
t (s)

0.65

0.7

0.75
u

av

FIGURE 4.61 – Perturba-
tion de la charge.

0.02 0.04 0.06 0.08

10

12

v
2

0.02 0.04 0.06 0.08
-1

0

1

2

3
i
2

0.02 0.04 0.06 0.08

16

18

v
1

0.02 0.04 0.06 0.08
-2

0

2

i
1

0.02 0.04 0.06 0.08
t (s)

-0.5

0

0.5

1

1.5
u

0.02 0.04 0.06 0.08
t (s)

0.65

0.7

0.75
u

av
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idéale en comparant par les deux autres techniques. La Fig. 4.62 montre que le cor-
recteur déterminé par la µ synthèse présente une atténuation de bruit. La tension
contrôlée suit sa référence avec une bonne précision.

4.10 Convertisseur SEPIC
Construction du système incertain P

Conformément à la structure de commande présentée dans laFig. 4.13, nous cher-
chons aborder (4.45), sachant que chaque un des paramètres constituant le conver-
tisseur SEPIC peut varier à ±5% de sa valeur nominale, la fonction Eq. (4.64) a pour
objectif refléter 3% d’erreur relative au modèle nominal en basse fréquences, et 100%
autour de la fréquence ω = 100rad/ sec, l’erreur est considérée qu’elle atteins 2000%
en hautes fréquences où le convertisseur se déroule.

Wu=
10 s + 30000
s + 300000

(4.64)

Couvrement des incertitudes
L’échappement de l’erreur relative entre le système nominal et celui incertain se

fait à l’aide du filtre (4.65) comme le montre la Fig. 4.63

Wt =
9.945s3 + 1.192e06s2 + 1.749e10s+ 4.175e13

s3 + 4.168e05s2 + 3.652e10s+ 4.219e14
(4.65)

Choix des fonctions de pondérations
Dans le cas du convertisseur SEPIC, la fonction de pondération de performance

est choisie comme Eq. 4.66. Pour l’atténuation de bruit de mesure, nous utilisons le
filtre passe bas comme décrit Eq. (4.67)

Wp =
0.1 s + 497.5

s + 0.995
(4.66)

Wn =
1.6e− 05s2 + 0.005656s

6.4e− 09s2 + 0.002262s+ 400
(4.67)
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Calcul de K
Après 4 itérations (D-K itération), le correcteur est achevé :

Iteration Summary
--------------------------------------------------------
Iteration # 1 2 3 4
Controller Order 11 21 21 21
Total D-Scale Order 0 10 10 10
Gamma Acheived 15.866 18.382 2.012 1.447
Peak mu-Value 15.836 2.873 1.727 0.996

En fonction de l’ordre du correcteur, la Fig. 4.64 montre qu’à partir de l’ordre
huit, le correcteur d’ordre réduit assure la bonne robustesse.
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Kr =
N

D
avec :

N =0.3701s7 − 5140s6 + 1.168e08s5 − 1.063e10s4 + 1.72e15s3

+ 2.956e17s2 + 4.912e21s+ 1.189e22

D =s8 + 4407s7 + 3.451e07s6 + 9.785e10s5 + 3.732e14s4

+ 5.41e17s3 + 1.256e21s2 + 4.26e21s+ 2.743e21

(4.68)

La Fig. 4.65 nous montre la réponse fréquentielle en B.O du convertisseur SEPIC
en utilisant le correcteur d’ordre réduit, et celui d’ordre complet, nous constatons
que les deux assurent les mêmes marges de stabilités, mêmes en présence des incer-
titudes comme le montre la Fig. 4.66.

Analyse de la robustesse
La Fig. 4.67 montre un système robustement stable (µ < 1), la Fig. 4.68 montre

que le système est robuste en performance.

Simulations
La Fig. 4.69 montre le comportement du convertisseur SEPIC en BF en utilisant

le correcteur d’ordre réduit sous les conditions de fonctionnement nominales. Nous
constatons un temps de réponse de 0.02s avec une bonne précision.

La Fig. 4.70 montre la réponse du convertisseur SEPIC à une perturbation de la
tension d’alimentation à t = 0.2s. Nous constatons que le correcteur calculé via µ
synthèse présente un rejet de perturbation meilleur, où la tension v2 prend moins de
0.01s pour remonter à la consigne après une chute de 2% à t = 0.2s.

La Fig. 4.71 montre la réponse du convertisseur SEPIC vis-à-vis une augmenta-
tion de la charge à 100% à t = 0.2s. Nous remarquons que le régulateur présente une
bonne compensation car la tension contrôlée prend 0.02s pour se stabilise à 45V .
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portment nominal.
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FIGURE 4.70 – Perturba-
tion de E.
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FIGURE 4.72 – Variation
de la consigne .

La Fig. 4.72 présente la réponse du convertisseur SEPIC à une mesure associée
avec un bruit blanc de fréquence 1e4, et de puissance 10e − 5, avec la perturbation
de la tension d’alimentation par une composante sinusoïdale de 1V crête à crête
et de fréquence 100Hz. Nous constatons une meilleure atténuation de bruit. Nous
remarquons aussi que la tension contrôlée suit la référence avec une bonne précision.



4.11. Convertisseur Boost- Boost 139

4.11 Convertisseur Boost- Boost

Construction du système incertain P

Pour aboutir le système de commande présenté par la Fig. 4.13, comme le cas des
convertisseurs SISO, nous commençons par la modélisation de défirent incertitudes.
Les effets des variations de paramètres dans ( Eq. (1.79)) peuvent être décrits en ap-
pliquant une des actions perturbatrices sous Matlab (« ureal ») au système nominale
(1.79). Le système nominal est choisi en sélectionnant des valeurs particulières des
paramètres de la fonction de transfert donnée dan l’annexe A. une fourchette de±2%
des valeurs nominales est affecté à aux paramètres E, L1, L2,C1, C2, R1, RL. D’autre
part, les erreurs de modélisation (les hypothèses simplificatrices) sont modélisés en
utilisant la fonction Wu de la forme Eq. 4.69 qui reflète au modèle nominale 3% d’er-
reur relative en basse fréquences, et 100% autour de la fréquence ω = 100rad/ sec,
l’erreur est considérée qu’elle atteins 2000% en hautes fréquences où le convertis-
seur se déroule. Les incertitudes sont considérés toujours comme multiplicatives en
entrés, c’est-à-dire P = Gu (1 +Wu∆u).

Wu =

[50 s + 100.5
s + 1005 0

0 50 s + 459.2
s + 2296

]
(4.69)
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Sélection des fonctions de pondérations
Le choix des fonctions de pondérations Wp et Wn entraîne un compromis parmi

les différentes performances désirées, spécialement, une bonne régulation contre le
pic de l’action de commande. La pondération sur l’erreur de la commande est tou-
jours est choisie à être toujours très large aux basses fréquences pour objectif à obte-
nir une bonne poursuite.

Wp =

[
Wp 0
0 Wp

]
; et Wn =

[
Wu 0
0 Wu

]

avec.

Wp =
s/Ms + ws
s+ wsεs

(4.70)
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Wu =
s+ wb/Ms

εbs+ wb
(4.71)

En se basons sur les résultats obtenus dans la phase analyse, nous choisissons
ws = 12Hz pour Ms = 2 et εs = 0, 002, et wb = 15Hz pour Mb = 2 et εb = 0, 003,
alors les fonctions de pondérations reprendrant les formes Eq. (4.72) et Eq. (4.73)

Wu =
333.33 (s+ 7.5)

s+ 5000
(4.72)

Wp =
0.5 (s+ 24)

(s+ 0.024)
(4.73)

Couvrement des incertitudes
En utilisant le filtre décrit par Eq. (4.74), le model du convertisseur incertain de-

viens comme décrit la relation (4.43) . La Fig. 4.7 montre que l’amplitude du filtre
couvre les variations relatives de la réponse fréquentielle.

Wt =

[
0.02038s3+27.62s2+7.418e04s+3.308e05

s3+361.7s2+1.839e06s+1.81e08
1

1 0.02038s3+27.62s2+7.418e04s+3.308e05
s3+361.7s2+1.839e06s+1.81e08

]
(4.74)

Calcul de K
Après avoir effectue dix itérations, on obtient le rapport

Iteration Summary
-----------------------------------------------------------
Iteration # 6 7 8 9 10
Controller Order 36 32 28 36 28
Total D-Scale Order 20 16 12 20 12
Gamma Acheived 0.994 0.984 0.986 1.067 0.990
Peak mu-Value 0.993 0.987 0.989 1.029 0.993

Ce rapport montre que, lors de la sixième itération, le système en BF réalise pra-
tiquement des performances robustes pour une valeur de µ proche de 1. L’ordre du
contrôleur à cette itération devient 36. Comme le montre la Fig. 4.74, dix états du
contrôleur obtenu peuvent éliminées en maintenant les performances désirées. Le
graphique des valeurs singulières du contrôleur d’ordre complet, et celui d’ordre
réduit sont représentés sur la Fig. 4.75. Comme le montre la Fig. 4.76, le système en
boucle fermée reste stable même pour les incertitudes.

Kr11 =
−0.04379s4 + 14.64s3 + 4275s2 + 134.8s+ 0.44921

s5 + 177.2s4 + 3.025e04s3 + 1056s2 + 6.391s+ 0.01069

Kr12 =
−0.0366s4 − 14.34s3 − 4267s2 − 134.8s− 0.45582

s5 + 177.2s4 + 3.025e04s3 + 1056s2 + 6.391s+ 0.01069

Kr21 =
0.03174s4 + 23.9s3 − 30.88s2 − 1.506s− 0.017321

s5 + 177.2s4 + 3.025e04s3 + 1056s2 + 6.391s+ 0.01069

Kr22 =
0.07622s4 + 0.9644s3 + 2123s2 + 66.54s+ 0.21262

s5 + 177.2s4 + 3.025e04s3 + 1056s2 + 6.391s+ 0.01069

(4.75)
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Étant donné que le système en boucle fermée atteint des performances robustes,
la condition ‖WnT‖∞ < 1 est satisfaite pour chaque incertitude, et les valeurs singu-
lières de la sensibilité de sortie S se situent donc en dessous des valeurs singulières
de W−1

n (Fig. 4.77). De même, les valeurs singulières de la matrice de transfert WpS
se situent en dessous des valeurs singulières de W−1

p (Fig. 4.78), c’est-à-dire que les
contraintes sur l’action de contrôle sont respectées.
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La partie transitoire de la réponse du
système en boucle fermée en raison
de la référence est représentée sur la
Fig. 4.79. Il est clair que le découplage
entre les deux commandes est réalisé.
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Simulations
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FIGURE 4.80 – Com-
portment nominal.
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FIGURE 4.81 – Perturba-
tion de E.

La Fig. 4.80 présente la réponse temporelle du convertisseur Boost-Boost en BF
sous les conditions de fonctionnements nominales. Les formes d’ondes des gran-
deurs contrôlées (les tensions) présentent une bonne précession avec un bon temps
de réponse (inférieur à 0.5s). Concernant les courants, leur formes d’ondes sembles
stables, mêmes les signales de commandes moyennes, sont stables à 0.5V .

Lorsque une chute de 2V est introduite sur la tension d’alimentation E à t = 3s,
la Fig. 4.81 montre une chute 4% de v1, et 4% de v2, la tension v1 prend 0.5s pour
remonter à 24V , et v2 prend 1.2s pour remonter à 48V .

La Fig. 4.82 montre la réponse du convertisseur Boost-Boost vis-à-vis une aug-
mentation de la résistance R1 à 100% de sa valeur nominale, avec le maintien de la
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tion de R1l.
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seconde charge, la tension d’alimentation et les consignes à ses valeurs nominales.
A t = 3s (le temps d’application de la perturbation sur R1), nous remarquons un ré-
gime transitoire court, avec les pics des tensions 8% de v1, et 4% de v2. Le courant i1
se descend de sa valeur nominale pour se stabilise à 4.6A, le courant i2 fait un pic du
courant de 7%. Concernant les signaux de commande, ils sot subit à des variations
très petites vis-à-vis la perturbation appliquée.
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Lors de la perturbation de la seconde charge par l’augmenter à 100% de sa valeur
nominale, pour les valeurs nominales des autres paramètres, la Fig. 4.83 montre des
régimes transitoires courts, avec les pics 20% et 40% des tensions v1 et v2, respective-
ment. Concernant les courants, i1 se descend de 5.4A pour se stabilise à 2.95A, et i2
se descend de 1.95A pour se stabilise à 1A. Concernant les signaux de commandes,
nous constatons des perturbations négligeables vues sur les allures moyennes.

La Fig. 4.84 montres la réponse du convertisseur Boost-Boost vis-à-vis l’augmen-
tation de la première consigne de 24V à 26V , sous les conditions de fonctionnement
nominales. Nous remarquons sur l’allure de v1, que la tension suit la consigne avec
une bonne précision. La forme d’onde de v2 montre une faible surtension (0.5% de
v2), ce qui confirme le découplage entre les deux tensions.

Comme le montre la Fig. 4.85, la variation de la second consigne (de 48V à 50V )
ne provoque pas aucune perturbation sure la première tension, nous constatons ici
que le régulateur calculé via la µ synthèse présente un découplage dit parfait entre
les deux tensions v1 et v2.

4.12 Conclusion
Dans ce chapitre, nous avons introduit la technique de µ-synthèse, des résultats

très satisfaisantes ont était obtenues, elle s’avère très performante pour les conver-
tisseurs DC/DC. La µ-synthèse offre la meilleure robustesse en stabilité et en perfor-
mance au déterminent d’un correcteur d’ordre trop élevé.
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Conclusion générale

Le travail que nous avons présenté dans cette thèse, a amené une contribution
à la commande robuste des convertisseurs DC-DC en mode de conduction continu.
Notre travail commence par l’introduction de la modélisation des convertisseurs
DC-DC. Les modèles petits signaux sont obtenus sans prise en compte des RSE des
composants, cela n’affecte pas considérablement la robustesse en boucles fermées.

Dans une deuxième partie, l’analyse fréquentielle des convertisseurs DC-DC en
boucle ouverte nous a aidé pour le choix des fonctions de pondérations permettant
d’exprimer les contraintes liées au cahier de charges.

Dans les deux dernières parties, notre objectif s’oriente vers la synthèse d’une
commande robuste des tensions de sorties. Il s’agit de trouver des correcteurs as-
surant une robustesse en stabilité ainsi que des performances acceptables. Le cor-
recteur synthétisé pour chaque topologie doit garantir, à la tension de sortie, une
dynamique rapide, une sensibilité réduite par rapport aux variations paramétriques
et une bonne atténuation des bruits. Pour atteindre ce but, nous avons étudié et com-
paré deux méthodes de synthèse d’un correcteur robuste par l’approche H∞ : la mé-
thode de sensibilité mixte Loop–Shaping, et la méthode de la µ-synthèse. L’objectif
consiste à trouver le correcteur qui minimise la norme H∞ du système commande,
augmenté de ses incertitudes, en boucle fermée et qui vérifie les contraintes de ro-
bustesse et de performances imposées.

Notre travail, sur la synthèse H∞, s’est porté essentiellement sur le choix des
fonctions de pondérations. De plus, nous nous sommes servis de la µ-analyse pour
étudier la robustesse, en stabilité et en performance, des convertisseurs DC-DC en
boucle fermée. Cette analyse associée à la taille du correcteur, nous ont amené à op-
ter pour les correcteurs obtenus par la méthode de la µ- synthèse. Les performances
des convertisseurs corrigées, à l’aide des correcteurs obtenus par la µ-synthèse, ont
dépassé, en réjection de bruit et réponse dynamique, celles des convertisseurs corri-
gées à l’aide de la méthode de la sensibilité mixte Loop-Shaping. Ces avantages sont
contrebalancés en partie par le problème de la taille du correcteur obtenu. Cette thèse
a montré que, dans la plupart des cas des convertisseurs DC-DC, les contrôleurs à
ordre réduit peuvent assurer un bon compromis entre le coût d’implémentation et
le les performances obtenues du comportement du convertisseur contrôlé.

Comme nous l’avons vu, la commande H∞ permet de résoudre de nombreux
problèmes de commande sur différents types de convertisseurs. Elle apporte des so-
lutions pour les systèmes à déphasage non minimal alors que ces systèmes posent
des difficultés pour d’autres méthodes (PID classiques). Elle permet de régler le com-
promis entre les objectifs de stabilité et de performance grâce au réglage des filtres
de pondération. La commande H∞ est bien connue pour ses propriétés de robus-
tesse issues du théorème du petit gain. Il faut toutefois rappeler que cette propriété
générale peut ne pas être pertinente suivant l’application considérée. Ainsi, dans le
cas des convertisseurs DC-DC, nous avons observé que la commande H∞permet
d’améliorer les performances nominales du système mais ne permet pas d’élargir
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le domaine de stabilité. Pour ce genre de système dont le comportement évolue en
fonction du point de fonctionnement, la synthèse H∞donne un correcteur qui a des
propriétés intéressantes sur un sous domaine de travail. Il est alors nécessaire de
faire une analyse a posteriori de la robustesse de la loi de commande.

Pour effectuer la synthèse d’un correcteur, il est pertinent d’utiliser un modèle
relativement simple qui ne prend en compte que les phénomènes principaux. Cela a
l’avantage d’aboutir à une loi de commande plus simple. La question de savoir si les
performances prévues avec le modèle de synthèse se retrouveront sur le système réel
dans les différentes conditions de fonctionnement nécessite alors une étape d’ana-
lyse de robustesse. La méthodologie que nous avons utilisée, basée sur la notion
de valeur singulière structurée, s’applique à de nombreux systèmes. Elle s’appuie
sur un modèle de type LFR qui doit être développé avec quelques précautions afin
d’aboutir à un modèle d’ordre minimal ou quasi-minimal. Pour les convertisseurs
SISO, il a été possible de déterminer assez simplement ce modèle. Pour les convertis-
seurs DC-DC qui ont des comportements non linéaires, il a été nécessaire de passer
par une phase de linéarisation. Cette étape a le désavantage de faire apparaître les
valeurs des états au point d’équilibre, considérées comme de nouveaux paramètres
incertains, ce qui peut augmenter considérablement l’ordre du modèle. Dans le cas
des convertisseurs DC-DC, un modèle simplifié a été développé qui fait l’hypothèse
que le point de fonctionnement correspond à un équilibre. Pour l’application consi-
dérée, nous avons montré que l’optimisme introduit est raisonnable. Dans le cas des
convertisseurs MIMO, la complexité du modèle est telle qu’il semble illusoire de dé-
velopper des modèles LFR.

Les simulations effectuées sur les deux méthodes ont montrés l’avantage de la
méthode de conception par la µ-synthèse par rapport au celui obtenu par de la mé-
thode de la sensibilité mixte Loop-Shaping. Les principaux avantages de la com-
mande robuste sont :

◦ Un niveau de bruit plus faible sur les grandeurs régulées et de commande.
◦ Une amplitude maximale plus faible du signal de commande tout en ayant les

mêmes performances des boucles de régulation.
◦ Une meilleure robustesse des sorties vis-à-vis des variations paramétriques

des convertisseurs.

Les inconvénients des techniques H∞ résident dans :

◦ Les contrôleurs résultants sont complexes (ordre élevé), ce qui rend leurs mise
en œuvre plus gourment en en temps de calcul et espace mémoire.

◦ Les fonctions de pondérations sont difficiles à déterminer.

La synthèse de contrôleurs pour les convertisseurs DC-DC peut être entreprise
à l’aide des techniques des Inégalités Matricielles Linéaires (LMI). La synthèse LPV
permet d’obtenir un contrôleur séquencé par les paramètres variants du convertis-
seur si ces paramètres peuvent être mesurés à chaque instant (la version la plus
employée est le séquencement de gains par interpolation des pôles et zéros ou des
matrices d’état). En raison principalement de leur caractère évolutif, ces contrôleurs
peuvent satisfaire un niveau de performance accru par rapport aux contrôleurs ro-
bustes classiques de type LTI. De plus, ils permettent de garantir la stabilité et les
performances d’une manière globale pendant l’évolution du procédé et non plus



Conclusion générale 147

une stabilité locale liée au point de fonctionnement. Il faut également noter que le
surcoût de calcul pour la mise en oeuvre de telles structures de commande est faible.
Un autre problème, que la synthèse d’un contrôleur LPV peut résoudre, est le décou-
plage des perturbations et le découplage des dynamiques.
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Annexe A

Paramètres des convertisseurs

A.1 Convertisseur Buck

A.1.1 Paramètres
f = 100e3Hz ; E = 24V ; C = 100e− 6F ; R = 12Ω ; L = 40e− 6H .

A.1.2 Point de fonctionnement
v̄ = 12V ; ī = 1A ; ūav = 0.500V .

A.2 ConvertisseurBoost

A.2.1 Paramètres
E = 12V ; L = 156e− 3H ; C = 6.8e− 6F ;R = 12Ω ; rl = 0.19Ω ; rc = 0.111Ω.

A.2.2 Point de fonctionnement
v̄ = 22.0800V ; ī = 1.0157A ; ūav = 0.4565V .

A.3 Convertisseur Buck- Boost

A.3.1 Paramètres
f = 100e3Hz ; E = 10V ; R = 6Ω ; L = 17.6e− 6H ; C = 940e− 6 ;f = 100e3Hz.

A.3.2 Point de fonctionnement
v̄ = −12V ; ī = 4.40007A ; ūav = 0.5455V .

A.4 Convertisseur Cuk

A.4.1 Paramètres
E = 12V ; L1 = 440e − 6H ; L2 = 120e − 6H ; C1 = 330e − 6F ; C2 = 180e − 6F ;

R = 50Ω ; r1 = 0.01Ω ; r2 = 0.01Ω ; f = 100e3Hz.
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A.4.2 Poin de fonctionnement
ī1 = 0.9600A ; v̄1 = 36V ; v̄2 = −24V ; ī2 = −2.2500A ; ūav = 0.6667V

A.5 Convertisseur Quadratic

A.5.1 Paramètres
f = 110e3Hz ; E = 24V ; L1 = 40e − 6H ; L2 = 27e − 6H ; C1 = 16e − 6F ;

C2 = 18e− 6F ; R = 10Ω ; rl1 = 0.25Ω ; rl2 = 0.25Ω ; rc1 = 0.05Ω ; rc2 = 0.05Ω.

A.5.2 Point de fonctionnement
ī1 = 0.6455A ; v̄1 = 15.4919V ; v̄2 = 10V ; ī2 = 1A ; ūav = 0.6455V

A.6 Convertisseur Sepic

A.6.1 Paramètres
E = 30V ; L1 = 800e − 6H ; L2 = 100e − 6F ; C1 = 100e − 6F ; C2 = 100e − 6F ;

R = 20Ω ; f = 100e3Hz ;

A.6.2 Point de fonctionnement
ī1 = 3.3750A ; v̄1 = 30V ; v̄2 = 18V ; ī2 = −2.2500A ; ūav = 0.6000V

A.7 Convertisseur ZETA

A.7.1 Paramètres
E = 12V ; L1 = 120e − 6 ; L2 = 440e − 6H ; C1 = 330e − 6F ; C2 = 180e − 6F ;

R = 50Ω ; f = 100e3Hz ; rc1 = 0.019Ω ; rc2 = 0.019Ω ; rl1 = 0.01Ω ; rl2 = 0.01Ω.

A.7.2 Point de fonctionnement
ī1 = 0.5400A ; v̄1 = −18V ; v̄2 = 18V ; ī2 = 0.3600A ; ūav = 0.6000V

A.8 Convertisseur Boost- Boost

A.8.1 Paramètres
E = 12V ;R1 = 52Ω ;R2 = 52Ω ;L1 = 15.91e−3H ;L2 = 40e−3H ;C1 = 48e−6F ;

C2 = 107e− 6F ; f = 45e3Hz.

A.8.2 Point de fonctionnement
ī1 = 4.6154A ; v̄1 = 24V ; v̄2 = 48V ; ī2 = 1.8462A ; ūav1 = 0.5000V ; ūav2 =

0.5000V .
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Annexe B

Paramètres de simulation

B.1 Fonctions de transferts estimées

B.1.1 Convertisseur Buck
Paramètres de simulation

Solver :ode23tb (stiff/TR-BDF2) ; Type :Variable-step ; Relative tolerance : 1e-6 ;
Absolute tolerance : auto ; Algorithm : Nonadaptative ; Solver reset method : Fast.

[num,den]=stmcb(xout,xin,2,3)
Gd=tf(num,den,1e-5);
Gi=d2c(Gd);
>> Gi=d2c(Gd)

Gi =

-204600 s^2 + 1.171e10 s + 1.565e13
---------------------------------------
s^3 + 24660 s^2 + 3.131e08 s + 6.124e11

Continuous-time transfer function.

Continuous
Ideal Switch

powergui

Zero-Order
Hold1

Zero-Order
Hold

xout

To Workspace1

xin

To Workspace
Pulse

Generator

Mean

Mean Value1

Mean

Mean Value

v+
-

V

+

L

g

D
S

FIGURE B.1 – Estimation de la FT du convertisseur Buck.
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FIGURE B.2 – Convertisseur Buck en BF avec un contrôleur robusteK sous forme d’es-
pace d’état.

B.1.2 Convertisseur Quadratique
Paramètres de simulation

Solver :ode23tb (stiff/TR-BDF2) ; Type :Variable-step ; Relative tolerance : 1e-6 ;
Absolute tolerance : auto ; Algorithm : Nonadaptative ; Solver reset method : Fast.

[numA,denA]=stmcb(xu,xd,3,4);
Gd=tf(numA,denA,1e-5);
Gi=d2c(Gd);
>> Gi

Gi =

420500 s^3 + 3.615e09 s^2 + 1.68e15 s + 1.394e19
------------------------------------------------------
s^4 + 29250 s^3 + 3.335e09 s^2 + 8.032e13 s + 4.095e17

Continuous-time transfer function.

B.1.3 Convertisseur BB
Paramètres de simulation

Solver :ode23tb (stiff/TR-BDF2) ; Type :Variable-step ; Relative tolerance : 1e-6 ;
Absolute tolerance : auto ; Algorithm : Nonadaptative ; Solver reset method : Fast.

[Bg11,Ag11]=stmcb(xout1,xin,4,5);
Gd11=tf(Bg11,Ag11,1e-6);
G11=d2c(Gd11);
G1=tf(numG11,denG11);

[Bg12,Ag12]=stmcb(xout3,xin,4,5);
Gd12=tf(Bg12,Ag12,1e-6);
G12=d2c(Gd12);
G2=tf(numG12,denG12);

[Bg21,Ag21]=stmcb(xout2,xin,4,5);
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Gd21=tf(Bg21,Ag21,1e-6);
G21=d2c(Gd21);
G1=tf(numG21,denG21);
G1=tf(numG21,denG21);

[Bg22,Ag22]=stmcb(xout,xin,4,5);
Gd22=tf(Bg22,Ag22,1e-6);
G22=d2c(Gd22);
G2=tf(numG22,denG22);

>> G=[G1 G2;G3 G4]

G =

From input 1 to output...
-2810 s^3 + 1.287e07 s^2 + 2.187e09 s + 3.179e12

1: ------------------------------------------------------
s^4 + 541.4 s^3 + 1.076e06 s^2 + 2.653e08 s + 5.304e10

-487.7 s^3 + 2.969e07 s^2 + 6.031e09 s + 1.09e12
2: -----------------------------------------------------

s^4 + 606.1 s^3 + 1.961e06 s^2 + 3.85e08 s + 4.866e10

From input 2 to output...
-97.95 s^3 + 375600 s^2 - 1.309e09 s + 3.334e12

1: ------------------------------------------------------
s^4 + 554.6 s^3 + 1.107e06 s^2 + 2.752e08 s + 5.713e10

-123.5 s^3 - 83900 s^2 - 1.926e07 s + 2.381e12
2: -----------------------------------------------------

s^4 + 545.7 s^3 + 1.72e06 s^2 + 3.358e08 s + 4.227e10
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B.2 Calcul de K via D - K iteration
RandStream.setGlobalStream(RandStream(’mt19937ar’,’seed’,0));
Garray=usample(Guss,10);
orderWt=3;
Garrayg=frd(Garray,logspace(1,4,10));
[Usys,Info]=ucover(Garrayg,Gn,orderWt,’in’);
Wt=Info.W1;
bodemag((Gn-Garray)/Gn,’k--’,Wt*eye(2),’r’),title(’’)

%
desBW=15;
Wperf = makeweight(1700,desBW,0.9);
tf(Wperf)
%calcul du model de bruit de mesure

% Wnoise=makeweight(0.2,desBW,500);
% tf(Wnoise)
NF = (10*desBW)/20; % fréquence de coupure Numérateur
DF = (10*desBW)*50; % fréquence de coupure Dénominateur
Wnoise = tf([1/NF^2 2*0.707/NF 1],[1/DF^2 2*0.707/DF 1]);
Wnoise = Wnoise/abs(freqresp(Wnoise,10*desBW))
%
bodemag(Wperf,’b’,Wnoise,’r’), grid;
title(’Performance weight and sensor noise model’)
legend(’Wperf’,’Wnoise’,’Location’,’SouthEast’)
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% % Construction de l’interconnection de la boucle ouverte
%
[ny,nu]=size(Guss); % size
M=iconnect; % sys interconnct
d=icsignal(ny); % signal de perturbation
n=icsignal(ny); % signal de bruit
u=icsignal(nu); % signal de commande
y=icsignal(ny); % signal de sortie mesuré
M.Input = [d;n;u]; % signaux d’entré
M.Output = [y;-(y+Wnoise*n)]; % signaux de sortie
M.Equation{1} = equate(y,Usys*u+Wperf*d); % équation du sys en BO
% Calcul de correcteur*****************************************
opt = dksynOptions(’DisplayWhileAutoIter’,’on’,...

’NumberOfAutoIterations’,10);

[Kmu,CLmu,muBound] = dksyn(M.System,ny,nu,opt);
muBound
size(Kmu)
[akmu,bkmu,ckmu,dkmu]=ssdata(Kmu);

B.3 Simplification du modèle
% Create array of reduced-order controllers
K=Kmu;
NS = order(K);
StateOrders = 1:NS;
K = reduce(K,StateOrders);

% Compute robust performance margin for each reduced controller
CLP = lft(M.System,Kred);
ropt = robustperfOptions(’Sensitivity’,’off’,’Display’,\...
’off’,’Mussv’,’a’);
PM = robustperf(CLP,ropt);

% Compare robust performance of reduced- and full-order controllers
plot(StateOrders,[PM.LowerBound],’k-o’,...

StateOrders,repmat(1/muBound,[1 NS]),’k’);
title(’Robust performance as a function of controller order’)
legend(’Reduced order’,’Full order’),title(’’);

Kr=reduce(K,5);
KG=K*Gn;KrG=Kr*Gn;
bode(KG,’k’,KrG,’k:’),title(’’),legend(’KG’,’KrG’)
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Annexe C

Normes et valeurs singulières

C.1 Normes d’un vecteur
Pour un vecteur complexe ou réel, la norme ‖�‖ est une fonction réelle valorisée

avec les propriétés suivantes (Vidyasagar, 1993) :
◦

‖x‖ > 0 pour toutx 6= 0. (C.1)

◦
‖x‖ = 0⇒ x = 0pour toutx 6= 0 (C.2)

◦
‖αx‖ = |α| ‖x‖pourαréel ou complexe (C.3)

◦
‖x+ y‖ ≤ ‖x‖+ ‖y‖pour tout vecteur réel ou complexexety (C.4)

Trois normes couramment utilisées pour un vecteur x réel ou complexe sont dé-
finies comme :

‖x‖p = (|x1|p + |x2|p + ...|xn|p)1/p (C.5)

où p = 1, 2 et∞
Notez que

‖x‖∞ = max
i
|xi| (C.6)

C.2 Normes d’une matrice
Pour une norme vectorielle, la norme induite d’une matrice complexe ou réelle

A définie comme

‖A‖p = sup
x 6=0

‖Ax‖p
‖x‖p

= sup
|x|=1

|Ax| (C.7)

Il a été démontré que [65]

‖A‖1 = max
j

∑

i

|aij |; Somme de colonne maximale (C.8)

‖A‖∞ = max
i

∑

j

|aij |; Ligne maximale (C.9)



158 Annexe C. Normes et valeurs singulières

C.3 Valeurs singulières d’une matrice
Les valeurs singulières σ1 (A) de la matrice réelle ou complexe A n × n sont les

racines carrés non négatives des valeurs propres de ATA , AT est la matrice trans-
posée de A. Les dimensions de ATA sont n× n . Par conséquent, il y aura n valeurs
propre de ATA. Cependant, si le rend de la matrice ATA est r , n− r valeurs propre
serons nulles. Ainsi, notez que

r ≤ p ou p = min (m,n) (C.10)

Par conséquent, le nombre des valeurs singulières est choisi pour être p, qui est
le rank maximal que la matrice A peut l’avoir. Ensuite, s’il y a une matrice nulle,
la matrice ne sera pas du rang complet. Ces valeurs singulières sont généralement
classées par ordre décroissant.

Les valeurs singulières d’une matrice réel ou complexe A sont données comme

σi (A) =
√
λi (AHA); i = 1, 2, ..., p (C.11)

σ1 (A) ≥ σ2 (A) ≥ ... ≥ σp (A) (C.12)

Les valeurs singulières maximales et minimales sont également notées σ̄ et σ
−

,

respectivement. Par conséquent,

σ̄ (A) = max
x 6=0

‖Ax‖2
‖x‖2

= ‖A‖2 (C.13)

et

σ
−

(A) =

(
max
x6=0

∥∥A−1x
∥∥

2

‖x‖2

)−1

=
(∥∥A−1

∥∥
2

)−1 (C.14)

La valeur singulière minimale σ
−

est une mesure de la proximité de la matrice

A pour être singulière ou déficiente. La valeur singulière maximale σ̄ est aussi la
norme-2 de la matrice ‖A‖2 .

C.4 Propriétés des valeurs singulières
Voir [66]

σ̄ (A) = max
x 6=0

‖Ax‖2
‖x‖2

= ‖A‖2 (C.15)

σ
−

(A) = min
x 6=0

‖Ax‖2
‖x‖2

(C.16)

SiA−1existe, σ− (A) =
1

σ̄ (A−1)
etσ̄ (A) =

1

σ− (A−1)
(C.17)

σ̄ (A+B) 6 σ̄ (A) + σ̄ (B) (C.18)

σ̄ (A+B) ≤ σ̄ (A) + σ̄ (B) (C.19)

σ̄ (AB) ≤ σ̄ (A) σ̄ (B) (C.20)
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max

[
0,

(
σ
−

(A)− σ̄ (B)

)]
≤ σ
−

(C.21)

(A+B) ≤ σ
−

(A) + σ̄ (B) (C.22)

σ− (A) 6 |λ (A)| 6 σ̄ (A) oùλ (A) Est une valeur propre deA (C.23)
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