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Introduction générale 

Les convertisseurs DC-DC sont largement utilisés dans l’environnement industriel et 

domestique. Grâce à leur rendement de plus en plus élevé, leur encombrement, leur poids et leur 

coût réduits, ils ont occupés une place importante dans les sources d’alimentation des ordinateurs 

portables, les téléphones mobiles, les appareils électroménagers etc ... Un convertisseur de 

puissance peut être caractérisé comme un système périodique, non-linéaire et variant au cours du 

temps en raison du changement de la topologie de leur circuit selon les états passants et bloqués 

des interrupteurs et diodes. Ces circuits sont typiquement contrôlés par la modulation de largeur 

d'impulsions PWM (Pulse Width Modulation) ou autres techniques semblables pour régler la 

tension ou le courant fourni aux charges. Le contrôleur décide qu'on passe d'une configuration à 

une autre en faisant en sorte que les transitions se produisent cycliquement ou en temps discret. 

Les convertisseurs DC-DC les plus répandus sont de plusieurs types, parmi lesquels le 

Buck, Boost ou Buck-Boost. Le Buck diminue et le Boost augmente la tension de sortie par 

rapport à une tension d’entrée. Le convertisseur Buck-Boost peut fonctionner comme un 

convertisseur Buck ou comme un convertisseur Boost selon le rapport cyclique d’un ou plusieurs 

commutateurs dans le convertisseur. 

Un convertisseur DC-DC peut fonctionner suivant deux modes : le mode de conduction 

continue (CCM ou Continuous Conduction Mode en anglais) lorsque le courant dans 

l'inductance ne s’annule jamais, et le mode de conduction discontinue (DCM ou Discontinuous 

Conduction Mode en anglais) où le courant dans l’inductance est nul à la fin de la période de 

découpage. En fonction du mode de fonctionnement, ces convertisseurs présentent deux états du 

circuit en mode de conduction continue et respectivement trois états du circuit en mode 

discontinue, chaque état associé à une dynamique linéaire en temps continu différente. 

La modélisation et la commande des convertisseurs DC-DC occupent une place de plus 

en plus importante dans le domaine de l'électronique de puissance. Dans la littérature, la plupart 

des convertisseurs DC-DC ont été modélisés en utilisant une approche de type modèle moyen 

classique en espace d’état [1], [2], car il convient le mieux aux différents concepts de commande. 

Beaucoup d’auteurs ont adopté ce modèle pour la synthèse des lois de commande dans un 

objectif classique de robustesse et de performances : commande par compensation des pôles [3], 

commande par modes glissants [4], commande robuste [5]. Les premiers modèles moyennés des 

convertisseurs PWM fonctionnant dans le mode CCM, basés sur la technique de moyennage en 

espace d’état, ont été introduits pendant les années 1970. Ensuite, cette méthode a aussi été 

appliquée au mode DCM. 
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Pour la plupart des convertisseurs, les modèles moyens sont non-linéaires, en raison du 

produit entre la grandeur de commande des convertisseurs (rapport cyclique) et le vecteur d’état. 

Cependant, un modèle linéaire peut s’obtenir en linéarisant le modèle initial autour d’un point de 

fonctionnement. Le résultat est ainsi un modèle en « petits signaux » [6], qui fournit une 

approximation valide uniquement au voisinage du point de linéarisation. 

Récemment l'approche de modélisation floue de Takagi-Sugeno (T-S) [7] a reflété 

beaucoup d'intérêt pour les convertisseurs DC-DC, car elle permet de représenter tout système 

non linéaire, quelle que soit sa complexité, par une structure simple en s’appuyant sur des 

modèles linéaires interpolés par des fonctions non linéaires positives ou nulles et bornées. Les 

modèles de Takagi-Sugeno permettent de représenter de manière précise les systèmes non 

linéaires. Ils ont une structure simple présentant des propriétés intéressantes les rendant 

facilement exploitables du point de vue mathématique et permettant l’extension de certains 

résultats du domaine linéaire aux systèmes non linéaires. 

Du point de vue de la commande des convertisseurs DC-DC, le principal objectif consiste 

à maintenir la tension de sortie à une valeur de référence désirée en utilisant un rapport cyclique 

compris dans l’intervalle [0,1] et une valeur du courant de l’inductance strictement positif. La 

synthèse d’une loi de commande pour les convertisseurs de puissance doit répondre aux objectifs 

classiques de stabilité, de performance dynamique et de robustesse, tout en respectant les 

contraintes imposées sur la commande et la sortie. De manière générale, le réglage devient 

difficile en raison des différents éléments qui perturbent leur fonctionnement. Une fois que les 

convertisseurs sont embarqués dans différentes applications, leur comportement est fortement 

influencé par plusieurs facteurs : les variations de la charge et de la tension d’alimentation, la 

sensibilité aux bruits, les changements dans le temps ou en présence des perturbations des 

paramètres incertains (des inductances ou des condensateurs par exemple) présents dans la 

structure des convertisseurs. Dans certaines situations, ces éléments forcent le comportement du 

système à s’écarter du fonctionnement désiré. 

Afin de répondre aux problèmes de régulation et de robustesse, nous proposons 

d’appliquer une approche de commande prédictive robuste avec contraintes mise sous forme 

LMI (RMPCC-LMI) [8] basé sur un modèle floue de T-S, Ce type de commande est fondé sur 

une optimisation en temps réel qui utilise un modèle de prédiction et l’application du principe de 

l’horizon glissant. En raison de la formulation dans le domaine temporel, il permet de prendre en 

compte les contraintes et les incertitudes du système directement dans la phase de conception des 

lois de commande. La structures de commande prédictive présentée dans ce travail permet la 
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prise en compte de contraintes, de type égalité ou inégalité, en utilisant les inégalités matricielles 

linéaires (LMI). 

En plus de ce chapitre d’introduction, ce mémoire est structuré en cinq chapitres comme 

suit : 

Le deuxième chapitre présente la méthode de modélisation moyenne pour les 

convertisseurs de puissance DC-DC. En premier lieu, les différentes étapes de construction des 

modèles moyens sont détaillées. En suite, nous présentons les modèles en espace d’état 

moyennes des convertisseurs Buck, Boost et Buck-Boost fonctionnent en CCM. 

Le troisième chapitre est consacré à la logique floue. Après la présentation de la logique 

floue et son application à la commande des convertisseurs DC-DC, nous introduisons les 

modèles de Takagi-Sugeno en précisant leur intérêt pour l’étude des systèmes non linéaires. 

Le quatrième chapitre est dédié à la synthèse d’une loi de commande prédictive robuste, 

avec contraintes mise sous forme LMI (RMPCC-LMI) 

Dans cinquième chapitre nous donnerons les résultats de simulation pour la loi de 

commande RMPCC-LMI basé sur un modèle floue T-S et appliquées aux convertisseurs DC-

DC. 
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II.1. Introduction 

La modélisation des convertisseurs a pour but d'analyser le comportement dynamique de 

ceux-ci, afin de synthétiser les lois de commande nécessaires qui permettent d’atteindre les 

performances désirées. La difficulté majeure vient du principe même de ces convertisseurs: ils 

sont non linéaires et présentent plusieurs configurations électriques distinctes lors d'une période 

de commutation. La modélisation du comportement dynamique doit permettre de caractériser le 

fonctionnement de convertisseur DC-DC dans les deux modes de conduction (continu et 

discontinu). Pour chaque mode de fonctionnement (CCM/DCM), les modèles proposés dans la 

littérature peuvent se classifier selon deux catégories : modèles à temps continu et modèles à 

temps discret. Dans chaque classe, il y a des types de modèle qui s’adressent à un mode de 

conduction bien spécifique. Les modèles à temps continu sont fondés sur un modèle dans 

l’espace d’état continu, ou un circuit électronique équivalent ayant des composants et 

paramètres, dont l’évolution est décrite par la variable temporelle à temps continu. Les modèles à 

temps discret sont fondés sur un modèle dans l’espace d’état dont le temps est discrétisé. 

En mode de conduction continue, les modèles à temps continu sont souvent conçus sur la 

base de techniques de moyennage dans l’espace d’état [1]. Le modèle obtenu, est un modèle 

moyen, fréquemment employé pour décrire et analyser le comportement des convertisseurs parce 

qu'il est facile à comprendre et à mettre en œuvre. Le modèle moyennisè s'effectue sur un cycle 

périodique de commutations parfaitement identifié. Cette technique à base de moyennage est 

adaptée lorsque la moyenne est calculée pour une fréquence de découpage beaucoup plus grande 

que la bande passante du système. Les modèles moyens des convertisseurs sont généralement 

non-linéaires, en raison du produit entre la grandeur de commande des convertisseurs (rapport 

cyclique) et le vecteur d’état. Cependant, un modèle linéaire peut s’obtenir en linéarisant le 

modèle initial autour d’un point de fonctionnement donné [9]. Le résultat obtenu est prix de la 

validité restreinte du modèle dans une petite zone autour de ce point. De plus, le modèle linéaire 

obtenu ne permet pas d’expliquer les comportements anormaux exhibés par le convertisseur sous 

certaines conditions de fonctionnement. 

Ce chapitre donne les modèles en espace d’état moyennes continue des convertisseurs 

DC-DC en citant trois topologies de base de convertisseur (Buck, Boost et Buck-Boost) 

fonctionnent en CCM 

II.2. Les modes de fonctionnement des convertisseurs DC-DC 

Les modes de fonctionnement des convertisseurs DC-DC peuvent être classifiés en 

première approximation selon deux modes : «mode de conduction continue (CCM en anglais : 
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Continuous Conduction Mode)» et «mode de conduction discontinue (DCM en anglais : 

Discontinuous Conduction Mode)». Cependant, il ne faut pas confondre le mode de conduction 

continue et un modèle à temps continu. En pratique, les modes CCM ou DCM sont directement 

liés au point de fonctionnement du convertisseur et peuvent chacun être représentés par un 

modèle à temps continu ou bien à temps discret. Dans l’illustration des modèles qui suivra, le 

mode de conduction est spécifié, mais pour mieux comprendre le fonctionnement d’un 

convertisseur du point de vue de l’électronique de puissance, nous explicitons les deux modes de 

conduction. 

 Mode de conduction continue (CCM) : en régime établi, les formes d’onde des tensions 

et courants dans un convertisseur DC-DC sont T -périodiques. Chaque période est 

constituée de deux parties, l’état passant de l’interrupteur défini par l’intervalle de temps 

];[ 00 dTtt  , et l’état bloqué défini par l’intervalle ];[ 00 TtdTt  , où T  et d  sont 

respectivement la période de commutation et le rapport cyclique. Prenons l’exemple du 

courant d’inductance d’un convertisseur Buck (Figure(II.1)), la forme d’onde est donnée 

dans la Figure (II.2. (a)). Nous pouvons remarquer que pendant la phase où l’interrupteur 

est ouvert, le courant Li ne s’annule pas ( 0min Li ) : ce convertisseur fonctionne en 

conduction continue. 

 Mode de conduction discontinue (DCM) : dans ce mode, la période de commutation est 

constituée de trois parties. L’état passant de l’interrupteur défini par l’intervalle de temps 

];[ 100 Tdtt  , et l’état bloqué qui est lui-même constitué de deux sous états définis par les 

intervalles ])(;[ 21010 TddtTdt  et ];)([ 0210 TtTddt  , 1d est le rapport cyclique 

équivalent à d dans le cas de CCM, mais 2d  est un nouveau rapport cyclique qui désigne 

l’intervalle de temps ];)([ 0210 TtTddt   pendant lequel le courant s’annule durant 

l’état bloqué de l’interrupteur comme le montre la Figure. (II.2. (b)). Ce rapport cyclique 

n’est pas directement imposé par une entrée du système comme 1d , mais dépend de 1d  et 

des valeurs de certains paramètres du convertisseur comme son point de fonctionnement. 

Ceci sera détaillé dans la suite. La limite entre CCM et DCM est appelée mode de 

conduction limite et se produit quand le courant s’annule pendant un instant : CCM pour 

0min Li  ou DCM pour 12 1 dd  . L’intérêt et l’utilisation de ces modes dépend des 

conditions et de l’application pour lesquelles le convertisseur est conçu. 
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Figure II.1. Schéma du convertisseur Buck 

 

 

 

 

 

 

Figure II.2. Formes d’onde du courant en CCM et DCM 

II.3. Modélisation des convertisseurs DC-DC 

Dans cette section on décrit le modèle du convertisseur en mode de conduction continu, à 

ce point, on peut simplement regarder le mode de conduction continue comme une condition 

spécifique de fonctionnement pendant lequel le courant traversant l'inductance est toujours 

différent de zéro. 

II.3.1. Modèle moyen des convertisseurs DC-DC 

Le modèle moyen est obtenu en considérant la moyenne des deux ou trois équations 

d’état selon le mode de fonctionnement du convertisseur (CCM ou DCM) sur une période de 

découpage. Chaque configuration du circuit d’un convertisseur est représentée par un modèle 

linéaire à temps continu. Les expressions mathématiques des dynamiques continues sont 

obtenues en appliquant les lois de Kirchhoff qui décrivent le comportement du convertisseur 

dans chacune des configurations. Le vecteur d’état des différents modèles est composé par le 

courant dans les inductances et la tension aux bornes des condensateurs, et l’entrée des modèles 

est donnée par la tension d’alimentation inv et par la grandeur de commande correspondant au 

rapport cyclique. En mode de conduction continue (CCM), en fonction de la position de 

l’interrupteur sw , il existe deux états du circuit associés aux positions fermée et ouverte, 

représentés dans l’espace d’état par les dynamiques suivantes : 

inv

sw
Li

L
C

RCv svD

PMW )(td

dTt 0
Tt 0 Tdt 10  Tddt )( 210  Tt 00t 0t

t t

Li
max  Li

min  Li

max  Li

Li

CCM DCM

)(a )(b
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








xCy

vBxAx
fermésw

in

1

11
:


    (II.1) 










xCy

vBxAx
ouvertsw

in

2

22
:


    (II.2) 

Dans les équations de ces modèles, x  représente le vecteur d’état du modèle, y  est la sortie et 

inv  correspond à la tension d’entrée. L’équation générale qui régit le fonctionnement du 

convertisseur est : 









xCy

vBxAx

i

inii


     (II.3) 

Où :  i=1  pour la première configuration quand l’interrupteur sw  se trouve dans la position 

fermée, et 2i= pour la deuxième configuration quand l’interrupteur sw  se trouve dans la position 

ouverte. Les matrices iA , iB et iC  décrivent les connexions de circuit au cours du chaque 

intervalle.  

Le modèle moyen [1] est alors obtenu en moyennant les deux équations d’état avec le rapport 

cyclique d , ce qui donne une représentation d’état unique : 









Cxy

BvAxx in


     (II.4) 

Où : 

21

21

21

)1(

)1(

)1(

CddCC

BddBB

AddAA







     (II.5) 

On note que le rapport cyclique d  devient l’entrée du système. Cette nouvelle entrée représente 

également la commande du système qui est utilisée afin de piloter la sortie y . La validité de ce 

modèle n’est assurée que si la bande passante du système est beaucoup plus faible que la 

fréquence de commutation. 

Le modèle moyen obtenu est un modèle non-linéaire, et plus précisément bilinéaire, en raison du 

produit entre le vecteur d’état x  est le signal de commande d . Cependant, Un modèle linéaire 

peut être facilement obtenu en linéarisant le modèle (3.3) autour d’un point de fonctionnement 

souhaité en régime permanent. Le point d’équilibre noté avec eX et la sortie du système 

correspondante eY  sont calculés en imposant 0x . Cette équation conduit aux expressions 

suivantes des valeurs stationnaires : 
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ine BVAX 1      (II.6) 

ine BVCAY 1      (II.7) 

Sous réserve que la matrice A soit inversible. inV  représente la valeur de la tension d’alimentation 

en régime stationnaire et les matrices A , B et C  s’expriment en fonction de la valeur du rapport 

cyclique à l’équilibre D  : 

21

21

21

)1(

)1(

)1(

CDDCC

BDDBB

ADDAA







     (II.8) 

Par conséquent, la dynamique caractérisant le comportement du modèle dans un voisinage de la 

valeur de linéarisation eX  a la forme suivante : 

dVBBXAAvBxAx inein
ˆ])()[(ˆˆˆ

2121    (II.9) 

dXCCxCy e
ˆ)(ˆˆ

21       (II.10) 

Avec : dDdvVvyYyxXx inininee
ˆ  , ˆ  , ˆ  ,ˆ   

II.3.1.1. Convertisseur Buck 

Le convertisseur Buck ou abaisseur de tension sous sa forme de base est présenté 

par la Figure (II.1), inv  est la tension d'entrée, Li  le courant traversant l’inductance L , Cv  la 

tension aux bornes du condensateur C , D  une diode, et sv  la tension de sortie aux bornes de la 

charge résistive R . 

L’interrupteur sw  c'était un transistor de puissance contrôlé par un signal binaire )(tub . 

Le signal )(tub  est obtenu en comparant un signal triangulaire périodique )(tv  de période T et 

d’amplitude 1 du circuit PMW (Pulse Width Modulation) avec le rapport cyclique )(td (Figure 

(II.3)). 0)( tub , le transistor sera bloqué (interrupteur ouvert), 1)( tub , le transistor sera saturé 

(interrupteur fermé), on a donc :  

1)(0 
T

T
td on      (II.11) 

Où : offon TTT  est la période de commutation. 
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Figure II.3. La forme de signal générée par le circuit PWM 

Dans le mode de conduction continu, il existe deux configurations selon l'état de 

commutateur sw  comme indiqué en Figure (II.4). Dans le premier laps de temps dT  le transistor 

est dans un état de saturation, alors l’inductance L  se charge d’énergie avec augmentation du 

courant Li . Dans le deuxième laps de temps Td)1(  , l’inductance L  libère cette énergie à la 

charge avec une diminution de courant Li . 

 

Figure II.4. Circuit équivalent de convertisseur Buck : )(a sw fermé )(b sw  ouvert. 

Sur l'intervalle dTttt  00  sw  est fermé et D  est bloquée. On obtient : 

dt

di
Lvv L

Cin       (II.12) 

dt

dv
C

R

v
i CC
L       (II.13) 

Cs vv         (II.14) 

Donc: 

inC
L v

L
v

Ldt

di 11
      (II.15) 

cL
C v

RC
i

Cdt

dv 11
      (II.16) 

eeee 

 

onT
offT

T

)(td

)(tub
)(tv

Li

L
C

RCv sv

)(b

Li

inv

L
C

RCv svD

)(a
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Le modèle linéaire qui représente la première configuration du circuit décrite en Figure (II.4.(a)) 

est donnée par : 

 xy

v
L

x
RCC

L
x in

10

0

/1

/1/1

/10


























   (II.17) 

Sur l'intervalle TttdTt  00  sw  est ouvert, la diode D  est passante. On obtient : 

dt

di
Lv L

in        (II.18) 

dt

dv
C

R

v
i CC
L       (II.19) 

Cs vv         (II.20) 

Donc: 

in
L v

Ldt

di 1
       (II.21) 

cL
C v

RC
i

Cdt

dv 11
      (II.22) 

Le modèle linéaire qui représente la deuxième configuration du circuit décrite en Figure (II.4.(b)) 

est donnée par : 

 xy

vx
RCC

L
x in

10

0

0

/1/1

/10


























   (II.23) 

Avec 
T

CL vix ],[  le vecteur d'état instantané du convertisseur, où Li  est le courant de 

l’inductance et Cv  est la tension aux borne de la capacité, l’équation générale qui régit le 

fonctionnement du convertisseur Buck est : 

 xy

v
Ld

x
RCC

L
x in

10

0

/

/1/1

/10


























   (II.24) 

II.3.1.2. Convertisseurs Boost 

Le circuit électrique du convertisseur Boost (ou élévateur de tension) est présenté par la 

Figure (II.5) : 
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Figure II.5. Schéma du convertisseur Boost 

Selon l’état du commutateur sw  et de la diode D , on obtient deux configurations en 

CCM comme indiqué en figure II.6. Au premier temps dT , le transistor sw  est fermé, le courant 

dans l’inductance croit progressivement, et au fur et à mesure, elle emmagasine de l’énergie, 

jusqu'à la fin de la première période. Ensuite, le transistor sw  s’ouvre et l’inductance L  

s’opposant à la diminution de courant Li  génère une tension qui s’ajoute à la tension de source, 

qui s’applique sur la charge R  à travers la diode D . 

 

Figure II.6. Circuit équivalent de convertisseur Boost : )(a sw fermé )(b sw  ouvert. 

Sur l'intervalle dTttt  00  sw  est fermé et D  est bloquée. On obtient : 

dt

di
Lv L

in        (II.25) 

dt

dv
C

R

v CC        (II.26) 

Cs vv        (II.27) 

Donc : 

L

v

dt

di inL        (II.28) 

CR

v

dt

dv CC        (II.29) 

Le modèle linéaire qui représente la première configuration du circuit décrite en Figure (II.6.(a)) 

est donnée par : 

inv sw

Li

L
C

RCv sv
D

eeee 

 inv

Li

L
C

RCv sv

)(a

inv

Li

L
C

RCv
sv

)(b
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 xy

v
L

x
RC

x in

10

0

/1

/10

00
























   (II.30) 

Sur l'intervalle TttdTt  00  sw  est ouvert, la diode D  est passante. On obtient : 

dt

di
Lvv L

Cin       (II.31) 

dt

dv
C

R

v
i CC
L       (II.32) 

Cs vv        (II.33) 

Donc : 

L

v

L

v

dt

di CinL       (II.34) 

CR

v

C

i

dt

dv CLC       (II.35) 

Le modèle linéaire qui représente la deuxième configuration du circuit décrite en Figure (II.6.(b)) 

est donnée par : 

 xy

v
L

x
RCC

L
x in

10

0

/1

/1/1

/10


























   (II.36) 

La représentation sous forme d’espace d'état de convertisseur Boost prend la forme suivante : 

 xy

v
L

x
RCCd

Ld
x in

10

0

/1

/1/)1(

/)1(0


























  (II.37) 

II.3.1.3. Convertisseurs Buck-Boost 

Un convertisseur Buck-Boost peut être représenté par le circuit de la Figure (II.7) : 

 

Figure II.7. Schéma du convertisseur Buck-Boost 

inv

sw

Li

L
C

RCv sv
D
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Comme précédemment pour les convertisseurs Buck et Boost, on obtient deux 

configurations en CCM comme indiqué en Figure (II.8). Lorsque le transistor est sur la position 

)(on le courant dans l’inductance augmente, l'énergie est stockée ; et quand le commutateur 

tourne sur la position )(off , la tension à travers l'inductance est renversée et l’énergie stockée se 

transfert vers la charge via la diode. 

 

Figure II.8. Circuit équivalent de convertisseur Buck-Boost : )(a  sw  fermé )(b  sw  ouvert. 

Sur l'intervalle dTttt  00  sw  est fermé et D  est bloquée. On obtient : 

dt

di
Lv L

in        (II.38) 

dt

dv
C

R

v CC        (II.39) 

Cs vv        (II.40) 

Donc : 

L

v

dt

di inL        (II.41) 

CR

v

dt

dv CC        (II.42) 

Le modèle linéaire qui représente la première configuration du circuit décrite en Figure (II.8.(a)) 

est donnée par : 

 xy

v
L

x
RC

x in

10

0

/1
,

/10

00
























    (II.43) 

Sur l'intervalle TttdTt  00  sw  est ouvert, la diode D  est passante. On obtient : 

dt

di
Lv L

C        (II.44) 

inv

Li

L
C

RCv sv

)(a

Li

L
C

RCv
sv

)(b
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dt

dv
C

R

v
i CC
L       (II.45) 

Cs vv        (II.46) 

Donc : 

L

v

dt

di CL        (II.47) 

CR

v

C

i

dt

dv CLC       (II.48) 

Le modèle linéaire qui représente la deuxième configuration du circuit décrite en Figure (II.8.(b)) 

est donnée par : 

 xy

x
RCC

L
x

10

/1/1

/10















    (II.49) 

L’équation générale qui régit le fonctionnement du convertisseur Buck-Boost est : 

 xy

v
Ld

x
RCCd

Ld
x in

10

0

/

/1/)1(

/)1(0


























   (II.50) 

II.3.2. Modèles à temps discret  

En ce qui concerne l’aspect pratique, les modèles à temps continu nécessitent une étape 

intermédiaire de discrétisation pour la simulation numérique. Si l’on considère que le 

commutateur reste fermé pendant Tkd )( secondes et ouvert durant le reste de la 

période TdTd ')1(  . De plus, en supposant que la tension d'entrée inv  est une fonction qui 

varie très lentement (dans le sens que inv reste presque constante sur une période de 

commutation), en utilisant l’approximation d’Euler, l’état du système sera donné par [10] : 

)()()())(1())((: 22 kvTBkdkTxTAkdTkdkTxouvertsw in   (II.51) 

)()())(())('1()(: 11 kvTBkdTkdkTxTAkdTkTxfermésw in   (II.52) 

Avec : )(1)(' kdkd   

En remplaçant (II.51) dans (II.52) on obtient : 

))()(()()(')()()()1( 221

2

)()( kvBkxAAkdkdTkvTBkxTAIkx ininkdkd   (II.53) 



Chapitre II         Modélisation des convertisseurs DC-DC 

17 

Avec : 12)( )(')( AkdAkdA kd  , 12)( )(')( BkdBkdB kd   

Le modèle d’état discret pour le convertisseur Buck est obtenu en négligeant les termes du 

second ordre : 

)(
0

/)(

)(

)(

/1/

/1

)1(

)1(

2

1

2

1
kv

LkTd

kx

kx

RCTCT

LT

kx

kx
in










































  (II.54) 

La même démarche précédente est utilisée pour arriver au modèle d’état discret de convertisseur 

Boost : 

)(
0

/

)(

)(

/1/))(1(

/))(1(1

)1(

)1(

2

1

2

1
kv

LT

kx

kx

RCTCTkd

LTkd

kx

kx
in










































 (II.55) 

Et pour le convertisseur Buck-Boost, nous obtenons le modèle d’état discret suivant : 

)(
0

/)(

)(

)(

/1/))(1(

/))(1(1

)1(

)1(

2

1

2

1
kv

LkTd

kx

kx

RCTCTkd

LTkd

kx

kx
in










































 (II.56) 

II.3. Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons présenté trois topologies de convertisseurs DC-DC à 

modulation de largeur d'impulsions PWM (Pulse Width Modulation). Les convertisseurs DC-DC 

ont été modélisés en utilisant une approche de type modèle moyen classique en espace d’état.  

Nous avons présenté dans un premier temps notre démarche de modélisation et les 

différentes étapes de construction des modèles moyens. La création de ce modèle passe par deux 

étapes d'approximation : une moyenne et une linéarisation. Ensuite, Les modèles moyennés en 

espace d’état des convertisseurs DC-DC ont été présentés, ainsi que la démarche de 

discrétisation de ces modèles afin de les utiliser pour instaurer des stratégies de commande pour 

les convertisseurs DC-DC. 
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Chapitre III 
Logique floue type 1, logique floue type 2 
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III.1. Introduction 

La logique floue a été créée en 1969 par Lotfi Zadeh [11] de l’Université de Berkeley en 

Californie. Basée sur la théorie des ensembles flous formalisés par Zadeh, la logique floue étend 

la logique des ensembles classiques pour prendre en compte des ensembles plutôt imprécis. La 

force de la logique floue vient donc de sa capacité à traiter des données imprécises, mouvantes et 

des concepts imprécis, contrairement à la logique traditionnelle, la logique crispée, qui nécessite 

des données exactes et fixes. L’être humain, sans le savoir, utilise dans la majorité de ses actions 

des raisonnements comparables à ceux de la logique floue. Les premières applications au niveau 

des systèmes de commande apparaissent dès 1975. Les Japonais commencèrent à utiliser la 

logique floue dans les produits industriels pour résoudre des problèmes de réglage et de 

commande à partir de 1985.  

Ce chapitre est constitué de deux grandes parties. Au cours de la première partie, nous 

essaierons de présenter les bases générales de la théorie de la logique floue ainsi que leur 

application à la commande non linéaire des convertisseurs DC-DC. Puis, nous introduisons la 

classe des modèles T-S ainsi que leur méthode d’obtention par secteurs non linéaires. 

III.2. Généralités sur la logique floue type-1 

III.2.1. Ensembles flous type-1 

La théorie ordinaire des ensembles considère des collections d’éléments regroupés en 

ensembles. L’appartenance d’un élément à un ensemble est une question non ambiguë dont la 

réponse est soit oui soit non (ensemble booléen). La relation d’appartenance est représentée dans 

ce cas par une fonction   qui prend des valeurs de vérité dans la paire [0,1]. Cependant, dans le 

cas réel, on rencontre fréquemment des situations où l’ambiguïté est de règle, particulièrement 

dans le langage courant. Un ensemble flou sera alors utilisé pour modéliser l’incertitude et les 

imprécisions dans la connaissance. 

Un ensemble flou A  est défini sur un ensemble de valeur appelé l’univers du discours X  par 

une fonction d’appartenance )(XA  comprise généralement entre 0 et 1 et  qui quantifie le degré 

avec lequel chaque élément x de X appartient à A . 

.1)(

.0)(

AxX

AxX

A

A








 

        1,0,:/ xXxxx AA A    (III.1) 

L’équation (III.1) définit un ensemble flou comme complètement définit par sa fonction 

d’appartenance )(XA : 
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   1,0: XxA
    

(III.2) 

Si la fonction d’appartenance ne donne que les valeurs de l’ensemble [0,1], alors l’ensemble 

qu’elle génère n’est pas flou. 

Dans le cas d’un ensemble discretU , un ensemble flou A  peut être défini par une liste de paires 

ordonnées: degré d’appartenance / élément de l’ensemble : 

 
i

iiA xxA /     (III.3) 

Où )( iA x  avec  21 ,…,n,i=  représente le degré d’appartenance de ix  à l’ensemble flou A . Dans 

le cas d’un ensemble continuU , un ensemble flou A  peut être représenté par : 

  xxA A /       (III.4) 

 

Figure III.1. Fonction d’appartenance en théorie en 

théorie des ensembles 

Figure III.2. Fonction d’appartenance des 

ensembles flous 

Selon le type de la fonction d’appartenance, différents types d'ensembles flou seront 

obtenus. Les fonctions d’appartenance pourraient être classées en deux groupes : celles qui sont 

faites de lignes droites et celles dont la forme est gaussienne. Les fonctions couramment utilisées 

sont : 

 Fonction d’appartenance triangulaire : Elle est définie par une valeur inférieure a , une 

valeur supérieure b  et une valeur modale de m  sorte que a < m < b : 

 

Figure III.3. Fonction d’appartenance triangulaire 

1
)(xA

a m b X

 discoursunivers de

   1,0: XxA

1)( xA

0)( xB

X

1
A

ceappartenand

Degré

'

x

B

)(xA

)(xB

ceappartenand

Degré

'

1
A

X

7.0)( xA

3.0)( xB

   1,0: XxA

B

x

 discoursunivers de
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 
   
   

 
 

bx

bmx

max

ax

si

si

si

si

mbxb

amax
xA


























,

,

0

/

/

0

    (III.5) 

 Fonction d’appartenance singleton : La fonction d’appartenance prend la valeur m  dans 

tout l’univers de discours sauf au point m  où il prend la valeur 1: 

 

Figure III.4. Fonction d’appartenance singleton 

 
mx

mx

si

si
xA










1

0
     (III.6) 

 Fonction d’appartenance gaussienne : Elle est définie par sa moyenne m  et  son écart 

type  : 

 

Figure III.5. Fonction d’appartenance singleton 

 




















 


2

2

1
exp




mx
xA     (III.7) 

III.2.2.Opérations de base sur les sous ensembles floues 

Soient A  et B  deux ensembles flous de fonctions d’appartenance respectives  xA  et 

 xB  est X  leur univers de discours. On peut définir des opérations ensemblistes telles que 

l’inclusion, l’intersection, l’union et le complément grâce à des opérations sur les fonctions 

d’appartenance. 

Xm

)(xA
1

m

1

X

)(xA



Chapitre 03         Logique floue type 1, logique floue type 2. 

22 

 Inclusion : A  est dit inclus dans B , propriété que l’on note BA , si tout élément x  de 

X qui appartient à A  appartient aussi à B  avec un degré au moins aussi grand:

    Xxxx BA   ,  

 Intersection : L’intersection de A  et B , que l’on note BA , est l’ensemble flou 

constitué des éléments de X affectés du plus petit des deux degrés d’appartenance 
A  et 

B  :        Xxxxx BABA   ,,min  . 

 Union : L’union de A  et B  , que l’on note BA  est l’ensemble flou constitué des 

éléments de X  affectés du plus grand des deux degrés d’appartenance 
A  et 

B  :

       Xxxxx BABA   ,,max  . 

 Complément : Le complément de A , que l’on note A  est l’ensemble flou de X  constitué 

des éléments de x lui appartenant d’autant plus qu’ils appartiennent peu à A  :

    Xxxx AA
  ,1  . 

III.2.3. Variable linguistique : 

C’est une variable dont les valeurs ne sont pas des nombres, mais des mots ou phrases 

exprimés en langage naturel. Elle sert à modéliser les connaissances imprécises ou vagues sur 

une variable dont la valeur précise peut être inconnue. 

Une variable linguistique x  est généralement caractérisée par un triplet   XxTx ,,  où 

x  désigne le nom de la variable, X son univers de discours, et  xT  son ensemble de termes ou 

valeurs linguistiques. 

III.2.4. Structure d’un système flou type-1 

Le contrôle flou est l’étude, la mise au point, et l’expérimentation de systèmes basés sur 

des règles floues. La première étape dans la construction d’un contrôleur flou est de définir une 

base de connaissances contenant l’information sur les variables linguistiques et les sous-

ensembles flous les caractérisant, ainsi que les règles liant ces variables, basées sur une 

connaissance experte du problème, permettant d’aboutir à la détermination de la sortie. Ces 

sorties sont évaluées par le contrôleur, à partir des entrées floues, issues du processus de 

fuzzification des entrées réelles, et des règles de commande floues. Les sorties intermédiaires, 

issues de l’évaluation des règles floues demeurent des variables floues, qu’il est nécessaire de 

modifier par le processus de défuzzification, afin d’obtenir les informations de commande non 

floues destinées au processus final [12]. 

Chaque système basé sur la logique floue est composé de quatre blocs principaux (Figure (III.6)) 
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 Base de connaissances. 

 Moteur d’inférence. 

 Interface de Fuzzification. 

 Interface de defuzzification. 

 

Figure III.6. Structure générale d'un contrôleur flou type-1 

III.2.4.1. Fuzzification : 

Cette opération calcule les degrés d’appartenance aux ensembles flous de chaque fonction 

d’appartenance correspondant à chaque entrée. 

III.2.4.2. Base de connaissance : 

La conception d’une base de connaissances représente la phase dans la conception des 

systèmes experts. Elle comprend la base de données et la base des règles floues 

 La base de données : Contient la définition des ensembles flous, les facteurs d’échelle 

pour la normalisation des ensembles de référence et la partition de l’espace flou d’entrée 

et sortie. 

 La base des règles floues : Ces règles permettent de déterminer le signal de sortie du 

contrôleur en fonction des signaux d’entrée, elles sont exprimées sous la forme : « Si 

prémisse Alors conclusion », qui peut être, à titre d’exemple, la suivante : 

iR  : Si  1x  est 
iA1   et…et  nx  est 

i

nA   Alors  iu  est iB   (III.8) 

Ou sous l a forme de SUGENO : 

iR  : Si  1x  est 
iA1   et…et  nx  est 

i

nA   Alors  )(xfu i

i    (III.9) 

Où )(xf : un polynôme. 

Dans ce travail, on s’intéressera aux systèmes flous de type Takagi-Sugeno à conclusion 

constante dont la émei règle floue est donnée par : 

iR  : Si  1x  est 
iA1   et…et  nx  est 

i

nA   Alors  ii cu     (III.10) 

Base de connaissance 

Interface de 

Fuzzification 

Moteur 

d’inférence 

Interface de 

Défuzzificatio

n 

floue    

non  Entrée

floue    

non  Sortie
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Où ic est un singleton. 

III.2.4.3.Moteur d’inférence 

Le moteur d’inférence floue transforme, à l’aide des techniques de raisonnement flou, la 

partie floue issue de la fuzzification en une nouvelle partie floue. En fait, le moteur d’inférence 

combine les règles floues, en utilisant les principes de la logique floue, pour effectuer une 

transformation à partir des ensembles flous dans l’espace d’entrée vers des ensembles flous dans 

l’espace de sortie. 

Dans le mécanisme d’inférence on distingue deux types d’opérateurs, l’opérateur de 

conjonction «ET»  qui lie les différentes variables de la règle, et l’opérateur de disjonction «OU»  

qui lie l’ensemble de règles. Ces deux opérateurs peuvent être réalisés par différentes manières, 

en effet l’opérateur «ET» peut être réalisé par le produit algébrique ou l’intersection floue «min», 

et l’opérateur «OU» par la somme algébrique ou l’union floue «max». Ces différentes 

réalisations introduisent plusieurs mécanismes d’inférences: 

 Méthode D’inférence «Max-Min» (Méthode de Mamdani) : La méthode d’inférence 

«max-min» est réalisée, au niveau de la condition l’opérateur «ET» par la formulation du 

minimum. La conclusion dans chaque règle, introduite par «ALORS», lie le facteur 

d’appartenance de la prémisse avec la fonction d’appartenance de la variable de sortie est 

réalisée par la formation du minimum. Enfin l’opérateur «OU» qui lie les différentes 

règles est réalisé par la formation du maximum. 

 Méthode D’inférence «Max-Produit» (Méthode de Larsen) : La méthode d’inférence 

«max-produit» est réalisée, au niveau de la condition, l’opérateur «ET» par la formation 

du produit. La condition dans chaque règle, introduite par «ALORS» est réalisée par la 

formation du produit. L’opérateur «OU», qui lie les différentes règles, est réalisé par la 

formation du maximum  

 Méthode de Sugeno : L’opérateur «ET» est réalisé par la formation du minimum, la 

conclusion de chaque règle floue a une forme polynomiale. La sortie est égale à la 

moyenne pondérée de la sortie de chaque règle floue. 

III.2.4.4.Défuzzification : 

La commande nécessitant un signal précis, il faudrait donc transformer la fonction 

d’appartenance résultante obtenue à la sortie du moteur d’inférence en une valeur précise. Cette 

opération est appelée défuzzification. Parmi les méthodes publiées dans la littérature on peut 

citer: 
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 Le centre de gravité 

 La méthode de la hauteur 

 La méthode de la hauteur modifiée 

 La méthode de la valeur maximum 

 La méthode de la moyenne des centres 

La méthode de défuzzification par le centre de gravité [13] est la méthode la plus utilisée 

en commande floue du fait qu’elle fournit intuitivement la valeur la plus représentative de 

l’ensemble flou issu de l’agrégation des règles. Elle consiste à calculer le centre de gravité de la 

surface formée par la fonction d’appartenance résultante. 










m

j

i

j

n

i

m

j

i

j

n

i

ic

u

11

11





     (III.11) 

Où m et n  sont respectivement le nombre d’entrées et celui de règles floues utilisées. 

III.3. Généralités sur la logique flou type-2 

Initialement, le concept de l’ensemble flou type-2 a été introduit par le père fondateur de 

la logique floue Zadeh [14] comme extension du concept de l’ensemble flou type-1. Un 

ensemble flou type-2 est caractérisé par une fonction d’appartenance floue, c’est-à-dire, le degré 

d’appartenance de chaque élément de l’ensemble est lui-même un ensemble flou dans [0,1]. De 

tels ensembles sont conseillés dans le cas où nous avons une incertitude au niveau de la valeur de 

l’appartenance elle même. L’incertitude peut être soit au niveau de la forme de la fonction 

d’appartenance soit dans l’un de ses paramètres. 

La transition d’un ensemble ordinaire à un ensemble flou est la conséquence directe de 

l’indéterminisme de la valeur de l’appartenance d’un élément à un ensemble par 0 ou 1. 

Similairement, lorsque nous ne pouvons pas déterminer les fonctions d’appartenance floues par 

des nombres réels dans [0,1], on utilise alors les ensembles flous type-2. Pour cela, on peut 

considérer que les ensembles flous type-1 comme une approximation du premier ordre de 

l’incertitude et que les ensembles flous type-2 comme une approximation du deuxième ordre. 

III.3.1. Représentation d’un ensemble flou type-2 

Une fonction d’appartenance de type-2 peut être vue comme une fonction à deux 

variables. Pour chaque x  de l’univers du discours et degré d’appartenance primaire 1 , nous 
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aurons une appartenance secondaire 
2 qui est un nombre ordinaire dans l’intervalle [0,1]. Ainsi, 

une fonction d’appartenance peut être définie par : 

  [0,1][0,1] x :, 12 Xx      (III.12) 

On considère un ensemble flou type-1 caractérisé par une fonction d’appartenance gaussienne de 

moyenne M  et d’écart type. x  Le degré d’appartenance pour chaque élément x  est donné par : 






















 


2

2

1
exp)(

x

Mx
xm


     (III.13) 

Dans le concept des ensembles flous  type-1, le degré d’appartenance d’un élément est un 

nombre ordinaire qui appartient à l’intervalle [0,1]. On suppose que cette appartenance n’est pas 

un nombre mais un ensemble flou type-1. On note les éléments du domaine de cet ensemble 
1 et 

on l’appelle appartenance primaire de x . On note l’appartenance de ces appartenances primaires 

 12 , x  et on l’appelle appartenance secondaire de x . 

Si les appartenances secondaires sont des gaussiennes de moyenne )(xm  et de déviation m  

alors : 

 























 


2

1
12

)(

2

1
exp,

m

xm
x




     (III.14) 

Avec  1,01   et 





















 


2

2

1
exp)(

x

Mx
xm


 

D’où : 

 




































































 




2
2

1

12

2

1
exp

2

1
exp,

m

x

Mx

x





    (III.15) 

Le degré d’appartenance de chaque élément pour le cas d’un ensemble flou type-2 représente 

toutes les appartenances primaires ainsi que les appartenances secondaires correspondantes et 

peut être écrit sous la forme : 
 

Xxxx   
,/),()(

1,0
112

1
  

La Figure (III.7) est une représentation en trois dimensions d’un ensemble flou type-2 gaussien, 

dont la fonction d’appartenance principale est gaussienne.  



Chapitre 03         Logique floue type 1, logique floue type 2. 

27 

 

Figure III.7. Représentation tridimensionnelle d’un ensemble flou type-2 gaussien. 

III.3.2. Types d’ensembles flous type-2 

Selon la forme de l’appartenance primaire, on distingue principalement trois sortes 

d’ensembles flous type-2 : intervalle, Gaussienne, et triangulaire. 

 Ensemble flou type-2 gaussien: Le degré d’appartenance de chaque point est un 

ensemble flou type-1 gaussien dont le domaine de définition est inclus dans l’intervalle 

[1,0]. Notons qu’il n’est pas nécessaire que la fonction d’appartenance principale soit 

aussi Gaussienne 

 Ensemble flou type-2 triangulaire: Le degré d’appartenance de chaque point est un 

ensemble flou type-1 triangulaire dont le domaine de définition est inclus dans l’intervalle 

[1,0]. 

 Ensemble flou type-2 intervalle: Le degré d’appartenance de chaque point est un 

ensemble ordinaire dont le domaine de définition est inclus dans l’intervalle [1,0]. Dans 

ce cas, les appartenances secondaires sont égales à 1. Notons que malgré chaque degré 

d’un ensemble type-2 intervalle est un ensemble ordinaire, l’ensemble lui-même est de 

type-2, parce que les degrés d’appartenance sont des ensembles et non pas des nombres 

ordinaires. 

La Figure (III.8) schématise une fonction d’appartenance floue type-2 avec une zone 

d’incertitude. 
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Figure III.8. Fonction d’appartenance d’un ensemble flou type-2 

III.3.3. Opération sur les ensembles floue type-2 

Considérons XA
~

 et XB
~

 deux ensembles flous type-2 et 
A
~  et 

B
~  leurs 

appartenances floues respectives (ensembles flous type-1 dans  1,0J ) de ces deux ensembles, 

représenté pour chaque x  par : 

Juuufx
u

xA
   ; /)()(~     (III.16) 

Jwwwgx
w

xB
   ;  /)()(~     (III.17) 

Où : Ju  et Jw  indique les degrés d’appartenance primaire de x . 

]1,0[)( xf x  et ]1,0[)( xgx  indique les degrés d’appartenance secondaire de x . 

Pour définir les opérations fondamentales : union, intersection et complément des ensembles 

flous A
~

 et B
~

, on utilise le principe d’extension de Zadeh [15]. 

 Enoncé du principe d’extension monodimensionnel : Le principe d’extension des 

ensembles flous est essentiellement une identité de base qui permet à un domaine de 

définition d’une relation à être étendu de quelques points de U  à des sous ensembles 

flous de U . Particulièrement, supposons que f  est une relation de U  vers V et A  est un 

ensemble flou défini par :  

uuA
U

A /)(  cas continu  
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
i

iiA uuA /)( cas discret,  

Alors le principe d’extension asserte que l’image de A sous la relation f  est un ensemble 

flou )(Af  de W défini par : 

)(/)(/)()( ufuuuAf
W

A

U

A  







   cas continu 

)(/)(/)()(  









i

iiA

i

iiA ufuuufAf   cas discret. 

Par conséquent, l’image de A  sous f  peut être déduite en connaissant les images de  

u  ou iu sous f . 

Par application du principe d’extension aux ensembles flous A
~

 et B
~

, on aura : 

 Union de A
~

 et B
~

 : 

jijx

ji

ix

j

jjx

i

iixBABA

wuwguf

xwguufxxx









/))(*)((              

)/)(()/)(()()()(

,

~~~~ 

  (III.18) 

 Intersection de A
~

 et B
~

 : 

jijx

ji

ix

j

jjx

i

iixBABA

wuwguf

wwguufxxx

*/))(*)((              

)/)(()/)(()()()(

,

~~~~












  (III.19) 

 Complément de A
~

 : 

)1/()()(1)( ~~  
i

iixAA
uufxx      (III.20) 

Où   représente le maximum t-conorme et   représente la t-norme. 

III.3.4. Structure d’un système flou type-2 : 

Un contrôleur flou classique est composé d'une interface de fuzzification, une base de 

règles, un système d'inférence et une interface de défuzzification. La structure du contrôleur flou 

type-2 est similaire à celui classique avec la particularité de l’utilisation d’un réducteur de type 

pour convertir les ensembles flous type-2 à la sortie du système d’inférence en ensembles flous 

type-1 avant la phase de défuzzification. Ses différentes opérations sont illustrées sur la figure 

suivante [16] : 
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Figure III.9. Structure d’un système flou type-2 

III.3.4.1. Fuzzification : 

Contrairement à la fonction d’appartenance type-1, La fonction d’appartenance type-2 

donne plusieurs degrés d’appartenance (ou dimensions) pour chaque entrée. Par conséquent, 

l’incertitude sera mieux représentée. Cette représentation va nous permettre de tenir compte de 

ce qui a été négligé par le type-1. 

Dans cette thèse, seule la fuzzification de type singleton sera utilisée [17], en d’autres 

termes, l’entrée floue est un point singulier possédant une valeur d’appartenance unitaire. 

III.3.4.2. Base de règle : 

La différence entre le type-1 et le type-2 réside seulement dans la nature des fonctions 

d’appartenance, donc, la structure des règles dans le cas du type-2 va rester exactement la même. 

La seule différence étant que quelques (ou toutes) les fonctions d’appartenance seront de type-2 ; 

alors, la 
émej  règle d’un système flou type-2 aura la forme : 

jj

nn

jj Gy AlorsFestxetetFestxetFestxSi
~

  
~

    ...  
~

      
~

    2211     (III.21) 

Où ,...,n) (ixi 1   sont les entrées du système flou, 
j

iF
~

est l’ensemble flou de type-2 

correspondant à l’entrée ix , jG
~

 est un singleton de type-2 et y est la sortie. 

Il n’est pas nécessaire que toutes les fonctions d’appartenance des prémisses et des 

conséquences soient de type-2. Il suffit qu’une seule fonction d’appartenance dans une prémisse 

ou dans une conséquence soit de type-2 pour que tout le système soit de type-2 [18]. 

III.3.4.3. Mécanisme d’inférence : 

Dans le cadre de ce rapport et pour des raisons de simplifications de calcul, seuls les 

ensembles flous type-2 intervalle sont employés. 

1)-(typeréduit  

 flous Ensembles

floue    

non  Entrée

Fuzzification Base de 

Règles 

défuzzificatio

n 

Réduction de 

type 

Moteur 

d’Inférence 

sortie de Traitement

sortie de  2-type

 flous Ensembles

 entréed’  2-type

 flous Ensembles

floue     

non  Sortie
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Le système d'inférence dans un système flou type-2 utilise la base de règles floues 

(III.21) pour effectuer une relation entre un vecteur d'entrée 
T

n,...,xxx )( 1 et la sortie scalaire u . 

La première étape dans l’opération d’inférence floue est le calcul de l’intervalle d’activation 

associé au 
émej  ensemble flou de sortie : 

)()(
1

~ i

n

i
F

xxF j
i




       (III.22) 

)(~ iF
xj

i

  est l’intervalle d’activation associé à la variable ix . 

Si l’on note l’ensemble flou de sortie correspondant à la 
émej  règle jR  par jB

~
.Lorsqu’une entrée 

'x  est appliquée, comme nous utilisons une fuzzification de type singleton, qui veut dire que 

l’ensemble '
~
X auquel appartient 'x  possède un degré d’appartenance unitaire à 'xx   et zéro 

ailleurs, par conséquent l’ensemble de sortie correspondant à la 
émej règle est calculé à l'aide de 

l’opérateur t-norme choisie   comme suit : 









 



n

i

iFGB
xyy j

i
jj

1

~~~ )()()(      (III.23) 

Comme seulement les ensembles flous type-2 intervalle sont utilisés et l'opération t-norme 

produit est mise en œuvre, alors l’intervalle d’activation associé au 
émej  ensemble flou de sortie 

est l’ensemble flou type-1 intervalle défini par : 

)](),([)( xfxfxF
jjj       (III.24) 

Où )(*...*)(*)()( ~2~1~
21

nFFF

j
xxxxf j

n
jj   et )(*...*)(*)()( ~

2
~

1
~

21 nFFF

j

xxxxf j
n

jj   

Les termes )(~ iF
xj

i

  et )(~
iF xj

i
  sont respectivement des degrés d’appartenance inférieur et 

supérieur relatifs à )(~ iF
xj

i

 . 

III.3.4.4.Réduction de type : 

Etant donné que la sortie du système d’inférence est un ensemble flou type-2, elle doit 

être réduite avant qu’elle soit défuzzifiée. Pour transformer la sortie floue type-2 en un ensemble 

flou type-1, la méthode des centres d’ensembles (center of sets en anglais (cos)) est utilisée. 

L’expression de l’ensemble flou de type réduit par cette méthode est donnée par [19]: 
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


   






k

j

j

k

j

jj

y y f f

kk

f

fy
FFYYY

k k

1

111

cos
1 1

/1......),..., , ,...,(    (III.25) 

Étant donné que chaque ensemble dans l’équation (III.24) est un ensemble type-1 intervalle, 

alors cosY  est aussi un ensemble type-1 intervalle dont le domaine est situé sur l’axe des réels  

],[),..., , ,...,( 11

cos rl

kk yyFFYYY      (III.26) 

ly  et 
ry sont deux points de gauche et de droite caractérisant l’ensemble réduit cosY . )(xf l

 est 

émel  élément de l’intervalle d’activation de (III.24) et 
jy est un élément de l’intervalle type-2 

],[ j

r

j

l

j yyY   

Afin de calculer les points extrêmes ly  et 
ry Karnik et Mendel [20] ont développé un algorithme 

itérative dont la procédure est donnée comme suit : 

Le calcul de ly  : 

1. Discrétiser l’espace de sort Y en un nombre suffisant de points en choisissant comme 

segment les centroïdes des ensembles flous impliqués dans l’activation des règles. 

2. Trier 
jy  dans un ordre croissant : 

kyyy  21
 

3. Initialiser
jf en prenant comme point de départ :            ,,1 ,   

2
kj

ff
f

jj

j 


  

ensuite calculer :                                                                                             

1

1










k

j

j

k

j

jj

l

f

fy

y  

et poser ll yy   

4. Trouver un point de commutation )11(  kNN qui satisfait : 
1 k

l

k yyy  

5. Pose :                                                                                                         
,

,













Njf

Njf
f

j

j

j  

calculer :                                                                                                           

1

1










k

j

j

k

j

jj

l

f

fy

y

et poser : ll yy   
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6. Si ll yy   aller à l’étape 6. Si ll yy   , arrêter et poser ll yy   

7. Poser ll yy   et aller à l’étape 3. 

Le calcul de
ry  : 

1. Discrétiser l’espace de sort Y en un nombre suffisant de points en choisissant comme 

segment les centroïdes des ensembles flous impliqués dans l’activation des règles. 

2. Trier 
jy  dans un ordre croissant : 

kyyy  21
 

3. Initialiser
jf en prenant comme point de départ :            ,,1 ,   

2
kj

ff
f

jj

j 


  

ensuite calculer :                                                                                             

1

1










k

j

j

k

j

jj

r

f

fy

y  

et poser 
rr yy   

4. Trouver un point de commutation )11(  kNN qui satisfait : 
1 k

r

k yyy  

5. Pose :                                                                                                         
,

,













Njf

Njf
f

j

j

j  

calculer :                                                                                                

1

1










k

j

j

k

j

jj

r

f

fy

y  

et poser : rr yy   

6. Si rr yy   aller à l’étape 6. Si rr yy   , arrêter et poser rr yy   

7. Poser 
rr yy   et aller à l’étape 3. 

III.3.4.5.Défuzzification : 

Le type réduit (III.25) sera déterminé par ses deux points extrêmes de droite et de gauche 

respectivement ly  et ry . En appliquant le centre de gravité au type réduit, la sortie numérique 

sera donnée par : 

2

rl yy
Y


       (III.27) 
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Contrairement aux systèmes flous type-1 où la sortie est caractérisée par un seul vecteur de 

fonctions de bases flous (FBF), un système flou type-2 est caractérisé par deux vecteurs de FBF. 

Dans ce cas ly  peut être écrit comme suit : 

)(
1

1

1
xyy

f

yf

y
l

T

l

k

j

j

l

j

lk

j

j

k

j

j

l

j

l   








     (III.28) 

Où 
j

lf  désigne le degré d’activation (soit
j

l
f ou

j

lf ) contribuant au point extrême de gauche ly , 

 


k

j

j

l

j

lj

l

f

f

1

 sont les composantes du premier vecteur de FBF, ],...,[)( 1 k

ll

T

l
x   et 

],...,[ 1 k

ll

T

l
yyy  est la conclusion du système flou type-2. 

De même, 

)(
1

1

1
xyy

f

yf

y
r

T

r

k

j

j

r

j

rk

j

j

k

j

j

r

j

r   









    (III.29) 

où 
j

rf  désigne le degré d’activation (soit
j

r
f ou

j

r
f ) contribuant au point extrême de gauche ry , 

 


k

j

j

r

j

rj

r

f

f

1

 sont les composantes du premier vecteur de FBF, ],...,[)( 1 k

rr

T

r
x   et 

],...,[ 1 k

rr

T

r
yyy  est la conclusion du système flou type-2. 

Finalement, l’équation (1.25) après substitution de (1.26) et (1.27) peut être donnée par : 

2

r

T

rl

T

l
yy

Y
 

      (III.30) 

III.4. Commande floue des convertisseurs DC-DC 

L’objectif de cette partie est la synthèse d’un contrôleur flou (type 1 et type 2) de la 

tension de sortie des convertisseurs DC-DC 

III.4.1. Contrôleur flou type 1 

Le contrôleur flou proposé aura deux variables d'entrée dont la structure est représentée 

par Figure (III.10) 
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Figure III.10. Structure de commande par un contrôleur flou 

Les deux entrée sont :  

L'erreur de tension de sortie e , est obtenue en comparant la tension de référence refV et la tension 

mesurée V  : 0)( VVke ref  .  

La variation de l'erreur de tension de  peut être calculée à chaque pas d'échantillonnage comme 

étant : )1()()(  kekekde .  

Les deux entrées sont normalisées au moyen de gains de normalisation, 
1G  pour l’erreur et 

2G  

pour la dérivée de l’erreur. Un gain de dé normalisation, 3G  est affecte sur la sortie. L’univers du 

discours pour le moteur flou est ainsi ramène sur l’intervalle ]1,1[  .  

Nous avons défini, pour chaque entrée, cinq ensembles flous : Négative Grand (NG), Négative 

(N), Zéro (Z), Positive (P) et Positive Grand (PG), décrits par des fonctions d'appartenance 

gaussiennes uniformément distribuées sur l'univers de discours, La fonction d’appartenance 

gaussienne est utilisée pour la simplicité et aussi pour réduire les calculs.  

En utilisant toutes les combinaisons possibles, on obtient 25 règles avec 25 singletons de sortie 

d̂ . 

Le système flou est de type Takagi-Sugeno, la conclusion est une valeur scalaire et non une 

fonction de l’entée. . La 
émej règle du système flou est exprimée par : 

j

jij C d EdeEeR ˆ Alors est  et    est     Si: 10     
(III.31) 

Avec 
iE0 sont 

jE1 respectivement les ensembles flous de l'erreur en tension e et de sa dérivée de . 

jC  est le 
iémej singleton de sortie. 

En utilisant le produit comme moteur d’inférence et le centre de gravité pour la défuzzification, 

la sortie du système flou peut être donnée par : 

Convertisseur 

DC-DC 

dt

d




2G

e

e

1G

FLS d̂ d3G
refV

0V
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

     (III.32) 

L’évaluation des gains
1G ,

2G et 3G  provient de l’expérience. En jouant sur les gains on assure la 

stabilité et on établit les performances dynamiques et statiques désirées. En fin le signal de 

commande d appliquée au convertisseur peut être donnée par : 

)(ˆ)( 3 tdGtd       (III.33) 

III.4.2. Contrôleur flou type 2 

Nous avons défini, pour chaque entrée trois ensembles flous type-2 intervalle : Négative 

(  ), Zéro (  ), Positive (  ), décrits par des fonctions d'appartenance trapézoïde uniformément 

distribuées sur l'univers de discours [-1,+1] .  

En utilisant toutes les combinaisons possibles, on obtient 9 règles avec 9 ensembles flous de la 

conclusion de type-2. 

La structure des règles dans le cas du type 2 va rester exactement la même. La seule différence 

étant que les ensembles flous associés aux prémisses et aux conclusions seront de type 2; alors, 

la
iémej  règle d’un système flou type 2 aura la forme 

jjjj Y yEdeEeR  Alors 
~

est  et    
~

est     Si: 21     (III.34) 

Avec 
jE1

~
sont 

jE2

~
respectivement l’ensemble flou de type 2 de l'erreur en tension e  et de sa 

dérivée de . ],[
jjj yyY   est l’ensemble flou de la conclusion de type 2. 

Les limites inférieures et supérieures des ensembles flous type 2 des prémisses ainsi que les 

points extrêmes gauches et droits des ensembles intervalles des conclusions sont obtenus en 

utilisant la fonction IT2FLS.m [21].  

En appliquant le centre de gravité au type réduit, la sortie sera donnée par : 

2

rl yy
d


       (III.35) 

III.4.3. Simulations et résultats 

Pour évaluer les performances des contrôleurs proposés, on présentera les résultats de 

régulation de la tension de sortie des convertisseurs Buck, Boost et Buck-Boost. Les paramètres 

de simulations utilisés sont les suivants :  
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paramètres L  C  R  inv  T  

Buck F220  H47  11  V20  ms05.0  

Boost F200  H200  10  V10  ms1  

Buck-Boost mF2.4  H2200  165  V15  ms65.0  

Tableau III.3. Paramètre des convertisseurs DC-DC 

Les Figures (III.11) et (III.12) présentent la réponse de la tension de sortie CV  de 

convertisseur Buck avec une tension de référence de V12 , on constate que les deux contrôleurs 

flous proposés, assure de bonnes performances, un temps de réponse de ms2 , un déplacement 

presque nul dans le cas de CLF type 1et nul dans le cas de CLF type 2, on peut remarquer aussi 

que la tension de sortie présente la plus petite erreur statique avec le CLF type 2. 

 

Figure III.11. Réponse du convertisseur Buck (CLF type 1) 
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Figure III.12. Réponse du convertisseur Buck (CLF type 2) 

Les Figures (III.13) et (III.14) présentent la réponse de la tension de sortie CV  de 

convertisseur Boost avec une tension de référence de V24 , on remarque que les performances des 

deux lois de commande sont identiques. Le temps de réponse est de ms20 , l'erreur statique est 

nul, le dépassement est de V10 soit un pourcentage de %7.40  ce qui est assez important et peu 

acceptable dans certaines applications sensibles aux variations de la tension. Il y a aussi présence 

d'oscillations et le temps de stabilisation est d'à peu prés s2.0 . 

 

Figure III.13. Réponse du convertisseur Boost (CLF type 1) 
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Figure III.14. Réponse du convertisseur Boost (CLF type 2) 

Les Figures (III.15) et (III.16) montrent la réponse de la tension de sortie CV  de 

convertisseur Buck-Boost avec une tension de référence de V4 , les performances des deux lois 

de commande sont presque identiques. Le temps de réponse est de s2.0 , le dépassement est de 

V2.1 soit un pourcentage de %30  ce qui est assez important et peu acceptable dans certaines 

applications sensibles aux variations de la tension. Il y a aussi présence d'oscillations et le temps 

de stabilisation est d'à peu prés s4 . La différence ces deux résultats est que la tension de sortie 

présente la plus petite erreur statique avec le CLF type 2. 

 

Figure III.15. Réponse du convertisseur Buck-Boost (CLF type 1) 
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Figure III.16. Réponse du convertisseur Buck-Boost (CLF type 2) 

III.5. Présentation des modèles flous de type Takagi-Sugeno (T-S) 

Les modèles flous de type Takagi-Sugeno sont représentés dans l’espace d’état par des 

règles floues de type « Si-Alors » [7]. Les parties prémisses de ces règles floues sont 

représentatives de l’univers du discours sur lequel le modèle flou est valide et, les parties 

conclusions correspondent peut être à des modèles locaux invariants dans le temps 

(représentations d’état linéaires). A titre d’exemple, ce type de modèle flou s’avère utile pour la 

représentation des systèmes non linéaires tels que les systèmes électriques, chaotiques, etc. La 

émei règle floue d’un modèle T-S continu (en temps continu) (MFC) s’écrit alors sous la forme : 









u(t)Dx(t)Cy(t)

u(t)Bx(t)A(t)x
ALORS

 (t))(z Fest(t)z(t))(z Fest(t)zET(t))(zFest(t)zSIR

ii

ii

p

i

pp

iii


  :        

        ......                       : 122111

 (III.36) 

Où iR représente la émei  règle floue, ri ,...,1 ,  (t))(zF j

i

j pour rj ,...,1 sont les sous-ensembles 

flous, r le nombre de règles floues, (t)z j sont les variables de prémisses qui dépendent de l’entrée 

et/où de l’état du système,
nRtx )( , 

pRty )( et 
mRtu )( représentent respectivement le 

vecteur d’état, le vecteur de sortie et le vecteur de commande. 
nn

i RA  , 
mn

i RB  , 
nq

i RC  et

mq

i RD  système. 

Notons qu’une discrétisation de tels modèles est possible par une représentation d’état en temps 

discret (MFD). Le temps t  est alors congru à k  et le modèle est alors décrit par les équations de 

récurrence suivantes : 
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







u(k)Dx(k)Cy(k)

u(k)Bx(k)A)x(k
ALORS

 (k))(z Fest(k)z(k))(z Fest(k)zET(k))(zFest(k)zSIR
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p

i

pp

iii

1
  :        

        ......                       : 122111

 (III.37) 

À chaque règle iR est attribué un poids noté ))(( tzwi . Ce poids dépend du degré d’appartenance 

des variables de prémisses (t)z j  aux sous-ensembles flous  (t))(zF j

i

j et du connecteur «ET» reliant 

les prémisses choisi telles que : 





p

j

j

i

ji (t))(zFtzw
1

 ))(( , pour ri ,...,1    (III.38) 

 (t))(zF j

i

j représente la valeur de la fonction d’appartenance (t)z j  à l’ensemble flou
i

jF . On a alors 

les propriétés suivantes : 














ttzw

tzw

i

l

i

i

,0))((

0))((
1      (III.39) 

On pose : 





r

i

i

i
i

tzw

tzw
tzh

1

))((

))((
))((      (III.40) 

))(( tzhi représente donc la fonction d’activation de la émei  règle du modèle flou. Pour ri ,...,1 , 

ces fonctions vérifient la propriété d’une somme convexe, c’est-à-dire : 





r

i

i tzh
1

1))(( et 0))(( tzhi  

Finalement, la défuzzification du modèle flou permet d’obtenir la représentation d’état d’un 

modèle non linéaire par l’interconnexion de modèles locaux invariants dans le temps par des 

fonctions d’activation non linéaires. On obtient alors : 
























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r

i

iii

tuDx(t)Ctzht y

u(t)Bx(t)Atzhtx 

1

1

))())((()(

)))((()(

    (III.41) 

Notons que de la même façon, pour un modèle flou discrétisé (MFD) on a:  
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








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
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
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   (III.42) 

III.5.1. Obtention des modèles flous de type Takagi-Sugeno (T-S) par secteur non linéaire : 

Pour obtenir un modèle flou T-S, plusieurs approches peuvent être rencontrées dans la 

littérature : l’identification [22], la linéarisation [23] [24] et la transformation par secteurs non 

linéaires [24]. On se limitera à l’étude de la modélisation par secteurs non linéaires, Cette 

méthode a été initiée par [25] et étendue par [24] et [26]. L’approche par secteurs non linéaires 

garantit la construction d’un modèle T-S représentant exactement un modèle non linéaire sur un 

espace compact des variables d’état. Notons que l’approche par secteur non linéaire permet 

d’associer une infinité de modèles T-S pour un système non linéaire suivant le découpage  des 

non-linéarités réalisé. Une approche systématique de découpage en secteurs non linéaires repose 

sur le lemme suivant : 

Lemme 1.1 : Soit RRtxf :))((  une fonction bornée, il existe toujours deux fonctions ))((1 tx et 

))((2 tx ainsi que, deux scalaires  et   tels que : 

))(())(())(( 11 txtxtxf       (III.43) 

Avec : 0))((  ,0))((  ,1))(())(( 2121  txtxtxtx    

Preuve : Sous l’hypothèse que la fonction ))(( txf est bornée telle que   ))(( txf , il est 

possible d’écrire : 

))(())(())(( 11 txtxtxf       (III.44) 

Avec :      




















)((
))((      et                 

)((
))((     ,)(min    )(max 21

txf
tx

txf
txtxf β,txfα=

 

Dans ce cas, le modèle T-S (III.41) obtenu représente de façon exacte le modèle non linéaire 

pour nRx et comporte nl2  règles floues où nl correspond au nombre de non linéarités du 

système non linéaire réel [27]. 

III.6. Conclusion 

Dans ce chapitre après la présentation de différents concepts de la logique floue type 1 et 

type 2, ainsi que des exemples de mise en œuvre dans le domaine de la commande, nous avons 

introduis la modélisation floue des systèmes non linéaire, en nous focalisant particulièrement sur 

le modèle de type Takagi-Sugeno. 
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Chapitre IV 
La commande prédictive  sous forme LMI 
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IV.1. Introduction 

La commande prédictive fait partie de l’ensemble des techniques de commandes 

avancées qui peut être employée dans des applications industrielles et dans des travaux de 

recherche afin de répondre aux problèmes de régulation des systèmes industriels complexes 

soumis aux contraintes. Le terme commande prédictive n'indique pas une stratégie de commande 

spécifique mais plutôt un ensemble d’algorithmes qui utilisent explicitement le modèle du 

système dans un problème d’optimisation, à résoudre, afin de déterminer une séquence optimale 

de commandes satisfaisant les contraintes du système et les performances formulées à travers un 

certain critère d’optimisation. 

La première génération de la commande prédictive a été appliquée dans le milieu 

industriel en 1978 [28] sous la nomination de la commande prédictive heuristique MPHC (Model 

Predictive Heuristic Control). Le principe de cette technique est de poursuivre une référence 

mais sans tenir compte des contraintes d’exploitation du système considéré. A partir de cette 

technique, qui représente la base des techniques des commandes prédictives, d’autres stratégies 

permettant la prise en compte des contraintes sur les entrées et les sorties du système sont 

apparues à partir des années 80 comme : la commande prédictive généralisée connue sous le nom 

de GPC (Generalized Predictive Control) [29], et la commande prédictive fonctionnelle nommée 

PFC (Predictive Functional Control), [30], la commande prédictive sous contraintes terminales 

CRHPC (Constrained Receding Horizon Predictive Control) [31] et la commande prédictive à 

base de modèle MPC (Model Predictive Control) [32]  

L’avantage principal de cette technique de commande est représenté par la possibilité de 

prendre en compte explicitement les différentes contraintes sur les états, les commandes et les 

sorties. La littérature fournit de nombreuses méthodes qui développent les structures de 

commande prédictive permettant la prise en compte de contraintes, de type égalité ou inégalité. 

Dans notre thèse pour notre problème de commande prédictive sous contraintes on a utilisé les 

inégalités matricielles linéaires (LMI), les approches basées sur les LMIs prennent une place de 

plus importante dans les méthodes modernes de l'automatique puisqu’elles promettaient 

d’apporter des solutions intéressantes par la manipulation de contraintes de façon systématique 

ainsi que pour la prise en compte des incertitudes. 

IV.2. La Commande prédictive sous contraintes 

L’idée principale des commandes prédictives étant de prédire ou d’anticiper le 

comportement ou l’état futur du système, au moins sur un certain horizon, en s’appuyant sur un 

modèle dynamique. Cette idée a pour objectif de minimiser l’écart entre une trajectoire à 
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poursuivre ou une référence donnée au préalable et l’estimation de l’état futur du système, sur un 

horizon fini appelé horizon de prédiction, en tenant compte de l’état actuel du système étudié. Le 

résultat de la prédiction sera un vecteur de commande ou une séquence dont le premier élément 

est injecté au système. Durant l’intervalle de temps suivant, une nouvelle séquence est calculée 

et l’ancienne séquence sera donc décalée. Ainsi, la commande prédictive est également appelée 

commande à horizon glissant ou fuyant.  

Le modèle de base pour calculer les prédictions est un modèle d’état discret donné par : 









  )()(

 )()()1(

kCxky

kBukAxkx
    (IV.1) 

avec nRx(k) , mRu(k) et  qRy(k)  qui est soumis aux contraintes au niveau de la commande 

u(k) et des sorties y(k) 

maxmin

maxmin

yyy

uuu




     (IV.2) 

La fonction coût J  à minimiser à chaque période d’échantillonnage pénalise les déviations des 

sorties prédites )(ˆ kjky   d’une trajectoire de référence )( kjkr   en plus des variations du 

vecteur de commande )1()()(  kukuku , elle est souvent donnée par la forme : 

   

 











u

p

w

H

j

TT

H

Hj

T

u

jkuSjkujkRujku

kjkyjkrQkjkyjkrJ

1

)1()1()1()1(                                                   

)(ˆ)()(ˆ)(min

(IV.3) 

Où Q , R et S sont les matrices de pondération, avec Q est défini positive et S  et R sont semi 

défini positives. Les paramètres wH , pH et uH sont les paramètres de réglage du correcteur 

prédictif et représentent respectivement l’instant du début de la prédiction, l’horizon de 

prédiction maximal et l’horizon de commande. L’horizon de prédiction pH  représente la 

longueur de l’intervalle de temps futur sur lequel on cherche à minimiser la fonction coût. 

L’horizon de commande uH représente le nombre de variation de la commande que l’on autorise 

en futur avant qu’elle ne soit maintenir à une valeur constante.  

Selon la stratégie prédictive, le modèle précédemment défini est ensuite utilisé pour élaborer la 

prédiction du comportement futur du système. En considérant que l’état du système est 

disponible, les prédictions des sorties futures peuvent être mises sous la forme (IV.4), où 

 ˆ qRy représente le vecteur des sorties prédites. 
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 

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





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1 )()1()()(ˆ
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jku
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i

jnn ikukuBCAkxCAknky

  

  (IV.4) 

L’étape suivante consiste à définir sous forme matricielle le vecteur )(ˆ kY  des prédictions des 

sorties, en considérant l’expression (IV.4) pour 
pw HHn ,  et avec la condition 0)1(  ku  

pour uHi  . Le vecteur des sorties prédites devient alors : 

nnn UHCkxCY




 ]0 [)(ˆ     (IV.5) 

On peut encor écrire :  

nUY ˆ      (IV.6) 

avec : 
noHnoHnoHnoH uppp RRRY


 , ,ˆ  et 

niH

n
uRU

)1( 
 , 0n  est le nombre de sorties du 

système et in  est le nombre d’entrées du système. On appelle   la réponse libre de la sortie car 

il ne dépend pas de la séquence de commande et il est obtenu par simulation de la réponse libre 

dans le modèle, et on appelle nU  la réponse forcé de la sortie car il dépend de la séquence de 

commande sélectionnée. 

Une fois cette représentation linéaire locale a été obtenue, le problème d'optimisation peut être 

écrit comme un programme quadratique (QP). De ce fait, l’implantation de la commande 

prédictive nécessite la résolution du problème QP à chaque pas d’échantillonnage. Reprenons le 

critère de coût J  et mettons-le sous une forme matricielle : 

)()()()(),( 11   kn

T

knn

T

nnref

T

nrefnn UUSUURUUYYQYYYUJ


 (IV.7) 

Où T

refrefref nkYkYY )]()1([   est le vecteur de référence. 

En remplaçant (IV.6) dans (IV.7)  

n

TTT

nnk

T

refn USRQUUSUQYJUJ ][])[(2)( 1min  


  (IV.8) 

Où  

11min 2  k

T

k

T

ref

T

ref

T

ref USUQYQQYYJ


   (IV.9) 

IV.2.1. La commande prédictive robuste 

La question de la robustesse se pose dés que les incertitudes sur la représentation du 

processus sont admises. Il convient, alors, de définir les conditions pour maintenir certaines 
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propriétés telles que la stabilité et la performance de la commande en présence de ces 

incertitudes. Le principe de la commande prédictive robuste (RMPC) est, donc, de prendre en 

compte les variations des paramètres du modèle données par A , B et C .  

Dans le cas où le système est affecté par des incertitudes, on peut retenir le modèle de prédiction 

comme dans (IV.1) et considérer le modèle affecté par des incertitudes : 









 )()()(

 )()()()()1(

kxCCky

kuBBkxAAkx




    (IV.10) 

La sortie prédite devient : 

nUY )(ˆ        (IV.11) 

On modifier la minimisation de la fonction objectif nominale (IV.8) à une minimisation d’une 

fonction objectif plus défavorable : 

n

TTTTTT

n

n

T

refk

T

refn

UQQQSRQU

UQYSUQYJUJ

][                                                            

])()[(2)( 1min



 






(IV.12) 

IV.2.2. La commande prédictive sous contraintes terminales (CRHPC) 

La commande prédictive avec contraintes CRHPC (Constrained Receding Horizon 

Predictive Control) [31] est une variante de la commande prédictive MPC qui garantit la stabilité 

en boucle fermée sous certaines conditions. Dans cette configuration, le critère de coût de 

l’algorithme MPC doit être minimisé sachant que l’on impose à la sortie de coïncider avec la 

consigne pendant un intervalle supplémentaire de m  périodes d’échantillonnage après l’horizon 

de prédiction pH , selon la relation : 

mjHtyjHty prefp ,,1 ),()(ˆ     (IV.13) 

Avec ŷ  sortie prédite et m  nombre de contraintes terminales. Les prédicteurs sous forme 

matricielle s’expriment de façon similaire à la relation (IV.11) : 

ncccc UY )(ˆ       (IV.14) 

En remplaçant (IV.13) dans (IV.14) on obtient la forme matricielle suivante : 

crefcncc YU  )(      (IV.15) 

D’autres contraintes peuvent également s’envisager, de type inégalité (ou encore appelées 

contraintes dures), permettant de modéliser des saturations au niveau du signal de commande, ou 

de l’incrément de ce signal, ou encore de la sortie. 
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Limitation du signal de commande : 

1,...,1  ),1()1()1( maxmin  uHjjkujkujku    (IV.16) 

Sachant que : 



j

i

ikukujku
1

)1()1()1(  

Ces contraintes se regroupent sous la forme matricielle suivante : 

maxmin UIUU n       (IV.17) 

Avec :  
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Limitation de l’incrément de commande : 

1,...,1  ),1()1()1()1( maxmin  uHjjkukujkujku  (IV.19) 

Ce qui fournit sous forme matricielle : 
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    (IV.20) 
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Saturation du signal de sortie : 

pHjyjkyy ,...,1  ,)(ˆ
maxmin      (IV.22) 
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Ce qui fournit sous forme matricielle, compte tenu de la relation (IV.11) : 

maxmin )( YUY n        (IV.23) 

Soit : 
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
    (IV.24) 

On constate dès lors que l’ensemble des contraintes représentées par les équations (IV.15), 

(IV.18), (IV.20) et (IV.23) peut se structurer sous un formalisme unique facilement exploitable 

par la suite par les algorithmes de minimisation :  

BkAU n )(       (IV.25) 

où A  est une combinaison des matrices 1uHI , 1uHL , )(   , )( cc    et B  un vecteur 

constitué des différentes contraintes présentes dans le système. 

IV.2.3. Formulation du problème de commande prédictive comme un programme 

quadratique 

Lorsque le système se trouve soumis à un ensemble de contraintes regroupées sous la 

forme synthétique de la relation (IV.25), la simple minimisation du critère MPC (IV.12), pour 

lequel existait une solution explicite, se transforme désormais en un problème de programmation 

quadratique beaucoup plus délicat à résoudre. Les contraintes demeurent malgré tout linéaires, 

nous permettant d’utiliser des techniques plus difficiles à mettre en œuvre dans le cas général de 

contraintes non-linéaires [33]. 

Notre problème consiste donc à minimiser une fonction convexe J  (IV.12), sur un 

domaine convexe (IV.25). Sans rentrer en détail dans  la théorie de la programmation 

quadratique, un problème de minimisation convexe possède un minimum global (s’il existe) 

unique si le Hessien de la fonction objectif est défini positif. Dans ce sens, la forme matricielle 

du critère (IV.12) peut se reformuler de la façon suivante [8] : 

EkUPkHUkU n

T

n

T

n  )()()( min     (IV.26) 

Le Hessien H  de cette fonction est alors défini positif si la matrice   vérifie la relation : 

uHrang )(       (IV.27) 

IV.3.Application du Formalisme LMI 

On a adopté le formalisme LMI (Linear Matrix Inequality) comme outil de minimisation. 

Cette démarche est détaillée dans les paragraphes ci-dessous. 
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IV.3.1. Formalisme LMI 

Une inégalité matricielle linéaire (notée par la suite LMI) peut se formaliser par la relation : 





n

i

iiFxFxF
1

0 0)(     (IV.28) 

Où nxxx ,...,, 21  représentent les coordonnées de l’optimum x  recherché, 
PPT

JJ RFF  des 

matrices données, et 0)( xF  signifie que )(xF  est définie négative. Un ensemble d’inégalités 

matricielles linéaires :  

0)(,...,0)(,0)( 21  xFxFxF k    (IV.29) 

Peut dés lors se traduire par une seule inégalité matricielle linéaire [34],[35] : 
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  (IV.30) 

Aucune distinction ne sera donc faite par la suite entre un ensemble d’inégalités matricielles 

linéaires et une unique LMI. 

À partir de ce formalisme, et de façon primordiale pour notre problème d’optimisation (IV.26) et 

(IV.25), des inégalités quadratiques convexes peuvent se transformer en inégalités matricielles 

linéaires grâce au lemme de Schur. Soit
TT xMxMxLxL )()( ,)()(  et )(xW  présentant une 

dépendance affine vis à vis de x , Alors la LMI : 

0
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xMxW

xWxL
T

     (IV.31) 

est équivalente aux inégalités matricielles suivantes : 


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
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0)(

1 TxWxMxWxL
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
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





 0)()()()(

0)(

1 TxWxLxWxM

xL
 (IV.32) 

Ce formalisme permet d’aborder la problématique de faisabilité, à savoir trouver le domaine 

admissible satisfaisant les inégalités. Il permet aussi de traiter les problèmes d’optimisation 

linéaire (ce qui constitue avant tout l’objet de ce paragraphe), c’est à dire minimiser une fonction 

de coût linéaire sous contraintes LMI : 

0)(  àsoujet 

  min

xF

xcT

     (IV.33) 
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F  : est une matrice symétrique dépendant de manière affine de la variable x , c  est un vecteur 

réel. La solution est alors donnée par la valeur de x  incluse dans le domaine admissible, et 

minimisant le terme linéaire xcT . Des  solveurs ont été développés pour permettre la résolution 

de ces deux types de problèmes ; ainsi une valeur de x  admissible est calculée de façon itérative, 

le test d’arrêt se basant sur la précision recherchée pour cette valeur. 

IV.3.2. Transformation sous forme LMI 

Un problème d’optimisation par LMI nécessite d’après la relation précédente (IV.33) que 

le problème initial soit restructuré de façon à faire intervenir une fonction de coût linéaire et des 

contraintes de type ‘inégalité’ strictes. Cette réécriture de l’objectif de commande impose alors 

les étapes suivantes : 

i. Transformation de la fonction de coût quadratique 

ii. Formulation des contraintes de type égalité 

iii. Formulation des contraintes de type inégalité 

iv. Modification des expressions matricielles non diagonales de certaines contraintes 

envisagent successivement ces quatre aspects. 

i.  De façon générale, la minimisation d’une fonction quadratique convexe )(xf  peut se traduire 

de façon équivalente par la stratégie de minimisation suivante 

Minimiser   et trouver un x  admissible satisfaisant )(xf   (IV.34) 

Cette inégalité stricte, mais non linéaire, se transforme alors simplement par le lemme de Schur 

en une LMI. 

Dans le cas du MPC, la relation (IV.34) devient alors : 

Minimiser   et trouver un nU  admissible satisfaisant )( nUJ  (IV.35) 

Ce qui se traduit par le problème d’optimisation [8] : 

Minimiser 
R  

Sujet à : (IV.36) 
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Qui correspond parfaitement au formalisme LMI, avec : 
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ii. Les contraintes terminales (IV.15) peuvent se reformuler en termes d’optimisation d’une 

borne supérieure, s’écrivant alors sous une forme compatible avec la structure LMI : 
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   (IV.37) 

Avec
m

m RI  , de façon pratique, considérer 1  s’avère suffisant pour assurer l’équivalence 

entre les relations (IV.15) et (IV.37) (plutôt que 0 qui informatiquement n’est pas simple à 

mettre en œuvre). 

iii. D’après le paragraphe (IV.2.2), les contraintes de type inégalité (IV.18), (IV.21), et (IV.24) 

sont déjà sous une forme adaptée : 
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   (IV.40) 

iv. Toutes les contraintes précédentes (IV.37), (IV.38), (IV.39) et (IV.40) doivent enfin se 

présenter sous une forme diagonale, définissant ainsi un espace matriciel convexe symétrique, 

afin d’éviter la définition d’une LMI particulière pour chaque inégalité. A l’issue des quatre 

étapes précédentes, le problème sous forme finale est alors le suivant [8] : 
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(IV.41)                                                                                                                                   : àSujet 
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      (IV.42) 

Où 1  est choisie numériquement suffisamment petit. 

IV.4. Conclusion 

Ce chapitre a été consacré à des génialités sur la commande prédictive et l’état de l’art 

concernant cette approche de commande. Ainsi, après savoir présenté le principe de la 

commande prédictive, Nous avons détaillé les différentes types de contraintes peuvent être 

ajoutées à la formulation de la commande prédictive. Dans la suite on a traité le problème des 

contraintes en utilisant l’approche LMI en se basant toujours sur la commande MPC, cette 

approche LMI nous a permis de traiter en même temps les deux types de contraintes, égalités 

(terminales) et inégalités (dures) dans un seul algorithme. 
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Chapitre V 
Application de la stratégie de commande 

MPC-LMI 

 
 



Chapitre II         Modélisation des convertisseurs DC-DC 

55 

V.1. Introduction 

Dans ce chapitre, une commande MPC des convertisseurs DC-DC basé sur un modèle 

floue T-S est proposée. Cette approche de modélisation permet de représenter, de façon exacte, 

le comportement non linéaire des convertisseurs DC-DC par un ensemble de sous-systèmes 

linéaires. 

Dans le cas des convertisseurs de puissance DC-DC qui fonctionnent en mode de 

conduction continue, l’objectif consiste à maintenir la tension de sortie à une valeur de référence 

désirée en utilisant un rapport cyclique compris dans l’intervalle [0,1] et une valeur du courant 

de l’inductance strictement positif. La tension de sortie doit suivre la consigne souhaitée en 

présence des perturbations (variations de la charge par exemple) tout en respectant des 

contraintes sur le rapport cyclique et le courant de l’inductance. Afin de répondre aux problèmes 

de régulation et de robustesse, nous proposons d’appliquer une commande RMPC avec une 

transformation des objectifs et des contraintes sous forme LMI. 

V.2. Modèle flou de T-S des convertisseurs DC-DC 

V.2.1. Modèle flou de T-S de convertisseur Buck : 

La Figure V.1 montre un schéma électrique de convertisseur Buck. mR  est la résistance 

du transistor sw  (Mosfet), dv  est la tension de seuil de la diode, LR  et CR  sont les résistances 

parasites de l'inductance et  du condensateur respectivement. loadi  le curent de la charge. 

 

Figure V.1. Schéma électrique de convertisseur Buck 

Le convertisseur Buck peut s’écrire par les équations d’états suivantes : 

inv

sw
Li

C

CR
CvD

)(tdPMW 

 

mR LR

R

L

loadi
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D’après le chapitre (II) la discrétisation de ce modèle nous donne : 
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Supposons que le courant maxmin )( LLL IkiI  . La méthode de transformation par secteurs non 

linéaires permet de transformer de manière exacte le modèle (V.2) en un modèle T-S suivant : 

 )()()()()()()()1( 2211

2

1

iiloadiiiiii
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i DDkiBBkdBBkxAAkx   


 (V.3) 

Le modèle flou de T-S obtenu représente exactement le système non linéaire pour 
nRx  avec 

ln 2  modèles locaux où ln représente le nombre de modèles locaux. On peut donc représenter le 

système (V.3) par deux règles flou de type T-S ou la partie conséquence est remplacer par des 

sous système linéaires. On a donc : 
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Finalement, on obtient pour le convertisseur buck le modèle flou global de T-S suivant : 

)()()()()()()()1( 2211 DDkiBBkdBBkxAAkx load      (V.4) 
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D’où les fonctions d’activation suivantes : 
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Et : A , 11B , 12B , 2B  et D sont des variations des paramètres du modèle. 

Les fonctions d’activation ))((1 kiL  et ))((2 kiL  sont représentées sur la Figure (V.2) : 

 

Figure V.2. Les fonctions d’activation de modèle flou de T-S de convertisseur Buck 

V.2.2. Modèle flou de T-S de Convertisseur Boost : 

Nous pouvons écrire le modèle d’état discret de convertisseur Boost comme : 
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supposons cette fois que le courant maxmin )( LLL IkiI  , et que la tension maxmin )( CCC VkvV  , 

on utilise la transformation par secteurs non linéaires pour obtenir le modèle T-S suivant : 
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Le système (V.8) peut être représenté par quatre règles floues de type T-S : 
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On obtient pour le convertisseur Buck le modèle flou global de T-S suivant : 
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D’où les fonctions d’activation suivantes : 

minmax

min
4

minmax

max
3

minmax

min
2

minmax

max
1

)(
))((           ,

)(
))((

)(
))((              ,

)(
))((

CC

CC
C

CC

CC
C

LL

LL
L

LL

LL
L

VV

Vkv
kv

VV

Vkv
kV

II

Iki
ki

II

Iki
ki

























  (V.11) 

Et : A , 1B , 2B , 3B  et 4B sont des variations des paramètres du modèle. 

les fonctions d’activation ))((1 kiL , ))((2 kiL , ))((3 kVC  et ))((4 kvC  sont représentées sur la 

Figure (V.3) : 

 

Figure V.3. Les fonctions d’activation de modèle flou de T-S de convertisseur Boost 

V.2.3. Modèle flou de T-S de convertisseur Buck-Boost : 

On réécrire le modèle d’état discret de convertisseur Buck-Boost comme suit : 
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Pour obtenir le modèle flou de convertisseur Buck-Boost, la même démarche précédente est 

appliquée, supposons que le courant maxmin )( LLL IkiI  , et que la tension maxmin )( CCC VkvV  , 

on utilise la transformation par secteurs non linéaires pour obtenir le modèle T-S suivant : 
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Le système (V.13) peut être représenté par quatre règles floues de type T-S : 
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On obtient pour le convertisseur Buck-Boost le modèle flou global de T-S suivant : 
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D’où les fonctions d’activation suivantes : 
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Et : A , 1B , 2B , 3B  et 4B sont des variations des paramètres du modèle. 

les fonctions d’activation ))((1 kiL , ))((2 kiL , ))((3 kVC  et ))((4 kvC  sont représentées sur la 

Figure (V.4) : 
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Figure V.4. Les fonctions d’activation de modèle flou de T-S de convertisseur Buck-Boost 

V.3. Résultats de simulation  

L’objective de cette section est de présenter une simulation de la loi de commande 

prédictive détaillée dans le chapitre (IV) appliquée aux convertisseurs DC-DC fonctionnant en 

CCM en utilisant les modèles flous développés dans la section précédente. Nous avons considéré 

plusieurs scenarios de test, afin d’évaluer les performances de suivi de trajectoires, le rejet de 

perturbation et la robustesse aux variations paramétriques. Les simulations sont effectuées sur les 

trois types de convertisseurs ayant les paramètres donnés dans les tableaux (V.1), (V.2) et (V.3) : 

paramètres                                

valeurs                                                       

Tableau V.1. Paramètres de convertisseur Buck 

paramètres                                 

valeurs                                       

Tableau V.2. Paramètres de convertisseur Boost 

paramètres                                 

valeurs                                             

Tableau V.3. Paramètres de convertisseur Buck-Boost 

V.3.1. Application de la commande prédictive avec contraintes sous forme LMI 

Le but de cette partie est de tester l’impact de la structure prédictive appliquée aux 

convertisseurs DC-DC à laquelle on a ajouté la prise en compte des contraintes terminales, et des 

contraintes inégalité (dures) avec l’approche LMI, on introduit ces contraintes sur le signal de 

commande (le rapport cyclique), et le signal de sortie (la tension de sortie). Pour résoudre le 
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problème d’optimisation convexe (IV.41) nous avons utilisés la toolbox YALMIP [36]. Les 

contraintes imposées sur le signal de commande et le signal de sortie pour chaque convertisseur 

sont données par : 

Buck: 11  u , 07.145.0  y  

Boost: 10 u , 220  y  

Buck-Boost: 5.00 u , 02.4  y  

Nous montrons, sur les Figures. (V.5), (V.6) et (V.7), les évolutions temporelles de 

rapport cyclique, de la tension de sortie et du courent de l’inductance obtenus en simulation avec 

la loi de commande prédictive avec contraintes. Ainsi que la comparaison de la tension de sortie 

avec la référence. Nous pouvons remarquer pour les trois convertisseurs que la tension de sortie 

s'installer à leur valeur souhaitée avec des performances dynamiques de bonne qualité : un 

dépassement de la tension de sortie presque nul et une erreur statique nulle, on constate que le 

temps de réponse est important, mais acceptable. On remarque qu’avec MPCC-LMI on peut 

assurer une limitation sur le signal de commande et maintenir la tension de sortie à sa valeur de 

référence désirée en utilisant un rapport cyclique compris dans l’intervalle [0,1].  
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)(a

)(b

)(c  

Figure V.5. Réponse du convertisseur Boost pour la structure MPCC-LMI : (a)  rapport cyclique 

(b) tension de sortie (c) courant dans l'inductance 
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Figure V.6. Réponse du convertisseur Buck pour la structure MPCC-LMI : (a) rapport cyclique 

(b) tension de sortie (c) courant dans l'inductance 
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Figure V.7. Réponse du convertisseur Buck-Boost pour la structure MPCC-LMI : (a) rapport cyclique 

(b) tension de sortie (c) courant dans l'inductance 
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V.3.2. Application de la commande prédictive avec contraintes sous forme LMI aux 

systèmes perturbés 

Il s'agit maintenant d'étudier la robustesse de la technique de commande proposée dans le 

cas de la variation des paramètres du système et des perturbations extérieures. Nous avons opté 

pour trois scenarios de test : variations de la résistance de charge, des paramètres du modèle et la 

présence des perturbations externes. 

Dans un premier temps, les réponses des convertisseurs sont évaluées pour des variations 

de charge en échelon, les tensions de sorties sont présentés dans les Figures. (V.8), (V.9) et 

(V.10) ces Figures montrent que le contrôleur proposé est capable de réguler la tension de sortie 

d'une manière satisfaisante vis-à-vis des variations de la charge. 

 

Figure V.8. Tension de sortie du convertisseur Buck à une variation de la résistance de charge 

 656 : R  
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Figure V.9. Tension de sortie du convertisseur Boost à une variation de la résistance de charge 

 10801 : R  

 

Figure V.10. Tension de sortie du convertisseur Buck-Boost à une variation de la résistance de charge 

 165100651 : R  
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système de l'ordre de %10 , Nous pouvons voir sur Figures. (V.11), (V.12) et (V.13) que malgré 

la présence de ces variations, la réponse du système n’est que légèrement modifiée 

 

Figure V.11. Tension de sortie du convertisseur Buck à une variation paramètres du système 

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
-4.5

-4

-3.5

-3

-2.5

-2

-1.5

-1

-0.5

0

0.5

Temps (s)

te
ns

io
n 

de
 s

or
tie

 V
c(

t)

 

 

Vref

Vc

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
0

2

4

6

8

10

12

Temps (s)

te
n
s
io

n
 d

e
 s

o
rt

ie
 V

c
(t

)

 

 
Vref

Vc



Chapitre II         Modélisation des convertisseurs DC-DC 

67 

 

Figure V.12. Tension de sortie du convertisseur Boost à une variation paramètres du système 

 

Figure V.13. Tension de sortie du convertisseur Buck-Boost à une variation paramètres du système 
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Figure V.14. Tension de sortie du convertisseur Buck après une perturbation 

 
Figure V.15. Tension de sortie du convertisseur Boost après une perturbation 

 
Figure V.16. Tension de sortie du convertisseur Buck-Boost après une perturbation 
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V.4. Conclusion : 

Ce chapitre a permis de présenter la démarche suivie pour la mise en œuvre de la loi de 

commande prédictive non linéaire sous forme LMI dans le but de réguler la tension de sortie des 

convertisseurs DC-DC affecté par des perturbations et soumis à des contraintes sur le rapport 

cyclique et sur la tension de sortie. 

La mise en œuvre de cette stratégie de commande comprend deux étapes essentielles : La 

représentation des convertisseurs DC-DC par une famille de modèles linéaires locaux sous forme 

d'espace d'état en utilisant l'approche de modélisation floue T-S. La résolution d’un problème 

d’optimisation quadratique basée sur les inégalités matricielles linéaires. 

Les performances de la loi de commande prédictive NMPC-LMI ont été vérifiées grâce à 

des essais de simulation, la stratégie de commande proposée présente de meilleures 

performances en termes de suivi de trajectoires et en termes de rapidité de régulation de la sortie 

des convertisseurs. 

La prise en compte des contraintes sur la sortie et sur la commande permet d’obtenir un 

rapport cyclique comprit entre 0 et 1 et d’améliorer les performances en termes de dépassement. 

L’efficacité du contrôleur proposé en termes de robustesse a été montrée à travers des 

études en simulation en tenant compte des variations de la charge, des variations au niveau des 

paramètres du système et des perturbations externes. 
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Conclusion générale 

Le travail mené dans ce mémoire a porté sur la modélisation et la commande des 

convertisseurs de puissance DC-DC à modulation de largeur d'impulsions PWM (Pulse Width 

Modulation). 

Concernant l’étape de modélisation, nous avons utilisé la technique de moyennage en 

espace d’état pour modéliser les convertisseurs DC-DC en mode CCM. Le modèle moyen 

permet d’avoir d’une part une expression analytique simple et d’autre part de décrire les non 

linéarités que peut présenter le convertisseur. 

Les modèles moyennes linéarisés autour du point de fonctionnement sont seulement utile 

pour de petites variations autour de ce point. Pour avoir un modèle beaucoup plus précis nous 

avons choisi d’utiliser le modèle T-S obtenu par l’application de la méthode des secteurs non 

linéaires, cette approche permet de représenter, de façon exacte, le comportement non linéaire 

des convertisseurs DC-DC sous forme de plusieurs modèles linéaires. 

Aussi, non seulement on a montré la faisabilité de la logique flou pour la modélisation 

des convertisseurs DC-DC, mais on a proposé l'application de deux contrôleurs flous, type-1 et 

type-2, pour réguler la tension de sortie des convertisseurs DC-DC. Les deux contrôleurs 

donnent des résultats satisfaisants mais pas vraiment excellents surtout en terme d'oscillations et 

de dépassement. 

L’objectif de ce mémoire a été de synthétiser une loi de commande robuste pour la 

commande des convertisseurs DC-DC, nous avons proposé une stratégie de commande 

prédictive robuste avec contraintes mise sous forme LMI (RMPCC-LMI). Cette loi de 

commande présente l’avantage de prendre en compte les contraintes, de type égalité ou inégalité, 

et d’assurer la stabilité du système à piloter dans l’ensemble du domaine de fonctionnement 

établi en conduction continue. La stratégie de commande a été appliquée sur les trois topologies 

des convertisseurs : Buck, Boost et Buck-Boost, elle a montré des meilleures performances au 

niveau du temps de réponse et du dépassement. Concernant la robustesse de la commande, les 

réponses obtenues en présence des variations de la charge, des variations au niveau des 

paramètres du système et des perturbations externes, montrent de bonnes performances en termes 

de régulation de la tension de sortie à une valeur de consigne désirée. 
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Annexe 

Le point du départ pour le calcul du vecteur des sorties prédites )(ˆ kjky   est donné par les 

expressions suivantes : 

)()()1(ˆ kBukAxkkx 
     

(A.1) 

)()1()( kukuku       (A.2) 

D’abord il faut calculer la commande )( jku   itérativement à partir de l’expression (A.2) : 
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Les prédictions des états futurs à partir de l’instant k sont alors calculées itérativement : 
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Finalement, la sortie au moment )( jky  est calculée de la façon suivante : 
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Le vecteur des sorties prédites sous forme matricielle est donnée par : 
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Après une manipulation mathématique de prédiction, les matrices ,  et  sont donnés par : 
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La sortie prédite pendant l'horizon qui représente l’intervalle supplémentaire de contraintes 

terminales est donnée sous forme matricielle par :

 ncccc UY )(ˆ  
    

(A.7) 

De façon similaire, les matrices c , c et c sont donnés par : 

)(et  0] [ 0], [ kxCHCHC cncccncccncc    














































mHH

i

imHmH

HH

i

iHH

HH

i

iHH

c

uppp

uppp

uppp

BABABA

BABABA

BABABA

H

0

21

2

0

1

1

0

1









 














































mHH

i

imHmH

HH

i

iHH

HH

i

iHH

c

uppp

uppp

uppp

BABABA

BABABA

BABABA

H

0

21

2

0

1

1

0

1

















 





























mH

H

H

c

p

p

p

A

A

A



2

1

mno

pref

pref

pref

refc R

mHkY

HkY

HkY

Y 



























 ,

)(

)2(

)1(



 

mnsmno

nc R

C

C

C

C 



















 ,

00

00

00









mnsmno

nc R

C

C

C

C 



















 ,

00

00

00

















 

Avec 0n , in  et sn sont le nombre de sorties du système, les entrées du système et l'ordre du 

système. m nombre de contraintes terminales. 



Résumé 

 

 Résumé 

Répondant aux besoins croissant des systèmes d’alimentation de puissance capables de faire 

varier largement le niveau de la tension continue avec de bonnes performances dynamiques, le travail 

présenté dans ce mémoire a été orienté vers l’application d’une stratégie de commande prédictive robuste 

avec contraintes (RMPCC) sur des convertisseurs de puissance DC-DC, représentés du point de vue 

mathématique par des modèles flous de T-S obtenues par l’application de la méthode des secteurs non 

linéaires. En prenant en compte la structure variable de ces systèmes à commutations, un modèle flou de 

T-S permet de représenter un système non-linéaire avec un ensemble de sous-systèmes linéaires. La loi de 

commande prédictive présentée dans ce travail nous permette la prise en compte de contraintes, de type 

égalité ou inégalité, mise sous forme LMI, et d’assurer la stabilité et la performance de la loi de 

commande face à des perturbations extérieures agissant sur le système. 

Mots clés: Convertisseurs DC-DC, commande prédictive robuste avec contraintes (RMPCC), 

linéaire matrice égalité LMI, modèle flou de T-S, secteurs non linéaires. 

Abstract 

Responding to the growing needs of power supply systems can be widely varied level of the DC 

voltage with good dynamic performances, the work presented in this thesis  has been directed towards the 

implementation of a robust constrained predictive control strategy (RMPCC) on power DC-DC 

converters represented by T-S fuzzy models obtained by applying the method of sector nonlinearity,. 

Taking into account the variable structure of these switching systems, a fuzzy model of T-S is used to 

represent a non-linear system with a set of linear subsystems. The predictive control law presented in this 

work allows us to take into account constraints, type equality or inequality, setting as a LMI form, and to 

ensure stability and performance of the control law against of external disturbances acting on the system. 

Keywords: DC-DC converters, robust constrained predictive control (RMPCC), linear matrix 

inequalities LMI, T-S fuzzy model, sector nonlinearity. 

 ملخص

 ،جيد الديناميكي بأداء المستمر الجهد مستوى تغير أن واسع نطاق على القادرة الطاقة إمداد لأنظمة المتزايدة للاحتياجات استجابة 

  DC-DCالطاقة محولات على (RMPCC) قيود مع قوية تنبؤي تحكم إستراتيجية تطبيق نحو الأطروحة هذه في المقدم لالعم توجيه تم

 في الأخذ مع ،الخطية غير القطاعات أسلوب تطبيق خلال من عليها يتم الحصول T-S غامضة بنماذج رياضية نظر وجهة من الممثلة

 الفرعية الأنظمة من بمجموعة  الخطية غير الأنظمة يمثل أن T-S الغامض للنموذج يمكن  المتحولة الأنظمة هالمتغير لهذ الهيكل الاعتبار

 موضوعة المساواة، عدم أو المساواة نوع من ، القيود الاعتبار بعين نأخذ أن لنا يتيح العمل هذا في المقدم التنبؤي التحكم قانون. الخطية

 .نظام على المؤثرة الخارجية الاضطرابات مواجهة في المراقبة لنظام والأداء الاستقرار وضمان ، LMIشكل على

 ، LMIالخطية المساواة عدم مصفوفة ، (RMPCC)قيود مع القوي التنبؤي التحكم ، DC-DCالطاقة محولات : مفتاحيه كلمات 

 .الخطية غير القطاعات ،S-Tالغامض  النموذج


