N
N

N

HAL

open science

Approche générale pour la modélisation et la commande
directe des convertisseurs statiques

Manon Doré

» To cite this version:

Manon Doré. Approche générale pour la modélisation et la commande directe des convertisseurs

statiques. Automatique. INSA TOULOUSE, 2024. Frangais. NNT: . tel-04890555

HAL Id: tel-04890555
https://laas.hal.science/tel-04890555v1
Submitted on 16 Jan 2025

HAL is a multi-disciplinary open access
archive for the deposit and dissemination of sci-
entific research documents, whether they are pub-
lished or not. The documents may come from
teaching and research institutions in France or
abroad, or from public or private research centers.

L’archive ouverte pluridisciplinaire HAL, est
destinée au dépot et a la diffusion de documents
scientifiques de niveau recherche, publiés ou non,
émanant des établissements d’enseignement et de
recherche francais ou étrangers, des laboratoires
publics ou privés.


https://laas.hal.science/tel-04890555v1
https://hal.archives-ouvertes.fr

- | T Université

REPUBLIQUE
FRANCAISE ), cde Toulouse

Liberté
Egalité
Fraternité

Doctorat de
I’Université de Toulouse

préparé a 'INSA Toulouse

Approche générale pour la modélisation et la commande
directe des convertisseurs statiques

These présentée et soutenue, le 28 octobre 2024 par

Manon DORE

Ecole\doctorale
SYSTEMES

Spécialité
Automatique

Unité de recherche
LAAS - Laboratoire d’Analyse et d’Architecture des Systemes

These dirigée par
Germain GARCIA et Yassine ARIBA

Composition du jury

M. Malek GHANES, Président et Rapporteur, Centrale Nantes
M. Jamal DAAFOUZ, Rapporteur, Université de Lorraine
Mme Pauline KERGUS, Examinatrice, LAPLACE

M. Jean-Francois TREGOUET, Examinateur, INSA Lyon

M. Germain GARCIA, Directeur de these, INSA Toulouse

M. Yassine ARIBA, Co-Directeur de these, INSA Toulouse






Remerciements

Je souhaite tout d’abord remercier les membres du jury d’avoir accepté d’évaluer ce travail :
Jamal Daafouz et Malek Ghanes pour I’avoir rapporté, Pauline Kergus et Jean-Francois Trégouét
pour l'avoir examiné. Vos retours et précieux commentaires ont grandement contribué a améliorer
ce manuscrit.

Il est facile de penser que la préparation d’une these est un voyage solitaire. Pourtant, je m’en
souviendrais pour les rencontres enrichissantes, les collaborations et le soutien des personnes qui
m’ont accompagné dans ce projet. C’est donc avec plaisir que j’exprime ici ma gratitude a toutes
celles et ceux qui ont contribué de pres ou de loin au bon déroulement de ces trois années.

Germain, Yassine, merci de m’avoir fait confiance malgré une candidature qui n’était pas
évidente au premier abord. Yassine, merci pour ta patience et ton engagement dans ce projet.
Ton accompagnement a été précieux, que ce soit pour explorer un probleme au tableau, mettre
en avant le grand principe du compromis, partager des conseils ou discuter photo/vidéo. Merci
pour tout. Germain, merci d’avoir partagé ta riche expérience dans des domaines variés (et parfois
en automatique) avec moi, au cours de discussions mémorables. Un merci particulier pour avoir
arrangé le séjour en Espagne.

Au-dela de 'encadrement, j’ai trouvé au LAAS un environnement accueillant et unique. J’ai
pu m’y épanouir a travers de nombreuses rencontres, mais aussi quelques projets plus ou moins
sérieux (de la représentation des doctorants aux montages photo approximatifs en passant par les
parties de ping-pong, les journées au labo ont de quoi surprendre).

Un immense merci aux camarades doctorants/postdoc/stagiaires des couloirs MAC/POP et
DISCO a.k.a le LAAS gang, toujours partant pour passer des pauses a refaire le monde, jouer
aux cartes, échanger sur les langues/cultures ou organiser des sorties. Merci a Adrien D., Adrien
L., Agustina, Alberto, Alex, Alexey, Antonio, Anubhab, Arnaud, Arthur S., Arthur T., Beatrice,
Camille C., Camille, Charlotte, Corbi, Danh, Falak, Florent, Gaél, Giovanni, Jared, Joseph, Loi,
Mathieu, Marco, Mauro, Nicola, Nicolas, Olga, Roberto, Samuele, Santiago, Sara, Saroj, Silvia,
Srecko, Suha, Tychique, Tomas, Vit, Yoni, Zhijian pour tous les moments partagés a travers les
montagnes russes de la thése. Une mention spéciale & Nicolaaa. Méme si t’es (parfois 7) embétant, je
suis reconnaissante d’avoir pu partager ces trois années avec toi, les voyages (ta marche chaotique)
et les galeres.

Un merci aux membres permanents de I'équipe, et plus spécifiquement a Fred, Isa, Luca,
Lucie et Sophie avec qui les discussions ont été les plus nombreuses. Ma vision de la recherche a
grandement évolué a vos cotés. Merci d’avoir partagé votre expérience, mais aussi pour le soutien,
les conseils avisés et votre disponibilité a travers une porte ouverte a ’échange.

Dans des coins plus obscurs du LAAS, merci a Anne, Ben et Léo pour les pauses cafés qui
m’ont permis de m’évader du couloir.

iii



iv Remerciements

D’un point de vue scientifique, j’ai eu la chance de travailler avec de nombreuses personnes
qui ont enrichi ce projet.

Merci a nouveau a Luca, sans qui cette thése aurait une tout autre téte. J’ai beaucoup appris
a tes cOtés, merci de m’avoir transmis le gotit de la discussion au tableau. Merci a nouveau a Fred
pour avoir apporté un regard rigoureux aux travaux sur les modes glissants, mais aussi pour les
discussions au détour de ton bureau.

Merci a Sarah, Emmanuel et Oualid pour la vision nouvelle que vous avez chacun apporté au
sujet, mais aussi pour votre implication dans le travail que vous avez fourni.

Merci a I’équipe OwnTech, Philippe Cussac et Grégoire pour les échanges qui m’ont permis
de raccrocher mes travaux a la réalité de I’électronique de puissance.

Merci au groupe GAEI de l'université de Tarragone pour 'accueil et les échanges sur les
aspects d’implémentation de la commande. Plus spécifiquement, merci & Luis pour 'accueil, et
a Oswaldo pour les discussions et la collaboration qui en a suivi. Merci aux doctorants pour la
bonne ambiance, les sorties et les conseils de visite.

L’équilibre lors d’une these repose également sur la vie en dehors du labo, a travers les soutiens
essentiels que sont les amis et la famille.

Merci a Adrien, Alice, Camille, Clément, Harena, Jerem, Laura, Mathilde, Sophie, Vivi et
Yohan a.k.a le Neurchi pour les rigolades, les soirées et autres aventures aux quatre coins de la
France et d’ailleurs. Merci a Amandine d’avoir toujours été la, depuis plus de 10 ans maintenant
(et ce n’est que le début)! Merci & Marlene, Salomé et Seb pour les weekends, d’avoir eu la
motivation de me rendre visite en Espagne, mais aussi pour m’avoir toujours patiemment écouté.
Merci & Aurélien pour les cafés et les séances d’escalade plus récemment.

Merci a ma famille d’avoir continué d’essayer de comprendre ce que je faisais, pour m’avoir
aidé a préparer le jour j, et plus généralement pour le soutien tout au long de mes études. J’espére
vous avoir rendu fiers.

Et parce qu’une couche de remerciements de plus ne fait pas de mal, un grand MERCI encore
une fois & toutes les personnes mentionnées ci-dessus et a celles que j’aurais pu malencontreusement
oublier. Je vous souhaite a tous le meilleur pour la suite.

Finalement, un merci infini & Louise. Nous avons traversé les hauts et les bas de la these
ensemble et ta présence a été le plus grand pilier de mon quotidien. Merci pour ton soutien, ta
patience, ton écoute et tous les beaux moments passés a tes cotés. C’est maintenant & toi de finir
le voyage de la these, je suis d’avance fiere de toi.



Résumé

Cette these est consacrée a la modélisation et a la commande des convertisseurs électriques
avec une approche générale. Tout d’abord, nous formalisons une méthodologie de modélisation
qui systématise I'obtention d’un modeéle de convertisseur dans le cadre des systemes affines a
commutation a partir du modele physique. Cette classe de systémes dynamiques hybrides permet
de prendre en compte la nature commutée des convertisseurs, et d’envisager la commande directe
des interrupteurs du circuit. La démarche proposée met en avant un modele général, capable de
représenter une large gamme de convertisseurs.

Le modele affine & commutation permet d’aborder la commande directe des convertisseurs
dans un cadre général. En particulier, nous nous intéressons a 1’étude de la loi de commande
de type argmin, bien connue pour cette représentation. Ce résultat, issu de la littérature sur les
systemes affines & commutation, présente I’avantage de répondre a divers problémes de commande,
stabilisation ou poursuite, en modifiant simplement la référence de I’état. De plus, la synthese des
gains de la loi de commande est réalisée efficacement a partir de conditions de type LMI (Linear
Matrix Inequality).

En se focalisant sur les conditions de fonctionnement des convertisseurs, nous proposons deux
extensions du schéma de commande : un observateur commuté pour les cas ou ’état n’est pas
complétement mesuré, et une boucle avec action intégrale basée sur un modele d’équilibre des
puissances pour rejeter les perturbations extérieures. Enfin, nous proposons une modification de
la loi adaptée a une classe spécifique de convertisseurs, présentant une redondance importante
dans la commande.

Pour illustrer la généralité de la méthode proposée, les résultats sont validés sur de nombreux
exemples de convertisseurs, a l'aide de simulations réalisées avec MATLAB/Simulink ainsi que
PLECS.
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Abstract

This thesis focuses on the modeling and control of electrical converters, with a general ap-
proach. First, we formulate a modeling methodology that systematizes the derivation of a conver-
ter model in the framework of affine switched systems from the physical model. This class of
hybrid dynamic systems enables to take into account the switched nature of converters, and to
consider the direct control of circuit switches. The proposed approach highlights a general model,
able to represent a wide range of converters.

The switched affine system enables us to consider the direct control of converters within a
general framework. In particular, we are interested in studying the argmin-type control law, well
known for this model. This result, taken from the literature on affine switching systems, has the
advantage of addressing various control problems, stabilization or tracking, by simply modifying
the state reference. Moreover, the design of the control law gains is efficiently performed using
LMI (Linear Matrix Inequality) conditions.

Focusing on converter operating conditions, we propose two extensions to the control scheme :
a switched observer for the case where the state is not completely measured, and an integral
action loop based on a power balance model to reject external disturbances. Finally, we propose
a modification of the law adapted to a specific class of converter, with significant redundancy in
the control.

To illustrate the generality of the proposed method, the results are validated on numerous
converter examples, using simulations performed with MATLAB/Simulink as well as PLECS.
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Nomenclature

Acronymes

AC Alternative Current, Courant alternatif

AS Asymptotiquement stable

CCM Continuous Conduction Mode, Mode de conduction continue
CHB Cascaded H-Bridge

DC Direct Current, Courant continu

DCM Discontinuous Conduction Mode, Mode de conduction discontinue
GAS Globalement asymptotiquement stable

LMI Linear Matriz Inequality, Inégalité linéaire matricielle

MLI Modulation de Largeur d’Impulsion

NPC Neutral Point Clamped

PFC Power Factor Correction, Correction du facteur de puissance
PWM Pulse Width Modulation

THD Total Harmonic Distortion, Taux de distorsion harmonique
Notations

R Ensemble des réels

K, Ensemble des entiers de 1 a m

Z Ensemble des entiers relatifs

MT Transposée de la matrice M

Amin (M) Valeur propre minimale de la matrice M

Amax (M) Valeur propre maximale de la matrice M

m;j Elément de la i-iétme ligne et j-itme colonne de la matrice M
M-t Inverse de la matrice carrée M (non singuliere)

M >0 La matrice carrée symétrique M est définie positive

M>0 La matrice carrée symétrique M est semi-définie positive

L, Matrice identité de taille n

rang (M) Rang de la matrice M

Il 1l Norme euclidienne
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z€

argn%ax f(x) Argument du maximum de la fonction f: D — R
z€

u=1—-u Inverse de w binaire

ct Classe des fonctions dérivables dont la dérivée premiere est continue

T Dérivée temporelle de x

Variables récurrentes

zeR"”

zeR"

Tref € Xiraj

y € RY

Yret € RY

Y € RIm

oo € R

p e RY

e =1 — Xyf € R?
e=xr—%e€R”
Vin € R!

ue {0,1}™
Urer € [0, 1]™

A E Ag

Aref € AR

Vecteur d’état

Vecteur d’état reconstruit

Vecteur d’état de référence

Vecteur de sortie

Vecteur de sortie de référence

Vecteur de mesure

Vecteur de mesure reconstruit

Vecteur des perturbations

Erreur de stabilisation (ou de poursuite)
Erreur de reconstruction

Vecteur des sources

Vecteur de commande des interrupteurs

Vecteur de commande de référence des interrupteurs

Vecteur de commande d’un systéme affine & commutation

Vecteur de commande de référence d’un systeme affine
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Introduction générale

Contexte et problématique

Les convertisseurs d’énergie électrique sont des systemes qui font partie de notre quotidien.
Leur role est d’adapter I’énergie entre sources et charges électriques de nature différentes. Ils se dé-
veloppent a travers des applications variées comme les énergies renouvelables, les micro-réseaux,
les transports... Plus précisément, les convertisseurs sont des circuits électriques qui integrent
des composants qui jouent le role d’interrupteur, comme des transistors. Ces interrupteurs fonc-
tionnent en commutation, les convertisseurs sont donc par nature des systémes commutés.

Pour représenter ce comportement, les convertisseurs peuvent étre modélisés comme des sys-
temes dynamiques hybrides, plus précisément comme des systemes affines a commutation. Ces
derniers sont caractérisés par un ensemble de sous-systemes affines, et une loi de commutation qui
détermine lequel est actif & chaque instant. Cette représentation met en avant la nature commutée
des convertisseurs, contrairement au modele moyen classiquement utilisé pour les représenter.

La littérature sur les systémes affines & commutation met en avant les convertisseurs comme des
exemples d’applications pour les lois de commutation développées. Ces lois agissent directement
sur I'état des interrupteurs, il s’agit donc de méthodes de commande dites directes. Elles se dif-
férencient ainsi de 'approche classique qui consiste & utiliser la modulation a largeur d’impulsion
(MLI) comme intermédiaire pour implémenter les lois de commande.

Parmi les lois de commande proposées pour les systemes affines & commutation, celle de type
argmin se distingue par sa simplicité de synthese a partir d’inégalités matricielles linéaires (LMI).
Elle est de plus capable de traiter des problémes de stabilisation ou de poursuite, selon la référence
de I'état.

Cependant, ces travaux ont été développés dans un cadre théorique. Ils ne prennent donc
pas suffisamment en compte certaines spécificités des convertisseurs, comme les perturbations
extérieures ou le manque de mesure que I'on peut trouver en pratique. De plus, les exemples
de convertisseurs rencontrés dans la littérature sont souvent relativement simples. Bien que pro-
metteur, le manque de méthodologie permettant d’obtenir un modeéle de convertisseur dans le
formalisme des systéme affines & commutation limite ’application des résultats aux convertisseurs
les plus complexes, comme les convertisseurs multiniveaux.

Avec le développement des applications électriques qui exploitent largement les convertisseurs,
il est intéressant de proposer des méthodes de modélisation et de commande plus génériques,
adaptées aux contraintes spécifiques des convertisseurs. Dans ce contexte, des travaux préliminaires
[1,2] ont proposé un modele et une loi de commande générale des convertisseurs. Le modeéle préserve
la nature non linéaire et commutée de ces systemes, et permet de poser les problemes de commande
dans un cadre général. Le sujet de cette these consiste a poursuivre ces travaux.



2 Introduction générale

Objectifs

L’objectif est de proposer une méthode générale de commande directe des convertisseurs,
couvrant la modélisation, la génération de ’état de référence a atteindre et la synthese d’une loi
de commande. Les travaux ont été menés selon deux axes :

o Proposer une démarche systématique de modélisation des convertisseurs électriques. La mé-
thode doit permettre d’obtenir un modele affine & commutation & partir des équations élec-
triques du circuit. L’exploration d’'un grand nombre d’exemples de convertisseurs sera cru-
ciale pour proposer une méthode et un modele suffisamment général pour représenter une
large classe de convertisseurs.

« Etudier les hypotheses permettant de mettre en place une loi de commande de type argmin
sur le modele général. Ces hypothéses seront adaptées pour prendre en compte des scénarios
de fonctionnement plus restrictifs, spécifiques aux convertisseurs. Les schémas de commande
développés devront gérer les perturbations/incertitudes, le manque de mesure de 1’état, et
les spécificités de certaines classes de convertisseurs.

Organisation et contribution

Ce mémoire présente les contributions répondant aux objectifs énoncés. Il est organisé en
quatre chapitres :

Chapitre 1 : Etude bibliographique

Le premier chapitre introduit les notions fondamentales sur les convertisseurs d’énergie élec-
trique. Il explore leur modélisation et leur commande & travers une étude bibliographique, et se
concentre sur les résultats utilisés dans la suite de ce manuscrit.

Chapitre 2 : Démarche générale de modélisation

Le deuxiéme chapitre présente une méthodologie générale de modélisation des convertisseurs. A
partir des équations régissant le fonctionnement du systeme, I’approche permet d’obtenir de fagon
systématique un modele de convertisseur dans le formalisme des systémes bilinéaires et/ou des
systemes affines & commutation. Différentes méthodes permettant de choisir et calculer un point
d’équilibre de référence pour un convertisseur sont ensuite introduites. Ce chapitre est complété
par I’Annexe B qui liste des modeles de convertisseurs obtenus avec la méthode présentée.

Chapitre 3 : Observateur et action intégrale

Le troisieme chapitre est dédié a la commande des systemes affines a commutation. Deux lois
de commandes dérivées de la commande de type argmin sont proposées, visant a stabiliser un
point de référence et a réguler la sortie du systéme en présence de perturbations extérieures. Un
observateur est proposé pour calculer la commande a partir de la mesure d’une sortie. Les lois de
commande sont établies & partir des modeles généraux obtenus dans le Chapitre 2, ce qui induit
un certain niveau de généricité. De plus, la synthese de ces lois repose sur des conditions LMI
faciles a évaluer a partir du modele d’un convertisseur.

Chapitre 4 : Commande argmin restreinte

Le dernier chapitre étudie une classe spécifique de convertisseurs, dont le modele est linéaire
en I’état et dont la commande présente une redondance importante. Bien que la loi de commande
de type argmin s’y applique, elle n’exploite pas les possibilités offertes par la redondance. Une
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modification de la loi de commande est donc proposée pour I’adapter aux convertisseurs considérés.
Par comparaison a la commande argmin classique, elle assure un meilleur suivi de la trajectoire
de référence et permet de diminuer les pertes par commutation.

Publications

Les travaux de recherche présentés dans cette theése ont fait ’'objet des publications suivantes :

[3] M. Doré, Y. Ariba, and G. Garcia - General methodology for observer-based control of power
electronic converters with measured perturbations - 2023 IEEE Conference on Control Technology
and Applications (CCTA) - pages 1060-1065, 2023

[4 M. Doré, Y. Ariba, and G. Garcia - Observer-based Switched Control of the Three Level
Neutral Point Clamped Rectifier - 2023 62nd IEEE Conference on Decision and Control (CDC) -
pages 3580-3585, 2023

[5] M. Doré, Y. Ariba, O. Lopez-Santos, and G. Garcia - Revisiting the argmin direct control
for the Cascaded H-Bridge Inverter - 2024 IEEE Conference on Control Technology and Applica-
tions (CCTA) - pages 282-287, 2024

[6] M. Doré and N. Zaupa - Control of the RMS Output Current in Series Resonant Conver-
ters - 2024 4th IFAC Conference of Modelling, Identification and Control of nonlinear systems
(MICNON) - pages 132-137, 2024

Vue générale

La Figure 1 résume l'approche générale proposée dans ce manuscrit, 'organisation a travers
les chapitres et les publications associées.

Chapitre 2 [3][4][5][6 Modélisation

- . P " o Objectifs
Circuit convertisseur 2.1 Démarche modélisation ]——’[ 2.2 Calcul état de référence de commande
Modele Etat de
référence
A

Chapitre 3 Loi de commande générale

[ 3.1 Commande argmin ]

[ 3.2 Observateur [3][4 ] [3.3 Action intégrale | 1\]

Sous-classe de convertisseur

Chapitre 4

[ 4. Commande argmin restreinte [5] ]

FIGURE 1 — Vue générale de ’approche de la these
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Introduction

L’électronique de puissance est une discipline récente, & mi-chemin entre 1’électrotechnique
et ’électronique. Son domaine d’étude inclut notamment la conversion de I’énergie électrique, a
I’aide de circuits appelés convertisseurs. Ces systémes permettent d’adapter 1’énergie électrique
entre une source et une charge qui présentent des caractéristiques différentes [7].

Le développement des convertisseurs commutés, également appelés alimentations a découpage,
remonte a la seconde moitié du 20ieme siecle [7]. Il a été encouragé par les progres dans le do-
maine des matériaux semi-conducteurs et la nécessité d’améliorer le rendement de la conversion
d’énergie pour travailler & des puissances plus élevées. Le principe de fonctionnement repose sur
la commutation a haute fréquence d’interrupteurs pour limiter les pertes. En effet, une utilisation
des transistors en régime linéaire impliquerait des pertes importantes étant donné les puissances
mises en jeu en électronique de puissance, d’ou la nécessité de fonctionner en régime commuté
pour conserver un bon rendement. Les convertisseurs sont maintenant présents dans notre quo-
tidien, et sont utilisés aussi bien au niveau de la production (panneaux solaires, éoliennes,...), de
la distribution (réseau électrique) que de l'utilisation finale de 1’énergie électrique (chargeurs de
téléphones, électroménagers, véhicules électriques, industrie, imagerie médicale,...).

Les convertisseurs peuvent étre classés en fonction de la nature des signaux d’entrée et de sortie,
qui peuvent étre continus (DC pour Direct Current) ou alternatifs (AC pour Alternative Current).
La Table 1.1 présente les quatre catégories de convertisseurs et leur représentation macroscopique.
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Sortie Continue (DC) Alternative (AC)
Source

Hacheur Onduleur

Continue (DC) =1 =/
= AV

Redresseur Gradateur ou Transformateur

Alternative (AC) NS N

= s

TABLE 1.1 — Types de convertisseurs

Globalement, un convertisseur peut étre vu comme un systéme alimenté par une source élec-
trique en entrée, qui impose un courant #;; ou une tension vi,, et qui alimente une charge carac-
térisée par une relation entre le courant iy, et la tension veyt. La commande agit sur I’état des
interrupteurs dans le circuit pour moduler les grandeurs électriques. Le systéme peut subir des
perturbations extérieures, telles que des variations de la charge ou de la source d’alimentation. La
Figure 1.1 illustre ce cadre général. Les convertisseurs peuvent étre qualifiés de directs ou indirects,
selon qu’ils agissent directement sur la connexion entre source et charge ou que des éléments de
stockage soient utilisés [7].

Perturbations

Y

Convertisseur | Vout

i

Commande

Lin Lout

Source
Vin

électrique Clieiee

—

FIGURE 1.1 — Vue générale du systeme

L’intérét de la communauté automatique pour la commande des convertisseurs s’est renouvelé
récemment avec le développement des applications électriques. Historiquement, la modulation de
largeur d’impulsion (MLI ou PWM Pulse Width Modulation en anglais), présentée sur la Figure
1.2, est la méthode la plus courante pour piloter les interrupteurs des convertisseurs. Ce signal
logique est caractérisé par deux parametres : sa fréquence f (ou sa période T = %) et son rapport
cyclique, généralement noté o ou d, qui représente la proportion de temps passé a 1’état haut sur
une période T'. Une valeur 0 ou 1 appliquée en entrée d’un interrupteur correspond respectivement
a un état ouvert ou fermé.
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F1GurE 1.2 — Signal MLI pour deux rapports cycliques
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L’utilisation de signaux MLI est associée & des modeles moyens de convertisseur. Avec ces mo-
deles, les interrupteurs qui commutent & haute fréquence sont approchés par la valeur moyenne du
signal qui les commandent, soit le rapport cyclique pour un signal MLI. Ce type de modélisation,
bien qu’intuitive, ne tient pas compte explicitement de la nature discontinue du fonctionnement
des convertisseurs.

Depuis le début du 21eéme siecle, le développement de la théorie des systémes hybrides a ou-
vert de nouvelles perspectives en permettant de modéliser la nature discontinue des convertisseurs,
mais aussi d’envisager des stratégies de commande plus avancées. En particulier, il est possible
de concevoir des lois de commande pilotant directement 1’état des interrupteurs. Ces stratégies
de commande sont dites directes, par opposition a ’approche classique qui utilise un signal MLI
pour piloter les interrupteurs. Parmi les systémes hybrides, les convertisseurs font partie de la
classe des systémes affines & commutation. Les récents résultats pour ce type de systéme semblent
prometteurs pour une application aux convertisseurs de puissance [8—22].

Ce chapitre propose une introduction aux notions fondamentales sur les convertisseurs d’éner-
gie électrique commutés, leur modélisation et leur commande, a travers une étude bibliographique.
Il est structuré en trois parties :

o Apres quelques rappels sur la modélisation des composants électriques, la premiere partie
présente plusieurs cadres de modélisation générale permettant de représenter la dynamique
des convertisseurs électriques.

o La deuxiéme partie présente les notions de solution et de point d’équilibre pour les systémes
affines & commutation, ainsi que les notions de stabilité et la méthode de Lyapunov. En lien
avec I’électronique de puissance, nous présentons aussi I’étude du régime établi.

o La troisieme partie aborde diverses méthodes de commande pour les convertisseurs. Nous
nous focaliserons plus particuliérement sur la commande argmin [8], qui est prise comme
référence dans les chapitres de commande cette these.

1.1 Modélisation des convertisseurs

Notions de modélisation des circuits électriques

Avant d’introduire différents cadres de modélisation utilisés pour représenter un convertisseur,
cette section rappelle quelques éléments de base de modélisation des composants et des circuits
électriques. Les principaux composants que ’on rencontre dans les circuits des convertisseurs
électriques [23] et leur modélisation idéale sont résumées dans la Table 1.2.

Résistance | Condensateur Bobine Transformateur Diode Transistor
. . Ni: Ny : i
ir R Zci ip L ’ p ’
Schéma ) ¢ Ivc ul M2AE o, fladl }1 —| IIT
VR vr, UD
ip i
4 4 .
3 — P dvc dip, _ N _ v _ i1 _ \
Modele | vp = Rigp Coe =g L% =g rE=g=g | %
——_|_>1%D _'T’W

TABLE 1.2 — Symbole et modélisation idéale des principaux composants électriques
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Selon les hypotheses faites sur les pertes, la précision de la modélisation des composants peut
varier. Par exemples, les pertes cuivres dans une bobine peuvent étre modélisés par une résistance
en série, les pertes par conduction des transistors par une résistance en série ou une source de
tension et les pertes dans une capacité par une résistance en série [23].

Les composants semi-conducteurs comme les diodes ou les transistors agissent comme des
interrupteurs dans un circuit. En fonction de leur nature, de leur positionnement et de leur asso-
ciation avec d’autres composants semi-conducteurs, ils peuvent fonctionner dans différentes zones
du diagramme courant-tension. Comme le passage du courant n’est pas commandé mais résulte de
la polarisation de la tension a ses bornes, une diode peut étre considérée comme un interrupteur
passif. Au contraire, le passage du courant entre les bornes d’un transistor peut étre commandé
en imposant une tension (ou un courant selon le type de transistor) suffisamment élevée en entrée.

A Paide des modéles des composants et des lois de Kirchhoff (loi des nceuds/mailles), nous
pouvons établir un modele physique pour un circuit électrique.

Exemple 1.1 Modélisation d’un convertisseur boost

La Figure 1.3 présente le circuit d’'un convertisseur boost, ou élévateur de tension. Ce
convertisseur DC-DC est alimenté par une tension continue v, en entrée. L’ensemble transistor-
diode dans le circuit a pour fonction d’autoriser (interrupteur ouvert/u = 0) ou d’interdire
(interrupteur fermé/u = 1) I’échange d’énergie entre la bobine L et la capacité C. Ainsi, il
existe deux configurations du circuit, modélisées par :

vin = v, + ve = Lig + v vin = v, = Liy,
Pour u =0 iL:io—l—iR:Ci}c—i-% Pour u =1 0=ic+ir=Cic+F
Vout = VO Vout = UC
(AN L
i < icf / v
v; L c=—=lvw r Iv "
/\./\/ L Q mn —|— ou
(29 =
—FEE5 p— \)J/
< J lc N NAA
L
Vin uJ C TUC R Ivout
T

i/ L

& N ;
N < | foy g \
Vin( i) L C_ETUC R I'Uout
1

FI1GURE 1.3 — Circuit d’un convertisseur boost et ses configurations

L’alternance des phases de charge/décharge des éléments de stockage permet de fournir
une tension vyt proche du continu a la charge R.

Il existe une troisieme configuration possible du circuit, dans le cas ou ¢;, = 0. Le conver-
tisseur se trouve alors en mode de conduction discontinue (DCM), par opposition au mode de
conduction continue (CCM) dans lequel 77, > 0 est toujours vrai [24]. Nous ne considérerons
pas le DCM dans la suite de ce manuscrit, il ne sera donc pas non plus abordé dans la suite
de ce chapitre.
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A travers 'exemple précédent, nous avons vu que le circuit d’un convertisseur n’est pas fixe,
car il dépend de I’état des interrupteurs. Pour unifier les modeles des différentes configurations
d’un circuit de convertisseur, nous allons voir dans le paragraphe suivant plusieurs cadres de
modélisation qui prennent explicitement en compte 1’état des interrupteurs dans le modéle.

Différents cadres de modélisation

Un convertisseur est un circuit qui évolue au cours du temps, plus précisément & chaque fois que
la position d’un interrupteur change. D’un point de vue modélisation, plusieurs cadres théoriques
permettent de représenter 'effet de ces commutations sur le circuit et le comportement des signaux
internes.

Modéle bilinéaire

Pour représenter l'effet des commutations sur la dynamique du circuit, le modele bilinéaire
introduit les variables binaires u; associées a ’état des interrupteurs dans un unique modele [25].
La bilinéarité vient de la multiplication entre les variables de commande u; et ’état .

Definition 1.1 Modéle bilinéaire de convertisseur

De maniere générale, un modele bilinéaire de convertisseur avec m variables de commande
s’écrit sous la forme

T = (Ao + Z:il ulAuz)l‘ + (B() -+ Z;il uiBui)Uin

ou z est le vecteur d’état, y est le vecteur de sortie, v;, est le vecteur des sources d’entrée, les
U1, ..., Uy, sont des variables binaires associées aux interrupteurs, et les Ag, Ay, Bo, Bu,, Co,
Cy, sont des matrices de dimensions appropriées.

Les variables d’états sont en général les courants a travers les bobines et les tensions aux bornes
des condensateurs, et les matrices contiennent les parameétres des composants.

Exemple 1.2 Modele bilinéaire du convertisseur boost

En reprenant ’Exemple 1.1 du convertisseur boost, l'introduction de la variable u dans
les équations nous permet d’unifier les deux modeles en un seul :

vin = Ligp + (1 — u)ve
(1 —w)ip = Coc +*§
Vout = UC

En posant le vecteur d’état z = [ L ] et le vecteur de sortie y = vout, nous pouvons écrire le
vc

)t

Pour simplifier la manipulation des équations, il est possible de normaliser le systeme afin de
manipuler des variables sans dimension par la suite [26].

modele d’état bilinéaire du circuit :

T = 1 T +u 1
C T RC e

y:[o 1}35

1
L
0

S
ol

Vin ‘= (AO + UAu)J: + Bovin
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Exemple 1.3 Normalisation du modeéle du convertisseur boost [26]

Pour les équations du convertisseur boost introduites dans I'Exemple 1.2, une étude di-
mensionnelle montre que le systéme peut étre normalisé en appliquant le changement de
coordonnées :

i, | L e, t
21 = —\ = zZ9 = —

Vin C Vin V LC

Dans les nouvelles coordonnées, le modele s’écrit :

dz 1—(1—u)z _(]0 -1 N 0 1 . 1
dr — |(1—wz—2y5] |1 —% “1-1 0]/ o

ou Q := R\/% est le facteur de qualité du circuit.

Modeéle moyen

Un modeéle moyen s’obtient en supposant une fréquence de commutation infinie des interrup-
teurs. Dans ce contexte, on ne considere plus la valeur instantanée de 1’état des interrupteurs, 0
ouvert ou 1 fermé, mais la valeur moyenne de cet état sur une période de découpage. Ainsi, les
variables de commande n’appartiennent plus & 1’ensemble {0,1} mais a Iensemble [0, 1]. Cette
modélisation est naturelle lorsqu’un signal MLI est utilisé (voir I'introduction de ce chapitre), car
elle établit un lien direct entre le rapport cyclique du signal et I’état de l'interrupteur [27]. Elle
est également liée a la commande équivalente en mode glissant [26].

On définit la commande moyenne o, comme la valeur moyenne de la commande sur une
période T :

1t
Umoy, = /t_T’u,(T)dT

Cette approche permet de ne pas avoir a traiter des dynamiques commutées. Les signaux du
modele moyen sont continus, et de plus égaux a la valeur moyenne des signaux du systéme com-
muté [25].

Exemple 1.4 Modeéle moyen du convertisseur boost
Le modele moyen du convertisseur boost de ’'Exemple 1.2 est

i'moy = (AO + UmoyAu) Tmoy + Byvin
Ymoy = COxmoy

T
Ol Umoy € [0,1] et Tmoy = [szOy vaoy} )

Pour simplifier davantage le modele, il peut étre linéarisé autour d’un point auquel on souhaite
faire fonctionner le systeme [28]. Avec un modele linéarisé, toutes les méthodes de commande bien
établies pour les systémes linéaires peuvent étre appliquées. Cependant, le modele et la commande
qui en découlent ne sont valables que localement.
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Exemple 1.5 Linéarisation du modéle du convertisseur boost

T
Soit [z Leq Uceq} un point d’équilibre du convertisseur boost, et ueq la commande moyenne

associée a ce point. Nous pouvons définir 4, dv et du les déviations de ’état et la commande
par rapport a ces références, soit :

iLmoy = Z'Leq + 41 UCmoy = VCeq T ov Umoy = Ueq T ou
Les équations du modele d’état s’écrivent alors :

- o VCeq+0V
iLmoy = P — (L — tleq — 6u)=——

20— )8 + 50 552

. ir, Y ve +ov
UCmoy = (1 — Ueq — 6“) e(é' - ;%C
_ o1 'L v dudi
= (I —ueq) g — "0 — ¢ — °C

Si I’état est suffisamment proche du point de référence, les quantités bilinéaires dudi et dudv
sont négligeables. Nous obtenons donc finalement un modeéle linéaire de la déviation de I’état
autour du point de référence de la forme :

0 . 1—uUeq UCeq
0% = Ajindx + Biindu, ou Ay, = 1—Ueq If Biin = Z'[Leq
C ~RC - C

Modéle hybride/affine commuté

La dynamique d'un convertisseur présente a la fois une nature continue (les équations dyna-
miques des différentes configurations du circuit) et discontinue (le changement de position des
interrupteurs). Les convertisseurs sont donc naturellement des systémes hybrides, et peuvent étre
modélisés avec ce formalisme [29,30]. Plus précisément, ils appartiennent a la classe des systémes
affines & commutation [8,31,32], qui comprend les systémes affines par morceaux [33] et les sys-
témes a relais [34, 35] (ou seule la matrice B commute). Un systéme affine & commutation est
caractérisé par un ensemble de sous-systémes affines, et une loi de commutation (souvent notée o)
qui détermine la commutation entre ces sous-systémes. Les systemes affines & commutation sont
donc des systémes hybrides qui ont la particularité de ne pas présenter de sauts dans I’état.

Definition 1.2 Systéme affine & commutation
Un systeme affine & commutation constitué de m sous-systémes est décrit par

(1.1)

& = Asx + B,
y =Cyx

ouo(t,z):[0,00) x R" — K,, est une fonction constante par morceau nommée loi de commu-
tation et K,;, = {1,2,...,m} est 'ensemble des entiers de 1 & m. Le sous-systéme i, caractérisé
par les matrices (A;, B;, C;), est actif & un instant ¢ donné si o(t, z) = i.

Exemple 1.6 Modeéle affine a commutation du convertisseur boost

Le convertisseur boost présenté dans I’Exemple 1.1 peut étre modélisé comme un systéme
affine & commutation avec 2 sous-systeémes, a ’aide des matrices définies dans I’Exemple 1.2 :
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¢ Sous-systeme 1 : L’interrupteur est ouvert, et &= Aoz + Bovin 1= A1z + By
y = Cyzx = Cizx
& = (Ap + Ay)x + Bovin := Aoz + By

e Sous-systéme 2 : L’interrupteur est fermé, et { y = Coz = Coa

Nous pouvons donc écrire un modele affine & commutation de la forme (1.1) ou o(t,z) :
[0,00) x R™ — {1,2} est la loi de commutation.

1.2 Solution, équilibre et stabilité

Dans cette section, nous nous intéressons aux solutions et aux points d’équilibre des systémes
affines & commutation. Pour ’étude des points d’équilibres, les notions de stabilité et la méthode
de Lyapunov sont rappelées. Avec un point de vue plus proche de I’électronique de puissance, nous
présentons également une étude du régime établi d’un convertisseur.

Solutions et points d’équilibre

Nous nous intéressons aux solutions d’un systéme affine & commutation, modélisé par I’équation
& = Agx + By := X (z(t)) (1.2)

La fonction X est discontinue, ses solutions ¢ — z(¢) ne sont donc pas classiques [36]. On peut
définir les solutions au sens de Filippov en associant a ’équation (1.2) U'inclusion différentielle

i € F[X](z(t)) (1.3)

L’idée pour définir les solutions de Filippov est d’introduire un ensemble de directions déterminées
par les valeurs du champ de vecteurs X dans un voisinage de = [36]. Autour des discontinuités,
I'enveloppe convexe des trajectoires possibles est considérée [37]. Formellement, F[X](z) est une
set-valued map définie dans notre cas par

f[X](m) S CODV{AZ'LU + B;, 1 € KM} (1.4)
M

=Y M(Aiz+B), A€AR (1.5)
=1

ou Kjs est 'ensemble des entiers de 1 a M, M est le nombre de configurations du systeme, conv
est ’enveloppe convexe, et 'ensemble A est défini par

M
AR = {)\ e o, 1M Z)‘i = 1}
=1

Il peut étre prouvé que I’ensemble des solutions de (1.2) sont denses dans I’ensemble des so-
lutions de (1.3) avec (1.4) [38,39]. Cette propriété implique que les trajectoires du systeme (1.3)
peuvent étre approchées aussi prés que l'on veut par celles du systeme (1.2), typiquement en
commutant a haute fréquence entre les sous-systémes. L’étude des propriétés de (1.1) est donc
pertinente pour comprendre le comportement du systéme a commutation (1.2). En particulier,
contrairement au systéme (1.2), il est possible de définir les points d’équilibres du systeme (1.3).
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Definition 1.3 Point d’équilibre d’une inclusion différentielle

Zeq €st un point d’équilibre de l'inclusion différentielle (1.3) si
0 € F[X](xeq)

A partir de I'équation (1.5), zeq est un point d’équilibre s’il existe Aeq € AR tel que

M
0= Z Aeqi (Aixeq + B'L)

=1
M M

=) Aeq;AiTeq + O Aeq, Bi := AcqTeq + Beq
=1

i=1
L’ensemble des points d’équilibre est donc défini par :
M
Xeq = {xeq €ER" | Ihqg € AR Z deq; (AiTeq + B;) = 0} (1.6)
i=1

De plus, si la matrice Aeq est inversible pour un Aeq € Ag donné, I'expression de I'unique
point d’équilibre correspondant est

_ -1
Leq = _Aeq Beq

Remarque 1.1 Si A € Ag est remplacé par \ € Ag dans la définition (1.5), avec

Ag:= {)\ e {0,1}M: %)\i = 1} (1.7)

i=1
nous retrouvons le systéme (1.2). Le passage d’une représentation commutée (ou A € Ag) d une

représentation continue (ot A € ApR) est la formalisation de l'approche intuitive consistant a
utiliser un modele moyen en électronique, vue dans la section précédente.

Remarque 1.2 Si)eq € Ag (et non Aeq € Ar comme dans la définition (1.6)), le point Teq € Xeq
associé est un point d’équilibre d’un des sous-systemes du systéme d commutation.

Stabilité et méthode de Lyapunov

La question de la stabilité est centrale en automatique. Un point d’équilibre est dit stable si
toutes les solutions initialisées suffisamment proches de ce point restent proches dans un certain
voisinage. La théorie de Lyapunov permet, entre autres, de donner des conditions suffisantes de
stabilité au sens de Lyapunov. Considérons le systéeme dynamique autonome

i = f() (18)

ou f : D — R" est localement Lipschitz sur D, D C R" est un ensemble qui contient ’origine
z = 0.

Remarque 1.3 Le systéme affine a commutation (1.2) est un systéme autonome de la forme
(1.8) si la loi de commutation o dépend seulement de l’état x (retour d’état).
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Definition 1.4 Point d’équilibre

Le point z¢q est un point d’équilibre de (1.8) si

f(xeq) =0

L’étude d'un point d’équilibre z.q peut se ramener a ’étude de I'origine & = 0 par changement
de coordonnées T = = — xcq. Sans perte de généralité, nous étudierons donc la stabilité de I'origine
par la suite.

Definition 1.5 Stabilité d’un point d’équilibre [40]
Soit l'origine = 0 un point d’équilibre du systéme (1.8). Le point est

« stable, si pour tout € > 0, il existe § = d(¢) tel que
lz(0)|| <o = |z(t)]| <e, VE>0 (1.9)

asymptotiquement stable, s’il est stable et  peut étre choisi tel que

l=(©) <& = lima(t) =0 (1.10)

« exponentiellement stable, s’il existe des constantes positives ¢, k et \ telles que
Y
lz(@®)] < kllz(0)e™, ¥ [lz(0)]| < ¢ (1.11)

« instable, s’il n’est pas stable

La méthode de Lyapunov est une approche pseudo-énergétique qui introduit une fonction
candidate de Lyapunov, souvent notée V, qui doit vérifier certaines propriétés pour prouver la
stabilité d’un point d’équilibre. L’« énergie » d’un systéme est positive, doit étre nulle en un point
d’équilibre, et décroitre dans le temps lorsque 1’état est écarté de son équilibre s’il est stable.
S’il est possible de trouver une fonction de Lyapunov, la stabilité du point d’équilibre étudié est
prouvé sans avoir a calculer les trajectoires du systéme. La théorie de Lyapunov est donc un outil
d’analyse puissant dans I’étude des systémes non-linéaires.

Théoréme 1 (Méthode de Lyapunov [40]) Soit x = 0 un point d’équilibre du systéme
(1.8) et D C R™ un ensemble contenant x = 0. S’il existe une fonction V : D — R de classe
C! telle que

o V(z) est définie positive sur D, soit V(0) =0 et V(z) >0, Yo € D — {0}
o V est semi-définie négative, soit V(0) =0 et V <0, Vz € D
alors x = 0 est stable. Si de plus :
o V est définie négative, soit V < 0, Yo € D — {0},
alors © = 0 est asymptotiquement stable (AS). Si de plus :
e D=R" et V(x) est radialement non-bornée, soit ||z| — co = V(x) — oo,

alors © = 0 est globalement asymptotiquement stable (GAS).

D’autres conditions permettent de prouver la stabilité exponentielle.
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Théoréme 2 (Fonction de Lyapunov pour la stabilité exponentielle [40]) Soit
x = 0 un point d’équilibre de (1.8) et D C R™ un ensemble contenant x = 0. S’il existe une
fonction V : D — R de classe C! telle que

killz|® < V() < kolla]l®
V < —kslle]°

pour tout t > 0 et pour tout x € D, ou a, ki, ky et ks sont des constantes positives, alors
x = 0 est exponentiellement stable. De plus, si les hypothéses sont satisfaites globalement,
alors x = 0 est globalement exponentiellement stable.

Etude du régime établi

En électronique de puissance, I’approche courante pour comprendre le comportement d’un
convertisseur en régime établi consiste a étudier les valeurs moyennes de ses signaux. Comme
la commande des interrupteurs est généralement réalisée avec des signaux MLI de période fixe,
les grandeurs électriques sont périodiques en régime établi, et leur valeur moyenne correspond a
leur composante continue. Cette étude suppose bien évidemment que le point de fonctionnement
autour duquel le systéme opere est stable.

\

Remarque 1.4 Les convertisseurs sont généralement concus de maniere a minimiser les oscil-
lations. Leurs amplitudes sont donc souvent faibles devant celles des composantes continues [25].
Les signaux peuvent alors étre approximés par leur composante continue.

Une analyse des variations des signaux au cours d’une période montre que les dérivées des
signaux continues doivent étre en moyenne nulles sur une période pour étre en régime établi.
Cette condition est similaire & la définition d’un point d’équilibre. L’étude des variations permet
également de dimensionner les composants, que ce soit pour minimiser les variations ou pour éviter
d’étre en régime DCM [23].

L’étude du régime établi permet aussi de trouver la fonction qui donne le gain entrée/sortie
moyen en fonction du rapport cyclique. Cette fonction importante pour comprendre la fonction
d’un convertisseur est parfois appelée relation statique du convertisseur [23,206].

Exemple 1.7 Etude du convertisseur buck en régime permanent

ip L
m o 91
Vin C__Tvc R| | |Vout

FIGURE 1.4 — Circuit d’un convertisseur buck

Le modele du convertisseur buck (ou abaisseur de tension) présenté sur la Figure 1.4 est

UVjn :Li'L-i-vc
i1, :C?'Jc-i-%
VUout = VC

ou u est un signal MLI de période T et de rapport cyclique o pour cet exemple.
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En régime établi, nous pouvons dans un premier temps considérer que le filtre LC est
congu pour réduire les oscillations de la tension de sortie, donc v¢ ~ 0 et vo peut étre
approximé par sa composante continue, notée V par la suite.

Pour étudier le comportement du courant ¢y, I’étude est séparée en deux parties : lorsque
I'interrupteur est fermé (la bobine se charge), et lorsqu’il est ouvert (la bobine se décharge).

o Lorsque u = 1, la dynamique de iy, est approximée par iy, ~ % En considérant qu’a
I’instant initial ¢ = 0, une période du signal MLI débute et u = 1, le courant a la fin du temps
de I’état haut s’exprime

al 4. R
in(aT) = i (0) + / Yin =V gt =g (0) + S Yot
0 L L
o Lorsque u = 0, la dynamique de i, est approximée par iy, = —%. Le courant en fin de
période s’écrit alors
: . T v , 1%
ir(T) = ir(aT) +/ Yt =ig(aT) — 2(1—a)T (1.12)
aT L L

La forme d’onde de ij, correspondante est présentée sur la Figure 1.5. On retrouve bien
le fait que la bobine se charge puis se décharge au cours d’une période.

ir(t)

1
ir(aT)
T / \ IAz’
i1,(0) T
0 ol T ¢

FI1GURE 1.5 — Courant dans la bobine sur une période de régime établi

En régime établi, le courant au début et a la fin d’une période sont égaux. La valeur
moyenne du courant, notée I, est alors constante, comme montrée sur la Figure 1.5. Cette
condition permet de trouver V la valeur moyenne de v :

Uin —

’iL(O) IiL(T) ~ iL(aT)— OzTZZ'L(OzT)—‘l/_:(T—OzT)

Nous obtenons finalement

‘7 = (WVjp
Cette relation est appelée relation statique du convertisseur, et donne une image du gain
entre 'entrée et la sortie en régime établi, en fonction du rapport cyclique. Elle est représentée
sur la Figure 1.6.

Vout
Vin

0 05 g

FIGURE 1.6 — Relation statique du convertisseur buck
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Le gain est compris entre 0 et 1, nous retrouvons donc le fait que le convertisseur buck
est un convertisseur abaisseur de tension.

Remarque 1.5 Le courant d la fin d’une période du signal MLI s’exprime :
T
ir(T) = i1(0) +/ Lat
o L

La condition ir,(T) = ir(0) en régime établi implique donc fOT %dt = 0. Nous retrouvons
donc le fait que la dérivée du courant doit étre en moyenne nulle sur une période en régime
établi.

De la méme maniere, ’équation Coc = iy, — %C implique qu’en régime établi, les valeurs
moyennes vérifient

I=

=<

Nous pouvons aussi exprimer la variation Ai du courant en régime établi (voir sur la
Figure 1.5) :

in — % in(1 —
Ai = ig(aT) = ir(0) = H——aT = M

En inversant ’expression, on peut dimensionner la bobine pour obtenir une variation du

T

courant donnée. Il faut également s’assurer que la relation

- Al
I——>0
2>

soit vérifiée pour que le convertisseur reste en régime CCM.

Remarque 1.6 Lorsque la fréquence de commutation de l'interrupteur tend vers Uinfini (T — 0),
Uexpression des oscillations montre que leur amplitude tend vers 0. Le signal devient dans ce cas
constant, égal a4 sa composante continue. On retrouve ainsi le lien entre le modéle moyen et le
modéle commuté.

Si I'objectif est seulement d’étudier les valeurs moyennes des signaux, nous pouvons considérer
le modele moyen d’un convertisseur. Les valeurs moyennes a 1’équilibre et la relation statique sont
alors retrouvées en résolvant les équations pour © = 0.

Exemple 1.8 Etude du convertisseur boost en régime permanent

Pour un modeéle moyen de convertisseur boost (voir Exemple 1.2) auquel on impose umoy,
constant, un régime établi est atteint aprés un certain temps. En régime établi, © = 0, donc
la tension moyenne vcmoy et le courant moyen ip,0, atteignent des valeurs constantes. Les
équations du systéme vérifient alors :

vo _ Vin
moy, = 7 _
Vip = 0 + (1 - Umoye)vaoyE 1 Umgye
. UCmoy, ir — n
(1 - UmOYE)ZLmO}’e =0+ T = foYe R(l — Umoy )2
€
Vout = VCmoy, Yout —

Vin 1- Umoy,
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La derniere égalité donne la relation statique d’un convertisseur boost, représentée sur la
Figure 1.7.

Vout
Vin

1
0 0.5

i » Umoy,

FIGURE 1.7 — Relation statique du convertisseur boost

On observe que le gain est supérieur ou égal a 1, en accord avec la fonction d’élévateur
de tension d’un convertisseur boost.

1.3 Commande des convertisseurs

Les stratégies de commande des convertisseurs sont séparées en deux catégories : indirecte ou
directe, selon qu’un signal MLI soit utilisé ou non pour piloter les interrupteurs.

L’objectif de commande principal pour un convertisseur de puissance dépend de sa nature :
« Si la sortie est continue (DC), I'objectif sera de réguler la sortie & une référence constante.

« Si la sortie est alternative (AC), l'objectif sera de faire suivre une référence sinusoidale a la
sortie.

Dans les deux cas, le probleme peut se ramener, par changement de coordonnées, & la sta-
bilisation de 'origine de l'erreur e := x — s entre 1’état et sa référence. L’objectif est donc de
déterminer u le vecteur qui contient les variables associées aux interrupteurs, tel que le point e = 0
soit asymptotiquement stable au sens de Filipov, c’est-a-dire

lime(t) =0

t—o00

Remarque 1.7 Ici, l'analyse de stabilité se fait en considérant les solutions du systéme au sens
de Filippov, car l’état converge vers sa référence pour une fréquence de commutation infinie. En
pratique, comme la fréquence de commutation est limitée, le systéme atteint un cycle limite proche
du point de référence [10,/1,/2].

Parmi les nombreux résultats sur la commande des convertisseurs publiées dans la littérature,
nous pouvons distinguer trois catégories selon le type de modele utilisé pour la conception, comme
présenté dans la Table 1.3.

Les commandes proposées a partir d’'un modele moyen ou linéarisé s’implémentent générale-
ment avec des signaux MLI. Dans la plupart des cas, les algorithmes de commande génerent un
rapport cyclique continu, un signal MLI est ensuite généré par comparaison a un signal triangulaire
ou en dents de scie appelé porteuse, comme montré sur la Figure 1.8.
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Modele linéarisé Modele moyen Modele a commutation
PID [23,28,43] Current Mode [44] Sliding Mode [43,45-57]
State feedback [28,45, 58] Voltage Mode [59] Predictive [60-72]
LQR [73] Lyapunov-based [48,74,75] | min switching [8, 14,21,76,77]
Passive [28] Passivity based [45,74,78,79] [11,13,16,80,81]
Gain scheduling [32, 83] Optimal [84,85] Relay [10, 20, 86]
State feedback [37] Hybrid [9,41,88,89]

Feedback Linearisation [45]
Fuzzy logic [90,91]
Non-linear techniques [92]
Optimal [93]
Vector-based [16, 94]
Control allocation [95]

TABLE 1.3 — Liste des méthodes de commande appliquées aux convertisseurs dans la littérature

p(t)

Génération

PWM

«
Loi de
commande Tref

Convertisseur

FIGURE 1.8 — Schéma général de commande avec signal de commande MLI (gauche) et
génération d’un signal MLI & rapport cyclique variable, avec une porteuse en dents de scie
(droite-haut) ou triangulaire (droite-bas)

L’utilisation de signaux MLI présente un avantage pour I'implémentation numérique des com-
mandes. En effet, pour une période d’horloge donnée, en prenant en compte le temps de mesure, de
calcul et d’actualisation de la commande, 'utilisation d’un signal MLI permet de faire commuter
les interrupteurs a une fréquence supérieure comparée a une commande directe. Les oscillations
des signaux sont donc réduites (voir étude du régime établi). De plus, les commandes directes
peuvent générer des signaux de commande a fréquence variable, ce qui complique I'implémenta-
tion et le choix des composants dans la phase de dimensionnement du circuit (voir [96, Ch.1] pour
une étude plus complete).

Les lois de commande proposées pour des modeéles a commutation sont par nature des com-
mandes directes. On retrouve trois grandes familles :

e Mode glissant
o Commande prédictive

e Min-switching

Remarque 1.8 Les approches a relais et hybride peuvent étre vues comme des méthodes par
modes glissants ou min-switching dans la plupart des cas rencontrés dans cette littérature. Il existe
des exceptions comme [/1,97] qui utilise le formalisme hybride pour décrire le signal MLI de la
commande implémentée.
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Méthodes de commande directe

Dans cette section, nous présentons les familles de loi de commande directe proposées dans
la littérature. La commande argmin fera 1’objet d’une section plus détaillée, car elle constitue un
résultat essentiel dans notre travail.

Commande prédictive

La commande prédictive (MPC pour Model Predictive Control en anglais) se base sur la
connaissance du modele pour prédire le comportement futur du systéme. Sous '’hypothese qu’il
existe un nombre fini de commandes possibles, un algorithme prédit 1’évolution du systeme pour
chacune de ces commandes. Il décide ensuite de la meilleure commande & appliquer en minimisant
un critére a partir des prédictions [61]. Le principe est résumé sur la Figure 1.9.

Lref . . N
—— Minimisation | | ¥ ]
du cotit '{ Convertisseur

FIGURE 1.9 — Schéma de la commande prédictive

Pour un convertisseur, de nombreux critéres & minimiser sont utilisables dans la fonction cofit.
Entre autres : I'erreur entre état et référence [62—64], 'erreur entre puissance active et une référence
[63,65-67], la différence entre deux grandeurs a équilibrer [63,64], la puissance réactive [63,65,60],
la fréquence de commutation [63,68,69], les harmoniques [70] et les oscillations [71].

Plusieurs objectifs de commande peuvent étre pris en compte dans la fonction de coiit [71].
Dans ce cas, la priorité entre les critéres est gérée a 'aide de poids [61, 63], mais le lien entre
ces poids et le comportement du systéme n’est pas évident. La méthode s’applique facilement
a un grand nombre de convertisseurs, y compris les plus complexes comme les convertisseurs
multiniveaux [62, 64, 70]. Cependant, la puissance de calcul nécessaire pour faire les prédictions
est une limite a 'implémentation de cette méthode pour des systémes avec de fortes contraintes
temps-réél comme les convertisseurs [61]. De plus, la stabilité et la robustesse aux perturbations
et incertitudes d’un systeme avec ce type de commande n’est pas trivial, et généralement non
étudiées.

Commande par mode glissant

La commande par mode glissant est une méthode répandue pour la commande des convertis-
seurs. Cette loi de commande commutée permet de faire évoluer les trajectoires du systéme sur
une surface définie dans I'espace d’état, jusqu’au point de fonctionnement souhaité [98]. La mise
en place de ce type de loi de commande présente deux éléments importants :

o La synthese de la surface de glissement et de la dynamique associée en boucle fermée
o La définition d’'une commande qui rend la surface attractive

Pour m variables de commande, par approche directe, la surface de glissement S est définie
comme l'intersection de m surfaces S; définies a partir de fonctions s;(z) telles que [99]

S; ={z e R" | si(z) =0}, i=1,...,m
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Pour que la surface soit attractive, 'inégalité s(z)? s(x) < 0 doit étre respectée pour tout = dans

I’espace d’état, ou

s@) = [s1(0) .. sml@)]

Une fois la surface S atteinte, I’évolution du systeme doit se faire sur celle-ci, jusqu’au point
d’équilibre. Ce principe est illustré sur la Figure 1.10a.

4 -
’ gt

A u=1

! s(z) <0

; $(z) > 0

s(x) =0
(a) Représentation de la commande en mode (b) Représentation de la dynamique équivalente
glissant pour m =2 et n =3 pourn=2etm=1

FIGURE 1.10 — Représentation graphique de la commande par mode glissant

Pour un convertisseur, les commandes u; ne peuvent prendre que les valeurs 0 ou 1. Pour
mettre en place la commande, il faut donc déterminer des fonctions s; qui déterminent

w — 0 si si(x)>0
11 osiosi(r) <07

Différentes surfaces de glissement peuvent permettre de stabiliser un méme point d’équilibre,
mais la dynamique du systeme en boucle fermée sera différente. Elle s’analyse avec la méthode de
la commande équivalente, qui est la commande moyennée résolvant $ = 0. Pour les convertisseurs,
il est nécessaire que la commande équivalente vérifie uequiv € [0,1]™. De plus, la dynamique
équivalente définie a partir de la commande équivalente du systéme est la tangente a la surface
S [38], comme montrée sur la Figure 1.10b.

Pour la régulation de la tension de sortie d’un convertisseur, on parle pour un mode glissant
de commande directe/indirecte si la surface de glissement est définie a partir de la référence de
tension de sortie ou la référence correspondante en courant respectivement [49].

Exemple 1.9 Commande par mode glissant du convertisseur boost

Pour le convertisseur boost, la commande par mode glissant directe est instable [19]. Il
faut donc utiliser une méthode indirecte, a partir d’une référence du courant dans la bobine
correspondant a la tension de sortie souhaitée. Soit i..t cette référence. Soit la surface

S:{zx eR?| s(x) =0}, S(x) =ip — irer

Pour étudier la stabilité de la surface, la fonction de Lyapunov candidate V(s) = %32 est

introduite. Elle vérifie bien V/(0) = 0 et V(s) > 0 pour s # 0. Sa dérivée est V (s) = 8%% = sS.
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Pour que V(s) < 0, (et donc s5 < 0), il faut donc

$<0 sis(z)>0
$=0 sis(z)=0
$>0 sis(z)<0

La dérivée temporelle de s(x) est :

Vin — (1 — u)ve
L

s(x) =i = (1.13)

La commande equivalente tequiv correspondante a 5(z) = 0 est donc

Vin

Uequiv = 1 —
e UCref
Ol Vet > Vin est la valeur de tension de référence, donc uequiv € [0,1]. Si u > Uequiv, alors
5(xz) > 0, et inversement. La commande u ne peut cependant prendre que les valeurs 0 ou 1.
Pour rendre le systéme stable en respectant la contrainte V(s) < 0, il faut donc imposer :

u=0 si s(z)>0
u=1 si s(z)<0

La loi de commande peut se réécrire plus simplement

1 —sign(s)
YT

oll nous reconnaissons une partie constante et une partie commutée.

La littérature concernant la commande par mode glissant des convertisseurs est vaste, avec de
nombreuses extensions proposées [100, 101]. Parmi elles, on trouve l’adaptation de la surface de
glissement pour une meilleure robustesse aux perturbations et incertitudes [43,47,51], 'implémen-
tation avec PWM [55], des surfaces non-linéaire [102], des observateurs [103] ainsi que l'utilisation
de plusieurs surfaces de glissement [53].

Cette méthode de commande est relativement simple & mettre en ceuvre, mais elle est sujette
au phénomene de réticence qui implique de fortes pertes. Il peut cependant étre atténué, avec
une commande par hystérésis par exemple. De plus, le choix d’une surface de glissement et le
réglage des gains permettant d’obtenir un comportement désiré peuvent rendre I'application de
cette méthode complexe, surtout pour des exemples de grandes tailles.

Commande argmin

La commande argmin constitue le résultat fondamental a partir duquel une partie du travail
de cette these a été développée. Cette approche est issue de la littérature sur les systemes affines
a commutation (voir modele (1.1)) et se base sur la méthode de Lyapunov pour synthétiser la
commande.

Le principe de la loi de commande argmin est de choisir comme sous-systéme actif celui qui
minimise la dérivée d’une fonction de Lyapunov de la forme V = e Pe pour stabiliser I’origine
de l'erreur e = x — xf. Cette stratégie n’est pas suffisante pour assurer la stabilité, il faut de
plus s’assurer que la valeur minimale soit toujours négative. Pour cela, nous devons ajouter des
conditions sur la matrice P, liées a la stabilité quadratique.



Chapitre 1 - Etude bibliographique 23

Proposition 1.1 (LMI pour la stabilité quadratique [104,105]) Soit le systéme polytopique
T = A(t)z, A(t) € conv{Ay,..., An}

Une condition suffisante pour assurer la stabilité asymptotique de l'origine est l'existence d’une
fonction quadratique V (x) = 27 Px qui remplit les conditions pour étre une fonction de Lyapunov,
ou P € R™™ est une matrice symétrique définie positive. Une condition suffisante sur la matrice
P est de satisfaire les inégalités matricielles linéaires (LMI) :

ATP + AP +2Q¢ < 0, Vi=1,...,m (1.14)
ot Qo € R™™ est une matrice symétrique définie positive arbitraire.

La stabilité quadratique et les conditions (1.14) peuvent étre interprétées comme 1’existence
d’une fonction de Lyapunov quadratique commune & tous les sous-systémes, qui définissent les
sommets d’un polytope. Cette propriété est nécessaire pour prouver la stabilité du systéme affine
a commutation en boucle fermée avec la loi de commande argmin.

Théoréme 3 (Commande argmin (adaptée de [8])) Considérons le systéme affine a com-
mutation (1.1). Soit e :== x — xyef Uerreur entre l’état et un état de référence admissible, tel
que Tyer € Xeq défini par (1.6). Pour une matrice Qc symétrique définie positive donnée, s’il
existe une matrice P symétrique définie positive telle que les LMIs (1.14) soient satisfaites,
alors la loi de commande

o* € argmin e’ P(A,z + By) (1.15)
o€k

rend l'origine de e asymptotiquement stable au sens de Filippov.

Preuve

Soit une fonction candidate de Lyapunov V(e) = 3¢’ Pe, ol la matrice P = PT > 0
satisfait les conditions LMIs (1.14). La fonction vérifie V' (0) = 0 et V(e) > 0 pour tout e # 0,
et est évidemment radialement non-bornée. Sa dérivée temporelle est

V(e) = " P(Aox + By)

Par définition de 'ensemble Xy, Zref € Xeq implique qu’il existe Aeq € AR tel que

M

0= Aeq,(Aitref + B;) = Aeqref + Beg

i=1

Avec la loi de commande (1.15), par construction et par linéarité, 'inégalité
e’ P(Ay+x + By) < €T P(Acq + Beq)
est vérifiée. Nous pouvons donc majorer V telle que
V(e) < eTP(Aeqx + Beq) = eTP(Aeqx + Beq — AeqTret — Beq) = eTPAeqe
A partir des conditions LMI (1.14), nous obtenons finalement
V(e) < —eTQce <0

car Q¢ est symétrique définie positive. Comme 1’état ne subit pas de saut, on conclut que
lorigine est asymptotiquement stable au sens de Filipov (voir Remarque 1.7). |
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Remarque 1.9 Ici, pour un point de référence .o donné et une matrice Qo = Qg > 0 donnée,
il est suffisant de trouver une matrice P = PT > 0 satisfaisant

ALP + PAcq +2Qc <0 (1.16)

pour arriver d la méme conclusion [71]. Nous remarquons que (1.14) implique (1.16), mais pas
l"inverse.

La commande argmin peut étre interprétée comme une forme de commande par mode glis-
sant, dont la surface de glissement est implicitement définie [31]. La conception de la surface
de glissement est ainsi systématique pour n’importe quel exemple, car elle dépend uniquement
de la résolution des conditions LMIs (1.14) ou (1.16) qui peuvent étre résolues avec des outils
numériques efficaces [106]. Les surfaces de glissement sont explicitement définies par [16,35]

<V(6),(Ai—Aj)$+bi—bj> =0, 1,] € {1,...,m}

D’autres résultats complétent celui du Théoreme 3, dont notamment :

o Limitation de la fréquence de commutations : Pour empécher une fréquence de commutation
infinie au niveau de la surface de glissement ou du point de référence (phénomene de Zeno),
il est possible de mettre en place une commande avec hystérésis [21] ou de procéder & une
régulation temporelle ou spatiale [15,107,108].

o Résultats basés sur l’existence d’une commande continue stabilisante : I'existence d’'une com-
mande continue stabilisant le systéme permet de se passer de la contrainte (1.16) [12] [35].
La stabilité globale peut étre prouvé a l’aide de fonction de Lyapunov de type Lur’e [109)].

o Controlabilité des sous-systémes : Dans [86], une loi de commande type argmin est proposée
en se basant sur la controlabilité des sous-systemes, donc l'existence d’un retour d’état
u = Kua stabilisant tous les sous-systemes. Cependant, le convertisseur étudié est le buck,
qui a un modele linéaire, ce qui facilite sa commande.

o Matrice a ’équilibre non-inversible : [18] consideére le cas ou le point d’équilibre ne peut pas
étre défini a partir de I'inversibilité de la matrice a I’équilibre Aeq.

Prise en compte des perturbations/incertitudes

La loi argmin présentée part de I’hypotheése que le point d’équilibre et le modele sont par-
faitement connus. Cependant, une étude plus réaliste doit considérer qu’un convertisseur peut
étre affecté par des perturbations ou que le modele présente des incertitudes. Un convertisseur
subit principalement des perturbations au niveau de la charge en sortie et de la tension d’alimen-
tation [23]. Si les perturbations sont inconnues, le point d’équilibre a atteindre n’est alors plus
connu.

De nombreuses publications prennent en compte des incertitudes/perturbations sur le modele
pour plus de robustesse du controleur. Les principales méthodes proposées sont :

o Action intégrale : Une boucle avec un intégrateur est ajoutée au schéma de commande, ou
un modele augmenté est construit [20, 45,80, 85, 80]
o Commande adaptative : Les commandes sont ajustées pour les rendre robustes aux incerti-

tudes, en se basant sur I'estimation des parameétres inconnus [11,13, 14,45 47 51, 74,77, 81]

o Commande robuste avec des conditions LMI : La résolution de LMI sur les sommets d’un
polytope définissant les incertitudes permet d’assurer la stabilité d’un contréleur pour un
ensemble de parameétres [58,73,85]
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Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les notions essentielles de modélisation et commande des
convertisseurs. Apres avoir rappelé les éléments de modélisation des circuits électriques, nous avons
introduit plusieurs cadres de modélisation permettant de représenter les convertisseurs électriques.
Parmi eux, le formalisme des systémes affines & commutation a ’avantage de prendre explicitement
en compte la nature commutée des convertisseurs.

Apres avoir introduit les notions de solutions, point d’équilibre et stabilité pour cette classe de
systéme, les méthodes de commande proposées dans la littérature pour les convertisseurs ont été
résumées. Parmi les méthodes de commande directe, nous nous sommes particulierement intéressés
a la loi de commande argmin, issu de la littérature sur les systemes affines & commutation. Sa forme
générale permet de considérer des problemes de stabilisation ou de poursuite selon la référence
donnée, et les convertisseurs sont des exemples d’application déja présentés.

Généralement, la littérature présente les convertisseurs comme une application de la commande
argmin, sans s’attarder sur les problématiques inhérentes a ces systemes qui peuvent compliquer
son implémentation. En particulier,

o Les exemples proposés sont souvent simples par rapport a la diversité des convertisseurs
existants.

o La connaissance du point d’équilibre & atteindre est souvent admise, sans lien avec un objectif
de commande.

o En lien avec le point précédent, plusieurs commandes et points d’équilibre peuvent permettre
d’atteindre une méme sortie désirée. C’est notamment le cas méme pour des exemples de
convertisseurs aussi simples que le boost si des imperfections sont prises en compte dans la
modélisation du circuit.

o La définition des trajectoires de référence pour les convertisseurs ayant une entrée/sortie
alternative est délicate, et peu considérée dans la littérature des systémes affines & commu-
tation.

o L’obtention du modele d’un convertisseur dans le cadre de modélisation des systemes affines
a commutation est peu discuté, alors qu’il devient difficile & appréhender des que le nombre
d’interrupteurs augmente.

Le chapitre suivant prend en compte les remarques ci-dessus pour proposer une démarche
générale de modélisation des convertisseurs électriques. La démarche vise a écrire, de fagon systé-
matique, le modele d’un convertisseur sous la forme d’un systéeme affine & commutation, a partir
des équations électriques du circuit. Des outils sont également proposés pour définir les états de
référence d’un convertisseur & partir d’un objectif de commande.
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Introduction

En vue de proposer une méthodologie générale pour la commande directe des convertisseurs
électriques, nous considérerons le formalisme des systemes affines & commutation pour modéliser
la nature commutée des convertisseurs.

Dans la littérature, les convertisseurs sont généralement considérés comme des applications
des résultats pour les systémes affines a commutation. Cependant, le manque de méthodologie
pour obtenir le modele d’un convertisseur dans ce formalisme rend difficile 'application de tels
résultats théoriques, en particulier lorsque le nombre d’interrupteurs dans le circuit augmente. Par
ailleurs, le calcul d’un état de référence n’est généralement pas discuté.

Dans la littérature, la méthode de référence pour modéliser des convertisseurs est celle de [27].
Elle permet d’obtenir un modeéle moyen ou linéarisé de convertisseur commandé par un signal MLI,
mais aussi de représenter les modeles obtenus sous forme de circuit équivalent. Cette méthode
ne prend donc pas en compte les commutations. [110] propose une méthode systématique de
décomposition d’un circuit, et de modélisation basée sur un réseau de pétri, a des fins de simulation.
Le modele obtenu n’est cependant pas adapté pour 'application des résultats concernant les
systémes affines & commutation qui nous intéresse dans cette these.

Dans ce chapitre, nous proposons donc une méthode permettant d’obtenir systématiquement le
modele d’un convertisseur dans le cadre des systémes affines & commutation & partir des équations
électriques décrivant le circuit. Le développement de cette méthode s’est appuyé sur [I,2] qui
formalise une premiere version de celle-ci. Les étapes de la méthode sont résumées sur la Figure
2.1.
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Pour appliquer cette méthode, nous posons deux hypothéses principales :
« Le convertisseur fonctionne toujours en mode de conduction continue (CCM)
o L’état des interrupteurs peut étre modélisé a ’aide de variables binaires

La premiere hypothése permet d’écarter le cas ou le courant principal du convertisseur devient
nul, ce qui génere des configurations supplémentaires du circuit que ’on ne peut pas activer avec
une loi de commande. La deuxiéme hypothese signifie que 1'on considére que les interrupteurs
commutent instantanément, et sont donc soit ouverts, soit fermés.

Modélisation de I’état
des interrupteurs

L Modele affine & commutation

dCalcu%nombre =AMz + B(Avin + G(M\)p
-~ t‘
e configurations y=C(N)z + HN\)p

M k

i Modélisation des |
perturbations

[ Changement de variable ]

p:=[p1,...,pd|
A

Réduction du nombre de modes
Modélisation de SE—— Gonneeeennneeennnneas :
tous les circuits Mode i & u=...
A

Matrices
[ Modélisation directe ] M jeux d’équations [

Définition des modes

v Définition matrices associées

[Uniﬁcation des modéles]

1 jeu d’équations
' Modele d’état bilinéaire

Choix du vecteur d’état x L .
[Choix du vecteur de sortie y r= A(u)x l B(u)vm u G(u)p
y=C(u)z + H(u)p

b

[Changement de variable]

FIGURE 2.1 — Schéma général de la méthode proposée dans la Section 2.1

Dans la Section 2.2, nous proposons des outils pour déterminer 1’état de référence a par-
tir d’objectifs de commande, en examinant séparément les cas des convertisseurs DC-DC et des
convertisseurs DC-AC et AC-DC.

2.1  Du modele physique au modele affine a commutation

Modeéle physique
Nous décrivons ici la premiere partie de la méthode, qui correspond a la partie gauche de la
Figure 2.1. Les principales étapes sont :
o Modéliser I’état des interrupteurs et déterminer le nombre de configurations du circuit
o (Modéliser les perturbations/incertitudes)

« Ecrire les équations de tous les circuits possibles a Paide des lois de Kirchoffs
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o Intégrer la modélisation des interrupteurs aux équations
o Choisir les variables d’état pour obtenir un modele d’état bilinéaire

Nous illustrerons les étapes a ’aide de 'exemple d’un convertisseur buck-boost non inverseur.

Modélisation des interrupteurs et nombre de configurations

Dans le Chapitre 1, nous avons évoqué la possibilité de représenter I’état d’un interrupteur
avec une variable binaire.Pour modéliser I’état des interrupteurs d’un circuit, une approche directe
consisterait donc a attribuer une variable binaire a chacun d’entre eux. Toutefois, une analyse plus
approfondie permet souvent une modélisation plus fine en regroupant plusieurs interrupteurs sous
une méme variable.

La Table 2.1 présente des représentations fonctionnelles d’interrupteurs, ainsi que des exemples
de leur implémentation avec des composants semi-conducteurs. Le choix d’une réalisation dépend
des caractéristiques courant-tension demandées au convertisseur [7]. Les variables binaires repré-
sentant 1’état des interrupteurs sont également indiquées sur les exemples de la Table 2.1, ou
u=1—u.

Uy = 1
Exemples de w=0 u=0 u=1
représentation _/__ ~ - Nug =1
fonctionnelle U= u=1 u=20 us =1

ur +ug +uz =1

U1 -|
Exemples de
réalisation avec —q_‘;‘— ul ul Uy +us
des composants _'u_ 0l 2 Uz +us -
semi-conducteurs
us -I

TABLE 2.1 — Exemples de représentation fonctionnelle d’interrupteurs et leur réalisation, et
variables binaires associées

Un exemple courant est celui de la cellule de commutation, qui correspond a la deuxieme et a
la troisieme colonne de la Table 2.1. Cette structure est particulierement utile pour respecter les
regles d’alternance des sources [7], en permettant de connecter deux sources de natures différentes.
Les deux interrupteurs ne doivent pas étre fermés ou ouverts simultanément, sous peine de créer
un court-circuit (risqué pour les sources de tension et les capacités) ou un circuit ouvert (risqué
pour les sources de courant et les inductances). Les états des deux interrupteurs ne sont donc pas

indépendants, une seule variable commune peut étre utilisée pour les modéliser.

La quatrieme colonne de la Table 2.1 présente I’exemple d’un interrupteur a trois positions.
Une seule variable binaire ne suffit pas a modéliser son état, trois variables u1, ug et us sont donc
utilisées. Ces variables doivent étre contraintes entre elles (u; + uz + ug = 1) pour représenter
correctement le fonctionnement de la structure.
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Exemple 2.1 Interrupteurs du convertisseur buck-boost non inverseur

FIGURE 2.2 — Circuit d’un convertisseur buck-boost non inverseur

La Figure 2.2 présente le circuit d’un convertisseur buck-boost non inverseur alimen-
tant une charge résistive R. Ce convertisseur permet de produire une tension de sortie vout
supérieure ou inférieure a la tension d’entrée v;,. Dans cet exemple, nous supposons que 1’'in-
ductance L et la capacité C' ne sont pas parfaites, en leur ajoutant une résistance parasite rp,
et ro respectivement.

La Figure 2.3 illustre, de haut en bas, I'identification des cellules de commutation, leur
représentation fonctionnelle, ainsi que ’association des variables binaires uq et us aux com-
posants, déduites de cette analyse.

Repérage des bras Vin
de commutations

Représentation ) ir, L L C TUC
: Vin B ——+ R| | [vout
fonctionnelle

| N

Association des vy,
variables binaires

FIGURE 2.3 — Processus d’association des variables binaires sur le convertisseur buck-boost
non inverseur

Une fois les variables binaires associées aux interrupteurs, nous pouvons déduire le nombre de
configurations M possibles d’un circuit de convertisseur. Généralement :

M =2"

ou m est le nombre de variables binaires utilisées pour modéliser I'état des interrupteurs. Si des
contraintes existent entre les variables (voir Table 2.1), ce nombre est réduit, tel que

M = 2™ — nombre de configurations interdites

Exemple 2.2 Nombre de configurations d’un convertisseur buck-boost non in-

verseur
Dans ’Exemple 2.1, m = 2 car deux variables binaires sont nécessaires pour représenter
I’état des interrupteurs. Il n’existe pas de contrainte entre ces variables, donc M = 2% = 4.
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Modélisation des perturbations

Un convertisseur peut étre affecté par des perturbations, principalement sur les tensions d’en-
trée et sur les charges en sortie. Il convient alors de les modéliser pour les prendre en compte lors
de la phase de conception d’une loi de commande.

La modélisation d’une perturbation sur une tension d’entrée peut se faire en ajoutant directe-
ment une variable de perturbation a la valeur nominale, comme illustrée sur la Figure 2.4, ou la
perturbation est notée p;.

Vin = Vin+ 11 Vin — Vin + P1

FIGURE 2.4 — Modélisation d’une perturbation sur des sources de tension

La modélisation d’une perturbation sur une charge est moins directe. Nous allons discuter le
cas d’une charge résistive, de résistance nominale R, qui subit une perturbation et devient R+ AR.
Nous distinguons deux cas :

o Une tension voyt est imposée. Dans le cas nominal, la charge consomme un courant iy =

“sut. Dans le cas perturbé, elle consomme un courant i = RZ(-)“AtR = ig + p2 pour py =
—voutﬁlzm. On peut donc modéliser la variation de résistance par une source de courant

en parallele de la charge, notée ici po

o Un courant i,y est imposé. Dans le cas nominal, la tension a ses bornes est vg = Rioyut. Dans
le cas perturbé, la tension aux bornes de la résistance est v = (R 4+ AR)iout = Vg + p2 pour
p2 = ARigy. On peut donc modéliser la variation de résistance par une source de tension
en série avec la charge.

La modélisation de la variation de résistance avec des sources de tensions ou de courants est
résumée sur la Figure 2.5.

Z'O Z.out

R [’Uout R [ Vo

4 4

. Z.out
i 7 Tout
o R I )
R+ AR [Uout = R Ivout R+ AR Iv =
P2 T[)Q
— AR
P2= —RRyAR) Vout P2 = ARiout

FIGURE 2.5 — Modélisation d’une perturbation sur une charge résistive, pour une tension
(gauche) ou un courant (droite) imposés

Cette approche peut étre généralisée a d’autres types de charge, et se trouve par exemple
dans [14]. Les perturbations peuvent également servir & modéliser des charges non linéaires, qui
ne peuvent sinon pas étre prises en compte dans le cadre de la modélisation proposée.
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Exemple 2.3 Convertisseur boost avec charge de puissance constante

La Figure 2.6 représente le circuit d’un convertisseur boost avec une charge a puissance
constante P (CPL pour Constant Power Load).

— L —
vm(’? Uy J:} C__Tvc & l[vout

FIGURE 2.6 — Circuit d’un convertisseur boost avec charge de puissance constante

Le courant ig, = % traversant la charge varie de maniére non linéaire par rapport a
la tension v, et ne peut donc pas étre représenté avec un modele bilinéaire ou affine &
commutation. Une solution est alors d’introduire une perturbation p; = i,y pour pouvoir
modéliser ce convertisseur avec la méthode proposée.

Ecriture du modéle des circuits

Un modele physique de chaque configuration possible du circuit s’obtient a ’aide des lois de
Kirchhoff. Ces modeles permettront de déduire un modele unifié du convertisseur.

Exemple 2.4 Obtention des modéles physiques d’un convertisseur buck-boost

non inverseur

Le convertisseur buck-boost présenté dans ’Exemple 2.1 possede quatre configurations
différentes en fonction de 1’état des interrupteurs. En prenant en compte des perturbations
sur la tension d’entrée et sur la charge en sortie, la Figure 2.7 présente le modele de chaque
circuit obtenu en appliquant les lois de Kirchhoff.

0 = Lip +rrir, + vout
Cic =i — "§* —p2
Vout = Vo + rcClc

0= LiL +rrig
Cic = =%+ —p2
Vout = Vo + roCio

Uin + 1 = Lip +rrip + vout
Cic =iL — “§ —p2
Vout = v¢ + rcCic

Vin + P1

Uin +p1 = Lig, +rpig
Cic = =%+ —p2
Vout = Vo +1rcCho

Vin + P1

FiGure 2.7 — Configurations du circuit d’un convertisseur buck-boost non inverseur, et les
modeles associés



Chapitre 2 - Démarche générale de modélisation 33

Intégration de la modélisation des interrupteurs

En observant les différences entre les modeles, nous pouvons identifier I’effet des interrupteurs
sur les équations. Cet effet est représenté en introduisant les variables de commandes u; associées
aux interrupteurs dans les équations.

Exemple 2.5 Modéele unifié d’un convertisseur buck-boost non inverseur

En développant les quatres modeles de 'Exemple 2.4, nous obtenons les modeles suivants :

0 = Lig + (rp + arc)ip + ave — areps
(u1 = 0,u2 =0) { Cic = aip — Fuc — aps
Vout = QUC + arciy — argps
0 = L’iL +rrig
(up =0,uy =1) ¢ Coc = —%ve — aps
Vout = QUC — Arop2
= Ligp + (rp + arc)ip + ave — argps

(up = 1,ug =0) Cic = i — Fuo — apa
Vout = QUC + Qi — Qrepe
= Lip, +rrig
(up = Lug =1) Cic = —Fvc — apz

Vout = QUC — QTrgp2

ou a = Wch' Les termes qui n’apparaissent dans les équations que lorsque u; = 1 ou
uz = 0 sont repérés en jaune et en bleu respectivement. En incorporant ces variables dans les
équations, nous obtenons un modele unifié :

(vin +p1) = Lig + (rp + tsare)ig + tsave — sarcps

Cve = uaif — {ove — ap2
Vout = QUC + UsQrciy — arcp2

Pour unifier les modeles, une autre méthode consiste a les sommer aprées les avoir multipliés
par la combinaison de variables binaires égale a 1 qui leur est associée. Par exemple pour un
systéme avec une seule variable de commande u; :

Modeéle unifié = (1 — u1) x (Modeéle pour u; = 0) + u1 x (Modeéle pour u; = 1)

Exemple 2.6 Unification du modeéle d’un convertisseur boost

Pour le convertisseur boost de I’Exemple 1.1, les modeles des deux configurations sont
vin = Lig, +ve vin = Lig,
Pour u1 =0 § ip = Cic + 5§ Pour u; =1 0=Cic+F
Vout = VC Vout = VO

Le modeéle unifié est donc
(1 — u1)vin + urvin = (1 — w)(Lig, + ve) + up(Lig) Vin = Lip + (1 — ug)ve
(l—ul)iL:(1—u1)(0ﬁ0+%)+u1(000+%) = (1—U1)iL=C1')C+UfC
Vout = (1 - ul)vC + uve Vout = VC
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Modélisation directe

Une alternative plus directe consiste a écrire un modele unifié en observant le role des inter-

rupteurs dans le circuit. Cette approche permet de se passer de I’écriture des modeles de toutes
les configurations possibles.

Exemple 2.7 Modélisation directe d’un convertisseur buck-boost non inverseur

Pour le convertisseur buck-boost non inverseur de I’Exemple 2.4, on observe que la pre-
miere cellule de commutation relie la tension d’entrée vy, a la bobine L, tandis que la deuxieme

cellule connecte la bobine L au condensateur C, la charge R et la source de courant ps, comme
illustré sur la Figure 2.8.

Connecte v, + p1 et L

1] BT

wed;, L, sk o=l
in * —'—fﬁm\—l:l— ou
@, = Y=

(R

Connecte L et C

FIGURE 2.8 — Fonction des cellules de commutation dans le circuit d’un convertisseur
buck-boost non inverseur

Les cellules de commutation ont donc un impact sur la maille et le noeud indiqués en
jaune sur la Figure 2.8. Dans la maille, la tension v, + p1 ne sera présente que si u; = 1,
tandis que la tension vo +rcCUc n’apparaitra que si us = 0. Au niveau du noeud, le courant
17, n’apparaitra que si ug = 0. La tension de sortie reste toujours égale a voyy = vo + reCoc.
Ainsi, par application des lois de Kirchhoff, un modele unifié est

w1 (vin +p1) = Lip +rrif + Ugvout
ugi, = Cvo + %Tut + p2
Vout = v¢ +rcClic

Attention : L’écriture d’un modele avec cette méthode peut faire apparaitre une expression

polynomiale des u; lorsque les équations sont développées. Cependant 0" = 0 et 1™ = 1, donc

les puissances qui apparaissent sur les u; peuvent et doivent étre retirées pour obtenir un modele
correct.

Exemple 2.8 Suite Exemple 2.7

En manipulant les équations obtenues dans I’Exemple 2.7 pour isoler Li L, Coo et vout a
gauche, nous obtenons

.. _9 . _ _
Lip, =wui(vin +p1) — (rp + usare)ip — usave + usarops
Cve = ugaif — Fve — apz
Vout = QUC + UgQrcif — Qrep2

Un terme %3 apparait dans la premiére équation, contrairement au modele obtenu dans

I’Exemple 2.5 avec la méthode détaillée. Ce terme doit étre remplacé par us pour obtenir
le modele recherché.
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Obtention d’un modéle d’état bilinéaire

Finalement, en choisissant un vecteur d’état x et un vecteur de sortie y, nous obtenons un
modele d’état bilinéaire de la forme :

m m m
= (Ao + Z UzAuZ> xr + <BO + Z uzBm) UVin + (GO + Z ulGuZ> P
=1

= = i=i (2.1)
y = (Co + ZUZC’W> x+ (Ho + ZUZHUI> D
i=1 i=1

oll z € R™ est le vecteur d’état, y € RY est le vecteur de sortie, vy, € R! est le vecteur des
sources d’entrée, u = [uy ... um}T € {0,1}™ est le vecteur de commande et p € R? est le vecteur
des perturbations.

Remarque 2.1 La notation iy, peut étre utilisée a la place de vin st les sources en entrée sont
des sources de courant.

Nous pouvons obtenir un modele plus compacte en définissant les matrices

A0+Zuz Ui B0+Zuz U; GO+ZUz w;
A(u) ‘ ( ) ‘ G(u) 1 — = 1 =1 z—l
C H
i=1 i=1
Le modele s’écrit alors :
& = A(u)x + B(u)vin + G(u)p (2.2)
y =C(u)z+ H(u)p '

Pour un circuit électrique, il est admis que les tensions aux bornes des condensateurs et les
courants qui traversent les bobines sont des choix judicieux de variable d’état, car leurs dérivées
apparaissent naturellement dans la modélisation des composants associés (voir Chapitre 1).

Exemple 2.9 Modeéle d’état d’un convertisseur buck-boost non inverseur

Pour I'Exemple 2.5, nous choisissons comme vecteur d’état z = [if, vc]? et comme vecteur
de sortie y = vout. Le modele d’état du convertisseur est alors :

= (Ao + ugAuy)T + u1 By, vin + (Go + u1Guy + u2Guyy)p
y = (Co + uaCluy,)x + Hop

ou

Ag =

[—TL arc

=T 8] B = [1] o= fore o

0 0 —c
] “ lé 0] Gy = [0 OL] Hy=[0 —arc]

Dans certains cas, les objectifs de commande rendent un autre choix de variable d’état plus
intéressant. Nous pouvons alors procéder a un changement de variable pour faciliter la synthese
de I'état de référence et de la commande par la suite.

C'U2:[ arc 0} Gy = lO
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Exemple 2.10 Buck entrelacé

La Figure 2.9 présente le circuit d’un convertisseur buck entrelacé a deux branches. Cette
topologie correspond a deux convertisseurs buck en paralléle, alimentés par la méme source de
tension vy, et alimentant la méme charge RC. Par rapport a un convertisseur buck classique,

cette topologie permet de réduire le courant qui passe par l'inductance en le répartissant
entre plusieurs branches.

L ;
1 2
14T B
Uy L ’ig
Vin C ﬁf:[ (O — T’UC R|i| I’Uout
U2

FIGURE 2.9 — Circuit d’un buck entrelacé

La méthode proposée dans ce chapitre permet d’écrire un premier modele en prenant

comme vecteur d’état © = [i; 2 vC]T. Cependant, les objectifs de commande pour ce
type de convertisseur sont généralement :

o Réguler la tension de sortie voyt, qui est fonction de la somme i1 + i

o Répartir le courant entre les branches, tel que i; = 9

Un changement de variable intéressant pour traiter le probleme de commande est donc x =
[is g ve| , olis =11 +ig et ig=1i —ia.

Dans le cadre de la modélisation d’un convertisseur avec alimentation/charge triphasées, il est
possible de réduire le nombre de variables d’état sous certaines hypothéses. Un changement de
variable d’état est alors effectué a I’aide la transformée de Clarke-Concordia.

Definition 2.1 Transformée de Clarke-Concordia et puissances instantanées [111]

Soit x4, Tp et x. trois signaux triphasés équilibrés, soit
To+xp+2x2.=0
Prenons par exemple trois signaux triphasés x,, xj et . donnés par

2 4
xq = F cos(wt) xp = F cos(wt — g) z. = F cos(wt — g)

ou w est une pulsation, ¢ le temps et £ une amplitude.

Comme il existe une relation entre les trois grandeurs, deux signaux suffisent pour repré-
senter I’évolution du systéme. La transformée de Clarke-Concordia définit les grandeurs x,
zg et x, telles que

1 -1 1
Loy 2 \/2 2 Lq
zg :\/; 0 73 =5 |z
11 1
V2
c

w

QL',Y %
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Sous I'hypothese d’équilibre des signaux, z, = 0, z, et xg sont donc suffisant pour décrire le
systeme.

Remarque 2.2 La transformée de Clarke-Concordia réduite ne définit que les signaux x et
xg a partir des deux premieres lignes de C.

Pour les signaux donnés comme exemple précédemment,

Ay — \/EE cos(wt) zg = \/EE sin(wt)

La transformation C est une rotation, donc C~' = CT. De plus, elle change "amplitude des
signaux mais conserve les puissances. Ainsi, les puissances active et réactive calculées dans les
nouvelles coordonnées sont identiques a celles calculées dans les coordonnées d’origine.

Dans les coordonnées «f3, la puissance instantanée active p, et la puissance instantanée
réactive g, d’une source triphasée caractérisée par des tensions e,, eg et des courants associés

ia, ig sont définies par
al _ | €a €8 la
qr —eg eql |ig

Passage a un modele affine & commutation

A partir du modele bilinéaire (2.2) établi dans la section précédente, nous pouvons obtenir un
modele affine & commutation en définissant les configurations du circuit comme sous-systémes.
Ces configurations sont définies a partir des variables u;, ce qui permet d’obtenir le modele par
changement de variable.

Définition des modes et des matrices associées

Pour obtenir un modéle affine & commutation, il est nécessaire de définir les sous-systémes du
modele. Intuitivement, pour un convertisseur, ces sous-systemes, parfois appelés modes, corres-
pondent aux différentes configurations possibles du circuit. Pour rendre cette définition systéma-
tique, nous proposons de classer les combinaisons des variables u; qui définissent ces configurations
dans l'ordre binaire, et de leur attribuer un numéro de modes selon ce méme ordre.

Pour m wvariables u; et donc M = 2™ combinaisons différentes de celles-ci, les premieres
colonnes de la Table 2.2 donnent les combinaisons ordonnées de ces variables et le numéro de
mode associé [3].

Mode (1) Ul (%) Um—1 Um, )\z A>\i
1 00 0 0 (T—up)...(1—wum) 0
2 00 0 L || (T—=up).o. (I — tUm—1)tm Ay,
3 0|0 1 0 (T —u1) .. Upm—1(1 — up) Au,,
4 010 1 1 (I —u1) .. Ump—1tUm, Ay, + Au,,
2am 1 1] 1 UTUQ -« - Upy—1 (1 — Up,) Ay, + ...+ Ay,
2m 1 1] 1 1 ULUD - . . Upp—1 U, Ay, +...+ Ay,

TABLE 2.2 — Modes et changement de variables
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Pour obtenir un modéle affine & commutation, nous devons également introduire de nouvelles
variables de commande qui permettent d’activer un mode spécifique. Ces nouvelles variables de
commande, notées \;, sont également binaires. A; = 0/1 indique alors que le mode i est inac-
tif/actif. Seule une des variables \; peut étre égale a 1 & la fois, telle que

A€ Ag, AS:{)\G{O,l}M:JXW:)\izl} (2.3)

i=1

Les variables \; sont définies a partir des variables u;, comme indiqué dans la deuxieéme partie de
la Table 2.2.

La définition des matrices associées a chaque mode découle directement de la définition de ces
modes. Les matrices Ay, By;, Cy;, Gi; et Hy, sont la somme des matrices Ay;, By;, Cy;, Gu, et
H,,, pour lesquelles u; = 1 pour le mode j, comme illustré dans la deuxieme partie de la Table 2.2
(le principe est donné pour les matrices Ay,, mais les autres matrices suivent le méme principe).

Exemple 2.11 Définition des modes et des matrices d’un convertisseur buck-

boost non inverseur
Les modes et les changements de variables pour le convertisseur buck-boost de

I’Exemple 2.9 sont donnés dans la Table 2.3.

Mode (1) up | u2 )\i A/\i B)\i G)W C)\i H)\i
1 0] 0](AQ-u)d—up)| O 0 0 0 0
2 0 1 (1 — ul)ug AU2 0 Gu2 CuQ 0
3 1]0 ur (1 — uz) 0 | B, G, 0| 0
4 1 1 UL U2 Aug Bu1 Gu1 + Gu2 Cu2 0

TABLE 2.3 — Changement de variable pour le buck-boost non-inverseur

Apres changement de variable, le modele affine & commutation du convertisseur buck-

boost non-inverseur s’écrit :

T = (Ao + )\2A>\2 + )\4A)\4)$ + ()\33)\3 + )\4B>\4)vin + (Go + )\2G>\2 + )\3G)\3 + )\4G,\4)p
Yy = (Co + )\20)\2 + /\40)\4)1' + Hop

La nouvelle variable de commande est A\ € Ag, Ag = {\ € {0,1}* : % |\, = 1}. La
commande u correspondante a une commande A donnée se retrouve a partir de la Table 2.3.

T
Par exemple, A3 = u3(1 —ug). Si A3 =1, soit A = [0 01 0} , alors u = {1 0} d’apres la
Table 2.3.

Réduction du nombre de modes

Dans certain cas, nous pouvons simplifier le modele en retirant des modes qui ne sont pas
utilisés pour commander le systéme (par exemple s’il présente des redondances). Dans ce cas, le
nombre total de configurations est réduit & :

M = 2™ — nombre de configurations interdites — nombre de configurations non utilisées

Les modes doivent alors étre redéfinis pour rester cohérent.
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Exemple 2.12 Pont en H

Le convertisseur pont en H présenté sur la Figure 2.10 permet d’inverser la polarité aux
bornes d’une charge, a I'aide de deux cellules de commutation.

uﬂ Vout UQJ
Vin C" D—

T @] Uy |

FI1GURE 2.10 — Circuit d’un convertisseur Pont en H

Avec les notations de la Figure 2.10, le circuit présente M = 22 = 4 modes, donnés dans
la Table 2.4, ou la tension vy, obtenue pour chaque mode est aussi indiquée.

Mode (i) | w1 | ug | Valeur voyt
1 0 0 0
2 0 1 —Vin
3 1 0 Vin
4 1 1 0

TABLE 2.4 — Modes du pont en H et tension de sortie associée

Si I’objectif de commande est seulement d’inverser la polarité de la tension en sortie, seuls
les modes 2 et 3 sont nécessaires. Dans ce cas, les modes sont redéfinis comme indiqué dans
la Table 2.5, et le nombre total de modes est réduit a M = 2.

Mode (i) | u1 | uz | Valeur vou
1 0 1 —Vin
2 1 0 Vin

TABLE 2.5 — Modes du pont en H et tension de sortie pour une commande unipolaire

Obtention du modéle affine & commutation

Avec les modes, les variables et les matrices définis précédemment, le systeéme sous forme affine

a commutation s’exprime :
M M M
T = (Ao + Z )\iA)\Z) x + (Bo + Z >\iB)\i> Vin + (Go + Z AiG/\i) D
i=1 i=1 i=1

M M
y = <Co + ZAz‘CAi> T+ (Ho +> AiH)\i> p

i=1 i=1

(2.4)

T
Sous cette forme, le vecteur \ = [)\1 )\M] € Ag représente les nouvelles variables de
commande. Lorsque A\; = 1, le mode numéro i est actif, et les matrices associées sont (Ay +

Ay, Bo+ By,,Go + Gy,,Co + Cy,, Hy + Hy,).
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Remarque 2.3 La propriété Zf\il Ai =1 permet de réécrire le systéme sous la forme

T

M
S Ai((Ag + Ay)a + (Bo + By, Jvin + (Go + G )p)
=1

o (2.5)
y =Y N((Co+Cr )z + (Ho+ Hy,)p)
i=1
Nous reconnaissons ici un systéme affine & commutation de la forme
& = Asx + Byvin + Gop (2 6)
y = Cox + Hyp ‘

ot les matrices (Ai, B;, Gi, Cyi, H;) sont définies par (Ao+Anx,, Bo+Ba,;, Go+G),, Co+Cy,, Hy+H),)
et o(t,z):[0,00) x R" — Ky est la loi de commutation.

Un modele plus compact est obtenu en définissant les matrices

M M M
A MNAy | B MBy | G G
AN [ BOY) [ G ]._ +% | Bt 2 B +% »
[o16) oo |-
( )‘ ‘ (A) CO"'Z)‘Z'CM H0+Z)‘iH>\i
=1 =1

Le modeéle s’écrit alors :

Comparaison des deux modéeles

Au cours de cette section, nous avons obtenu deux modeles généraux pour les convertisseurs. Le
premier est un modele d’état bilinéaire, ou les variables de commande notées u; sont directement
liées a I’état des interrupteurs du circuit. Le second est un modele affine & commutation, ou les
variables de commande notées A; sont associées a 'activation des configurations préalablement
définies du circuit. La Table 2.6 compare ces deux modeles.

] Critere H Modele bilinéaire ‘ Modeéle affine & commutation
Modélisation Proche de la physique | Met en avant la nature commutée
Commande Etats des interrupteurs Un mode
Vecteur de commande ue {0,1}™ A€ Ag C {0,132~

TABLE 2.6 — Comparaison des deux types de modeles

De plus, nous pouvons faire les commentaires suivants sur les modeles :

o Le modele bilinéaire a ’avantage d’étre plus proche de la physique du systeme et de I'im-
plémentation de la commande, car les variables u; sont directement liées a 1’état des inter-
rupteurs.

o Le modele affine & commutation devient intéressant lorsque le nombre de variables de com-
mande augmente. En effet, gérer un grand nombre de variables binaires découplées locale-
ment peut devenir complexe. L’approche systéeme affine a commutation permet de choisir
directement une configuration du circuit, offrant ainsi une vision plus globale du systeme.



Chapitre 2 - Démarche générale de modélisation 41

o La taille du vecteur de commande est plus importante dans le cadre commuté, mais il reste
facile de revenir a la commande en u; en utilisant la table de correspondance entre les deux
modeles.

o Le modele affine & commutation permet de faire abstraction des redondances dans les états
des interrupteurs en retirant les modes inutilisés.

Lien entre topologie de circuit et classe de modele

Nous pouvons classer les modeles affines a commutation des convertisseurs en trois catégorie :
¢ Seule la matrice « A » commute
e Seule la matrice « B » commute

e Les deux matrices « A » et « B » commutent

L’appartenance d’un convertisseur a I'une de ces familles est liée a la topologie de son circuit,
et plus particulierement la position des interrupteurs dans celui-ci.

La matrice dynamique commute lorsque le role d’'un interrupteur est de permettre ou non
I’échange d’énergie entre des éléments de stockage, comme dans le cas du convertisseur boost. La
matrice A(u) contient alors des termes commutés, liés a I’échange d’énergie entre les éléments de
stockage concernés.

Exemple 2.13 Echange d’énergie dans un convertisseur boost

Dans un convertisseur boost, 1’état des interrupteurs permet ou non 1’échange d’énergie
entre 'inductance L et la capacité C', comme illustré sur la Figure 2.11.

i, L

< o1
Q Vin L C

ﬂlJE:} ic “?' 1

5500 :Tvc R T'Uout Echange entre L et C
-—
Vin vr, UIJ

?Jj N iy L
N < ic
Uin(i; L C—ETvc R Ivout
1

Pas d’échange entre L et C

TUC R T'Uout

e

FIGURE 2.11 — Echange d’énergie dans un convertisseur boost

Par conséquent, des termes dépendant de la variable u; apparaissent dans la matrice
dynamique A(u) du modele d’état du circuit, sur la ligne liée au courant iy, et la colonne liée
a la tension v¢, et inversement :

I

ir . 0 —U1

i

. _ 1 Vin = A(u1)z + Bovin
(Yol U1 ol —RC (Yol

O =

Les termes sont de signes opposés car 'inductance L donne de I’énergie a la capacité C' qui
la recoit.

De maniere similaire, la commutation de la matrice de commande est associée a la présence
d’interrupteurs permettant de connecter ou de couper une source d’entrée au reste du circuit,



42 Chapitre 2 - Démarche générale de modélisation

comme dans le convertisseur buck. Un terme commuté se trouve alors dans la matrice B(u), sur
la ligne de I’élément de stockage qui regoit 1’énergie de la source d’entrée.

Exemple 2.14 Commutation de la tension d’entrée dans un convertisseur buck

Dans un convertisseur buck, les interrupteurs permettent ou non a la source de tension
vin de charger I'inductance L, comme illustrée sur la Figure 2.12. Ainsi, un terme dépendant
de la variable w; apparait sur la ligne liée a i;, dans la matrice B(u) du modele d’état du

iy

circuit : )
ol T 1L — L
¢ C RC
L

k| \ B4
1L L (\),?' vL C T’UC R Ivout
Bt iR
ulJ' C TUC R Ivout Pas d’échange entre L et Vi
—|_ ?J]% i L
N — 3o iof
Uin UL o=—tw R I’Uout
R

Echange entre L et Vi

'L UBL] vin = Aox + B(u1)vin

ve

+

FIGURE 2.12 — Echange d’énergie dans un convertisseur buck

Les deux matrices commutent si des interrupteurs avec les deux fonctions présentées ci-dessus
se trouvent dans le circuit, comme pour le convertisseur buck-boost.

La résolution des LMIs pour la synthése de la commande argmin dépend de la classe de modele
du convertisseur. Par exemple, si la matrice A ne commute pas, une seule LMI est & tester pour
la stabilité quadratique (1.14), qui sera faisable si la matrice Ay est Hurwitz.

Exemples

Cette section présente plusieurs exemples d’application de la méthode.

Convertisseurs résonants

Les convertisseurs résonants exploitent le phénomene de résonance d’une partie du circuit
pour produire des signaux alternatifs de haute amplitude avec des pertes réduites, offrant ainsi
un rendement élevé. En fonctionnant proche de la fréquence de résonance, le facteur de puissance
est également élevé.

] “'AJE%LiLL -

Ve R I’Uout

o uQJE’}

F1GURE 2.13 — Circuit d’un convertisseur résonant série

Uin (i)
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Le circuit d’un convertisseur résonant série est illustré sur la Figure 2.13. Il comprend un
pont en H en entrée, alimenté par la source de tension vi,, et produit une tension vy telle que
vy = (u1 — u2)vip. La tension vy alimente un circuit résonant composé d’une inductance L, d’une
capacité C et d’'une charge de résistance R.

Seule la tension vy dépend de 1'état des interrupteurs, le modele physique obtenu a 1’aide des
lois de Kirchoffs est donc :

v = (ug —ug)vin = Lig + vo + Rip,
Cioe =1y,
Vout = Rip,

o , . T .
En définissant comme vecteur d’état x = [z I Uc] et comme vecteur de sortie y = voy =
Rip, nous obtenons le modele d’état linéaire :

_RkR _1 1 _1
b= | ] e ] |
Ag Bu, Bu,
y = {R O} x
——
Co
Remarque 2.4 Le systeme peut étre normalisé en posant z; = % et z9g = % %, le modeéle
devient alors
z= 0w z + (u1 — ug) 0
w8 L=y
ol
1 R
“=Vze -1

sont respectivement la fréquence caractéristique et la dissipation interne du circuit résonant. Ce
changement de variable met en avant la nature résonante du systeme, mais aussi le role dissipatif
de la charge [0].

Si le pont en H est commandé sur trois niveaux, les quatre modes du convertisseur, les valeurs
des u; et les matrices associées sont données dans la Table 2.7.

Mode (i) | uy | ug | Ay, B, Ch,
1 00 0 0 0
2 01/ 0 Bu, 0
3 110/ o0 Bu, 0
4 11| 0 |Buy+Bu| 0

TABLE 2.7 — Modes et matrices associées du convertisseur résonant série

Apres changement de variable, le modéle affine & commutation du convertisseur est :

T = Aoz + 23:1 )\iBAivin
Yy = C()x

T
ou A= [)\1 ... /\4] € Ag est le nouveau vecteur de commande.



44 Chapitre 2 - Démarche générale de modélisation

Flying Capacitor

Le convertisseur flying capacitor est un convertisseur multiniveaux introduit dans les années
1990 [112,113]. 11 utilise des capacités en paralléle pour répartir la tension imposée entre plusieurs
interrupteurs, ce qui permet de travailler avec une tension d’alimentation plus élevée. Le circuit
du convertisseur avec trois cellules fonctionnant comme un hacheur est présenté sur la Figure 2.14.

! ! !
\/ h 4 h 4
ZLI_ C ZLI_ C ?L_ ; L
3 ) 2 1 1 ZL
Uin(ﬁ) - _:Tvcz - ::Tvm -
3 2 1
1 1 1 R
7 X 7 % 7 %
Ly Ly Ly

FIGURE 2.14 — Circuit d’un convertisseur Flying Capacitor a trois cellules

Chaque paire d’interrupteurs est associée a une variable de commande et & son inverse. Dans
cet exemple, il n’existe a priori aucune contrainte entre les interrupteurs, donc le nombre de
configurations possibles est de M = 23 = 8. Les huit configurations du circuit sont représentées

sur la Figure 2.15.

il

=
[

}_
=~}

Vin Vin

F1GURE 2.15 — Configurations du convertisseur flying capacitor a 3 cellules
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Les modeéles associées sont

Cl'[)Cl =0 ClijCl = —ir
u = (0, 0, 0) CQUCQ =0 u = (1, 0, 0) CQQ']CQ =0
Lip, + Rip, =0 Lip + Rip, =voq
01'[201 =0 C'11'701 = —ir,
u=(0,0,1) Cotco =1, u=(1,0,1) Cotvoe =17,
Lip + Rip, = vin — ve2 Lip, + Rig, = vin +ve1 — ve2
Cric1 =g Croop =0
u=(0,1,0) Covee = —ir, u=(1,1,0) Cavce = —iL,
Li;, + Ri;, = —vc1 + vos Lip + Ri, =voe
Crocr =iy Chocr =0
u = (0, 1, 1) CQ’DCQ =0 u = (1, 1, 1) 021']02 =0
LiL + RZL = Vin —VC1 LZL + RZL = Vin

On constate que la tension d’entrée v;, n’apparait dans les équations que lorsque ug = 1.
De plus, les tensions aux bornes des capacités n’apparaissent (et ont une dynamique non nulle)
que lorsque les interrupteurs autour ont une position différente. Le signe des termes dépend du
placement de la cellule active par rapport a une capacité donnée. Avec ces observations, nous
obtenons le modele

Cioc, = (ug —u1)ig,
) CQ'f)Cl = (’U,3 — UQ)iL
Lip, + Rip, = usvin + (u1 — u2)ve, + (u2 — us)ve,

Remarque 2.5 Pour un convertisseur flying capacitor a n. cellules, le modéle unifié est

Cﬂ'loi == (uH_l —ui)iL 1= 1,...,710—1
. . —1
Lip, + Rip, = up, Vin + 2027 (i — uig1)ve,

T
Pour z = {vm voy 1§ L} et y = iy, nous obtenons un modele d’état de la forme

{ z = (Ag+ Z?:l ;i Ay, )T + U3 BygVin

Yy = Cox
ou
3 0 0 7”2611“ 0
Ao+ > uidy, = | 0 0 uw Buy = |0 Co=10 0 1]
i=1 Ul—u2  U2—UuU3 _ﬁ 1
L T L I3

Les modes, valeurs des variables u; et matrices associées permettant d’écrire un modele affine
a commutation du convertisseur flying capacitor sont donnés dans la Table 2.8, par application
directe de la Table 2.2. Aprés changement de variables, le modele affine & commutation du conver-
tisseur s’écrit :

T = (AO + 218:1 )\iA)\i>1' + Z?:l )\iB/\ﬂ)in
Yy = C()ZE

ot A=1[A ... Ag }T € Ag est le nouveau vecteur de commande.
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Mode (1) ul u9 us A,\i BM C,\Z,
1 010710 0 0 0
2 001 Ay, Bu, | 0
3 0|10 Ay, 0| o
4 011 Ay, + Ay, Bu, | 0
5 1(0]0 Ay, 0| o
6 101 Ay, + Ay, By, | 0
7 1[1]0 Ay, + Ay, 0| 0
8 1| 1| 1| A, +Ay+Ay | By | 0

TABLE 2.8 — Modes et matrices associés au convertisseur flying capacitor a 3 cellules

Half-bridge boost PFC

Un convertisseur half-bridge boost PFC (Power Factor Correction) est un redresseur utilisé
dans un circuit pour améliorer le facteur de puissance [114,115]. Le circuit correspond & celui d’'un
boost, avec une tension d’entrée sinusoidale et un demi pont en H en sortie, comme illustré sur la

Figure 2.16.
C
NI
w@ T ]
= . C
Ud:} UczT:ﬂTc

FIGURE 2.16 — Circuit d’un convertisseur half-bridge boost PFC

Le circuit comporte une cellule de commutation, qui relie la bobine L a I’'une des deux capacités
en sortie. Les capacités sont connectées a la charge R en sortie. La cellule a donc un impact sur la
maille et les noeuds répérés en jaune sur la Figure 2.16. A partir de ces observations, nous pouvons
directement écrire un modele en appliquant les lois de Kirchoffs :

Vin = Lig +uiver — u1voe — rriL
uliL = % + L‘ﬁt + C@Cl
0 :1]1Z'L+UOT%‘“+%+C?)CQ
Vout = VC1 + Vo2

T
Pour 2z = [2 L Vo ch} et Yy = vout, on obtient le modele d’état bilinéaire :

L 0 1 0 1 1 1
. L 1 /R+rc Ll 1 L L L
T = 0 —6( Rro ) —RC +u1 |= O 0 z+ |0 vin
_1 __1 fl(R""TC) i 0 0 0
C RC C\ Rrc C
y = [0 1 1}:6

Cependant, les objectifs de commande pour ce convertisseur sont généralement de réguler la
tension aux bornes de la charge a une valeur souhaitée, tout en répartissant équitablement la
tension entre les capacités. Un changement de variable intéressant pour prendre en compte ces
objectifs est donc z = [if, vy v ]T, ol vy = ve1 + Ve et v = vop — vea.
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Apres changement de variable, le modele d’état bilinéaire devient :

1 1
_% TLl T 2L 0 _% 0 %
T = —16 ReqC ) “+uq % 0 0 x+ |0 Vin
&0 1 0 0 0 0
Ao Aul By
y =01 o}x
~———
Co
Rro

ol Req = fio.o- Les modes et matrices associées permettant d’obtenir le modele affine a
commutation sont donnés dans la Table 2.9.

Mode (1) (5% A)\Z. B)\i C&
1 0 0 0 0
2 1| A, | 0|0

TABLE 2.9 — Modes et matrices associées du convertisseur half-bridge boost

Apres changement de variable, un modeéle affine & commutation du convertisseur est :

i = (Ao + 71 MiAy, )T + Bovin
Yy = C()a?

2.2 Meéthodes de détermination de I’état de référence

Dans le processus de mise en place d’une loi de commande, il est nécessaire de définir au
préalable ’état de référence vers lequel on souhaite faire converger ’état du convertisseur. Cette
référence peut étre un point pour un convertisseur DC-DC avec des perturbations constantes, ou
une trajectoire dans les autres cas.

Dans la littérature sur les systémes affines & commutation, il est souvent supposé que I’état a
atteindre et la commande associée a ’équilibre sont connus a priori. Cependant, la détermination
de cet état est un probleme difficile, surtout lorsqu’un objectif en sortie est spécifié. Dans [116],
ce probléeme est abordé, et deux méthodes sont proposées : I'une pour vérifier qu’un point donné
est effectivement un point d’équilibre du systeme tout en recherchant la commande associée, et
I’autre pour trouver un point d’équilibre qui satisfait une contrainte en sortie. La seconde méthode
repose sur un algorithme génétique combiné & de I'optimisation convexe.

Dans la premiere partie de ce chapitre, deux modeéles généraux ont été introduits pour modé-
liser les convertisseurs. Pour déterminer 1’état de référence, nous proposons d’utiliser le modele
bilinéaire, car il comporte moins de variables de commande (m) que le modéle affine & commuta-
tion (2" au maximum). De plus, I’état de référence est identique pour les deux modeles. Ce choix
simplifie le probléme par rapport au cadre général des systémes affines & commutation (tel que
considéré dans [116]), et nous aborderons le probléme en considérant les objectifs de commande
spécifiques aux convertisseurs.
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Définitions

Nous donnons ici les définitions de point d’équilibre et de trajectoire admissible de référence
pour un systeme de la forme :

i=1 i=1 i=1
= A(u)z + B(u)vin + G(u)p

ouu € {0,1}™.
La notion de point d’équilibre n’a pas de sens pour un systeme commuté, mais elle en a un

pour la représentation moyenne de celui-ci, ott u € [0, 1]™. x¢q est un point d’équilibre du systeme
moyen Si Teq € Xeg, OU

Xeq = {Teq €R" | Fteq € [0,1]™ 1 A(Ueq)Teq + B(teq)Vin + G(teq)p = 0} (2.8)
De la méme maniere, Zaj est une trajectoire admissible du systéme moyen si Ziraj(t) € Xtraj,
ol
Xiraj = {aztraj :10,00) = R™ | Fugraj : [0,00) — [0,1]™ :

i’traj = A(utraj)xtraj + B(utraj)vin + G(utraj )p} (29)

Remarque 2.6 Les points d’équilibres sont un cas particuliers des trajectoires admissibles ot
Tiraj = 0, ainst {t = Teq : Teq € Xeq} C Xiraj-

Méthode pour les convertisseurs DC-DC

Pour les convertisseurs DC-DC, 1'objectif principal est de fournir une tension et un courant
constants a une charge a partir d’une source constante. Dans ce cas, en régime établi, les signaux
du circuit sont en moyenne constants (voir Section 1.2.3). Par conséquent, I’état de référence
d’un convertisseur DC-DC est un point d’équilibre du modele moyen de ce convertisseur, si les
perturbations qui 'affectent sont constantes, ce que nous allons considérer dans cette section.

En général, une valeur spécifique y,or est demandée en sortie du convertisseur. Le calcul du
point d’équilibre de référence du systéme, noté et € Xeq, doit donc se faire de maniere a garantir
que la sortie associée corresponde a la référence donnée, soit :

Yref = C(uref)xref + H(uref)p (210)
ol Uper € [0, 1]™ est la commande a ’équilibre associée & Tyef.

La question qui se pose alors est : Comment déterminer xyet en connaissant Yot ¢ Nous
allons dans un premier temps tenter d’apporter une réponse dans le cas ot la matrice A(uyef) est
inversible et p est connu, puis nous considérerons le cas ol A(uyef) n’est pas inversible.
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Méthode pour A(u.f) inversible

La recherche d’un point d’équilibre tel que 1'égalité (2.10) soit satisfaite revient a trouver les
solutions (Zyef, uref) de ¢(z,u) =0, ot ¢ : R™ x [0,1]™ — R" 19 est donnée par :

A(u)x + B(u)viy + G(u)p
= 2.11
P u) l Clu)a + H(uwp — pret (2.11)
Si A(uyef) est inversible, 'égalité ¢(xyef, trer) = 0 conduit a
_ -1 .
Tref = A(uref) <B(uref)vln + G(uref)p) (212)

Yref = _C(uref)A(uref)_1B(Uref)vin + (H(Uref) - C(uref)A(uref)_1G(uref))p

Remarque 2.7 Pour p = 0, la relation statique (ou le gain) du convertisseur est donnée par
—C(tUget) A(tret) " B(uret), @ partir de la deuziéme équation de 2.12.

Les solutions u..f sont liées a la deuxiéme équation de 2.12, tandis que .o est une fonction
de upef, donnée par la premiere équation. Ainsi, résoudre la deuxieme équation est suffisant pour
déterminer la paire (Zyef,urer). Dans le cas ot g = 1, puisque 'inverse de A(uyef) intervient,
I’expression est généralement une fraction rationnelle, telle que

_ fl(urefp .. 'aurefm)
f2(uref1a ceey urefm)

Yref = f(urefla cee 7Urefm)

ou fi et fo sont des polyndémes en u,.f, dont les coefficients dépendent des composants du circuit,
de vy et de p. Les valeurs de u.ef qui assurent y = y.f en régime établi sont donc les racines de

yrefo(urefla cee 7urefm) - fl(urefp o 7urefm) =0 (213)

Remarque 2.8 Le polynome fo(uref,, .- -, Uref,,) €St lié au déterminant de A(uret), donc Uhypo-
thése sur inversibilité de A(uget) implique fo # 0.

Exemple 2.15 Etat de référence pour convertisseur boost avec perturbation

Vin+ M

FIGURE 2.17 — Circuit d’'un convertisseur boost avec perturbations

Le circuit d’un convertisseur boost, tenant compte des perturbations en entrée et en sortie
ainsi que des imperfections des composants, est donnée sur la Figure 2.17.

R

v la condition ¢(Tyef, uref) = 0 implique :

Pour cet exemple et a =
0 =vp+p1— (TLﬂrefl arC)iLref — Uyef; XUCTef T Uref; XTCP2
0 = QjLrefl OéiLref - %UC'ref — ap2
0 = averet + arefl QTG Lref — QTCDP2 — Yref
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Apres inversion, nous obtenons :

Uin +P1 + 7]reﬁ Rp?
TL + arcUyer, + aRu2

. refy
i _ _ —9
Lref Uyefy R(Vin + p1) — Rp2(rL + argler;, — arctyy, )
v, = — —
Cref T+ arotyer, + aRufefl
Yref

Uref, R('Uin + Pl) — Rps (TL + arcuyer; — aTCa?efl)

2
refq |

i rL + arctef, + oRu
Nous remarquons que voref = Yref, Ce qui fixe directement une partie de ’état de référence.
Les uyer recherchés sont solutions de

Yeof = R{Lrefl (Uin + pl) — Rpo (TL + arctyer, — Oéroﬂfefl) (2 14)
ref TL + Qrotef, + ozRﬂ?efl '

soit les racines du polyndome

Yref (1L + T Clret, + @RUZ, ) — (Rilret, (Vin + p1) — Rpa(rr + arciiver, — arciie,))

Comme il s’agit d’un polynéme du second degré, les solutions analytiques sont :

R(vin 4 p1) — arc(yret + Rp2)
2aR(yref - TCpQ)

4r LR (Yret + Rp2) (Yret — TCP2)

2
(aTC(yref + Rp2) — R(vin + pl))

(2.15)
Il existe deux solutions, nous pouvons choisir la solution qui minimise le courant dans l’'in-
ductance.

1+ |1-

ﬂrefl =

Remarque 2.9 57 les composants sont considérés parfaits, soit rp, = ro = 0, une unique
paire (Tyef, Urer) €St solution pour un yref donné.

Pour p1 = p2 = 0, yrer = 24V, viy, = 12V, R = 509, L = 100uH, C' = 47uF, ri = 29 et
ro = 0.029, les Figures 2.18a et 2.18b montrent les équations a résoudre pour trouver uyes.

i /\ | | " 600/
25t 1 500 -
20+ ] %= 400 -
“— I
£15 300
by
10+ ] = 200
ol | 100 |
0 ‘ ‘ ‘ ‘ 0 — ‘ ‘
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
1- Upef 1- Uref
(a) Equation (2.14) (b) Equation (2.15)

FIGURE 2.18 — Tracés des équations a résoudre pour le convertisseur boost
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Pour des cas simples comme le convertisseur boost, il est possible de résoudre analytiquement
les équations. Cependant, pour un nombre plus important de variables uef, & déterminer, il peut
exister une infinité de solutions a I’équation @(zyef, urer) = 0. Dans ce cas, I'utilisation d’un critére
d’optimisation peut permettre d’en sélectionner une.

Pour résoudre ’équation (2.13) qui a les mémes solutions que ¢(Zyef, trer) = 0, ’Algorithme 1
est proposé. Il permet de discrétiser 'ensemble des wu,er solutions de (2.13). Le principe consiste
a fixer toutes les composantes de u.er sauf une, pour obtenir un polynéme a une seule variable
plus facile a résoudre. Cette opération est répétée pour un ensemble fini de valeurs des uy.r, fixées,
comprises dans 'intervalle [0, 1]. En libérant & tour de role les composantes de ues pour effectuer
les mémes opérations, nous obtenons un ensemble discret de solutions de (2.13).

Algorithm 1 Trouver les uef tel que y = yrer & 'équilibre
Require: AO’Aul’ e Aum’AO’Bul’ -+ Buy,, G07Gu17 s GumaCO’Cuu cee CUm7H07HU17 o Hy
Require: vi,, p, Yref
A(Uref) — Ao+ Zyil Uref; Auia B(Uref) < Bo + Zyil Uref; Buia G(Uref) +— Go + Z;il Uref; Guz
C(Uref) +— Co+ Z;Zl Ureficui, H(uref) +— Hy+ z;il urefiHui
f(uref) — _C(uref)A(uref)_IB(uref)vin + (H(uref) — C(uref)A(uref)_IG(Uref))p
f1(ureg) < numérateur de f
f2(trer) < dénominateur de f

Définir les valeurs a tester pour chaque uyef,
fori=1...mdo

m

while Toutes les combinaisons de uyef sauf urer, n'ont pas été testé do
Urefy s+ - - 5 Uref;_y > Uref; 15 - - - » Uref,, < Vvaleurs fixes
Uref; < racines de yreff2(uref) - fl (uref)
if uyef, réelles ET e, € [0,1] then

Renvoyer les valeurs de uyef

end if

end while

end for

Exemple 2.16 Etat de référence du convertisseur buck-boost non inverseur

Prenons l'’exemple du convertisseur buck-boost non-inverseur avec perturbation (voir
Exemple 2.9). Apres inversion de I'expression ¢(Zyef, trer) = 0, nous obtenons

Uref; (’Uin + pl) + ﬂrefz RPQ

= —2
T + arclyef, + aRuref2

) — = —9
Lref Uref; Urefy R(Uin + pl) - RPZ (TL + arcuref, — arCurefz)
v — —
Crref rL 4 arciet, + aRufef2
Yref 2

Urefy arefg R('Uin + pl) - RpQ (TL + arCﬂrefz - O”C'L_LrefQ)

2
refs |

T + arctyes, + oRu

Les (Uref, , Uref, ) recherchés sont solutions de

Uref; arefg R(Uin + Pl) - Rp2 (TL + O57"6'ﬂref2 - C”'Ca?efQ)
Yret = - - (2.16)
T+ arclyef, + ozRuref2

soit les racines du polynéme
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yref(TL + arcyet, + aRﬂfefz) - (Ruref1 Uref, (Uin + pl) — Rpo (TL + arcuyet, — CWC@fefz)) (2 17)

Il existe une infinités de solution a cette équation.

Pour p1 = pa = 0, yret = 20V, vy, = 10V, R = 10092, L = 220uH, C = 22uF, r;, = 0.3Q
et rc = 0.0292, les fonctions (2.16) et (2.17) sont tracées sur les Figure 2.19a et 2.19b. Le
contour (2.17)=0 et sa reconstitution avec I’Algorithme 1 sont tracés sur les Figure 2.19¢ et
2.19d pour un pas de 0.02 entre les valeurs de uyef,. Parmi les points d’équilibre calculés, le

courant le plus faible iy of

min

Yref

0.5
Uref

(a) Equation (2.16)

0.4 0.6 0.8 1

1-— Ure f

(c) Contour (2.17)=0

0.2

2000

1500

1000

500

= 0.405A est obtenu pour e, = 1 et 1 — uyep, = 0.4938.

y’reff? _fl

%

1y
7
777

0.5

Uiref
Uref

(b) Equation (2.17)

0.4 0.6 0.8 1

1-— U2re f

0.2

(d) Résolution (2.17)=0 avec I’Algorithme 1

FIGURE 2.19 — Tracé des équations a résoudre pour le Buck-Boost et contour (2.17)=0

Remarque 2.10 L’équation (2.17) établit la relation entre Urep, et Urey, -

2

(TL + OH’C’ﬂrefg)(yT‘ef + Rp2) + (yref - TCP2)C¥R1_Lref2

Uref; =

Rﬂrefg (Uin + pl)
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Méthode pour A(u.s) non inversible

Dans le cas ot A(ugef) n’est pas inversible, plusieurs points xf peuvent étre associées a une
valeur de wu, donnée. Ce cas est souvent observé avec les convertisseurs multiniveaux, car la
redondance dans leur circuit permet d’obtenir la méme sortie pour des conditions différentes.
Malgré la non-inversiblité de la matrice A(uyef), il est toujours possible de résoudre partiellement
la condition ¢(zyef, uref) = 0 au cas par cas.

Exemple 2.17 Etat de référence du convertisseur flying capacitor

Pour I'exemple du convertisseur flying capacitor a trois cellules présenté dans la premiere
partie de la Section 2.1.5, la condition ¢(Zyef, trer) = 0 équivaut a

0 0 Urefy —Uref;

. 0
Urefg —Uref
0 = 0 0 1"03072rc2 Tref + Urefy 0| vin
Urefy —Urefy  Urefy —Urefg R %
L L

0= Z.Lref — Yref

La matrice A(uyef) n’est pas inversible pour toutes valeurs de u,f. Cependant, en regar-
dant les équations en détail nous remarquons que

_ Urefy —Urefy -
= Ch L Lref

uref3 7uref2 .

= 0y 'Lref

_ Uref; —Urefy
- 7 VO ref +

= Z‘Lref — Yref

d)(xrefy uref) =0&

Urefy —Uref. R. 1
%UCgref — T Lref t Urefs T Vin

o O o O

ce qui implique :

Urefy = Uref,

Urefs = Urefy
. _ UrefgVin
Uref = —F — = Yref

R

En régime établi, pour obtenir y = .., nous savons donc qu’il faut que

Ryref

Uref; = Urefy = Urefs = et ipref = Yret

in

Cependant, nous n’avons aucune contrainte sur vc, ref €t Vcoyref, qUi peuvent donc étre choisis
librement.

La connaissance des normes pour le systéme étudié peut aider a fixer les valeurs manquantes.

Exemple 2.18 Tensions de référence du convertisseur flying capacitor

Pour le convertisseur flying capacitor, les standards demandent que les tensions aux bornes
des interrupteurs soient toutes égales pour équilibrer les contraintes entre les cellules. Ainsi,
pour n. cellules, les tensions aux bornes des capacités désirées sont

.Vin .
VCref = 1— pourtz=1,...,n.—1
Ne
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L’introduction d’autres objectifs de commande peut également aider a déterminer des valeurs
libres de I’état de référence.

Exemple 2.19 Etat de référence d’un convertisseur buck entrelacé

T
Pour le convertisseur buck entrelacé de I’Exemple 2.10, pour z = [is id vc] ou iz =
11 + i et 1g = i1 — i9, et Yy = vouy = V¢, le modele d’état bilinéaire est

00 _% u1+ug
P={00 0 |4 |mFely,
1 1
¢V & 0
Ao B(u)
y:[@Ol}x
~——
Co

La matrice Ag n’est pas inversible, donc nous devons regarder les équations en détail pour
résoudre partiellement la condition @(zyef, Uref) = 0 :

— 2 Urefy +urcf2
= — T UCref + i3 Vin
Uref) —Urefy .
mn
— lsref _ VUCref

C
= UCref — Yref

gb(xrefa uref) =0«

o O O O

Nous obtenons les conditions suivantes :

Uref; + Urefy )

VCref = 9 Vin = Yref
Uref; = Urefy

. _ UCref

lsref = R

En régime établi, pour avoir y = yef, nous savons donc qu’il faut que

_ _ Yref . — Yref

Uref; = Urefy, = Vin y  lsref = R

Aucune contrainte ne concerne ig.f, qui peut donc étre choisi librement. Cependant, la prise
en compte de I'objectif d’équilibrer les courants entre les branches du convertisseur conduit

directement & igpof = 0.

et Vet = Yref

Méthode pour les convertisseurs DC-AC ou AC-DC

Pour les convertisseurs DC-AC et AC-DC, les états de référence sont des trajectoires, a priori
périodiques étant donné que les signaux d’entrée ou de sortie sont sinusoidaux. Pour déterminer
ces trajectoires, nous proposons deux méthodes :

T
o Résoudre le systeme ¢(xyef(t), uret(t)) = |:Ztref O} directement & partir de la connaissance
de 'objectif ypof

« Exploiter I’équilibre des puissances et la connaissances de plusieurs objectifs de commande
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Résolution directe

Cette méthode est appropriée pour les structures de convertisseurs simples. Nous allons I'illus-
trer avec 'exemple du convertisseur résonant série présenté dans la Section 2.1.5.

Exemple 2.20 Trajectoire de référence du convertisseur résonant série
Les équations qui définissent ce convertisseur sont :
vg = (’U,l —UQ)vjn:LiL+Uc+RiL
Coc =g,
Vout = Rip, =y

L’objectif de commande est défini par yyof = M cos(wt), ol w est une pulsation en rad/s,

t est le temps en s et M est une amplitude en V. En remplacant y par y,er dans le modele
du systéme, nous obtenons

Uref = = cos(wt)

. M M .
VCOref — % COS((JJt) = UCref = Rcw Sll’l(wt)
M 1
VHref = (urefl - urefg)vin = f(a — LLU) sin(wt) + Mcos(wt)

Nous obtenons directement 1’état de référence, cependant uef(t) n’est pas compléetement
défini. Il faut de plus vérifier que la trajectoire de référence vy of est comprise dans l'intervalle
[—Vin, vin] pour étre admissible.

Remarque 2.11 En général, nous souhaitons faire fonctionner le convertisseur résonant a
sa fréquence caractéristique, donnée par wg = \/%. Dans ce cas, la référence de tension
d’entrée Vet et de sortie yref sont égales. Il faut donc respecter M < vy, pour que Yrep 801t

admissibles.

Equilibre de puissance

L’équilibre des puissances d’un convertisseur est une relation vérifiée & tout instant par le
systeéme, qui s’écrit

Psources = I'stockées T Ppertes + Pcharge

ou les P, sont les puissances instantanées fournies par la source, stockées dans les capacités et
inductances, perdues dans les imperfections des composants et consommées par la charge respecti-
vement. La puissance instantanée d’un dipole électrique a un instant ¢ est le produit de la tension
a ses bornes et du courant qui le traverse. En particulier, pour une bobine et un condensateur :

P;, = Ligip, Po = Cocve

L’équation d’équilibre des puissances est donc généralement une équation différentielle non-
linéaire, que l'on peut noter F(x,d,u,vi,) = 0. Nous pouvons facilement écrire les puissances
instantanées des éléments de stockage a partir du modele d’état d’un convertisseur, et ainsi re-
trouver le reste de I'expression [3,4].
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Exemple 2.21 Equilibre des puissances d’un convertisseur half-bridge boost PFC

Pour I'exemple du convertisseur half-bridge boost PFC présenté dans la Section 2.1.5,
I’équilibre des puissances retrouvé a partir du modele d’état bilinéaire est :

- : . .. C :
Lirir, + C(ve,ve, + voyve,) = Lipin + §(U+’U+ +o_v_) (2.18)
‘ 9 1—=2u r .
= Uintp — T, + 5 Vylp — §U_ZL
2u—1 . U_%_ 1LV v2
vyl — - —
2 2Rqq 2 2ro
2 2
, 9 V2 vy
= VUinl, — T[] — — — 2.19
" L 91 2Req (2.19)
Remarque 2.12 FEn réécrivant ’équation, nous reconnaissons
2 2 2
: v v v
.o . . . .2 C C
Ligir +Cicyve, +Cicyve, = Vinip — rpis — —4 — =2 &
—_—— VAN s —— —— rc ro R
PL Pcl P02 Psource Ppertes L —~ —~ v

Ppertes Cq Ppertes Co Pchargc

Un état de référence doit respecter 1’équilibre des puissances pour étre admissible. En se basant
sur la connaissance de plusieurs objectifs de commande, ’équilibre des puissances peut permettre
de déterminer un parametre manquant de 1’état de référence souhaité pour notre convertisseur [4].

Cependant, le comportement souhaité peut-étre trop contraignant pour étre une trajectoire
admissible du systeéme. Dans ce cas, 1’équilibre des puissances peut aider a déterminer un état de
référence approché, qui respecte les objectifs demandés en moyenne sur une période [3].

Exemple 2.22 Etat de référence d’un convertisseur half-bridge boost PFC

Pour le convertisseur half-bridge boost PFC, il existe plusieurs objectifs de commande :

o L’objectif principal est d’améliorer le facteur de puissance d’un circuit, qui est maximal
quand le courant et la tension en entrée sont en phase. Pour une entrée alternative de
la forme vy, = Vacsin(wt), o Vac est une amplitude en V', w est une pulsation en
rad/s et t est le temps, on souhaite donc un courant dans 'inductance de la forme
irret = I sin(wt), ou Pamplitude Ixc en A doit étre déterminée.

¢ Un deuxiéme objectif de commande est de réguler la tension de sortie vy a une valeur
donnée Yyef.

e Un dernier objectif est d’équilibrer les tensions aux bornes des capacités, tel que v_ = 0
En prenant en compte les objectifs de commande, 1’état de référence est de la forme
I AC sin(wt)
Tref = Yref

0

ou Iac doit étre déterminé. L’équilibre des puissances 2.18 évalué a 1’état de référence est :
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Yret
2Req

Il n’existe pas de constante 4o qui vérifie cette équation, la référence souhaitée est donc
trop restrictive. Cependant, nous pouvons trouver une valeur de I4¢ pour laquelle la référence
vérifie I’équilibre des puissances en moyenne sur une période, en intégrant la relation entre
t=0ett= %” En effectuant cette intégration, nous obtenons :

LI3 qwsin(wt) cos(wt) = IacVac sin(wt) — riIac sin®(wt) —

Izc Y2 Vac drry2,
0= —"2(Vac—rplac) — == & Ipc=—"1+£,/1 - 2=
2 ( ) 2R 2rp, Vi Req
La plus petite des deux solutions peut étre sélectionnée pour minimiser le courant circulant
dans la bobine et, par conséquent, les pertes associées.

Evolution en présence de perturbations d’un point de référence

Dans l'objectif de réguler la sortie, nous nous intéressons dans cette section a 1’évolution d’un
point de référence nominal connu lorsque des perturbations constantes affectent le systéme. Par
point de référence nominal, nous entendons une solution (Zyefy,Uret,), POUr p = 0, Vin €t Yref
données, de 1'équation ¢(Tyefy, Urefy; 0) = 0, ot ¢ : R™ x [0,1]™ x R? — R4 est défini par

A(u)z + B(u)vy + G(u)p
¢(£U7 u7p) = (Cf) (H') N _ ( ) *
(w)z + H(u)p = Yres
Nous nous intéressons donc & caractériser un point (Zyef, Uref), solution de @(Zyef, Uret, p) = 0,
qui est un nouveau point de référence du systéme lorsque une perturbation p # 0 Paffecte, a partir
de la connaissance de (Zyef,, Uref, )-

Pour que la sortie y puisse étre régulée autour de sa référence yrof a 'aide du vecteur de
commande u, I’hypothese suivante est généralement nécessaire.

Hypothése 2.1 Le nombre de variables de commande est supérieur ou égal au nombre de sorties
a régquler, soit
m 2 q

Il est clair que I’évolution d’un point d’équilibre pour la variation d’un parameétre implique la
Jacobienne de la fonction ¢, noté Jy, et donnée par :

J¢(l’, Uap) = [C(u) C_'(x) + ﬁ(p) H(u)

lA(a:) | G(p)] _[ Az Az | Gip Gmp 1
C(x) ‘ H(p) Ciz Cmz | Hip H,.p
[ ]

A partir de cette définition, nous notons la Jacobienne partielle de ¢ par rapport & (x,u) et
p respectivement, par M : R x [0,1]™ x R¢ — RM+Ox(+m) ot 5 . [0,1]" — RO+D*d Ces
fonctions sont caractérisées par
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[M(:U,u,p) | O'(U)] ::[ J(x,u)¢(x7u7p) ‘ Jp¢(a:,u,p) }

_ [ A(u) A(z) + B +G(p) | G(u) ]

Clu) Clx)+Hp) | Hu) (2:20)

Pour définir le point de référence avec perturbation, nous avons besoin de connaitre un point
de référence z,f, sans perturbation, associé a la commande u,ef,. Pour que le point de référence
avec perturbation existe, I’hypothése suivante est introduite pour imposer une condition de rang
au point nominal.

Hypotheése 2.2 Le point nominal (Tyef,, Uref,) Satisfait la condition de rang :

rang ([%(l'refo, Urefy 0) %(fl;ref@, Urefy 0)}) =n-+gq (2.21)

Autrement dit, la matrice M évaluée au point nominal est de rang plein. De plus, il existe un
ensemble non-vide Y, tel que pour tout Yt € Y, il existe une paire (Tyef,, Uret,) Satisfaisant
O(Trety, Urety, 0) = 0 et la condition de rang (2.21).

La proposition suivante formule ’existence de fonctions de p qui déterminent la référence
perturbée et la commande associée (Zyef, Uref) recherchées, a partir des hypotheses introduites
dans cette section.

Proposition 2.1 Sous les Hypothéses 2.1, 2.2, pour yret € Y, il existe un ensemble P non vide tel
que 0 € int(P) et des fonctions C* notées (Tyef, Uref) : P — R™ x R™, satisfaisant uyet(p) € [0,1]™,
Vp € P, telles que

¢($ref(p)7 uref(p)7p) = 07 Vp epP (222)

et
rang (M (et (p), tret (), p)) =n+q,  VpEP. (2.23)

Preuve
La preuve suit principalement les arguments de la preuve du Théoréme [117, Th 1B.1], avec
une formulation set-valued. La nature set-valued du probléme vient du fait que les solutions

S:p—={zeR%uec(0,1]" | ¢(z,u,p) =0}

sont set-valued. Dans la suite de cette preuve, nous montrons qu’il existe une sélection single-
valued de S, de classe C; autour d’'un voisinage P de p = 0. Pour cela, définissons My =
M (Zyefy , Urety, 0) € ROFODX(Hm) "ot ok € RHM)IX(m=9) comme n’importe quel complément
orthogonal de M{. Introduisons alors I'état v := [M7 M(H_l [2] € R™™ tel que vyef, :=
[ v )7 [k ].

Définissons la fonction

¢ {MO MOL I/,p)

(2.24)
(Md')T Mg ]\40l (V = Vrefy)

g(p,v) =

qui satisfait clairement
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9(0; trety) = F(xref”o“ref‘)’o)] =0 (2.25)

Ju9(p,v) = [J(x’?}\??)’# ’p)] (ME M| = [M ([Mgwoi]\?] V’p)] (M M|

Au point (Zyef,, Urefy, 0), on a de plus

My MoMT 0 ]

Ju9(0, tef,) = l(Md_)T] [M(;f M(ﬂ = l 0 Ln—q

qui est une matrice définie positive car la matrice My est de rang plein. Ainsi, J,g est
localement définie positive, dans un voisinage de (Zryefy, Urefy, 0) . A l'aide de la propriété
(2.25), Papplication du théoreme de la fonction implicite [117, Th1.B1] & la fonction implicite
g : R x R? — R™™ permet d’obtenir une séléction s, tel que g(p, sq(p)) = 0 pour tout
p € P, ot P C R? est un voisinage de l'origine. On peut finalement sélectionner les fonctions

[xref(p)] = [MT Mg]s,(0)

Pour cette sélection, 1’équation (2.22) est vérifié car pour tout p € P,

O(@ret(p), wret, p) = & ([ M M| 54(p),p) = g1(p, 54(p)) = 0

ou g1 représente les n + ¢ premieres composantes de la fonction g. De plus, la propriété
(2.23) est assurée par continuité et 'Hypotheése 2.2, en reduisant possiblement 1’ensemble

P. Finalement, en remarquant que g(0,s4(0)) = 0, on a par l'unicité de I'inverse de g que

—1 [ @ref, ..
5g(0) = vyt = [ MT M| [u:';g }, et ainsi nous obtenons

Uref (O) Uref,, Urefy

[xref(O)l = M M0 = [T M) [MF Mg rref‘)l — [xref(’] (2.26)

Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé une méthode systématique de modélisation des convertis-
seurs électriques, allant du modeéle physique du circuit a des modeles génériques de convertisseur
exploitables pour appliquer des méthodes d’automatique. Elle permet d’obtenir deux types de
modele d’état :

o Un modele bilinéaire, offrant une représentation plus proche de la physique du systéme

o Un modele affine & commutation, offrant une vision plus globale d’un convertisseur, notam-
ment en ce qui concerne sa commande.

L’objectif était de proposer une démarche facilitant ’obtention de tels modeles a partir des
lois classiques de modélisation des circuit électriques et de la Table 2.2. Nous avons de plus illustré
la méthode avec de nombreux exemples, couvrant plusieurs catégories de convertisseurs, ce qui
montre le caractere général de la démarche. I’Annexe B donne une liste plus complete de modele
de convertisseur obtenu avec la méthode proposée.
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Dans le premier chapitre, nous avons souligné 'intérét de la commande argmin pour la com-
mande des systemes affines & commutation, auxquelles appartiennent les convertisseurs. Cepen-
dant, 'utilisation de ce résultat nécessite la connaissance d’un état de référence souhaité pour le
systeme en régime établi. Ainsi, dans la deuxiéme partie de ce chapitre, nous avons présenté des
méthodes pour déterminer cet état de référence a partir de la connaissance d’une référence en
sortie. Une méthode générale et un algorithme ont été proposés pour les convertisseurs DC-DC
dont la matrice dynamique est inversible, et des exemples de résolutions au cas par cas ont été
proposés pour les autres cas. Pour les convertisseurs DC-AC ou AC-DC, I’équation d’équilibre des
puissances a été mise en avant comme outil facilitant la définition d’une trajectoire de référence.
Nous avons également exploré 'effet des perturbations sur un point de référence connu, en dé-
montrant 'existence d’un nouveau point d’équilibre assurant la condition y = e SOus certaines
conditions portant sur le point de référence sans perturbations.

Dans le prochain chapitre, nous aborderons la commande des convertisseurs en présence de
perturbation, en proposant des lois de commande basées sur la commande argmin présentée dans
la Section 1.3.2. Les modeéles généraux mis en avant dans ce chapitre seront utilisées pour établir
les lois de commande, ce qui assure un certain niveau de généralité.
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Introduction

La loi de commande de type argmin présentée dans la Section 1.3.2 peut étre interprétée
comme une commande par mode glissant. Les surfaces de glissement sont définies implicitement
a partir de la matrice P obtenue par conditions LMIs. Ainsi, la méthode de syntheése de cette loi
de commande permet de s’affranchir de la recherche des surfaces de glissement, et s’applique a
de nombreux systémes. Cette méthode nous semble donc pertinente pour proposer une démarche
générale de commande des convertisseurs.

Il est possible de minimiser une fonction autre que la dérivée d’une fonction de Lyapunov
quadratique pour mettre en place une loi de commutation de type argmin [10,12,35, 118, 119],
mais nous faisons le choix dans ce manuscrit de se restreindre a ce cas-la. Ce choix permet d’utiliser
systématiquement le méme type de condition LMIs pour synthétiser la commande, ce qui facilite
la formalisation d’une méthode générale.

La formulation de la loi de commande argmin (1.15) fait ’hypothése que :
o L’état est complétement connu et disponible pour calculer la commande
o L’état de référence a atteindre est completement connu

o Le systeme n’est affecté par aucune perturbation extérieure

Ce cadre de travail est peu réaliste pour une application a des convertisseurs, qui peuvent
en pratique ne pas remplir ces hypothéses. Avec toujours 'objectif de proposer une méthode
générale de commande des convertisseurs, ce chapitre présente des contributions qui complétent
le résultat général de la loi de commande de type argmin telle que proposée dans [8]. Le but est
de considérer les cas ou le systeme est affecté par des perturbations extérieures et/ou ou 'état
n’est pas completement connu. En particulier, nous devons prendre en compte le fait que si les
perturbations ne sont pas mesurées, le point de référence ne peut pas étre calculé.

61
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Apres avoir rappelé la commande de type argmin dite « classique » formulée pour le modele
bilinéaire et le modele affine & commutation introduit dans le chapitre précédent, les contributions
sont présentées en deux parties.

o La premiere partie est dédiée a l'introduction d’un observateur d’état permettant de le
reconstruire, et a la formulation de la loi de commande dans le cas ou les perturbations sont
mesurées.

¢ La deuxieme partie propose I’'ajout d’une action intégrale au schéma de commande pour reje-
ter des perturbations extérieures non mesurées. L’action intégrale agit sur I’état de référence
qui devient inconnu dans ce contexte.

3.1 Formalisation du probleme de commande

Rappel des modeles et commande argmin associée

On considere la classe des systemes affines & commutation modélisés par

& = ANz + B\vm + GO\)p
y =C\a+ H\)p (3.1)
Ym —Cm( )z + Huw(AN)p

ou sous forme bilinéaire par

H(u)p (3.2)

ou x € R"™ est le vecteur d’état, y € R? est le vecteur de sortie, y,, € RI™ est le vecteur de mesure,
vin € R est le vecteur des sources, p € R? est le vecteur des perturbations, u € {0,1}™ ou X\ € Ag
est le vecteur de commande, et ’ensemble Ag est défini par (2.3). Les matrices des modeles sont
définies par

M M M M T
Ag +ZA¢A)\1. By +Z)‘iB>\i Gy +Z)\iG>\i
AN | B | GO o = 5
Cm(N) Hy(N) =1 i=1
Cimo + Y AiC, Hio+ Y AiHmy,
L =1 =1 _
et
Ag + Z uiAui By + Z uiBui Go + Z uiGui
A(w) | Bu) | G(u) i =1 o
C’(u) H(u) = Co+ Z uzC’ul Hy + Z uiHui
Crn(u) Hy, (u) = =
Cmo + Z UiCmui Hpo + Z UiHmui
L =1 =1 i
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Pour cette section, nous faisons I’hypothese que :
o L’état x est mesuré
o La perturbation p est mesurée

o La trajectoire (ou le point) de référence re(p) € Xiraj (défini par 2.9-(2.10)) est connue.

Sous ces hypotheses, la Table 3.1 donne les lois de commande de type argmin pour les deux
systemes, et les LMIs permettant de calculer la matrice P de la loi de commande. Dans les
expressions, € = T — Xyt €st 'erreur de poursuite, M est le nombre de modes du systéme, et m
est la taille du vecteur u.

Commande
Bilinéaire u e arﬁ)lﬁn "P(A@w)z + Bo)om + Gv)p)  (3.3)
ve{0,1}™
Affine & commutation A€ azgr;\ain eTP<A(d)x + B(d)vin + G(d)p) (3.4)
EAs
LMI Stabilité quadratique
Variable P =PT >0 pour Q¢ > 0 donné, P,Q € R™*"
Condition Toutes matrices A,, / Ay, Hurwitz
Bilin¢aire (Ag+ Au)TP 4+ P(Ag + Ay,) +2Qc <0 VieK,,  (3.5)
Affine a commutation (Ag+ A\)'P + P(Ag+ A),) +2Qc <0 Vie Ky (3.6)
LMI Stabilité quadratique du point Zyer € Xeq
Variable P =PT >0 pour Q¢ > 0 donné, P,Q € R**"
Condition Matrices A(uref) / A(Aper) Hurwitz
Bilinéaire A(tret) TP + PA(trer) + 2Q¢ < 0 (3.7)
Affine a commutation Aet) TP 4+ PAvet) +2Q¢ < 0 (3.8)

TABLE 3.1 — Loi de commande et LMIs pour le calcul de la matrice P

Remarque 3.1 Les LMIs proposées pour le calcul de la matrice P nécessitent au minimum que
la matrice da la référence A(uyer) soit Hurwitz. Si ce n’est pas le cas, la Proposition 1 dans [10]
donne des conditions LMIs qui permettent de calculer la matrice P malgré tout. Le point x = Tyef
est alors localement exponentiellement stable en boucle fermée. La Remarque 2 dans [1.] propose
également une alternative d partir d’une approrimation polytopique de l’ensemble des A € Ag tel
que A(X) soit Hurwitz.

Remarque 3.2 La condition (3.5) (ou (3.6)) est plus forte que la condition (3.7) (ou (3.8)), telle
que (3.5) implique (3.7) mais pas linverse. La condition (3.7) (ou (3.8)) n'est évidemment pas

valable pour ’étude d’une trajectoire de référence.

Si 'objectif est de stabiliser un point de référence s € Xeoq donné (défini par (2.8)), il est
suffisant de trouver une matrice P satisfaisant la LMI (3.7) ou (3.8). De plus, la matrice P sera
aussi solution de la LMI pour un s (ou S\I-Qf) proche de upes (Ou Aper), comme énoncé dans
le Lemme 3.1. Cette propriété assure une robustesse aux perturbations extérieures d’une taille
suffisamment faible.
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Lemme 3.1 Pour des matrices P et Q¢ satisfaisant la condition (3.7), il existe § > 0 tel que
l'inégalité
Aliiget) TP + P A(iiye) +2Qc < 0 (3.9)

soit satisfaite pour tout e € R™ satisfaisant |lyer — Ueq| < 6.

Preuve

Nous donnons ici la preuve pour le modele bilinéaire, mais la démonstration est similaire
pour le modele affine & commutation. La condition (3.7) est une inégalité stricte, il existe
donc une constante n > 0 telle que :

A(tget)TP + PA(uget) + 2Qc < —1l, (3.10)

Soit la matrice de différence AA := A(tUyer) — A(urer). Par continuité de la matrice A(-)
par rapport a u, pour tout € > 0, il existe 6 > 0 tel que

lltref — uret|]] <0 = |JAA] <e. (3.11)

Prenons ¢ = m > 0 et 0 > 0 satisfaisant (3.11). En remarquant que A(tper) = A(tref) +
AA et en exploitant I'inégalité (3.10), nous obtenons
A(aref)TP + PA(ﬁref) + 2QC
= (A(urer) + AA)TP + P(A(urer) + AA) +2Q¢
= A(tret)T P + PA(uret) +2Qc + AATP + PAA
< A(uret) " P + PA(urer) + 2Qc + 2| AA| | P11,
< _TI]In + 2)\maac(P)€]In = _g]ln < 07

ce qui implique (3.9). |

La loi de commande (3.4) (ou (3.3)) permet de stabiliser asymptotiquement la référence @y
pour le systéme (3.1) (ou (3.2)) au sens de Filippov. En particulier, la régularisation de Filippov
(ou Krasovskii) du systéme en boucle fermée (3.1)-(3.4) (ou (3.2)-(3.3)) est donnée par

{ i = A(\r)z + B(Ar)vin + G(AR)D,

A € argmin eT P(A(d)x + B(d)vi + G(d)p) (3.12)
deAR

ou l'ensemble A est défini par

AR = {)\ e 0,1 . %Ai = 1} (3.13)
=1

ou

{ i = A(ug)z + B(ugr)vin + G(ur)p,

uR € argmin eTP(A(v):L* + B(v)vin + G(v)p) (3.14)
vel0,1]™

pour le modele bilinéaire.
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Remarque 3.3 Nous rappelons que nous faisons l’hypotheése que T est une référence admissible,
500t Tyef € Xiraj. Par conséquent, Fuyer : [0,00) — [0,1]™ (ou et : [0,00) = AR) tel que

Tref = A(uref)x + B(uref)vin + G(uref)p
ou

Tref = A(Aref)«r + B()\ref)vin + G(Aref)p

Preuve

Nous donnons ici la preuve pour le modele bilinéaire, mais la démonstration est similaire
pour le modele affine & commutation. Considérons la fonction de Lyapunov V(e) = %eTPe
ot P = PT > 0 satisfait I'inégalité (3.7) pour Q¢ > 0 donnée. La fonction V est clairement
définie positive et radialement non bornée. Sa dérivée temporelle est donnée par

V(e,u) = eTP<A(u)m + B(u)vin + G(u)p — :tref) (3.15)
Définissons les set valued maps

U(x) = argmin V(e,v), Ug(x) = argmin V(e,v) (3.16)
vef{0,1}m ve(0,1]™

tels que (3.3) et (3.14) implique u € U(x) et ug € Ug(x).

La dépendance affine en v de V (e, v) implique que min V(e,v) = min V(e,v), car
ve{0,1}™ ve(0,1]™

le minimum est atteint sur un des sommets de I’ensemble [0, 1]™. Par conséquent,
Ur(z) = conv (U(x)) (3.17)
ou conv désigne I’enveloppe convexe. Par définition de Ug, V satisfait
V(e,u) < Ve, tres) = eTP(A(uref)x + B(tref)Vin + G(Uref)p

- A(uref)fref - B(Uref)vin - G(Uref)p>

= eTPA(uref)e < —el'Qce

par définition de xef € Xiraj. P et Q¢ sont des matrices symétriques définies positives, donc

: Ao
Vie,u) € —Amin(Qo)]lel]* < —QMV(@ <0
)\max(P)
V' est donc une fonction de Lyapunov globale prouvant la stabilité exponentielle de I'origine
e = 0 pour le systeme régularisé (3.141). [ |

Nous sommes maintenant en mesure de poser le probleme de commande.

Probléme de commande

Le probleme de commande traité dans ce chapitre se concentre sur la régulation de la sortie
y & une référence fixe yf, dans le cas ou le systeme est affecté par des perturbations extérieures.
En particulier, nous nous intéressons aux cas ou ’état = n’est pas complétement connu, et/ou les
perturbations ne sont pas mesurées. Dans ces cas, la loi de commande (3.4) (ou (3.3)) ne peut
pas étre calculée, d’autres schémas de commande doivent donc étre envisagés. Le probleme de
commande posé s’exprime ainsi :
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Considérons le systeme (3.1) (ou (3.2)), et un vecteur yrt € RY de référence pour le vecteur
de sortie y. Pour e = & — Tyet, Tref € Xtraj, nous souhaitons concevoir une loi de commande de
type argmin, a partir de la mesure yp, telle que le point e = 0 soit asymptotiquement stable pour
le systéeme en boucle fermée avec cette loi de commande. De plus, e = 0 doit impliquer y = yret-
On distinguera deux sous-problémes :

o Le vecteur des perturbations p est mesuré

o Le vecteur des perturbations p n’est pas mesuré

L’idée est de compléter le résultat de la loi de commande de type argmin pour 'adapter aux
situations évoquées précédemment. Ces objectifs sont en adéquation avec une étude plus réaliste
de la commande des convertisseurs, avec la perspective de proposer une méthode complete.

Plusieurs publications ont exploré la mise en place d’observateurs d’état pour des systémes
affines & commutation [120-124], et leur application & des convertisseurs de puissance. Le probléeme
de la commande basée observateur est en lien avec les problémes rencontrés en pratique par les
convertisseurs [88,125].

Notre but ici est de proposer un observateur pour le modeéle général de convertisseur proposé,
en adaptant les résultats déja existants. L’idée est de faciliter leur application, mais aussi d’explorer
leur mise en place dans le contexte ou des perturbations mesurées affectent le systéme.

Observateur d’état

Nous introduisons un observateur d’état, dont le role est d’estimer asymptotiquement 1’état x
de notre systéme, & partir de la mesure y,,,. Dans le formalisme des systemes affines & commutation,
la structure proposée est

{ z = ANz + B\)vin + GA)p + L) (Ym — 9m) (3.18)

Jm = Cm(N)2 + Hu(Mp
ot les gains L(A) € R™*? doivent étre congus pour assurer la stabilité asymptotique de lorigine
de lerreur d’estimation € = x — 2.

La dynamique de cette erreur est donnée par
e =AN)z+ B(ANvin + G(A\)p — A(N)Z — B(A)vin — G(A)p — L(A) (Ym — Um)

= (A = LACm(V) )& = Aa(Ne € conv | Aa(N)e = Fe. (3.19)
AeAg

Cette dynamique a ’avantage de ne dépendre que de A et de €, et donc d’étre indépendante de
I’erreur de poursuite e.

Pour concevoir les gains, nous supposons que le systéme (3.1) est quadratiquement détectable.
Le systeme comporte un nombre fini de modes, cette hypothése peut donc étre vérifiée avec un
ensemble de LMIs.

Hypothése 3.1 1l existe des matrices symétriques définies positives Qo € R™*"™ et S € R™", et
des matrices Wy, € R"*4 telles que la LMI

ANTS + SAN) = Coo NTWN)T = W (N C(N) +2Q0 < 0 (3.20)

soit satisfaite pour tout \ € Ag, ot la matrice W(X) s’exprime W(\) = M, AWy,
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L’expression de la dynamique de 'erreur d’estimation (3.19) nous montre que le calcul des
gains L(\) est essentiel pour assurer la stabilité du point ¢ = 0. En utilisant 'Hypothese 3.1 et
une fonction de Lyapunov, nous pouvons facilement concevoir ces gains pour assurer la stabilité
asymptotique de l'erreur.

Théoréme 4 Sous I’Hypothése 3.1, pour toutes solutions S et W () des LMIs (3.20), l’ob-
servateur (3.18) avec les gains L(\) = STYW(X) reconstruit asymptotiquement l’état x du
systéeme (3.1).

Preuve

Considérons la fonction de Lyapunov V (¢) = 7' Se ot la matrice S = ST > 0 est donnée
par 'Hypothese 3.1. Cette fonction est clairement définie positive et radialement non bornée
par rapport a €. De plus, sa dérivée temporelle est

V =2eTSAq(N)e
=T (ANTS + SAN) = CaWTLNTS = SLA)Cm(N) )e
=T (ANTS + SAN) = CaWTWA)T = WAN)Cim(M))e < —2¢7Q0e < 0
ou I'égalité W(A) = SL(A) et la propriété (3.20) ont été utilisée pour manipuler I'expression.

V' est strictement négative, nous pouvons donc conclure que l'origine € = 0 est globalement
asymptotiquement stable pour la régularisation de Filippov € € F.e. [ ]

Commande

L’estimation & de I’état x permet de calculer une loi de commande par retour de sortie. Pour
le prochain théoréme, nous considérons de plus que le vecteur des perturbations p est connu,
de telle maniere qu’il est possible de calculer explicitement 1’état de référence .o a partir de la
connaissance de ’objectif de sortie yyef.

Hypothése 3.2 Soit 2ot : RY — R™ une fonction C' connue telle que Tref (D) € Xiraj- De plus,
pour Yot donné, x = Tyer(p) implique y = yrer. Autrement dit, la fonction définie implicitement
dans la Proposition 2.1 est explicitement connue.

Cette hypothese facilite grandement le calcul d’une loi de commande, car 1’état de référence
peut étre directement calculé si le vecteur des perturbations est mesuré ou reconstruit. Le théoreme
suivant propose une commande de type argmin basée observateur dans le cas ou les perturbations
sont mesurées, a l'aide de 'observateur d’état introduit dans la section précédente. Le schéma de
commande est résumé sur la Figure 3.1.

p
p Vin p
v

! v
iné Tret(D - A Yy
T R e

Ym

FIGURE 3.1 — Schéma de la commande basée observateur
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Théoréme 5 Soit & I’état de l'observateur (3.18). Sous les Hypothéses 5.1 et 5.2, pour des
matrices P € R™"™ et Qc € R™™"™ satisfaisant la LMI (3.6), la loi de commande

A € argmin (£ — mref(p))TP(A()\)a? + B(\)vin + G(A)p) (3.21)
AeAg

stabilise asymptotiquement l'origine de lerreur de poursuite e = x—xyvof(p) au sens de Filippov.

Preuve

Notons tout d’abord I’erreur de poursuite estimée € := & — zf(p) = € — . Considérons la
fonction de Lyapunov V(é) = %éTPé, oil la matrice P = PT > 0 satisfait la condition (3.6).
La fonction est clairement définie positive et radialement non bornée. Sa dérivée temporelle
s’exprime

V(&) = & P(AN)z + B(A)vin + GO)p — et + L) Cin(M)e )

_ ~TP<A(A)33 — AQvet)ret + (BOY) = BOet) Jvin + (G(V) - G(A@)p)
+ eTPLNCn(N)e

Pour la loi de commande (3.21), par construction, l'inégalité
T . T .
&' P(A(N2 + B(Wvin + G(A)p) < & P(A(wen) + B(Aret)in + G(hrer)p)

est satisfaite pour tout A € Ar. La prise en compte de cette inégalité permet de majorer la
dérivée temporelle de la fonction de Lyapunov telle que

V(&) < ETPA(Met)é + ELPL(N)Cru( Ve < —ETQcé + T PL(N)Ci( Ve,
ou l'inégalité (3.6) est utilisée pour obtenir la derniére inégalité.

Introduisons maintenant un scalaire 6 vérifiant 0 < 6 < 1, pour réécrire la derniere
inégalité : ‘
V() < —(1—-0)e'Que — e Qcé + T PL(N)Crn(Me.
Nous remarquons que _
V()< —(1-0)e'Qee<0 (3.22)

si la condition

—0eTQce+ T PL(N)Cr(M\)e <0

est satisfaite. Cette derniére condition est impliquée par la condition

0112 hmin(Qc) 2 1 Amax(P)._max. (1L, |Cono + Conr )]

Ainsi, une condition suffisante pour remplir la condition (3.22) est

Amax(P)_max (|L, l|Cimo + Con, )

HAmin (QC)

el =

el
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La derniére condition nous montre que le systeme li¢ a 'erreur € est Input-to-State Stable
(ISS) par rapport a l’entrée £ [10]. Comme de plus l'origine de € est globalement asympto-
tiquement stable, 1'origine de € est aussi globalement asymptotiquement stable. Finalement,
en remarquant que e = € + ¢, nous concluons que l’origine de l'erreur de poursuite e est glo-

balement asymptotiquement stable. Le schéma suivi dans la preuve est résumé sur la Figure
3.2.

€ 5
Observateur [—5— Systeme 6
rigine Origine
GAS 1SS GAS
o€
+ Origine
GAS

FIGURE 3.2 — Schéma de la preuve

Application au Buck-boost non-inverseur

Modélisation

FiGURE 3.3 — Circuit d’un convertisseur buck-boost non-inverseur avec perturbations
La modélisation d’un convertisseur buck-boost non inverseur a déja été présentée dans le

Chapitre 2, Section 2.1. Son circuit est représenté sur la Figure 3.3, et nous rappelons que le
modele obtenu est de la forme :

& = (Ao + AoAx, + MAy,)T + (A3By, + AaBy,)vin + (Go + XA2Gh, + A3Gy, + MaGy,)p
Yy = (Co -+ )\QC)\2 + )\40)\4):6 + Hop

T
4l p2} et

—

T
Ou$:|:ZL UC:| y Y = Vout, P =

—rp—arg _a arc o 1
Ag = [ é _é] A>\2 = A>\4 = [_La 6] By; = By, = lé]
C RC C
_ |0 5 _ |0 = _ |z 0 |t
GO_[O g] G*?‘[o 0 ] G“_[o N
Co = {arc a} Cr, =0\, = [—arc O} Hy = [0 —arc}

Le lien entre les variables de commande w1, ug sur la Figure 3.3 et les variables de commande
A1, A2, Az, A4 est rappelé dans la Table 3.2.
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Mode (i) | w1 | ug i
1 0 0 /\1 = (1 - ul)(l - UQ)
2 0|1 A2 = (1 —up)ug
3 110 Az = up (1l — ug)
4 1 1 )\4 = U1U2

TABLE 3.2 — Modes et liens entre les variables de commande d’un convertisseur buck-boost
non-inverseur

La référence de I’état a également déja été calculée dans le Chapitre 2, Exemple 2.16, a partir
du modele bilinéaire pour réduire le nombre de variables. Nous avons obtenu

Urefy (Uin + Pl) + ﬂrefz Rp2
. T+ arclyef, + OzRﬁfefQ
i _ = -
Lref Uref, Urefy R(vin + pl) - Rp2 (TL + AT CUrefy — Oé?“curefz)
UCref | = — —2
Ut rL + arcUyef, + aRumf2
e _ = o
" Uref, Urefy R(Uin + pl) - sz (TL + arcuref, — arCUref2)

= -2
TL + arcUyer, + ozRuref2

ol NOUS remarquons que Ucref = Yref- La relation entre uyer, et e, est donnée par

(re + arciiet,)(ye + Rp2) + (ye — rop2)aRily,

Rﬂrefz (Uin + pl)

Uref, =

Pour simplifier le probleme, nous considérons que le convertisseur opére en mode boost, obtenu
pour upf, = 1. On a alors

R(vin + p1) — arc(Yret + Rp2)
20 R (Yref — TCP2)

4CW'LR(yref - TCp2)(yref + Rp2>
(ow"c(yref + Rp2) — R(vin + p1)>

1+ [1- (3.23)

arefz =

En remplagant uy.r, par l’expression ci-dessus et upf, par 1 dans l’expression de e, nous
obtenons 'expression qui lie ’état de référence z.of aux perturbations et a la référence de sortie

Yref * -
(Uin + pl) + urengPZ
Zret(p) = | 7L + arcUyes, + ozRﬁfoQ (3.24)
Yref

pour e, donné par (3.23).

Simulation

Finalement, nous allons simuler un convertisseur buck-boost non-inverseur avec les parametres
donnés dans la Table 3.3. Pour cette exemple, nous prenons y, = y, donc Cp(A) = C(N) et
Hy,, = Hy.

Pour appliquer le Théoreme 5, nous devons vérifier les Hypotheses 3.1 et 3.2. L’Hypothese
3.2 est directement vérifiée par la connaissance de la fonction xf(p) donnée par (3.24). Pour
vérifier 'Hypothese 3.1, nous utilisons MATLAB et un solveur SDP pour minimiser la trace de
S sous la contrainte S > I3107%, tout en résolvant les LMIs (3.20). Les mémes outils sont utilisés
pour trouver la matrice P nécessaire au calcul de la commande a partir de la LMI (3.6), tout en
minimisant sa trace.
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Parametres | Valeurs
Vin 5V
Yref 24V
R 10092
L 220uH
L 0.3Q2
C 22uF
ro 0.02€2

TABLE 3.3 — Parametres de la simulation

Pour Qp = [(2) 0(')11 et Qo = [100 300] arbitrairement, nous obtenons

Lo | 146 103 L. — |7593x 1073 Lo |44 x 103 L. — | 7593 1073
MT 578 %103 | M T | 5.79 x 103 AT 581 %103 | M T | 5.79 x 103

_ 0.6 9.4 x 1073
T 194 x 1073 6.63 x 1072

Le pas de simulation est fixé a 0.1us, et la condition initiale de 1’état du systéme est x¢p =

[O 5}T. Le systeme est affecté par des perturbations en entrée et en sortie, dont ’évolution au
cours du temps est représentée sur la Figure 3.4. On note que la perturbation p; sur la tension
d’entrée n’est pas constante par morceau. Pour assurer y = y..f, la mesure des perturbations est
utilisée pour calculer le point de référence xo¢(p) a stabiliser .

|
—_

-0.5

1
—_
T

1-0.02

1

—

ot
T

—1 1-0.03

Perturbation en entrée
Perturbation en sortie

{

[N
|

=

0 0.01 0.02 0.03
Temps (s)

FIGURE 3.4 — Perturbations

La Figure 3.5 présente I’évolution du courant traversant la bobine du convertisseur, du courant
estimé par l'observateur et de la référence du courant calculée & partir de la fonction (3.24).
Au début de la simulation, le courant du systeéme et le courant estimé sont différents, mais se
rejoignent apres une courte période transitoire. Lorsque le systéme est affecté par les perturbations,
la référence est mise a jour, et les états suivent cette référence, assurant le bon fonctionnement du
systeéme.
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La Figure 3.6 montre la tension aux bornes de la capacité en sortie du convertisseur, son
estimation et sa référence (constante car voyet = Yref). Comme pour le courant, la tension du
systeme est différente de la tension estimée, mais 1’écart converge vers (0 apres. La tension est
affectée par les perturbations que subit le systéme, mais elle rejoint toujours sa référence apres
une période transitoire. L’objectif y = y.of est donc assuré avec le schéma de commande proposé.

1.5

_Z'L

Courants (A)

- iLref(p) 7

0 0.01 0.02 0.03
Temps (s)

FIGURE 3.5 — Courants et références

25 . : -
______ -
20+ .
S —o
‘é’ 15+ —V0 1
ks = = UCref
Z 10+ 1
=
5 i
0 | |
0 0.01 0.02 0.03

Temps (s)

FIGURE 3.6 — Tensions et références

Cependant, la mesure des perturbations, nécessaire pour assurer la régulation de la tension de
sortie dans cette proposition, n’est pas toujours possible. Nous allons proposer dans la prochaine
section un autre schéma de commande qui assure la régulation d’une sortie sans mesure des
perturbations : I'introduction d’une boucle externe avec action intégrale.
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3.2 Compensation par action intégrale

Dans la littérature sur les systemes affines a commutation, la régulation de sortie avec une loi de
commande de type argmin en présence de perturbations extérieures non mesurées est un probleme
encore ouvert. Pour y répondre, des approches adaptatives [14,81] ou avec action intégrale [80)]
ont été proposées.

Dans [14], un observateur augmenté est introduit pour reconstruire les perturbations non
mesurées. Cette information est utilisée pour calculer le point de référence (dont une partie est
fixée), sous 'hypotheése de la connaissance d’une unique expression analytique entre les deux.
Cette hypothése est rarement vérifiée par un grand nombre de convertisseur, notamment si des
imperfections sont prises en compte dans le circuit (voir Exemples 2.15, 2.16). Dans [81], un
observateur étendu est également introduit pour reconstruire les perturbations inconnues. Une
approche par quadrillage (gridding) est ensuite proposée pour calculer hors-ligne les points de
référence désirés pour un ensemble de valeur des perturbations. Une méthode d’interpolation
permet finalement d’estimer le point de référence souhaité a partir de la grille et de ’estimation
des perturbations. Cette méthode demande donc des ressources de calculs importantes, et le calcul
approximatif de la référence peut ne pas assurer y = yref POUr T = Tyef €n pratique.

L’approche par action intégrale semble plus adaptée a une implémentation pratique que ’ap-
proche adaptative. En effet, elle est plus simple a mettre en ceuvre, car elle ne nécessite pas
d’estimer les perturbations non mesurées. Dans cette section, c’est donc cette derniere solution
qui est étudiée.

Schéma de commande et calcul du gain

L’ajout d’une action intégrale dans un schéma de commande est une approche classique pour
rejeter des perturbations extérieures. Cependant, son implémentation pour une commande de
type argmin n’est pas directe. Dans la littérature, [30] semble étre 'une des rares tentatives, a
travers un modele augmenté avec un état correspondant a 'intégrale de ’erreur en sortie. On note
également [18] dont la méthode proposé permet entre autres de mettre en place une commande
sur un modele augmenté du méme type que celui étudié dans [30].

Dans cette section, nous proposons une implémentation différente de I’action intégrale pour
les systemes affines & commutation. Le principe, résumé sur la Figure 3.7, est d’ajouter une boucle
externe avec une action intégrale au schéma de commande, sous I’hypothese que la dynamique de
la boucle interne est « largement plus rapide » que celle de la boucle externe. Cette boucle vise a
adapter le point de référence utilisé pour calculer la loi de commande, assurant ainsi la régulation
de la sortie a sa référence pour des perturbations extérieures constantes ou variant lentement.

Convertisseur
+ boucle interne

FIGURE 3.7 — Schéma de commande avec action intégrale

Comme nous nous intéressons au cas spécifique des convertisseurs statiques, nous proposons
d’utiliser I’équation d’équilibre des puissances introduite dans la Section 2.2.3 pour calculer le gain
de la correction intégrale. Cette équation fondamentale pour comprendre le fonctionnement d’un
convertisseur nous renseigne sur 1’équilibre atteignable en présence d’une perturbation.
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L’idée est d’évaluer I’équation a la référence nominale, puis d’y ajouter une perturbation en
sortie. Apres simplification, nous obtenons une fonction de transfert entre ’erreur en sortie et
Ierreur sur un parametre du point d’équilibre. La connaissance de cette fonction de transfert
permet ensuite de régler le gain de ’action intégrale avec les méthodes classiques de 'automatique
linéaire.

Remarque 3.4 La manipulation de I’équation d’équilibre des puissances nécessite la connaissance
des parametres a modifier en présence de perturbation pour remplir les objectifs de commande.
L’analyse du systéme au cas par cas est donc nécessaire pour sélectionner la partie de la référence
a adapter avec l’action intégrale.

Contrairement a la loi de commande présentée dans la section précédente, 'action intégrale
permet uniquement de rejeter des perturbations extérieures constantes ou variant lentement. Ce-
pendant, son implémentation est plus simple, et ne nécessite pas de mesures supplémentaires. Elle
permet aussi de supprimer les erreurs statiques dues a une fréquence de commutation trop faible,
comme nous allons le montrer avec I’exemple suivant.

Application au NPC

Pour illustrer les performances de la méthode avec action intégrale, nous allons I'appliquer
a un convertisseur Neutral Point Clamped (NPC) [4]. Ce convertisseur multiniveaux introduit
dans les années 1980 [126] est caractérisé par une sortie de bonne qualité harmonique et un haut
rendement.

Modélisation

Le systeme considéré est un convertisseur NPC a trois niveaux, utilisé comme redresseur, dont
le circuit est présenté sur la Figure 3.8.

Cellule de Partie DC

commutation

P
Partie AC 1 1 1 v I_i'l
1 4 HTe §e
b v Vout
- — C -
. 1 UzI::z ro
8 8 8
N

FIGURE 3.8 — Circuit d’un redresseur NPC a trois niveaux

On retrouve trois sources de tensions alternatives en entrée, noté eq, e, et e., chacune est
connectée a une inductance L et une résistance parasite ry. Du coté de la sortie, une charge
résistive R est connectée en paralléle avec deux capacités C' associées a des résistances parasites
ro. Pour simplifier la modélisation du c6té alternatif, I’hypothese suivante est introduite.

Hypothése 3.3 Le circuit fonctionne en mode équilibré. Ainst,

eqt+ep+e.=0 et tqg+1+12.=0 (3.25)

Sous cette hypothése, on prendra e, = E cos(wt), e, = E cos(wt — 2F) et e, = E cos(wt — 4%)
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Le circuit comporte 12 interrupteurs et 6 diodes, regroupés en 3 cellules de commutation,
comme repéré sur la Figure 3.8. Le but de ces cellules est de connecter chaque phase a, b et ¢
a un des points P, O ou N. Ainsi, nous pouvons modéliser ’état des interrupteurs a I’aide de 9
variables booléennes, notées u;;, pour i = {a,b,c} et j = {p,0,n}. u;; = 1 signifie que la phase
1 est connectée au point j. Une phase ne peut étre connectée qu’a un seul point a la fois, nous
devons donc prendre en compte la contrainte suivante :

Uip + Ujo + uip, = 1 pour ¢ = {a, b, c} (3.26)

Avec cette modélisation, une phase du circuit peut étre représentée comme sur la Figure 3.9.
En appliquant les lois de Kirchoffs, on obtient ’équation suivante pour chaque phase :

e; = rri; + Li; 4+ vip + Vo, pour i = {a,b,c} (3.27)
—_———
Vik
P
Uq
€a L 4
k ta 'L a
-—(I ::)—’6666‘ —
U’an

FIGURE 3.9 — Représentation d’une phase avec les variables de commande

A partir de ’'Hypothése 3.3 et de la relation 3.27, la somme des trois tensions d’entrées donne

€aq +ep + ec = 3ok + Vao + Ubo + Veo

I _ Yao + Vpo + Veo

3
3.28
Vak 1 2 -1 -1 Vao Vao ( )
= /Ubk‘ = g —]_ 2 _1 ’Ubo = T UbO
Uck -1 -1 2 Uco Vco
De plus, nous remarquons que
0 siwup=1
Vip = v siup=1  pouri={a,b,c}
—v9 sl uy =1
donc
Vao Uap Uan
Upo | = |Ubp | V1 — |Upn | V2 (3.29)
Vco Ucep Uen

En intégrant (3.28) et (3.29) dans (3.27), nous obtenons le modele suivant pour la partie
alternative : ]
ig €a lg Uap Uan
L Zb = lep| —rr |ip| =T | |upp| v1— |Upn | v2
le €c Tc Ucp Uen
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En ce qui concerne la partie continue, nous remarquons qu'un courant de phase traverse une
des capacités si la phase associée est connectée au point P ou N respectivement. De plus, une
partie du courant est perdue dans les résistances parasites et envoyée a la charge R. Ainsi, par
application des lois de Kirchoffs aux points P et N, nous obtenons les relations

V1 + Vg U1

R ro
V1 + V9 V2
R ro

11 = uapia + ubpib + ucpz'c —

g = _(uania + prib + ucpic) -

En regroupant les équations, le modele complet du convertisseur est

la €a la Uap Uan
Lliy| = |ey| —rr |ip| =T | |uep| v1— |Upn | v2
Te €c lc Uep Uen
. . . . vrt+v2 v (330)
Ci1 = Uapla + Ubplp + Ucplc — =
C
. . . . V1 + V2 V9
Cty = —(Uania + Upplp + Ueplc) — - =
R re

Cependant, outre ’objectif de régulation de la sortie y = v +wv2, il faut également équilibrer les
tensions aux bornes des condensateurs, tel que v; = vy. Les changements de variable vy = v; 4+ v2

et v_ = v; — vg sont donc pertinents. Apres application du changement de variable, le modele
s’écrit
i:a €a la 1 Uap — Uan Ugp + Ugn
L ?‘b = |€| —TL ib - 57- Upp — Ubp | V4 — | Ubp + upy, | v—
7:c €e ic Ucp — Uen ucp + Uen,
; ; . . 2rc+R (3.31)
CU+ = (U/ap - UQn)Za + (pr — ubn)zb —.I— (ucp — uCn)ZC _ TUJ,»
. . . ‘ v C
Co— = (Uap + Uan)ia + (Upp + Upn)ib + (Ucp + Uen)ic — ro

Dans le contexte de I’'Hypothése 3.3, il est possible de simplifier le modele en utilisant la
transformée de Clarke-Concordia réduite, introduite dans la Définition 2.1. Pour rappel, cette
transformation permet de transformer un vecteur dans la base abc en un vecteur dans une base

af, telle que
Ja 2 (1 _% _% Ja Ja
g “Valo B8 _| || = C |9

2 2 Je Ge

w

En multipliant le modele (3.31) par C a gauche, celui-ci devient

. . V6 V6 V6 Uap — Uan Ugp + Uan
Ll =% —rp || =6 "2 12 Upp — Upy | Vo — | Upp + Upp, | V
i,B es L 25 0 V2 _ﬁ bp bn + bp bn -
4 4 Uep — Uen Uep + Uen 339
Gy — /G2ttty )yt /5 Sttt} L (3:32)
eq
Co_ = \/62(uap+“an)*(prgubn)*(u6p+ucn)Z'a 4 \/i(uprrubn);(ucz?JF“cn)i/B _ :;
C

oll eq = Vo cos(wt), eg = Vogsin(wt), Vg = \/gE et Req = 27£ZT$R.
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T
Pour =z = {za ig Uy v_] comme vecteur d’état et y = v, comme sortie, nous obtenons

finalement un modéle d’état bilinéaire de la forme :

T = (AO + uapAuap + uanAuan + uprubp + ubnAulm + ucpAucp + U/C’nA’LLcn)'/I’. + Boyvin

(3.33)
y = [0 01 o}xzzcox
ou :

[~ 0 0 1 (1)
0 - 0 0 0 1 eo

Ao =19 0 _‘Relqc 0 Bo = 0 0"~ [661
00 0 —a 0 0
i 6 6 i 6 6
K I

A - A =

Ugq 6 Uan 6

P % 0 0 0 _j’g 0 0 0

3¢ 0 0 . 0 X - [ 5c 0 0 \/60 v
0 0 % 0 0 %7 —12
0 0 —E v 0 o vV v

Auy, =| 5 s AL Au, = | g vy A I
Y8z 0 M 0
-y ¥ 0 0] -8 2 0 0
[ V6 /6] i V6 /6
0 0 7 Tor 0 0  —%r o1
0 0 ¥z y2 0 0 —v2 V2

Auy =| g 5 A Aue = | 5 AL AL
FE . o N SO
l5c —3¢ 0 0 ~¢c —c 00

Pour obtenir un modéle affine & commutation, les configurations du circuit doivent étre listées
et ordonnées pour définir les modes du systéme. La contrainte (3.26) doit étre prise en compte dans
cette définition pour écarter les combinaisons interdites. Ainsi, méme si m = 9 variables binaires
sont nécessaires pour décrire ’état des interrupteurs, seules 27 configurations de ces variables sont
autorisées, au lieu de 2™ = 512. A partir de cette remarque et de la démarche proposée dans la
Section 2.1.2, la définition des modes et les matrices Ay, associées sont données dans la Table 3.4.

Apres changement de variable, on obtient un modéle affine & commutation de la forme

27
T = (AO + Z )\ZA)\1> T+ BOUin == A()\)l‘ + BOUin

— (3.34)

y :C()x

ou les variables \; sont les nouvelles variables de commande, telles que A € Ag. Elles permettent
de rendre actif un des modes définis dans la Table 3.4.

Il nous reste a définir I’état de référence du systéme a partir des objectifs de commande, qui
sont :

o Stabiliser la sortie y & une référence constante y..s donnée

o Assurer un facteur de puissance unitaire en ayant les courants et les tensions d’entrée en
phase

¢ Equilibrer les tensions aux bornes des capacités en sortie
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’ Mode (1) H Uap ‘ Uan ‘ Uao H Upp ‘ Upn, ‘ Upo H Ucp ‘ Ucn, ‘ Uco H AA,L'
1 0 0 1 0 0 1 0 0 1 0
2 0 0 1 0 0 1 0 1 0 Au,.,
3 0 0 1 0 0 1 1 0 0 Ay,
4 0 0 1 0 1 0 0 0 1 Ay,
) 0 0 1 0 1 0 0 1 0 Ay, + Ay,
6 0 0 1 0 1 0 1 0 0 Ay, + Au,
7 0 0 1 1 0 0 0 0 1 Ay,
8 0 0 1 1 0 0 0 1 0 Aubp + Ay,
9 0 0 1 1 0 0 1 0 0 Ay, + Aug,y
10 0 1 0 0 0 1 0 0 1 A,
11 0 1 0 0 0 1 0 1 0 Ay, + Au.,
12 0 1 ]o0 0] 0|1 1] oo Ay, + Au,,
13 0 1 0 0 1 0 0 0 1 Ayon + Au,,
14 0 1 0 0 1 0 0 1 0 Ayon + Auy,, + Au,,
15 0 1 0 0 1 0 1 0 0 Ay, + Ay, + Aug,
16 0 1 0 1 0 0 0 0 1 Ay, + Au,,p
17 0 1 0 1 0 0 0 1 0 Ay, + Aubp + Ay,
18 0 1 0 1 0 0 1 0 0 Ay + Ay, + Aug,
19 1 0 0 0 0 1 0 0 1 Ay,
20 1 0 0 0 0 1 0 1 0 Ay,, + Au.,
21 1 0 0 0 0 1 1 0 0 Ay, + Au,,
22 1 0 0 0 1 0 0 0 1 Ay,, + Ay,
23 1 0 0 0 1 0 0 1 0 Ay, + Auy, + Aug,
24 1 0 0 0 1 0 1 0 0 Ay, + Ay, + Au,
25 1 0 0 1 0 0 0 0 1 Ay, + Aubp
26 1 0 0 1 0 0 0 1 0 Augy + Ay, + Aug,,
27 1 0 0 1 0 0 1 0 0 Augy + Auyy + Aug,

TABLE 3.4 — Modes et changements de variables

Le premier et le troisieme objectif définissent directement les références de vy et v_. A partir
des expressions de v, et vg (voir (3.32)), le deuxieme objectif nous suggere que les courants i, et
ig doivent étre de la forme I, cos(wt) et I,gsin(wt) respectivement pour étre en phase avec les
tensions d’entrée. Ainsi, la trajectoire de référence de ’état x.of s’exprime

l’ref(t) =

Z.ozref(t)
ipret(t)
Uy ref
U—ref

I, cos(wt)
I, sin(wt)
Yref

(3.35)

ou I,z est une constante qu’il reste a définir. Pour ce faire, I'équation d’équilibre des puissances

est un outil intéressant. A partir du modele d’état, elle s’exprime

Liaia + Ligig +

c . c .
—UyUy + —v_v_ = —Tp

(i2 +13) + eqla + egig —

2 2
vy w2
2Req  2rc

En évaluant cette expression pour x = z,¢f donnée par (3.35), nous obtenons 1’égalité

0= —?”LIO%B + Vaplap —

y?ef
2 Req

(3.36)

(3.37)
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Pour une référence yrr donnée, I3 s’exprime donc

(3.38)

La plus petite des solutions doit étre sélectionnée pour réduire la puissance dans le systéme.

Remarque 3.5 L’objectif de commande peut aussi s’exprimer a partir des puissances instanta-
nées active p, et réactive q, définies par [111]

a| | Ca €p ioz
-Is

Avec ces définitions, les objectifs de commande se résument ¢ Py = Pref; Gr = 0, V4 = Ypor €t

v_ =0 ot pret doit étre déterminé. L’équilibre des puissances évaluées a la référence s’écrit
2 2
0=-—rp %gf + Dref — 2yéef
afs eq

Aprés résolution, nous obtenons pret = IngVap pour Ing donné par (3.38).

Mise en place d’un observateur et commande

Nous allons considérer le cas ou I’état n’est pas completement disponible pour calculer la loi de
commande. Pour y remédier, nous mettons en place un observateur de la forme (3.18), qui s’écrit

pour cet exemple
T
y

ym:[m]:l[o 01 1]%:%0%

A(N)E + Bovin + L) (Yym — 9m)

o (3.40)

=

ou le vecteur de mesure est

U2 210 01 -1

D’apres le Théoreme 4, 'observateur permettra de reconstruire asymptotiquement 1’état si
I’Hypothese 3.1 est satisfaite. Pour satisfaire I’hypotheése, pour une matrice symétrique définie
positive Qg € R*** donnée, il faut qu'il existe une matrice symétrique définie positive S € R4*4
et des matrices W), € R**?2 telles que la LMI

(Ao + AM)TS + S(Ao + A)\i) — CIZ;OW){" — Wy,Cmo +2Q0 <0 (3.41)

soit satisfaite Vi = 1,...,27. Si ’hypothése est satisfaite, et qu’il existe des matrices symétrique
définies positives P € R4 et Q¢ € RY4 satisfaisant la condition (3.6), la loi de commande

A € argmin (& — 2re) P(A(N)E + B(A)vin) = argmin (& — ayer) " PAN)2 (3.42)
A€EAg A€As

stabilise asymptotiquement l’origine de ’erreur de poursuite e = = — x., par application du
Théoreme 5.



80 Chapitre 3 - Observateur et action intégrale

Calcul du gain de ’action intégrale

Regardons maintenant la synthese de la partie action intégrale du schéma de commande. L’idée
est de modifier 'amplitude de la référence du courant I, en y ajoutant un terme Al,g, obtenue
avec une boucle avec action intégrale, telle que

(Lag + Alag) cos(wt)
(Ia/j + Alaﬁ) sin(wt)

Yref
0

xref(t) ==

ou
t
Als(t) = K /0 (yret — v (1)) du

ou K est un gain constant a déterminer. Le schéma de commande avec la boucle intégrale est
représenté sur la Figure 3.10, ou la boucle interne correspond au convertisseur en boucle fermée
avec l'observateur (3.40) et la loi de commande (3.42).

Yref

! n

Av AT ‘g x - A
Yrof —t + | K1 af ,(%enerate}%r ref argmin ]_ NPC
> s référence d’état
z

A

FIGURE 3.10 — Schéma de commande complet

Pour calculer le gain K7, nous faisons I’hypothése que la dynamique de la boucle interne est
« largement plus rapide » que celle introduite par la boucle externe. Dans ce contexte, la fonction
de transfert entre Al,g et l'erreur en sortie Avy = yr — y peut étre approximée a l'aide de
I’équation d’équilibre des puissances.

Pour cela, nous introduisons des perturbations dans I’équilibre, telles que v = Yyt — Avy,
io = (lag + Alyg) cos(wt), ig = (Iag + Alyp) sin(wt) et v— = 0 — Av_. L’équilibre des puissances
(3.36) devient alors :

C ot — Avp )2 (00— Av_)?
(Yret — Av) AU = =1 (Tnp + Alup)® + Vap(lag + Alug) — (ret R ve)” | 5 v-)
e C

2

En prenant en compte 1’égalité (3.37) et en retenant uniquement les termes du premier ordre,
nous obtenons
Cyref

Avy = —QTLIQQAIQB + VagAIag _ Yref Av+
Req
ce qui correspond a la fonction de transfert

(Vag — 2rplag)Req
_ AU+ _ Yref - K
Ajag 1 + Reqcs . 1 -+ Ts
2

Gy, (8)
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En considérant le schéma de commande résumé sur la Figure 3.10, la fonction de transfert de

la boucle ouverte est donnée par
KKy

s(1+1T's)

Si la marge de phase désirée est de /3 rad, un simple calcul donne

_ 2 _ AYref
3KT — 3R2,C(Vap — 2rplap)

K (3.43)

Simulation

Pour illustrer les performances de la méthode décrite, nous allons simuler un convertisseur
NPC tel que modélisé dans la section précédente, avec les parametres donnés dans la Table 3.5.
Avec ces valeurs, la puissance active a la référence est ppof = 782.02 W.

Parametre Valeur
L 15 mH
Ty 0.4 Q
C 1500 pF
ro 20 k€2
E 72V
R 30 Q
Yref 150 V
w 27x50 rad/s

TABLE 3.5 — Parametres de la simulation

Pour trouver la matrice P nécessaire au calcul de la loi de commande, nous utilisons MATLAB
et un solveur SDP pour résoudre les LMIs (3.6) pour Q¢ = I4 tout en minimisant la trace de P.
La méme méthode est utilisée pour trouver une matrice S et des matrices W), a partir des LMIs
(3.41), pour Qo = 10721y, sous la contrainte S > 1074l tout en minimisant la trace de S. Les
valeurs obtenues sont :

599.97 0 0 0 375 0 0 0
o 59997 0 0 1o 3m 00 »
P=1 4 0 263 o | =0 o 1 of*W
0 0 0 30.00 0O 0 01

et 27 gains L),, données en Annexe A.

Au démarrage de la simulation, la boucle externe est désactivée pour limiter les dépassements
et observer le comportement du systeme sans cette boucle. Elle est activée apres 0.2s. Pour un

pas de simulation de Ti,y = 50us et un état initial xg = [0 0 15 5}T, la Figure 3.11 présente
I’évolution des courants réels et estimés au démarrage de la simulation, ainsi que leurs références.
Les états observés tendent vers les états du systéme apres une période transitoire, et tous suivent
leurs références. Pour comparaison, la Figure 3.12 montrent les mémes signaux que la Figure 3.11
mais dans le repere abc.

A partir de 0.4s de simulation, des perturbations constantes affectent le systéme, au niveau de
I’amplitude des tensions d’entrée et de la tension de sortie. Leurs évolutions ainsi que I’évolution
de I'amplitude de la référence de courant adaptée avec ’action intégrale 1,3+ Al,z sont reportées
sur les Figures 3.13 et 3.14 respectivement. La référence s’adapte a chaque fois qu’une perturbation
affecte le systéme, ce qui assure que les objectifs soient toujours atteints.
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Courants (A)

0.04
Temps (s)

FI1GURE 3.11 — Courants du systéme et de ’observateur, avec leurs références

Courants (A)

Perturbations (V)

Iag —+ AIaﬁ

10 -

[e]
| T
~
-,
-
|
’
-,
-,
I
~
~
~
7~
/
/
-’
-
~
~
~
~
~
’<
-
-
’
-,
~
~
S
~
~
<
-
-
’
-’
-
~
~
~
~
~
P
-
’
-
-,
~
~

0L
=20+ ‘—Za —1p 1c 1q 1 1o~ - 'iaref - 'ibref icref
I I I I
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1
Temps (s)
FIGURE 3.12 — Courants dans les coordonnées abe
20 |- i
10 —Auv;
L _Avaﬂ i
0 i
-10 I I I I I I I
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8

Temps (s)

FIGURE 3.13 — Evolution des perturbations
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L’évolution des puissances instantanées p, et g, les erreurs de stabilisation et de reconstruction
des courants i, et ig, de la tension de sortie v et de la différence v_ sont présentées sur les Figures
3.15, 3.17, 3.16 et 3.18 respectivement.

2000 :
B i —Da
Z 1000 | —qr
;" p—
[w] I
© H
U : "‘
= i
A :
-1000 i I I I I I I I
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6
Temps (s)

FIGURE 3.15 — Puissances instantanées et facteur de puissance

T T T T T T T
150 == |'\7=~ " AW
2 r :
3 100 i —uvy |
5 s —
50 E == Ugref| |
0 i 1 1 1 1 1 1 1
0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4 1.6 1.8

Temps (s)

FIGURE 3.16 — Tension de sortie du systeme et de 'observateur, et sa référence

~

T
i _ia - iaref ia - ia
10 ! i . 4 M4
g i 3 — Uref g —1p
E | i 10 lama Yy
=5 01 g Iy W v
o [ i | !
- 1
& L :
-10 ! | | | | | | | ,
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FIGURE 3.17 — Erreurs de régulation et de reconstruction des courants
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F1cURE 3.18 — Différence de tension du systéme et de 'observateur, et sa référence
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La tension de sortie vy et la puissance active p, présentent une erreur de statique de 2% et
3.2% respectivement avant que la boucle externe ne soit activée. Ces erreurs sont dues au calcul
de la commande en discontinue pour la simulation, et donc plus généralement & une fréquence de
commutation insuffisante. Elles disparaissent lorsque la boucle externe est ajoutée, la sortie est
donc bien régulée autour de sa référence. Les variables d’état et les puissances sont affectées par
les perturbations, mais régulées a leurs références aussi. En particulier, on note sur la Figure 3.15
que le facteur de puissance revient toujours a 1 apres une phase transitoire. La puissance réactive
qr et le facteur de puissance sont peu affectés par les perturbations AV, sur les tensions d’entrée,
car ce changement d’amplitude n’affecte pas le décalage de phase entre les tensions et les courants
d’entrées.

De plus, toutes les erreurs de reconstruction tendent vers 0 apres chaque perturbation, ce qui
nous montre que 1’observateur fonctionne correctement. Ces erreurs ne sont affectées que par les
perturbations Av, sur la tension de sortie, car les tensions d’entrées sont mesurées et directement
utilisées dans le calcul de 'observateur.

Conclusion

Dans ce chapitre, nous nous sommes intéressés a la régulation des systemes affines & commu-
tation en présence de perturbations extérieures. Deux lois de commande ont été proposées.

La premiere se base sur un observateur qui permet de calculer la commande & partir d’un
nombre réduit de mesures. Les gains de 'observateur se calculent a 1’aide de conditions LMIs,
qui peuvent étre résolues efficacement a ’aide d’un solveur SDP. Le cadre d’étude considere que
les perturbations extérieures sont mesurées, I'information peut donc étre utilisée pour calculer un
point de référence associé a la condition y = y,.t- Cependant, cette méthode demande de mettre
a jour la référence en ligne, ce qui peut étre contraignant a implémenter. De plus, la mesure des
perturbations extérieures est nécessaire, ce qui n’est pas toujours possible.

La deuxiéme loi de commande explore un schéma de commande avec une action intégrale
permettant de rejeter des perturbations constantes non mesurées. Dans un contexte plus spéci-
fique aux convertisseurs, nous avons proposé d’exploiter 1’équation d’équilibre des puissances pour
calculer le gain de la boucle intégrale. En plus de réguler la sortie a sa référence, les simulations
ont montré que cette loi de commande permet d’annuler 'erreur statique due a une fréquence de
commutation trop faible.

Cependant, les conditions LMIs proposées pour la commande et I’observateur ne sont pas
remplies par tous les convertisseurs (comme le flying capacitor ou le buck entrelacé). Pour étendre
les résultats, il serait intéressant de proposer des conditions moins contraignantes, adaptés aux
convertisseurs en question.

Une derniére contribution, non présentée dans ce manuscrit, porte sur I'introduction d’un es-
timateur non-linéaire de ’état de référence, toujours pour réguler la sortie en présence de pertur-
bations non mesurées. L’estimation est possible grace a un observateur qui fournit une estimation
des perturbations extérieures. L’estimateur reconstruit asymptotiquement ’état de référence, sans
connaissance d’une relation explicite entre celui-ci et les perturbations. Cette idée fait 'objet d'un
article en cours de rédaction.

Les lois de commande présentées dans ce chapitre se veulent générales, dans le sens ou elle
s’applique a un grand nombre de convertisseurs. Cependant, une loi de commande générale peut
présenter des performances médiocres, étant donné qu’elle n’a pas été congue spécifiquement pour
un systéme donné. Ainsi, le chapitre suivant présente une spécification de la loi de commande de
type argmin adaptée a une classe de convertisseur pour lesquels la loi générale n’est pas efficace.
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Introduction

La présence de redondance dans la structure d’un systeme implique une certaine liberté dans
sa commande, et améliore sa robustesse aux pannes. Concernant les convertisseurs, cette caracté-
ristique se retrouve particulierement chez les convertisseurs multiniveaux [127]. Plus précisément,
la redondance implique :

o La possibilité d’avoir plusieurs configurations des interrupteurs qui génerent une méme com-
mande

e Un large choix de commande pouvant stabiliser un point d’équilibre du systéme.

L’objectif de cette these est de présenter une approche générale de commande pour les conver-
tisseurs, a partir de la méthode de commande de type argmin. Ce type de commande, par sa
formulation, peut ne pas pleinement exploiter les avantages de la redondance d’un circuit pour le
commander. La question qui se pose alors est : Comment reformuler la commande de type argmin
pour exploiter la redondance d’un convertisseur ¢

Dans ce chapitre, nous abordons cette problématique pour une classe spécifique de modeles,
liée aux convertisseurs qui utilisent des cellules pont en H pour moduler la tension d’entrée.

4.1 Modele et motivation

Nous nous intéressons a une classe de modele pouvant présenter une redondance dans la
commande, décrit par un modele de la forme

& = Aox + Bos(u)vin, (4.1)

ou Ag € R™™ By € R", viy € R, s : {0,1}" — R est une fonction linéaire des composantes
de u. Pour u € {0,1}"™, il est clair que la fonction s(u) ne peut prendre qu'un ensemble fini de
valeurs fixes, et s(0,,) = 0. Cette classe de modele représente donc des convertisseurs dont les

85
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interrupteurs permettent de moduler la tension (ou le courant) d’entrée. On peut alors définir
v(u) := s(u)vip la tension d’entrée modulée par la commande, et réécrire le modeéle sous la forme

T = A().CC + B()’U(u). (4.2)

Cette classe de modele est linéaire en 1’état x, et constitue un cas particulier de la classe des
systémes a relais [34,35,128]. La loi de commande de type argmin, comme définie par (3.3), peut
étre utilisée pour commander le systeme (4.2) si la matrice Ay est Hurwitz. Pour la suite de la
discussion, nous posons cette hypothese :

Hypothése 4.1 La matrice Ag du systéme (4.1) est Hurwitz.

Sous I'Hypotheése 4.1, pour une matrice symétrique définie positive Q¢ € R™ ™ donnée, il
existe une matrice symétrique définie positive P € R™*™ qui satisfait la LMI

AYP + PAy+2Qc < 0. (4.3)

L’objectif de commande est de stabiliser I'origine de I'erreur de poursuite e = & — Xyef, OU Xyef
est une trajectoire admissible telle que @yef € Xiraj, 0l Xiraj st définie par (2.9).

Remarque 4.1 zf € Xiraj implique qu’il existe uyer : [0,00) — [0, 1] tel que
Tref = A(uref)mref + B(uref)vin = A0$ref + BOU(Uref)

ot la deuxiéeme égalité est obtenue pour la classe de systéeme étudiée. Une redondance dans la
commande implique que uwes n'est pas forcément unique pour un Tys donmné, ce qui mest pas
problématique car 'objectif de commande ne concerne que T.f. Pour éviter de faire référence a
une commande de Téférence ures particuliere par la suite, nous noterons

i1"ef == AOxref + BOUref (44)
De plus, pour vmin = min v(d) et v = max v(d), un signal T, est admissible, soit
p p min defo.)m ( ) max defo )m ( ) g ref

Tret € Xiraj, $'il existe un signal vres : [0,00) = [Umin, Umax] tel que I’égalité (4.4) soit satisfaite.

Pour étudier la stabilité de l'origine de I'erreur de poursuite pour une loi de commande de u
donnée, considérons la fonction de Lyapunov V(e) = 1el Pe, ot la matrice P = PT > 0 satisfait
la condition (4.3). La fonction V' est clairement définie positive et radialement non bornée. Sa
dérivée le long des trajectoires du systeme (4.2) est donnée par :

V(e) = e P(Aoz + Bov(u) — dref) = e! PAge + el PBy(v(u) — vref),

ou la derniere égalité est obtenue a partir de la définition d’une trajectoire admissible. En prenant
en compte ’hypothese sur la matrice P, on peut énoncer le Lemme suivant.

Lemme 4.1 Pour P satisfaisant l’inégalité (1.3), une loi de commande de u telle que l’inégalité
e PBy(v(u) — vyef) <0 (4.5)

est toujours satisfaite assure la stabilité asymptotique de l'origine e = 0 de ’erreur de poursuite
pour le systéeme (4.2) au sens de Filippov.
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Preuve

Soit la fonction de Lyapunov V(e) = 1eTPe ou P = PT > 0 satisfait I'inégalité (1.3).
Cette fonction est clairement définie positive et radialement non bornée. De plus, sa dérivée
temporelle est

V(e) = eTP(AOe + By (v(u) — ’Uref))
En prenant en compte l'inégalité (4.3), nous obtenons
V(e) < —eTQce + e PBy(v(u) — vrer)

Puisque Q¢ est définie positive, —efQce < 0. I est donc suffisant d’assurer e PBy(v(u) —
vyet) < 0 pour vérifier V(e) < 0, qui implique que origine de e est asymptotiquement stable
[ |

Le Lemme 4.1 nous indique que plusieurs valeurs de u peuvent stabiliser le systéme, tant
quelles remplissent la condition (4.5). Nous avons donc un degré de liberté pour construire une
loi de commande. En particulier, la loi de commande argmin classique satisfait les conditions du
lemme, comme le montre la Proposition 4.1. La formulation du résultat exploite le fait que la
matrice dynamique est fixe pour la classe de systeme étudiée, ’expression de la loi de commande
(3.3) se simplifie donc telle que :

argmin e’ P(Aox + Bov(d)) = argmin e’ PByv(d) (4.6)
defo,1}m defo,1}m

Proposition 4.1 Sous I’Hypothése /.1, la loi de commande

u € argmin e’ PByv(d) (4.7)
de{0,1}m

stabilise asymptotiquement l'origine de e au sens de Filippov.

Preuve
En considérant la méme fonction de Lyapunov que dans le Lemme 4.1, ou la matrice P
satisfait l'inégalité (4.3), on a

V(e) < —eTQce + el PBy(v(u) — vref)
Par construction de la loi de commande de type argmin (4.7), 'inégalité

min eTPBov(u) < "' PByvyer
ve{0,1}m

est satisfaite, car la linéarité de la fonction implique que le minimum est atteint pour u
appartenant a un des sommets du polytope [0, 1]™. Pour uw donné par (4.7), I'inégalité

e? PBo(v(u) — veef) <0,

est donc satisfaite, ce qui nous permet d’appliquer le Lemme 4.1 pour conclure. |

Pour la classe de systéme étudiée, la loi de commande (4.7) ne peut prendre des valeurs que
dans deux sous-ensembles :
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argmin e? PByv(d) €

de{0,1}™

argmax v(d) si el PBy <0
de{0,1}m
argmin
de{0,1}m

v(d) si e"PBy >0 (4.8)

Les deux sous-ensembles de commande génerent les valeurs minimale et maximale de v(u). Ce-
pendant, ces valeurs extrémes peuvent induire des oscillations significatives des variables d’états,
lorsqu’on considere qu’en pratique la commande n’est pas continue. Nous allons illustrer cette
affirmation avec ’exemple d’un convertisseur pont en H avec une charge RL, et pour des valeurs

de tension d’entrée v;, différentes.

Exemple 4.1 Commande d’un pont en H avec charge RL

La Figure 4.1 présente le circuit d’un convertisseur pont en H avec une charge RL.

F1GURE 4.1 — Circuit d’un convertisseur pont en H avec charge RL

Les équations qui modélisent ce circuit sont :

{

Pour z =iy et y = vout, le modele d’état bilinéaire du convertisseur est :

LiL == (u1 - ’UQ)Uin - RiL

Vous = Rip,

, R 1
& :—f:z—i- 7 (u1 — u2) vin
——
DA S
0 0
v(w)

v

Co

Dans cet exemple, s(u) € {—1,0,1} selon la valeur de u. Pour une référence de sortie yyef
donnée, le point d’équilibre de référence de 1’état est obtenu pour

Comme la constante Ag est négative, tout scalaire P positif permet de satisfaire la condition

(4.3), la loi de commande (4.7) peut donc étre utilisée. En particulier, cette méthode de
commande peut sélectionner deux valeurs de u, selon le signe de e PBy :

ILref = %

Uref (urefl - Urefg)'Uin = Yref

0= A0$ref + BOUref
0= COSL‘ref — Yref

argmax v(d) = (1,0)7 si eTPBy <0
de{0,1}m™
argmin
de{0,1}m™

o (v(d) = vin)
argmin e’ PByv(d) = (v(d) = —vin)

de{0,1} v(d) = (0,1)" si e"PBy >0



Chapitre 4 - Commande argmin restreinte 89

Remarque 4.2 Pour cet exemple, la commande prend la forme d’une commande da relai
classique, telle que

v(u) € —viy sign(e? PBy)

ot la fonction sign est définie par

1 si x>0
sign(z) =< {-1,1} si z=0
-1 si v <0

Pour L = 1mH, R = 19, v, = 12V, y,ef = 8V et P = 2 (arbitrairement), la Figure 4.2
présente la simulation d’un convertisseur pont en H en boucle fermée avec la loi de commande
(4.7), pour une constante d’intégration de Tiy, = 0.1us et une période de mise a jour de la
commande de T¢oy = 10us. On observe que la loi de commande permet bien de stabiliser le
systeme autour du point de référence souhaité.

20 . . . . 10
1] _ 8
<« —1L — —Y
=z —lLres Z 6f —Yres ||
g 10 2
5 =
2 5 4
S N
5F ol
0 ‘ : : : 0 ‘ ‘ ‘ ‘
0 1 2 3 4 5 0 1 2 3 4 5
Temps (s) x107% Temps (s) x107?
(a) Courant dans la bobine et sa référence (b) Tension de sortie et sa référence

FIGURE 4.2 — Signaux du convertisseur pont en H pour la commande (4.7)

La Figure 4.3 présentent les oscillations de I'erreur en sortie pour vy, = 12V et v, = 24V.
Pour des conditions identiques, ’amplitude des oscillations de la tension de sortie est plus
élevée pour une tension d’alimentation supérieure.

——Y — Yref POUT vy, = 12V

’:; 0.5 ——Y — Yref POUT Uy = 24V |
Q

&

o

Q

w0
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= 0F

=}

D

hast

—

=

3 3.1 3.2 3.3

Temps (s) x107#

FIGURE 4.3 — Oscillation de 'erreur en sortie en régime établi pour deux valeurs de vy

Cela s’explique simplement par le fait que la dérivée de I'erreur en sortie
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R

Y — Yref = Z ((U(U) - Uref) - (y - yref))

est d’autant plus large que lerreur (v(u) — vyef) est importante. En prenant en compte le
temps de mise a jour de la commande, la sortie va donc avoir des oscillations d’autant plus
importantes que v(u) est éloignée de vyef, mais aussi une fréquence de commutation supérieure.

Dans la littérature, la commande de type argmin a déja été appliquée a la classe des systémes
a relais, en prenant en considération des incertitudes dans la matrice Ay [86] ou une perturbation
dans la commande [35]. Dans ces deux cas, la référence a stabiliser est un point, ce qui convient
seulement a des applications de conversion DC-DC. De plus, la question de la redondance n’est
pas abordée. Motivés par des applications DC-AC et les remarques faites sur les oscillations, nous
proposons une modification de la commande argmin adaptée a la classe de systéme étudiée pour
ce type d’application.

4.2 Commande restreinte

La commande argmin classique (4.7) ne peut sélectionner que des valeurs extrémes de v(u),
alors que d’autres valeurs sont valides pour la stabilisation du systeme, comme 'indique le Lemme
4.1. Nous cherchons ainsi a proposer une version modifiée de la commande (4.7) qui tire parti des
possibilités du systéme. Pour cela, reprenons la condition de stabilité du Lemme 4.1 :

ST

T v(u) > vef si €' PBy <0
e PBy(v(u) — vpef) <0 & .

0(v(u) = rer) < v(u) < vt si el PBy >0
Ainsi, seules une valeur supérieure (ou égale) et une valeur inférieure (ou égale) de v(u) par
rapport & v,er sont nécessaires pour stabiliser le systéme (selon le signe de e’ PBg). Pour les
raisons évoquées précédemment (voir Exemple 4.1), nous avons intérét a concevoir une loi de
commande qui sélectionne v(u) de maniére a réduire la différence |v(u) — vpef|.

Pour ce faire, caractérisons tout d’abord toutes les valeurs que peut prendre v(u) en fonction
de la commande. Les notations suivantes sont introduites :

Ui = {d € {0,13™ | v(d) = i x vin}

Z={i€Z|3de{0,1}™:v(d) =ixvin} ={i € Z| U; # 0} (4.9)
Vig={ [v(d),v(e)] | d € Uye € U; }

Le premier ensemble définit les configurations qui permettent de générer une valeur donnée
de v(u), le deuxiéme définit ’ensemble des valeurs atteignables par la fonction s(u), et le dernier
définit un intervalle entre deux valeurs atteignables par la fonction v(u).

Exemple 4.2 Commandes et ensembles pour un convertisseur pont en H

Pour le convertisseur de 'Exemple 4.1, les valeurs de v(u) atteignables et les commandes
associées sont :

u= (1,007 — v(u) =uvy
uwe {0,007, (1,)T} — wv(u)=0
u= (0,11 — v(u)=—vpy
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Les ensembles définies par les notations introduites ci-dessus sont donc :

Uy = {(1’0)T} Up = {(0’0)T7 (17 1)T} U1 = {(Oa 1)T}
T =1{-1,0,1}
V_oi0=[-vin,0] Vo1 =1[0,vim] V_i1=[—Vin, Vin]

)

Nous sommes maintenant en mesure d’énoncer le résultat principal de ce chapitre qui est
une version contrainte de la commande argmin. L’idée est de contraindre la loi de commande a
sélectionner la valeur de v(u) la plus proche de la référence vyer tel que el PBy(v(u) — vyef) < 0,
afin de stabiliser I’erreur de poursuite tout en minimisant 'amplitude des oscillations.

Théoréme 6 (Commande argmin restreinte) Pour une matrice P = PT > 0 satisfai-
sant linégalité (1.3), (i,5) € Z, U;, U; et V5 définis par (1.9), la loi de commande

u € argmin e’ PBou(d), pour vt € Vi (4.10)
dE{UZ‘,Uj}
et i, j définies par
i= argmin |ver— v(d)] Jj= argmin |vps— v(d)]
deT del
Vpep — v(d) > 0 v(d) = vpep >0

stabilise asymptotiquement ['origine de ’erreur de poursuite e au sens de Filippov.

Preuve

En considérant la méme fonction de Lyapunov que dans le Lemme 4.1 ou la matrice
P = PT > 0 satisfait I'inégalité (4.3), on a

V(e) < eTPBo(U(U) — Uref))

Pour v € Vi j, la loi de commande (4.10) sélectionne seulement des valeurs de u incluses
dans les ensembles U; et Uj, qui génerent les tensions modulées v(u) = i X vi, et v(u) = j X viy
respectivement. Pour v.ef € V; 5, I'inégalité

min eTPBov(d) < el PByvyes
dG{Ui,Uj}

est donc satisfaite par construction de la loi de commande (4.10). Ainsi, I'inégalité
eT PBoy(v(u) — vref) <0

est toujours satisfaite. Le Lemme 4.1 permet donc de conclure sur la stabilité asymptotique
de l'origine de e. ]

Remarque 4.3 La loi de commande (1.10) sélectionne la valeur de v(u) la plus proche de vyef,
telle que e’ PBy (v(u) — vyer) < 0. Nous pouvons donc reformuler la commande sous la forme

u € { argmin [v(d) — vee| | €7 PBo(v(d) — vrer) < O}
de{0,1}m

Cette loi de commande permet de faire suivre la référence ves d v(u) en le faisant commuter au
plus proche de celle-ci.
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Remarque 4.4 La stratégie proposée réduit les valeurs possibles pour le vecteur u, entrainant
ainsi une diminution du nombre de configurations a évaluer par la loi de commande.

1l est important de souligner que l’opération argmin conduit a un ensemble de solutions, car
plusieurs valeurs distinctes de u peuvent générer la méme valeur v(u). Toutes les commandes
appartenant a cet ensemble peuvent stabiliser le systéeme. Ce degré de liberté supplémentaire offre
la possibilité d’optimiser un autre critere comme la répartition de la puissance entre les cellules
[129,130], ou de gérer les défaillances éventuelles des cellules [131,152], en utilisant des méthodes
d’allocation [153].

4.3 Commande restreinte avec retour d’état

Nous pouvons étendre le résultat du Théoréme 6 en intégrant un retour d’état dans la concep-
tion de la commande. Considérons pour la discussion que v(u) est un signal continu. Nous pouvons
alors concevoir une loi de commande par retour d’état de la forme

v(u) = vt — Ke =: vpp(u) (4.11)

oll e = T — Zyer est erreur de poursuite. En prenant en compte la définition (4.4) de la dynamique
d’une trajectoire de référence, la dynamique d’erreur en boucle fermée avec la commande par
retour d’état (4.11) est

6 = A0$ + B()(Uref — Ke) — A():L’ref — B()Uref = (A() — BQK)@ = ABFB (4.12)

Il est facile de calculer la matrice K pour spécifier une dynamique désirée pour le systeme en boucle
fermée (41.12), & condition que la paire (Ap, Bp) soit contrdlable. Pour s’assurer que 'origine est
stable asymptotiquement et permettre d’énoncer le prochain résultat, nous faisons cette hypothese

Hypothése 4.2 La paire (Ao, By) est controlable.

Sous I'Hypothese 4.2, il existe K € R™™ tel que Agr = Ag — BoK soit Hurwitz. Il existe
aussi une matrice symétrique définie positive Pgp € R™ ™, pour une matrice Qg € R™*" définie
positive donnée telle que

AbpPar + ParApr + 2Qpr < 0. (4.13)

Dans le théoréme suivant, nous proposons d’utiliser la commande argmin restreinte introduite
précédemment pour faire suivre la référence en boucle fermée vpp a v(u).

Théoréme 7 Sous [’Hypothése /.2, pour vgr = vrer — Ke admissible, la loi de commande

u € argmin el PgpBov(d), oui,j sont définis par vgp = (et — Ke) € Vi 5 (4.14)
dE{Ui,UJ‘}

stabilise asymptotiquement 'origine de 'erreur de poursuite e = x — Tyror au sens de Filippov.

Preuve
Remarquons que la dynamique de la trajectoire de référence x et peut s’écrire

i'ref = onref + BOUref = AOxref + BO(UBF + Ke)

Considérons la fonction de Lyapunov V(e) = %eTPBFe, ou la matrice Pgp = PgF >0
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satisfait I'inégalité (4.13). Sa dérivée temporelle est

V(e) = eTPBF (A():U + B()U('U,) — Agxret — By ('UBF + Ke))
= eTPBFABFe + ETPBFBO (U(u) = 'UBF)
< —e'Qgpre + T PgrBy(v(u) — vpr)
Pour vpp admissible (VBr € [Umin, Umax]), par construction de la loi de commande (4.14),
I'inégalité

min eTPBFBOU(d) < eTPBFBovBF
dE{UZ‘,Uj}

est satisfaite. Ainsi, 'inégalité
! PgrBo(v(u) — vpr) <0
est toujours satisfaite.Comme la matrice Qgr est symétrique définie positive,
V(e) < —eTQpre + e Pgr By (v(u) —vBr) <0

ce qui permet de conclure sur la stabilité de e = 0. ]

Remarque 4.5 Pour e =0, nous avons vgrp = vrer. Comme le point e = 0 est asymptotiquement
stable, vgr tend asymptotiquement vers la référence ver. Le systéme suit donc la référence vyef
apres la phase transitoire.

4.4  Application au Cascaded H-Bridge

Afin d’illustrer l'efficacité de la méthode proposée, nous considérons un convertisseur pont
en H en cascade, également connu sous le nom cascaded H-bridge (CHB) en anglais. Ce type de
convertisseur, introduit dans les années 1990 [134,135], est un convertisseur multiniveaux populaire
pour les applications impliquant une haute puissance [127].

Modélisation

Le circuit du convertisseur est représenté sur la Figure 4.4. Il est composé de cellules pont en H
mises en série, chacune étant alimentée par une source de tension isolée, notée vi,, pour la i-ieme
cellule. En fonction de I’état de ses interrupteurs, une cellule peut générer une tension constante
égale a —vip,, 0 ou vjy,. Chacune de ces cellules contribue a générer une partie de la tension de
sortie Vond.

Pour simplifier la modélisation, nous considérons le cas ou toutes les tensions d’alimentation
ont la méme valeur, ce qui peut étre le cas pour des convertisseurs avec sources séparées ou
communes [129, 136-140].

Hypothése 4.3 Toutes les sources de tensions ont la méme valeur, telles que
Viny = Ving = *** = Ujn

L’état des interrupteurs des cellules est modélisé a ’aide de variables binaires, comme indiqué
sur la Figure 4.4, selon la méthode proposée dans le Chapitre 2. En tenant compte de I’'Hypothese
4.3, la cellule numéro i géneére une tension y; = (ug, — u2;—1)vin entre ses bras, et la tension vong
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Cascaded H-Bridge Filtre

FIGURE 4.4 — Circuit d’'un convertisseur Cascaded H-Bridge

est la somme des tensions générées par toutes les cellules. Le systéme est complété par un filtre
LC' et alimente une charge résistive R en sortie.

En considérant que le convertisseur est constitué de n. cellules, les notations de la Figure 4.4
et ’'Hypothese 4.3, les lois de Kirchhoffs permettent de modéliser le systéeme avec les équations

suivantes : .
Vond = » _(Uz, — U2i—1)Vin
Li; = ;.Izorlld —vC (4.15)
Cic =ir — %
Vout = VO

T
En posant x = {z L vc} et ¥y = vout, nous obtenons un modele d’état du circuit de la forme :

& = Apx + Bov(u)
{ y = Cox (4.16)
ou
0 -1 1 Ne
Ao = [1 _%] By = lé] Co = [0 1} v(u) = Vond = Z(Uzl — U2;—1)Vin
C RC =1

Nous retrouvons un modele de la classe de systéme étudiée dans ce chapitre. La tension v(u)
peut prendre 2n. + 1 valeurs, telles que v(u) =i X vi, o i € {—ne, —ne+1,...,0,1,...,nc}.

En ce qui concerne I'objectif de commande, le systéme présenté ici est un convertisseur DC-AC
ou onduleur, il s’agit donc de faire suivre une référence sinusoidale a la sortie, telle que

Yret = Vac sin(wt)
ot Vac est amplitude du signal en V', w est la pulsation du signal en rad/s, et t le temps en s.

Définissons la trajectoire de I’état de référence a partir des équations (4.15) :

Voref = VAC sin(wt)
i)cref = VAcw COS(wt)
Yret = Vacsin(wt) < $ irret = COcret + “$< = CVacw cos(wt) + % sin(wt)
inref = —CVacw? sin(wt) + YACY cos(wt)
Vref = Lifrof + VCef = Vac(l — LOw?) sin(wt) + % cos(wt)
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)
Nous avons donc zer = | 2| =
UCref

V,
CVacw cos(wt) + % sin(wt) et
Vac sin(wt)

Vacw _ UCret Uref
. —C'Vacw? sin(wt) + cos(wt L L
Tref = VAC(w ();os(wt) ( ) B _ UCref | — AgTref + BoUrer
C RC

Cette référence sera admissible si vyt est compris dans U'intervalle [—n vy, ncvin]. De plus on
note que Ag est Hurwitz pour ce convertisseur, ’'Hypothese 4.1 est donc satisfaite.

Simulation

Nous allons simuler le comportement d’un convertisseur CHB tel que modélisé dans la section
précédente, avec 8 cellules, soit n. = 8. Dans ce cas, u € {0,1}!6, soit 65536 valeurs possibles, et
v(u) est défini par

v(u) = (—u1 +ug — ug + ug — us + ug — Uy +ug — Uy + U1 — Ut + U2 — U3 + Ui4 — ULs + U16) Vin-

Par conséquent, la tension v(u) peut prendre 17 valeurs différentes, telles que v(u) =i X vy, pour
i€ {-8-7,...,0,1,...,8}. Ainsi, seules 17 configurations de u sont nécessaires pour générer
toutes les valeurs possibles de la tension v(u). Pour simplifier le probléme de commande, nous
décidons de conserver uniquement une configuration de u pour chacune des valeurs de v(u). Tous
les ensembles U; non vides sont donc réduits a un seul élément. Les configurations de u sélectionnées

sont données dans la Table 4.1.

Ui v(u) Cellules actives ujs égales a 1
Us | 8 vm 1,2,3,4,5,6,7,8 2,4,6,8,10,12,14,16
Ur | 7 v 2,3,4,5,6,7,8 4,6,8,10,12,14,16
Us | 6vim 3,4,5,6,7,8 6,8,10,12,14,16
Us | 5vm 456,78 8,10,12,14,16
Uy 4 vip 5,6,7,8 10,12,14,16
U3 3 Vin 6,7,8 12,14,16

Uz | 2 7,8 14,16

U1 Vin 8 16

Uo 0

Ufl - Vin -1 1

U_g | -2 vy -1,-2 1,3

U_3 | -3 vin -1,-2,-3 1,3,5

U_y | -4 vy -1,-2,-3,-4 1,3,5,7

U_s | -5 vin -1,-2,-3,-4,-5 1,3,5,7,9
U6 | - 6 viy -1,-2,-3,-4,-5,-6 1,3,5,7,9,11
U_7 | -Tovin | -1,-2-3,-4,-5,-6,-7 1,3,5,7,9,11,13
U_g | -8 vy | -1,-2,-3,-4,-5,-6,-7,-8 | 1,3,5,7,9,11,13,15

TABLE 4.1 — Valeurs de u sélectionnées pour obtenir toutes les valeurs possibles de v(u)

Un exemple de lecture de la table est le suivant : I’ensemble U_3 contient un seul élément. Si
u € U_3, alors v = (1,0,1,0,1,0,0,0,0,0,0,0,0,0,0,0)” et v(u) = —3vy,. Dans ce cas, les cellules

1, 2 et 3 sont actives, et produisent une tension égale a —uv;, entre leurs bras.
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Remarque 4.6 Le choiz des valeurs de u retenues a été motivé par la réduction des pertes par
commutation des interrupteurs. En effet, avec cette sélection, le passage entre deux niveaux de
tension de v(u) implique le changement d’un seul u;, ce qui correspond a la commutation de seule-
ment deuz transistors. Etant donnée la redondance du systéme, de nombreuses autres alternatives

sont également envisageables.

Les parametres utilisés pour les simulations sont donnés dans la Table 4.2.

Parametre | Valeur Parametre Valeur
Vin 40V R 1002
Vac 2202 V w 27 x 50 rad/s
L 1 mH Tint lus
C 220 pF Teom 10us

TABLE 4.2 — Parameétres des simulations du CHB

1

0
Pour Q¢ = 0 10

choisi arbitrairement, la matrice P =

0.2027
—0.0002

—0.0002
0.0223 est obtenue

en résolvant la LMI (4.3) tout en minimisant la trace de P a 'aide de MATLAB et un solveur
SDP. Pour illustrer la pertinence de la méthode proposée, nous simulons d’abord le systéme en
boucle fermée avec les lois de commande argmin classique (4.7) et restreinte (4.10).
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(a) Commande
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argmin classique (4.7)
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Temps (s)
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(b) Commande argmin restreinte (4.10)

FIGURE 4.5 — Tension de sortie et sa référence
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La Figure 4.5 illustre I’évolution de la tension de sortie et de sa référence pour les deux
commandes. Il est clair que la tension suit mieux sa référence avec la commande restreinte.

La Figure 4.7a présente le démarrage de la simulation pour les mémes signaux. Nous observons
que les oscillations sont plus importantes avec la commande argmin classique qu’avec la version
restreinte. Cependant, la phase transitoire est plus courte avec la loi classique, car la sélection des
valeurs extrémes de v(u) induit une dynamique de l’erreur plus rapide.

La Figure 4.6 met en évidence 1’évolution du courant dans la bobine pour les deux com-
mandes, ainsi que sa référence. Nous observons que le signal obtenu avec la commande argmin
classique présente une composante haute fréquence plus large, ce qui entraine des oscillations plus
importantes. Cette observation corrobore la remarque faite dans ’Exemple 4.1. Comme pour la
sortie, le courant suit sa référence de plus pres avec la commande argmin restreinte, mais la phase
transitoire est plus longue, comme on peut le voir sur la Figure 4.7h.

Pour mieux appréhender le comportement de la variable de commande v(u), la Figure 4.8
présente son évolution ainsi que sa référence pour les deux méthodes de commande. Comme
mis en avant précédemment, la loi de commande argmin classique ne sélectionne que des valeurs
extrémes de v(u), soit 2320V pour cet exemple. Au contraire, la loi de commande argmin restreinte
sélectionne des valeurs de v(u) proches de sa référence v,f. Cette stratégie assure la poursuite de
toutes les références, et réduit les oscillations.
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(a) Commande argmin classique (4.7)
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(b) Commande argmin restreinte (4.10)

FIGURE 4.6 — Courant dans la bobine et sa référence
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FIGURE 4.7 — Phase transitoire du convertisseur pour les lois de commande (4.7) et (4.10)
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FIGURE 4.8 — Tension en sortie de 'onduleur v(u) et sa référence
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Pour illustrer l'intérét de I'’extension avec retour d’état, nous allons simuler le systéme en
boucle fermée avec la commande (4.14). Les parametres de simulation restent identiques (voir
‘ 10 0.0016 0.0027

Table 4.2). Pour Qo = [0 10 0.0027 0.00611
en minimisant la trace de P tout en résolvant la LMI (4.13) avec MATLAB et un solveur SDP.
Le gain de retour d’état K est calculé pour garantir une dynamique en boucle fermée stable,
avec un coefficient d’amortissement ¢ = 1.1, et une pulsation naturelle w, = 4000 rad/s, soit

K= [8.3455 2.1855].

] choisie arbitrairement, on obtient la matrice P =

La Figure 4.9 présente ’évolution de la tension de sortie et du courant pour la loi de commande
argman restreinte (4.10) et sa version avec retour d’état (4.14). Dans les deux cas, les états suivent
leur référence apres une courte phase transitoire, avec des oscillations réduites.

Pour mieux comprendre les différences entre les deux stratégies, la Figure 4.10 illustre le
comportement des deux variables d’état au démarrage de la simulation. On constate que la phase
transitoire est plus courte avec la méthode avec retour d’état, ce qui est conforme a nos attentes
car la dynamique avec retour d’état a été sélectionnée pour étre plus rapide que le comportement
en boucle ouverte du systeme. De plus, elle a été choisie pour réduire le dépassement de I'erreur
lors de la phase transitoire, comme le montre la Figure 4.12 qui présente I’évolution de I'erreur de
poursuite en sortie pour les deux méthodes.

Enfin, la Figure 4.11 présente 1’évolution de la tension en sortie de 'onduleur vonq = v(u) pour
les deux lois de commandes, ainsi que leurs références v.ef et vgrp. On observe que les deux lois
de commandes sont contraintes de choisir des valeurs de v(u) proche de sa référence, et que le
comportement differe uniquement lors de la phase transitoire.
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(b) Courant dans la bobine et sa référence

FIGURE 4.9 — Evolution des variables d’états pour les lois de commande (4.10) et (4.14)
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FIGURE 4.10 — Phase transitoire du convertisseur pour les lois de commande (4.10) et (4.14)
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FIGURE 4.11 — Tension en sortie de 'onduleur v(u) et sa référence
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FIGURE 4.12 — Erreur de poursuite de la tension de sortie pour les commandes (4.10) et (4.14)

La Table 4.3 présente plusieurs indicateurs de performance calculés pour les lois de commande
testées. Le premier est le nombre total de commutations de u sur toute la période de simulation.
Le deuxieme et le troisieme sont I’erreur moyenne de poursuite de la sortie calculée sur la derniere
période de simulation (de 40ms & 60ms) ainsi que I’écart-type associé. Le dernier est le taux
de distorsion harmonique (THD, Total Harmonique Distorsion en anglais) calculé sur les deux
derniéres périodes de simulation (de 20ms a 60ms). Le THD est calculé a partir des 100 premieres
harmoniques selon la formule

Y0 y2
Yy

ou Y; est la valeur efficace de 'harmonique de rang 7 du signal de sortie.

THD =

argmain Total commutation | Erreur moyenne | Ecart-type | THD (%)
Classique (1.7) 39984 7.3170 3.6582 0.1231 %
Restreint (4.10) 3093 0.0530 0.0336 0.0165 %
Retour d’état (4.14) 3397 0.0156 0.0109 0.0096 %

TABLE 4.3 — Données sur la performance du controleur

Il est évident que la version restreinte de la loi de commande de type argmin permet de réduire
considérablement le nombre de commutation des interrupteurs, tout en assurant une meilleure
poursuite des références. Le signal de sortie est de meilleure qualité harmonique, avec un THD
calculé de l'ordre de 1 x 1072%. La version avec retour d’état permet de régler la dynamique
de lerreur en sortie. Pour notre exemple, la dynamique sélectionnée a permis de réduire encore
plus l'erreur de sortie et d’améliorer la qualité du signal de sortie, mais au prix de davantage
de commutations. Il est logique que ce nombre de commutations augmente, car on demande au
systeme d’étre plus rapide.

Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé une modification de la commande argmin, congue pour
s’adapter a une classe spécifique de convertisseur. Cette approche a été développée dans le cadre
général des systemes bilinéaires et appliquée au cas d’un convertisseur avec pont en H en cascade
utilisé comme onduleur. La classe de systémes considérée concerne principalement les convertis-
seurs avec modulation de la tension d’entrée a ’aide de structure pont en H, comme les conver-
tisseurs résonants, ’onduleur monophasé, ...
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La méthode proposée implique une restriction des valeurs de commande évaluées par la fonc-
tion argmin, afin d’obliger la tension d’entrée modulée a suivre sa référence au plus pres. Par
comparaison avec la commande argmin classique, les simulations ont montré que cette méthode
permet de réduire drastiquement le nombre de commutations des interrupteurs et d’améliorer
le suivi de la référence en sortie, avec des oscillations réduites. De plus, le taux de distorsion
harmonique de la tension de sortie obtenue est tres faible.

La méthode a été étendue en intégrant un retour d’état a la référence, ce qui permet d’imposer
une dynamique a ’erreur de poursuite. Les simulations ont montré qu’il est par exemple possible
d’accélérer la réponse du systéme, au prix de plus de commutations.

Les résultats obtenues en simulation sont encourageants, mais la méthode mérite d’étre ap-
profondie. Comme illustré avec ’exemple du CHB, plusieurs commandes peuvent minimiser la
fonction de la loi de commande. Il serait donc intéressant de développer une stratégie de com-
mande de plus haut niveau pour choisir parmi ces commandes, afin d’optimiser des critéres comme
la répartition de la puissance entre les cellules, la prise en compte des pannes des cellules, ... En-
fin, il faudrait prendre en compte les perturbations extérieures pour proposer une méthode plus
réaliste.



Conclusion générale

Cette these est consacrée a la modélisation et a la commande directe des convertisseurs d’éner-
gie électrique statiques. Les travaux ont été menés dans le but d’accompagner ’application des
résultats issus de la littérature en automatique aux convertisseurs. Nous avons exploré deux axes
principaux : la modélisation dans des formalismes qui prennent en compte la nature commutée
des convertisseurs, et I'adaptation de lois de commande aux conditions de fonctionnement des
convertisseurs.

Dans un premier temps, nous avons proposé une démarche générale de modélisation des conver-
tisseurs. Elle permet d’obtenir de maniere systématique un modele dans le formalisme des systeémes
bilinéaires et/ou des systémes affines & commutation, a partir des équations électriques du circuit.
De nombreux exemples ont montré que cette méthode s’applique & une large classe de convertis-
seurs. La méthode a cependant des limites, comme la charge a puissance constante qui ne peut
étre prise en compte que sous forme d’une perturbation, ou le mode DCM.

Nous avons ensuite proposé des méthodes de calcul de la référence de I’état du systeme. Elles
se déroulent & partir de la connaissance d’un objectif en sortie, en adéquation avec le contexte
applicatif. Nous avons vu que ’équation d’équilibre des puissances pouvait étre exploitée pour
déterminer une trajectoire de référence. Ces approches ont permis de traiter différents type d’ob-
jectifs de commande : régulation de sortie, équilibrage de tension/courant, facteur de puissance
unitaire. Le calcul de la référence reste cependant un probleme difficile qui devrait étre étudié plus
en profondeur, notamment dans le cas ou la matrice dynamique a I’équilibre n’est pas inversible,
le probléme est sous-contraint, ...

A partir des modeles généraux mis en avant par la démarche de modélisation, nous avons
montré que la loi de commande de type argmin est un résultat intéressant pour proposer une
méthode générique de commande directe des convertisseurs. La stabilité du systeme en boucle
fermée est étudiée avec la méthode de Lyapunov, en considérant les solutions du systéme au sens
de Filippov. En accord avec les conditions opérationnelles des convertisseurs, nous avons proposé
deux extensions du schéma de commande : un observateur permettant de reconstruire 1’état dans
les cas ou celui-ci n’est pas completement mesuré, et une boucle avec action intégrale pour réguler
la sortie du systeme.

L’observateur est synthétisé efficacement a ’aide de conditions LMIs, et la stabilité du systeme
en boucle fermée avec la commande basée observateur a été prouvée a l’aide de la propriété ISS. 11
est important de noter qu’un observateur peut cependant étre demandeur en ressource de calcul
pour étre implémenté, et donc manquer d’intérét d’un point de vue pratique.

L’étude de la stabilité et le calcul des gains de l'action intégrale se basent sur 1’équation
d’équilibre des puissances, spécifique aux convertisseurs. L’action intégrale agit directement sur la
référence de I’état, et les simulations ont montré que cette méthode permet aussi d’éliminer I’erreur
statique habituellement observée avec la loi de commande de type argmin, due a une fréquence
de commutation trop faible. De plus, une action intégrale permet de rejeter les perturbations
extérieures inconnues constantes sans les reconstruire, par opposition aux schémas adaptatifs, et
est donc potentiellement plus simple a implémenter.
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Dans une derniére partie, nous avons montré que la loi de commande de type argmin n’est
pas adaptée pour certaines classes de convertisseurs lorsqu’on prend en compte le fait que la com-
mande est implémentée en discontinu. En particulier, pour la classe des convertisseurs modulant
directement la tension d’entrée avec des ponts en H, nous avons proposé une modification de la loi
de commande permettant d’exploiter la redondance de la commande. Appliquée au convertisseur
cascaded h-bridge, cette modification améliore le suivi des références, et génere un signal de sortie
de haute qualité harmonique tout en réduisant les pertes par commutation. La commande est
ensuite soumise a un retour d’état linéaire virtuel modifiant les conditions de commutation. Cette
extension permet de mieux spécifier la dynamique du systéme en boucle fermée. Les résultats
pourraient étre améliorés en ajoutant un algorithme d’allocation, pour exploiter encore mieux les
possibilités offertes par la redondance du systéme.

Pour conclure, I’étude présentée dans le Chapitre 4 a mis en lumiere les limites d’une commande
« générique ». Méme si la loi de commande argmin, dans sa formulation générale, s’applique a un
grand nombre de convertisseurs, un compromis est souvent nécessaire entre généricité et perfor-
mance. Dans ce but, il serait intéressant d’identifier les sous-classes de modeles de convertisseurs,
pour proposer d’autres lois de commande adaptées comme nous ’avons fait dans le Chapitre 4.

Perspectives

Au dela de la conclusion sur la généricité, les perspectives sont multiples. Les principales sont
résumées ci-dessous :

Implémentation - Un premier point concerne I'implémentation des lois de commande pro-
posées sur des prototypes réels, pour faire un pas de plus vers les applications pratiques. Bien que
ces lois de commandes soient directes, il pourrait étre intéressant d’étudier le passage vers des
lois de commande avec signal MLI, via un filtre générant un rapport cyclique par exemple, pour
faciliter 'implémentation. Une autre piste d’exploration est la prise en compte explicite du temps
de mise a jour de la commande dans le modele de convertisseur, a travers des modeles hybrides
par exemple. En effet, ’hypothese d’une fréquence de commutation infinie est faite pour prouver
la stabilité asymptotique, ce qui est évidemment impossible en pratique.

Condition LMI - Un deuxiéme point concerne les conditions LMI qui permettent de synthéti-
ser les lois de commandes et I'observateur. Certains convertisseurs ne satisfont pas ces conditions,
notamment ceux dont les matrices dynamiques de tous les modes ne sont pas Hurwitz. Il est donc
nécessaire de proposer d’autres conditions permettant de prendre en compte ces exemples. Ce
probleme peut également étre relié au calcul d’une loi de commande avec action intégrale a partir
d’un modele augmenté. De plus, le lien entre performance et choix des matrices de poids Q¢ ou
Qo devrait étre étudié pour mieux régler les gains.

Modélisation - Enfin, il faudrait étendre la démarche de modélisation pour prendre en compte
le mode de fonctionnement DCM et les commutations non commandées (comme celles des diodes)
que ’'on rencontre en pratique. De plus, il serait intéressant d’appliquer la méthode de modélisation
a des exemples plus complexes, comme les convertisseurs en réseaux.
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Annexe B

Liste de modele
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Buck-Boost non inverseur

Fvout

F1GURE B.3 — Circuit d’un convertisseur buck-boost non inverseur
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Cuk
FIGURE B.5 — Circuit d’un convertisseur Cuk
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Pont en H
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F1GURE B.7 — Circuit d’un convertisseur pont en H
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Ficure B.8 — Circuit d’un convertisseur pont en H avec charge RL
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FiGurE B.9 — Circuit d’un convertisseur onduleur monophasé
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Résonant série

FIGURE B.10 — Circuit d’un convertisseur résonant série
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FiGURE B.11 — Circuit d’un convertisseur résonant parallcle
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Dual active bridge
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F1GURE B.12 — Circuit d’un convertisseur dual active bridge
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FiGure B.13 — Circuit d’un convertisseur cascaded h-bridge
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Flying Capacitor DC-DC
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F1cURE B.14 — Circuit d’'un convertisseur flying capacitor a trois cellules
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FiGUurE B.15 — Circuit d’un onduleur flying capacitor a quatre cellules
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Buck entrelacé
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FIGURE B.16 — Circuit d’un convertisseur buck entrelacé & deux branches
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F1GURE B.17 — Circuit d’un convertisseur boost avec charge a puissance constante
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Onduleur Barbi

FiGURE B.18 — Circuit d’un onduleur Barbi
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Ficure B.19 — Circuit d’un convertisseur half-bridge boost PFC
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Redresseur triphasé

Vout

.

FiGUurE B.20 — Circuit d’un redresseur triphasé

Sous I’hypothese que les signaux triphasés sont équilibrés, apres transformée de Clarke-Concordia
réduite (voir Définition 2.1),
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Neutral-Point-Clamped rectifier
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Buck en parallele
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FIGURE B.23 — Circuit d’un convertisseur buck en parallele
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Titre : Approche générale pour la modélisation et la commande directe des convertisseurs statiques
Mots clés : Commande commutée, Commande convertisseur, Lyapunov, Commande non-linéaire, Observateur

Résumé : Cette these est consacrée a la modélisation et a la commande des convertisseurs électriques avec une approche générale. Tout d'abord,
nous formalisons une méthodologie de modélisation qui systématise l'obtention d'un modéle de convertisseur dans le cadre des systemes affines a
commutation a partir du modeéle physique. Cette classe de systémes dynamiques hybrides permet de prendre en compte la nature commutée des
convertisseurs, et d'envisager la commande directe des interrupteurs du circuit. La démarche proposée met en avant un modele général, capable de
représenter une large gamme de convertisseurs.

Le modéle affine a commutation permet d'aborder la commande directe des convertisseurs dans un cadre général. En particulier, nous nous
intéressons a I'étude de la loi de commande de type argmin, bien connue pour cette représentation. Ce résultat, issu de la littérature sur les systémes
affines a commutation, présente I'avantage de répondre a divers problémes de commande, stabilisation ou poursuite, en modifiant simplement la
référence de 'état. De plus, la synthése des gains de la loi de commande est réalisée efficacement a partir de conditions de type LMI (Linear Matrix

Inequality).

En se focalisant sur les conditions de fonctionnement des convertisseurs, nous proposons deux extensions du schéma de commande : un
observateur commuté pour les cas ou |'état n'est pas completement mesuré, et une boucle avec action intégrale basée sur un modéle d'équilibre des
puissances pour rejeter les perturbations extérieures. Enfin, nous proposons une modification de la loi adaptée a une classe spécifique de
convertisseurs, présentant une redondance importante dans la commande.

Pour illustrer la généralité de la méthode proposée, les résultats sont validés sur de nombreux exemples de convertisseurs, a l'aide de simulations
réalisées avec MATLAB/Simulink ainsi que PLECS.

Title: General approach for the modeling and direct control of static power converters
Key words: Non-linear control, Switched control, Converter control, Lyapunov, Observer

Abstract: This thesis focuses on the modeling and control of electrical converters, with a general approach. First, we formulate a modeling
methodology that systematizes the derivation of a converter model in the framework of affine switched systems from the physical model. This class
of hybrid dynamic systems enables to take into account the switched nature of converters, and to consider the direct control of circuit switches. The
proposed approach highlights a general model, able to represent a wide range of converters.

The switched affine system enables us to consider the direct control of converters within a general framework. In particular, we are interested in
studying the argmin-type control law, well known for this model. This result, taken from the literature on affine switching systems, has the
advantage of addressing various control problems, stabilization or tracking, by simply modifying the state reference. Moreover, the design of the
control law gains is efficiently performed using LMI (Linear Matrix Inequality) conditions.

Focusing on converter operating conditions, we propose two extensions to the control scheme-~: a switched observer for the case where the state is
not completely measured, and an integral action loop based on a power balance model to reject external disturbances. Finally, we propose a
modification of the law adapted to a specific class of converter, with significant redundancy in the control.

To illustrate the generality of the proposed method, the results are validated on numerous converter examples, using simulations performed with
MATLAB/Simulink as well as PLECS.
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