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Introduction générale 

 

 

Le rôle de l’énergie électrique dans notre vie est comme l’eau, l’air et l’aliment ce qui 

impose la recherche des sources des énergies renouvelables (l’énergie solaire photo- 

voltaïque, éolienne…etc.) et des outils pour les opérations de conversion et de réglage. 

Parmi ces outils on trouve les convertisseurs statiques, qui sont utilisés en plusieurs 

applications, on cite : la téléphonie mobile, les ordinateurs, l’électroménager, les cellules 

photovoltaïques, les véhicules hybrides et électriques et dans d’autres applications [1]. 

Selon la nature de l’opération de conversion d’énergie, il existe plusieurs types de 

convertisseurs : les redresseurs, les onduleurs, les gradateurs et les hacheurs. La fonction 

de ces derniers est la conversion continu-continu et la modification du niveau de la 

tension par exemple : Buck (abaisseur), Boost (élévateur) et Buck-Boost (abaisseur- 

élévateur-inverseur). En électronique, ces systèmes sont des circuits simples mais en 

automatique ces sont des systèmes non linéaires avec de fortes non linéarités ce qui pose 

des difficultés en modélisation et en commande. 

Afin d’étudier le comportement de cette classe de systèmes, le modèle doit avoir la 

capacité de décrire les différents comportements non linéaires du convertisseur et il doit 

être simple pour qu’il soit exploitable. Parmi les modèles existant on peut citer : le 

modèle détaillé, le modèle moyen, le modèle discret et le modèle hybride [2]. 

En se basant sur les modèles ainsi mentionnés plusieurs techniques de commande ont été 

proposées dans la littérature. Selon le public visé et les objectifs de la commande on 

trouve des approches comme : la commande PID [3],la commande floue [4 ,5 ,6], la 

commande PID floue , la commande prédictive [7], la commande par mode glissant et 

PID[8], la commande par rétroaction [9]. 
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Le but de notre travail peut être divisé en trois partie ; tout d’abord modéliser 

convenablement le convertisseur afin d’illustrer et de comprendre les différents 

comportements exhibés par cette classe de systèmes, synthétiser une technique de 

commande floue permettant d’atteindre les performances désirées et à la fin une grande 

partie est dédiée à la question d’optimisation [10,11] de la technique de commande 

floue. Cette dernière partie représente notre contribution et une suite aux travaux de 

l’encadrant Pr. K. GUESMI.  

Le mémoire est structuré autour de quatre chapitres. Le premier est consacré aux notions 

de base sur les convertisseurs statiques (un convertisseur Boost est considéré en tant que 

exemple), la stabilité ainsi que les phénomènes non linéaires exhibés par les 

convertisseurs statiques. Le deuxième chapitre traite la question de modélisation du 

convertisseur. Le troisième chapitre est dédié à la synthèse d’un PID flou en se basant 

essentiellement sur des critères de stabilisation avec des dynamiques désirées. Des 

domaines de faisabilités pour les paramètres du contrôleur seront identifiés à la fin de ce 

chapitre. Une suite logique de ce travail est donnée dans le dernier chapitre. Il s’agit de 

l’obtention des valeurs minimales, en utilisant l’algorithme d’essaim de particules, pour 

les paramètres du contrôleur à l’intérieur des domaines déjà obtenus. 
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I.1.Introduction 

Dans ce monde la majorité des systèmes sont des systèmes non linéaires et ils ont des 

caractéristiques particulières [12] ce qui implique une commande spécifique pour avoir le 

comportement désiré. Plusieurs techniques de commande linéaire, non linéaire et 

hybride ont été développées dans la littérature [13]. 

Parmi les modèles les plus utilisés dans la commande on peut citer les modèles linéaires 

obtenus par linéarisation du comportement du système autour du point de 

fonctionnement. Dans ce cadre, la partie non linéaire sera négligée et les résultats de 

l’étude reste locaux et ne permettent pas de voir les différents comportements non 

linéaires ou anormaux (oscillations harmoniques, sous harmoniques, quasi périodiques, 

bifurcation, sensibilité aux conditions initiales, chaos,…etc.). 

Un exemple typique de systèmes non linéaires est le convertisseur statique continue-

continue qui est un objet élémentaire dans le domaine de conversion de l’énergie 

électrique. Ce système est l’objectif de plusieurs études de commande [14] et de 

modélisation [15] à cause de sa richesse en comportements/phénomènes non linéaires 

comme les routes vers le chaos, les phénomènes de quasi-périodicité et les bifurcations 

[16]. 

Un premier pas dans notre travail est de comprendre, à travers des notions élémentaires, 

les différents comportements du convertisseur statique sujet de l’étude et de la 

commande. 
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I.2.systèmes dynamiques non linéaires définitions et propriétés  

Un système dynamique non linéaire est représenté sous la forme des équations 

différentielles non linéaires (le cas continue) ou sous la forme des équations de 

récurrence (le cas discret). 

 Le cas continu  

𝑑𝑥(𝑡)

𝑑𝑡
= 𝑓(𝑥(𝑡))                                                               (1.1) 

 Le cas discret  

𝑥(𝑛 + 1) = 𝑓(𝑥(𝑛))                                                           (1.2) 

Point fixe (point d’équilibre ou point stationnaire) : Comme dit leur nom, le point fixe est 

défini par : 

 Le cas continu 

𝑥𝑒 = {𝑥/𝑓(𝑥(𝑡)) = 0}                                                    (1.3) 

 Le cas discret 

     𝑥𝑒 = 𝑥(𝑛 + 1) = 𝑥(𝑛)                                                 (1.4) 

I.2.1.Stabilité 

 Soit 𝑥(𝑡, 𝑎) une solution de l’équation différentielle (1.1) avec une condition 

initiale 𝑎; 𝑥(𝑡, 𝑎) est stable si les autres solutions avec des conditions initiaux 

proches de 𝑎  restent proche de 𝑥(𝑡, 𝑎) : 

∀ 𝜀 > 0, ∃ 𝛿 > 0 telle que ‖𝑏 − 𝑎‖ < 𝛿 ⟹ ‖𝑥(𝑡, 𝑏) − 𝑥(𝑡, 𝑎)‖ < 𝜀 pour tous 𝑡 > 0 

(1.5a) 

 Si 𝑥(𝑡, 𝑏) → 𝑥(𝑡, 𝑎) quand 𝑡 → ∞ on dit  𝑥(𝑡, 𝑎) est asymptotiquement stable. 

 Un point x est localement (localement et asymptotiquement) stable s’il est stable 

pour tous les conditions initiaux 𝑥 ∈ 𝐵𝑟(𝑎)tell que : 

𝐵𝑟(𝑎) = {𝑥: ‖𝑥 − 𝑎‖ < 𝑟}                                                (1.5b) 

où  𝐵𝑟(𝑎) est une sphère de rayon r autour de 𝑎 et 𝑟 > 0 

 Le système est globalement stable s’il est stable pour tous 𝑟 > 0 . 
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Fig.1.1.Schéma explicatif des notions de stabilité  

Il existe plusieurs méthodes pour l’étude de stabilité [9] des systèmes non linéaires soit 

directement, soit par l’approximation aux systèmes linéaires.  

 Stabilité des systèmes linéaires 

Soit le système défini par l’équation : 

𝑑𝑥

𝑑𝑡
= 𝐴𝑥(𝑡)                                                            (1.6) 

𝐴 ∈ ℝ𝑛×𝑛 est une matrice carré  

Les valeurs propres sont définies par : 

𝜆(𝐴) = {𝑠 ∈ ℂ: det(𝑠𝐼 − 𝐴) = 0}                                        (1.7) 
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Théorème 1 : Soit le système [9]: 

𝑑𝑥

𝑑𝑡
= 𝐴𝑥(𝑡)                                                                    (1.8) 

Ce système est asymptotiquement stable si et seulement si toutes les valeurs propres de 

A sont à partie réelle strictement négative ; et il est instable s’il existe au moins une 

valeur propre à partie réelle strictement positive. 

Stabilité des systèmes non linéaires 

 approximation linéaire 

Soit le système non linéaire défini par l’équation : 

𝑑𝑥

𝑑𝑡
= 𝐹(𝑥)                                                                (1.9) 

L’approximation en série de Taylor autour du point d’équilibre 𝑥𝑒 donne : 

𝑑𝑥

𝑑𝑡
= 𝐹(𝑥𝑒) +

𝜕𝐹

𝜕𝑥
|
𝑥𝑒
(𝑥 − 𝑥𝑒) + 𝑡𝑒𝑟𝑚𝑒 𝑑

′𝑜𝑟𝑑𝑟𝑒 𝑠𝑢𝑝𝑒𝑟𝑖𝑒𝑢𝑟      (1.10) 

On a : 𝐹(𝑥𝑒) = 0 

Par un changement de variable : 𝑧 =  (𝑥 − 𝑥𝑒) 

𝑑𝑧

𝑑𝑡
= 𝐴𝑧 ;    𝐴 =

𝜕𝐹

𝜕𝑥
|
𝑥𝑒

                                                (1.11) 

On obtient l’approximation linéaire qui sera utilisé pour l’étude de comportement et de 

stabilité du système non linéaire autour du point d’équilibre. Dans ce cas  on peut utiliser 

la notion  de stabilité d’un système linéaire ou la notion de stabilité structurelle. 

 Types de point d’équilibre 

Selon les valeurs propres du système on a: 

1. Nœud : si les valeurs propres sont réelles de même signes 

2. Selle : si les valeurs propres sont réelles de signes différents 

3. Foyer : si les valeurs propres sont complexes 

4. Centre : si les valeurs propres sont imaginaires 
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Pour un système de 2éme ordre le plan de phase associé aux différents types de points 

d’équilibres est représenté dans la figure (fig.1.2) 

 

 

 

Fig.1.2.Plan de phase de différents types du point d’équilibre [12] 

 Stabilité structurelle, notions [17] 

 Un système est stable structurellement si son plan de phase ne change pas 

qualitativement  en présence de  petites perturbations 

 Un point d’équilibre est dit hyperbolique si toutes les valeurs propres de A ont 

une partie réelle non nulle. 

 Les points  hyperboliques sont dits  structurellement stables 
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 Le nœud, la selle et le foyer sont dits structurellement stable et le centre n’est 

pas stable structurellement. 

 Stabilité de Lyapunov 

Théorème2 [9]: 

Soit le système non linéaire défini par l’équation : 

𝑑𝑥

𝑑𝑡
= 𝐹(𝑥)   ; 𝑥 ∈ ℝ𝑛×1                                                    (1.12) 

Soit 𝑉 une fonction non négative dans ℝ𝑛,𝑉̇ sa derivée par rapport au temps : 

𝑉̇ =
𝜕𝑉

𝜕𝑥

𝑑𝑥

𝑑𝑡
=

𝜕𝑉

𝜕𝑥
 𝐹(𝑥)                                                     (1.13) 

Soit 𝐵𝑟 = 𝐵𝑟(0) une sphère de rayon 𝑟 autour de l’origine  

S’il existe 𝑟 > 0 sachant que 𝑉 est definie positive et 𝑉̇ est semi définie négative pour 

tous 𝑥 ∈ 𝐵𝑟 alors 𝑥 = 0 est localement stable au sens de Lyapunov 

Si  𝑉  est définie positive et 𝑉̇  est définie négative pour tous 𝑥 ∈ 𝐵𝑟  alors 𝑥 = 0  est 

localement asymptotiquement stable. 

I.2.2.Bifurcation 

La bifurcation est un changement du type d’équilibres ou de nombres des équilibres du 

système lors de changement d’un paramètre du système (variable de bifurcation) ; ce 

changement peut être représenté graphiquement par le diagramme de 

bifurcation (fig.1.3).Ce diagramme présente l’évolution des équilibres en fonction de la 

variable de bifurcation. 

Il existe plusieurs types de bifurcation (voir fig.1.3)  
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Fig.1.3.Types de bifurcation (µ variable de bifurcation) 

 

Il existe d’autres types de bifurcation : collision de frontière (changement structurel dans 

le système) et doublement de période (le doublement de la période de la réponse du 

système). 

µ 
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I.2.3.Chaos 

Les systèmes chaotiques sont des systèmes très sensibles aux conditions initiales, leur 

évolution dans le temps est imprévisible tant qu’ils sont décrit par des équations 

déterministes.  

Le route vers le chaos est précédé par une bifurcation comme la bifurcation de type 

doublement de période (Fig.1.4). 

 

Fig.1.4.Route vers le chaos par doublement de période 

I.3.Exemple : le convertisseur statique 

Les convertisseurs statiques sont des systèmes électroniques qui ont de nombreuses 

applications dans le domaine de conversion d’énergie dans notre vie quotidienne : 

téléphonie mobile, ordinateurs, panneaux solaires photovoltaïques, éoliennes …etc. 

Ils ont classé techniquement selon le principe de conversion d’énergie à plusieurs 

familles: Les redresseurs (alternative-continue), les onduleurs (continue-alternative), les 

hacheurs (continue-continue), les gradateurs (alternative-alternative). 

 

 

 

 

Chaos   P8 Période 1 Période 2 P4 
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I.3.1.Exemples des convertisseurs statiques 

 

 

 

a. Buck  

 

 

 

 

b. Boost  

 

 

 

 

c. Buck –Boost 

 

 

 

 

 

d. Cuk  

 

 

 

 

 

e. SEPIC  

 

 

 Fig.1.5.Types des convertisseurs [18] 
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Dans ce travail et afin d’illustrer les différents concepts étudié et perte de généralité nous 

limitons l’étude au hacheur survolteur « Boost ».  

I.3.2.Fonctionnement du convertisseur Boost 

La conversion d’énergie dans ce type de convertisseur se fait à base de stockage 

temporaire de l’énergie d’entrée dans l’inductance puis la transformation à la sortie à 

travers le condensateur. Cette opération de transfert (conversion) se fait par la 

commutation du commutateur commandé sw (Fig.1.6). 

 

Fig.1.6.Circuit du convertisseur Boost [6] 

 Phases de commutation  

Selon l’état de commutateur sw et de la diode on distingue trois phases de 

commutation ; chaque phase à un temps de séjour contrôlé par la commande 

proposée. 

 Rapport cyclique 

C’est le rapport entre le temps de séjours dans l’état de fermeture de 

commutateur sw et la période. 

𝑑 =
𝑡𝑓𝑒𝑟𝑚𝑒𝑡𝑢𝑟𝑒

𝑇
 

 phase1 : sw fermé, VD ouvert (voir Fig.1.7.a) 

En utilisant les lois de Kirchhoff le comportement du convertisseur est décrit par 

les équations : 

𝐿
𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝐿(𝑡) = 𝑣𝑔(𝑡) − (𝑟𝐿 + 𝑟𝑠𝑤)𝑖𝐿(𝑡)                                (1.14a) 

𝐶
𝑑

𝑑𝑡
𝑣𝑐(𝑡) =

𝑣𝑐(𝑡)

𝑅+𝑟𝑐
                                                    (1.14b) 
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𝑢𝑜(𝑡) =
𝑅

𝑅+𝑟𝑐
𝑣𝑐(𝑡)                                                    (1.14c) 

 phase2 : sw ouvert, VD fermé (voir Fig.1.7.b) 

𝐿
𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝐿(𝑡) = 𝑣𝑔(𝑡) − (𝑟𝐿 + 𝑟𝑉𝐷 +

𝑅𝑟𝑐

𝑅+𝑟𝑐
) 𝑖𝐿(𝑡) −

𝑅

𝑅+𝑟𝑐
𝑣𝑐(𝑡)                (1.15a) 

𝐶
𝑑

𝑑𝑡
𝑣𝑐(𝑡) =

1

𝑅+𝑟𝑐
(𝑅𝑖𝐿(𝑡) − 𝑣𝑐(𝑡))                                (1.15b) 

𝑢𝑜(𝑡) =
𝑅

𝑅+𝑟𝑐
(𝑣𝑐(𝑡) + 𝑟𝑐𝑖𝐿(𝑡))                                     (1.15c) 

 Phase3 : sw ouvert, VD ouvert (voir Fig.1.7.c) 

𝑑

𝑑𝑡
𝑖𝐿(𝑡) = 0                                                       (1.16a) 

𝐶
𝑑

𝑑𝑡
𝑣𝑐(𝑡) =

𝑣𝑐(𝑡)

𝑅+𝑟𝑐
                                                 (1.16b) 

𝑢𝑜(𝑡) =
𝑅

𝑅+𝑟𝑐
𝑣𝑐(𝑡)                                              (1.16c) 

 

                              -a-                                                            -b- 

 

                                                                      -c- 

Fig.1.7.Phases de commutation du convertisseur Boost  
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On dit le mode de conduction continue le mode où le système commute entre les deux 

phases phase 1 et phase 2. S’il commute entre les trois phases c’est le mode de 

conduction discontinu qui correspond à l’annulation du courant d’inductance. 

 Modes de commande  

Le convertisseur peut être commandé en tension ou en courant selon l’état mesuré 

où chaque mode à des caractéristiques. 

 

                               -a- -b- 

Fig.1.8.Schéma des modes de commande du convertisseur : courant(a), tension(b) 

Sur un intervalle de temps 𝑡 ∈ [𝑛𝑇: (𝑛 + 1)𝑇] les formes typiques en régime permanent 

du courant 𝑖𝐿 et de la tension 𝑉𝑐 pour un mode de conduction continu sont données par la 

figure suivant : 

 

Fig.1.9.Formes typiques du courant et de la tension 

iL(t
) 

T 

t 

Vc(t
) 

t nT (n+d)
T 

(n+1)
T 

iL(nT

) 

iL((n+1)T

) 

iL((n+d)T

) 

Vc((n+d)

T) 

Vc((n+1)

T) 

Vc(nT) 
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I.4.Conclusion 

Dans ce chapitre on a vu des notions de base sur les systèmes dynamiques non linéaires    

et une description du convertisseur statique continue-continue Boost. Ce dernier qui est 

riche en phénomènes non linéaires d’où la nécessité de construire un modèle adéquat 

pour l’analyse de ses comportements et sa commande.  

La modélisation est la tâche de description paramétrique des relations entrée-sortie 

gouvernant le comportement du convertisseur est l’objectif du chapitre suivant. 
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II.1.Introduction 

La modélisation est une tâche importante pour avoir l’information nécessaire sur le 

comportement du système et la synthèse du contrôleur, Le modèle doit être simple, 

fidèle et exploitable.  

Notre système d’étude c.à.d. le convertisseur statique a connu des nombreuses 

méthodes de modélisation [18] qui décrivent ses comportements non linéaires [19,20, 

21], chacune de ces méthodes a des avantages, inconvénients et des contraintes ou des 

restrictions sur la validité du modèle ainsi obtenu. 

Il existe trois familles de modèles, les modèles à temps continu(espace d’état continu),les 

modèles à temps discret (espace d’état discret) et les modèles hybrides qui décrivent le 

comportement temporelle du système pour chaque configuration par des états continus 

et la commutation d’une configuration à une autre par des états discrets. La commutation 

entre ces états se fait à base des conditions de transition [22,23]. 

Le modèle le plus exacte est le modèle détaillé ; cependant il n’est pas exploitable que 

pour des raisons de vérification ou de validation. En effet, ce modèle nécessite un temps 

de calcul et un espace mémoire importants. De plus, cette technique de modélisation 

nécessite la régularité de la matrices d’état ce qui n’est pas le cas en mode de conduction 

discontinue du convertisseur. 

Parmi les modèles continus il y a le modèle à petit signaux [24,25] qui permet de décrire 

le comportement du système autour d’un point de fonctionnement mais ne permet pas 

de visualiser les phénomènes non linéaires. Pour cette raison le modèle moyen a été 

proposé [26]. Néanmoins, ce dernier néglige l’effet de la fréquence de commutation ce 
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qui implique que le modèle ne peut pas décrire les instabilités rapides (à l’échelle de la 

fréquence de commutation) du système. 

Afin de contourner ces problèmes la technique de modélisation discrète peut être une 

alternative. Le principe de cette technique est basé sur l’échantillonnage périodique de 

l’état du système, en utilisant le concept de la section de Poincaré. 

Plusieurs travaux sont basés sur ce modèle [27 ,28], des améliorations sont effectuées en 

utilisant le théorème de Cayley Hamilton [29] et le théorème de décomposition spectral 

[30]. 

On trouve aussi les modèles énergétiques qui utilisent les principes d’Euler-Lagrange et 

de conservation d’énergie [31].  

Un autre modèle a été proposé dans [32] en utilisant les transformés Laplace et Z mais ce 

modèle n’est valide que pour le mode de conduction continue. 

Dans notre cas on a opté pour le modèle discret basé sur le théorème de Cayley Hamilton 

[33, 34, 35] ; un modèle qui présente l’avantage d’être à la fois simple et assure une 

description fidèle du comportement du système sans pour autant alourdir le calculateur. 

II.2.Modèles classiques 

Dans chaque configuration (voir Fig.1.7), le convertisseur peut être représenté par 

l’équation d’état ci-dessous : 

𝑥̇=𝐴𝑖𝑥+𝐵𝑖𝑉𝑔                                                               (2.1) 

où 𝑥 = [𝑖𝐿    𝑣𝐶]
𝑇est l’état du système, 𝐴𝑖  et 𝐵𝑖 sont les matrices d’état et de commande 

respectivement dans la ième  configuration ( i=1, 2 en MCC, i =1, 2, 3 en MCD). 

A1=[
−
𝑟𝐿+𝑟𝑆𝑊

𝐿
0

0 −
1

𝐶(𝑅+𝑟𝑐)

], B1     =[
1

𝐿

0
]  , 

A2   =[
−
𝑟𝐿+𝑟𝑉𝐷+

𝑅𝑟𝐶
𝑅+𝑟𝐶

𝐿
−

𝑅

𝐿( 𝑅+𝑟𝐶)

𝑅

𝐶( 𝑅+𝑟𝐶)
−

1

𝐶(𝑅 +𝑟𝐶)

], B2   =[
1

𝐿

0
]  ,   

A3=[
0 0

0 −
1

𝐶(𝑅+𝑟𝑐)

], B3   =[
0
0
] 
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II.2.1.Modèle détaillé  

Le modèle détaillé est la résolution exacte de l’équation (2.1), où la condition initiale de 

chaque configuration est l’état final de la configuration précédente : 

𝑥(𝑡) = 𝑒𝐴𝑖(𝑡−𝑡0 )(𝑥𝑖( 𝑡0)+𝐴𝑖
−1𝐵𝑖𝑉𝑔)−𝐴𝑖

−1𝐵𝑖𝑉𝑔                               (2.2) 

II.2.2.Modèle moyen 

On utilisant l’équation (2.1), chaque signal est représenté par sa valeur moyenne ; 

Pour N configurations on a :  

〈𝑥̇〉𝑇 = ∑ 𝑑𝑖(𝐴𝑖〈𝑥〉𝑇 + 𝐵𝑖𝑉𝑔)
𝑁
𝑖=1                                               (2.3) 

tel que : ∑ 𝑑𝑖
𝑁
𝑖=1 = 1 ,   〈𝑑〉𝑇 = 𝑑 

𝑑𝑖𝑇 : le temps de séjour dans la ième configuration 

Pour un Boost fonctionne on MCC, le modèle moyen s’écrit: 

 〈𝑥̇〉𝑇(𝑡) = 𝐴𝑥〈𝑥(𝑡)〉𝑇 + (1 − 𝑑(𝑡))𝐴𝑑〈𝑥(𝑡)〉𝑇 + 𝐵(𝑡)                                (2.4) 

〈𝑢0(𝑡)〉𝑇 = 𝐶𝑥〈𝑥(𝑡)〉𝑇 + (1 − 𝑑(t))𝐶𝑑〈𝑥(𝑡)〉𝑇                            (2.5) 

où  𝐵(𝑡) = [
〈𝑣𝑔〉(t)

𝐿
0]
𝑇

 , 𝐶𝑥 = [0
𝑅

𝑅+𝑟𝐶
] , 𝐶𝑑 = [

𝑅𝑟𝐶

𝑅+𝑟𝐶
0] , 

𝐴𝑥 = [
−
𝑟𝐿+𝑟𝑆𝑊

𝐿
0

0 −
1

𝐶(𝑅+𝑟𝑐)

]     ,  𝐴𝑑 = [
−
𝑟𝑠𝑤+𝑟𝑉𝐷+

𝑅𝑟𝐶
𝑅+𝑟𝐶

𝐿
−

𝑅

𝐿( 𝑅+𝑟𝐶)

𝑅

𝐶( 𝑅+𝑟𝐶)
0

] 

II.2.3.Modèle à petit signaux 

Ce modèle est une linéarisation du modèle moyen autour de point de fonctionnement, 

i.e., pour chaque signal on a la décomposition suivante : 

〈𝑦〉𝑇 = 𝑌 + 𝑦̂ , 𝑦̂ ≪ 𝑌                                                 (2.6) 

𝑌 : Composante continue 

𝑦̂ : Variation autour de la composante continue 
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alors                                                     

{
 
 

 
 〈𝑢0(𝑡)〉𝑇 = 𝑈0 + 𝑢̂0
〈𝑥(𝑡)〉𝑇 = 𝑋 + 𝑥̂
〈𝑣𝑔(𝑡)〉𝑇 = 𝑉𝑔 + 𝑣𝑔

〈𝑑(𝑡)〉𝑇 = 𝐷 + 𝑑̂

                                                    (2.7) 

 Le point de fonctionnement  

L’utilisation des équations (2.4), (2.5), (2.8) et la composante continue nous donne : 
 

       𝐷′2 [
𝑅2

𝑅+𝑟𝐶
] + 𝐷′ [−𝑟𝑆𝑊 + 𝑟𝑉𝐷 +

𝑅𝑟𝑐

𝑅+𝑟𝐶
− 𝑅

𝑉𝑔

𝑈0
] + (𝑟𝐿 + 𝑟𝑆𝑊) = 0            (2.8) 

Où 𝐷 = 1 − 𝐷′ 

La résolution de l’équation (2.8) nous permet de calculer le point de fonctionnement 
𝐷(composante continue du rapport cyclique) du convertisseur. 

II.3.Modèle discret 

Les trois configurations du convertisseur sont représentées dans la figure suivante : 

 

Fig.2.1.Transition entre les configurations du convertisseur  

Le modèle discret en fonction des matrices de transition s’écrit : 

𝑥(𝑛 + 1) = Φ3(𝑡3)Φ2(𝑡2)Φ1(𝑡1)𝑥(𝑛)

+ Φ3(𝑡3)Φ2(𝑡2)∫ Φ1((𝑛 + 𝑑1)𝑇 − 𝜏)
(𝑛+d1)𝑇

𝑛𝑇

𝐵1𝑉𝑔𝑑𝜏

+ Φ3(𝑡3)∫ Φ2((𝑛 + 𝑑1 + 𝑑2)𝑇 − 𝜏)
(𝑛+d1+d2)𝑇

(𝑛+𝑑1)𝑇

𝐵2𝑉𝑔𝑑𝜏 

+∫ Φ3((𝑛 + 1)𝑇 − 𝜏)
(𝑛+1)𝑇

(𝑛+d1+d2)𝑇
𝐵3𝑉𝑔𝑑𝜏                              (2.9) 

d1T d2T 

(A1,B1) 

 

(A3,B3) (A2,B2) 

1 3 2 

Mode de conduction discontinu (MCD) 

Mode de conduction continu (MCC) 

𝑡𝑛
′  𝑡𝑛

"  𝑡𝑛 𝑡𝑛+1 

(1-d1-d2)T 
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avec 

        𝑡1 = 𝑡𝑛
′ − 𝑡𝑛 = 𝑑1𝑇,       𝑡2 = 𝑡𝑛

"  −𝑡𝑛
′ = 𝑑2𝑇et𝑡3 = 𝑡𝑛+1 − 𝑡𝑛

" = (1 − 𝑑1 − 𝑑2)𝑇 

On remarque que ce modèle est basé sur le calcul de la matrice de transition et son 

intégral. 

II.3.1.Calcul de matrice de transition 

Soit la matrice carrée A et soit l’équation caractéristique de la matrice A : 

det(𝐴 − 𝜆𝐼) = 𝑏𝑛𝜆
𝑛 + 𝑏𝑛−1𝜆

𝑛−1 +⋯+ 𝑏2𝜆
2 + 𝑏1𝜆 + 𝑏0                         (2.10) 

On a: 

 ∀ 𝐴𝑛,𝑛    , 𝑏𝑛𝐴
𝑛 + 𝑏𝑛−1𝐴

𝑛−1 +⋯+ 𝑏2𝐴
2 + 𝑏1𝐴 + 𝑏0𝐼 = 0                        (2.11) 

𝑒𝐴𝑡 = 𝑎𝑛−1(𝐴𝑡)
𝑛−1 + 𝑎𝑛−2(𝐴𝑡)

𝑛−2 +⋯+ 𝑎1(𝐴𝑡) + 𝑎0𝐼                        (2.12) 

avec  𝑎𝑖 = 𝑎𝑖(𝑡, 𝜆1, . . , 𝜆𝑛), 𝑖 = 0: 𝑛 − 1 

On pose:     𝑟(𝜆𝑖) = 𝑎𝑛−1𝜆𝑖
𝑛−1 + 𝑎𝑛−2𝜆𝑖

𝑛−2 +⋯+ 𝑎1𝜆𝑖
1 + 𝑎0 

Si 𝜆𝑖 est une valeur propre simple de 𝐴𝑡 alors 𝑒𝜆𝑖 = 𝑟(𝜆𝑖)et si  𝜆𝑖  est une valeur propre 

multiple d’ordre 𝑘 

𝑒𝜆𝑖 =
𝑑

𝑑𝜆
𝑟(𝜆𝑖)|𝜆=𝜆𝑖  

𝑒𝜆𝑖 =
𝑑2

𝑑𝜆2
𝑟(𝜆𝑖)|𝜆=𝜆𝑖  

⋮ 

𝑒𝜆𝑖 =
𝑑𝑘−1

𝑑𝜆𝑘−1
𝑟(𝜆𝑖)|𝜆=𝜆𝑖  

Alors, dans notre cas n=2, donc la matrice de transition s’écrit : 

Φm(tm) = 𝑒
𝐴𝑚𝑡𝑚 = 𝑎𝑚0𝐼 + 𝑎𝑚1𝐴𝑚𝑡𝑚                        (2.13) 

Les valeurs de 𝑎𝑚0 , 𝑎𝑚1 sont calculé à l’aide des valeurs propres 𝜆𝑚1, 𝜆𝑚0 : 

1. Si les valeurs propres sont distinctes : 

𝑟(𝜆𝑚,𝑖=1,2) = {
𝑒𝜆𝑚1𝑡 = 𝑎𝑚1𝜆𝑚1𝑡𝑚 + 𝑎𝑚0
𝑒𝜆𝑚2𝑡 = 𝑎𝑚1𝜆𝑚2𝑡𝑚 + 𝑎𝑚0

                          (2.14) 
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 Si les valeurs propres sont réelles, alors: 

{
𝑎𝑚1 =

𝑒𝜆𝑚1𝑡𝑚−𝑒𝜆𝑚2𝑡𝑚

𝑡𝑚(𝜆𝑚1−𝜆𝑚2)

𝑎𝑚0 = 𝑒
𝜆𝑚1𝑡𝑚 − 𝜆𝑚1𝑡𝑚𝑎𝑚1

                                          (2.15) 

 Si les valeurs propres sont complexes, alors : 

{
𝑎𝑚1 =

𝑒𝜆𝑚𝑅𝑡𝑚

𝜆𝑚𝐼𝑡𝑚
sin (𝜆𝑚𝐼𝑡𝑚)

𝑎𝑚0 = 𝑒
𝜆𝑚𝑅𝑡𝑚[cos(𝜆𝑚𝐼𝑡𝑚)] –

𝜆𝑚𝑅

𝜆𝑚𝐼
sin(𝜆𝑚𝐼𝑡𝑚)

                     (2.16) 

2. Si les valeurs propres sont doubles, alors: 

𝑟(𝜆𝑚,𝑖=1,2) = {
𝑒𝜆𝑚1𝑡𝑚 = 𝑎𝑚1𝜆𝑚1𝑡𝑚 + 𝑎𝑚0

𝑒𝜆𝑚1𝑡𝑚 = 𝑎𝑚1
                      (2.17) 

⇒ {
𝑎𝑚1 = 𝑒𝜆𝑚1𝑡𝑚

     𝑎𝑚0 = 𝑒𝜆𝑚1𝑡𝑚(1 − 𝜆𝑚1𝑡𝑚)
                  (2.18) 

Le calcul de la matrice de transition peut se présenter plus clair dans l’organigramme 

suivant: 

 

 

Fig.2.2. Organigramme du calcul de la matrice de transition exacte 

𝐴𝑚 , 𝑡𝑚 

Calcul des valeurs propres de 

𝐴𝑚 (𝜆𝑚,𝑖=1,2) 

Valeurs propres complexes Valeurs propres réelles 

Φm(tm) = 𝑎𝑚0𝐼 + 𝑎𝑚1𝐴𝑚𝑡𝑚 

Doubles Distinctes 

𝑎𝑚1 =
𝑒𝜆𝑚1𝑡𝑚 − 𝑒𝜆𝑚2𝑡𝑚

𝑡𝑚(𝜆𝑚1 − 𝜆𝑚2)
      

𝑎𝑚0 = 𝑒
𝜆𝑚1𝑡𝑚 − 𝜆𝑚1𝑡𝑚𝑎𝑚1

 𝑎𝑚1 = 𝑒
𝜆𝑚1𝑡𝑚                        

𝑎𝑚0 = 𝑒
𝜆𝑚1𝑡𝑚(1 − 𝜆𝑚1𝑡𝑚)

 

 

𝑎𝑚1 =
𝑒𝜆𝑚𝑅𝑡𝑚

𝜆𝑚𝐼𝑡𝑚
sin(𝜆𝑚𝐼𝑡𝑚)                                

𝑎𝑚0 = 𝑒
𝜆𝑚𝑅𝑡𝑚[cos(𝜆𝑚𝐼𝑡𝑚)] –

𝜆𝑚𝑅
𝜆𝑚𝐼

sin(𝜆𝑚𝐼𝑡𝑚)
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II.3.2.L’intégral de la matrice de transition  

Selon les valeurs propres de la matrice 𝐴𝑚 l’intégral de la matrice de transition sera 

calculé comme suit : 

 Si les valeurs propres sont réelles : 

𝐼𝑎
𝑏 = ∫ Φ𝑚

𝑏

𝑎

(𝑡𝑓 − 𝜏)𝑑𝜏 = [∫ 𝑎𝑚1

𝑏

𝑎

(𝑡𝑓 − 𝜏)𝑑𝜏] [𝐴𝑚 − 𝜆𝑚1𝐼] + [∫ 𝑒𝜆𝑚1(𝑡𝑓−𝜏)𝑑𝜏
𝑏

𝑎

] 𝐼 

𝐼𝑎
𝑏 = 𝐼𝑚1[𝐴𝑚 − 𝜆𝑚1𝐼]+𝐼𝑚0I                               (2.19) 

 Si les valeurs propres sont complexes : 

𝐼𝑎
𝑏 = ∫ Φ𝑚

𝑏

𝑎

(𝑡𝑓 − 𝜏)𝑑𝜏 = [∫ 𝑎𝑚1

𝑏

𝑎

(𝑡𝑓 − 𝜏)𝑑𝜏]𝐴𝑚 + [∫ 𝑎𝑚0

𝑏

𝑎

𝑑𝜏] 

𝐼𝑎
𝑏 = 𝐼𝑚1𝐴𝑚 + 𝐼𝑚0I                                                  (2.20) 

Le calcul de l’intégral de la matrice de transition peut présenter selon l’organigramme 

              Fig. 2.3. Organigramme du calcul de l'intégrale de la matrice de transition  

avec 

𝐴𝑚 , 𝑡𝑓 , 𝑎, 𝑏 

Calcul des valeurs propres de 

𝐴𝑚 (𝜆𝑚,𝑖=1,2) 

Valeurs propres complexes Valeurs propres réelles 

Doubles Distinctes 

∫ Φ𝑚

𝑏

𝑎

(𝑡𝑓 − 𝜏)𝑑𝜏 = 𝐼𝑚1𝐴𝑚 + 𝐼𝑚0I 

𝜆𝑚1 = 0 

∫ Φ𝑚

𝑏

𝑎

(𝑡𝑓 − 𝜏)𝑑𝜏 = 𝐼𝑚1[𝐴𝑚 − 𝜆𝑚1𝐼]+𝐼𝑚0I 

𝜆𝑚1 ≠ 0 𝜆𝑚1 = 0 𝜆𝑚1 ≠ 0 

𝜆𝑚2 ≠ 0 𝜆𝑚2 = 0 

(1) (2) (6) (5) (3) (4) 
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(1) {𝐼𝑚1 = −
(𝜆𝑚2(𝑏 − 𝑎) + exp (𝜆𝑚2(𝑡𝑓 − 𝑏)) − exp (𝜆𝑚2(𝑡𝑓 − 𝑎)))

𝜆𝑚2
2

𝐼𝑚0 = 𝑏 − 𝑎

 

(2)

{
 
 

 
 
𝐼𝑚1 = −

(𝜆𝑚1(𝑏 − 𝑎) + exp (𝜆𝑚1(𝑡𝑓 − 𝑏)) − exp (𝜆𝑚1(𝑡𝑓 − 𝑎)))

𝜆𝑚1
2

𝐼𝑚0 = −
(exp (𝜆𝑚1(𝑡𝑓 − 𝑏)) − exp (𝜆𝑚1(𝑡𝑓 − 𝑎)))

𝜆𝑚1

 

(3)

{
 
 

 
 
𝐼𝑚1 = −

𝜆𝑚2(exp (𝜆𝑚1(𝑡𝑓 − 𝑏)) − exp (𝜆𝑚1(𝑡𝑓 − 𝑎))+𝜆𝑚1(exp (𝜆𝑚2(𝑡𝑓 − 𝑎)) − exp (𝜆𝑚2(𝑡𝑓 − 𝑏)))

𝜆𝑚1𝜆𝑚2(𝜆𝑚2 − 𝜆𝑚1)

𝐼𝑚0 = −
(exp (𝜆𝑚1(𝑡𝑓 − 𝑏)) − exp (𝜆𝑚1(𝑡𝑓 − 𝑎)))

𝜆𝑚1

 

(4) {𝐼𝑚1 = 𝑡𝑓(𝑏 − 𝑎) −
𝑏2 − 𝑎2

2
𝐼𝑚0 = 𝑏 − 𝑎 

 

(5)

{
 
 
 
 

 
 
 
 
𝐼𝑚1 =

𝜆𝑚1((𝑏 − 𝑡𝑓) exp (𝜆𝑚1(𝑡𝑓 − 𝑏)) + (𝑡𝑓 − 𝑎) exp (𝜆𝑚1(𝑡𝑓 − 𝑎)))

𝜆𝑚1
2 +

exp (𝜆𝑚1(𝑡𝑓 − 𝑏)) − exp (𝜆𝑚1(𝑡𝑓 − 𝑎))

𝜆𝑚1
2

𝐼𝑚0 = −(
exp (𝜆𝑚1(𝑡𝑓 − 𝑏)) − exp (𝜆𝑚1(𝑡𝑓 − 𝑎))

𝜆𝑚1
)

 

(6)

{
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 

𝐼𝑚1 =
exp (𝜆𝑚𝑅(𝑡𝑓 − 𝑏)) [𝜆𝑚𝐼 cos (𝜆𝑚𝐼(𝑡𝑓 − 𝑏)) − 𝜆𝑚𝑅 sin (𝜆𝑚𝐼(𝑡𝑓 − 𝑏))]

𝜆𝑚𝐼(𝜆𝑚𝑅
2 + 𝜆𝑚𝐼

2 )

−
exp (𝜆𝑚𝑅(𝑡𝑓 − 𝑎)) [𝜆𝑚𝐼 cos (𝜆𝑚𝐼(𝑡𝑓 − 𝑎)) − 𝜆𝑚𝑅 sin (𝜆𝑚𝐼(𝑡𝑓 − 𝑎))]

𝜆𝑚𝐼(𝜆𝑚𝑅
2 + 𝜆𝑚𝐼

2 )

𝐼𝑚0 =
(𝜆𝑚𝑅−
2 𝜆𝑚𝐼

2 ) (exp(𝜆𝑚𝑅(𝑡𝑓 − 𝑏)) sin (𝜆𝑚𝐼(𝑡𝑓 − 𝑏)) − exp ((𝜆𝑚𝑅(𝑡𝑓 − 𝑎)) sin (𝜆𝑚𝐼(𝑡𝑓 − 𝑎)))

𝜆𝑚𝐼(𝜆𝑚𝑅
2 + 𝜆𝑚𝐼

2 )

−
2𝜆𝑚𝐼𝜆𝑚𝑅 (exp (𝜆𝑚𝑅(𝑡𝑓 − 𝑏)) cos (𝜆𝑚𝐼(𝑡𝑓 − 𝑏)) − exp (𝜆𝑚𝑅(𝑡𝑓 − 𝑎)) cos (𝜆𝑚𝐼(𝑡𝑓 − 𝑎)))

𝜆𝑚𝐼(𝜆𝑚𝑅
2 + 𝜆𝑚𝐼

2 )

 

 

 

II.3.3.Mode de conduction continue 

Pour un système qui fonctionne en mode conduction continue  l’équation (2.9) s’écrit : 
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𝑥((𝑛 + 1)𝑇) = Φ2(𝑡2)Φ1(𝑡1)𝑥(𝑛𝑇) + Φ2(𝑡2) ∫ Φ1((𝑛 + 𝑑)𝑇 − 𝜏)
(𝑛+𝑑)𝑇

𝑛𝑇
𝐵1𝑣𝑔𝑑𝜏 +

                                             ∫ Φ2((𝑛 + 1)𝑇 − 𝜏)
(𝑛+1)𝑇

(𝑛+𝑑)𝑇
𝐵2𝑣𝑔𝑑𝜏                                   (2.21) 

Où 𝑡1 = 𝑑𝑛𝑇 = 𝑡𝑛
′ − 𝑡𝑛    et  𝑡2 = (1 − 𝑑𝑛)𝑇 = 𝑡𝑛

"  −𝑡𝑛
′  

En employant la propriété suivante : 

∫ Φ𝑖
𝑏

𝑎
(𝑡𝑓 − 𝜏)𝑑𝜏 = ∫ Φ𝑖

𝑏−𝑎

0
(𝑡𝑓 − 𝑎 − 𝜏)𝑑𝜏                         (2.22) 

L’équation s’écrit : 

𝑥((𝑛 + 1)𝑇) = Φ2(𝑡2)Φ1(𝑡1)𝑥(𝑛𝑇) + Φ2(𝑡2)∫ Φ1(𝑡1 − 𝜏)
𝑡1

0

𝐵1𝑣𝑔𝑑𝜏 

+∫ Φ2(𝑡2 − 𝜏)
𝑡2

0
𝐵2𝑣𝑔𝑑𝜏(2.23) 

II.4.Exploration des comportements du convertisseur 

Le convertisseur utilisé dans cette partie est un Boost contrôlé au courant en mode de 

conduction continu(MCC).Le schéma de commande le plus simple utilisé pour explorer les 

différents comportements du convertisseur est celui donné par la figure suivante :  

 

Fig. 2.4. Schéma simplifié de la commande du convertisseur en mode courant[33] 

La loi de commande de type rétroaction « feedback » s’écrit : 

𝑑(𝑛) =
𝐿

𝑇(𝑟𝐿+𝑟𝑆𝑊)
𝑙𝑛 (

𝑉𝑔−(𝑟𝐿+𝑟𝑆𝑊)𝑖𝐿(𝑛)

𝑉𝑔−(𝑟𝐿+𝑟𝑆𝑊)𝐼𝑟𝑒𝑓
)                                   (2.24) 
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II.4.1.Comportement périodique, (temporelle) 

Afin de visualiser le comportement périodique du convertisseur on a utilisé les 

paramètres suivants [37] : 

Vg= 5V ,L =1.5mH, rL= 0.3 Ω,rsw= 0.3 Ω, rVD= 0.3 Ω, C = 20μF , rC= 0.25 Ω,  

R =40Ω,T =100μs. 

Pour atteindre la référence Iref : 

𝐼𝑟𝑒𝑓 = {
0.2 𝐴   ,            0 ≤ 𝑡 ≤ 0.02𝑚𝑠
0.4 𝐴 , 0.02 < 𝑡 ≤ 0.04𝑚𝑠 

La réponse du système est comparée à celle obtenue par le modèle détaillé et le résultat 

est donné par la figure 2.5 d’où on constate la fidélité en description obtenue par le 

modèle discret.  

 

Fig.2.5. Réponse du système (b, d zoom de a, c) 

II.4.2.Comportements anormaux 

Pour la visualisation des comportements anormaux du convertisseur on utilise les 

paramètres suivants [36] :    rL = 1.2Ω ,rsw= 0.3 Ω , rVD= 0.24Ω , C = 120μF , rC= 0.1Ω,  

fsw=1/T =500Hz (fsw : fréquence de commutation) 
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Les intervalles des paramètres de bifurcation dans les domaines de fonctionnement sont 

donnés par le tableau suivant [33] : 

Paramètre 

Paramètre de bif 
Vg[V] R[Ω] L =[mH] Iref[A] 

Vg[V] [7,50] 20 27 4 

R[Ω] 30 [8,50] 27 4 

L =[mH] 20 20 [1,30] 4 

Iref[A] 30 20 27 [1.4,7] 

Tab.2.1.Domaines de fonctionnement. 

                     

Fig.2.6. Diagramme de bifurcation avec variation de la tension d'alimentation. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 
Fig.2.7. Diagramme de bifurcation avec variation de la charge 
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Fig.2.8. Diagramme de bifurcation avec variation de l’inductance. 

 

 

Fig.2.9.Diagramme de bifurcation avec variation du courant de référence. 

Discussion et analyse des résultats 

D’après les figures on peut dire : 

 L’observation des réponses des deux modèles (détaillé et discret) nous 

permet de dire que le modèle discret à la capacité de décrire le 

comportement du système de même degré d’exactitude que celui du 

modèle détaillé, 

 Le comportement du système est périodique de période T comme 

l’indique la figure(Fig.2.5) 
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 les comportements non linéaires (bifurcation et chaos) qui sont produits 

par la variation de quelques paramètres sont bien décrits dans les figures 

(Fig.2.6 -Fig.2.9). 

II.5.Conclusion 

Dans ce chapitre on a vu la modélisation discrète du convertisseur Boost qui est basée sur 

le théorème de Cayley Hamilton. La comparaison des résultats obtenus avec ceux du 

modèle détaillé ont montré l’efficacité de l’approche qui s’ajoute au reste de ses 

performances. On a vu aussi, selon les diagrammes de bifurcation, que ce modèle a 

permis de décrire les comportements non linéaires du convertisseur. Ceci nous encourage 

à exploiter cette technique dans le chapitre suivant comme un moyen de validation des 

concepts théoriques et pour évaluer les performances du contrôleur flou sujet du 

chapitre suivant.                                                                                                   .      

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



  

 

 

Chapitre III: Synthèse 

du contrôleur flou 
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III.1.Introduction 

La commande des systèmes non linéaires est une tâche difficile, complexe et nécessite 

généralement, un modèle adéquat pour décrire la totalité des comportements du 

système. En l’absence de ce type de modèles, il faut utiliser soit des stratégies de 

commande insensibles aux incertitudes du model, soit des techniques non paramétriques 

qui ne nécessitent pas la disponibilité d’un modèle mathématique du processus. La 

commande floue fait partie de la dernière classe et peut être une alternative. 

Les premiers pas de la logique flou sont posés par Jan Lukasiewicz au début des années 30 

avec l’idée de trois valeurs logiques (0,0.5, 1) et par Lotfi Zadeh en 1965 avec la notion 

des sous-ensembles flous.  

En 1974, M. Mamdani a fait la première application dans la régulation des processus 

industriels, puis d’autres applications sont faites par Sugneo (1985).Puis les contrôleurs 

flous sont adoptés en utilisant l’analogie avec le PID classique [38,39] et des combinaisons 

avec d’autres types de commande telle que le mode glissant [40,41]. 

La logique floue est utilisée largement dans les commandes des convertisseurs statiques 

[42,43, 44,45], et présente des résultats efficaces et rigoureux. 

Dans ce chapitre, on présente un PID flou synthétisé sur la base de conditions de stabilité 

du bouclé tout en assurant une dynamique désiré pour le système à commander. 
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III.2.Généralités sur la logique floue 

III.2.1.Notions de base  

 Variable linguistique (floue) 

Une variable linguistique est une description d’état d’un phénomène ou d’un 

procédé par des mots ou des phrases comme : chaud, froid, rapide, long, positif, 

négatif….etc. 

 L’univers de discours est l’ensemble des valeurs réelles de la variable linguistique 

floue 𝑥 

 Ensemble flou 

C’est une fonction caractéristique des variables linguistiques où chaque ensemble 

flou est associé à une fonction d’appartenance. 

 Fonction d’appartenance  

La fonction d’appartenance est une fonction qui prend des valeurs de 0 à 1 noté 

𝜇𝐸(𝑥), où E : ensemble flou et x : variable linguistique 

Il existe plusieurs types/formes pour les fonctions d’appartenance :  

 

Fig.3.1.Types de fonction d’appartenance 

x 

µA(x) 

1 

0 

Forme triangulaire       

1 

0 

1 

0 

1 

0 

1 

0 

x x 

x x 

Forme trapézoïdal      Forme gaussienne       

Forme sigmoïdale Forme singleton       

µA(x) µA(x) 

µA(x) µA(x) 

x0 



 Chapitre III : Synthèse du contrôleur flou  

 

35 
 

 opérateurs de la logique floue 

Ce sont les opérateurs mathématiques assurant la conjonction entres les variables 

de la logique floue. Ces operateurs sont : et, ou, non et alors. 

 règles floues 

Ce sont les relations entre les propositions de condition (entrée) et les 

propositions de conclusion (sortie), elles sont rassemblées dans un tableau dit 

matrice d’inférence. Une règle floue à la forme : 

Si (condition) alors (conclusion)                              (3.1) 

Exemple 

Pour la règle 𝑖 et les ensembles flous  𝐸1, 𝐸2, … 𝐸𝑛 , on a : 

𝑺𝑰 (𝑥1 𝑒𝑠𝑡 𝐸1
(𝑖)) ET (𝑥2 𝑒𝑠𝑡 𝐸2

(𝑖)) …OU (𝑥𝑛 𝑒𝑠𝑡 𝐸𝑛
(𝑖))𝑨𝑳𝑶𝑹𝑺 𝑢𝑖 = 𝐶𝑗

(𝑖) 

(3.2) 

où 

 ( 𝑥1 , 𝑥2…𝑥𝑛) : les entrées (variables floues) 

  𝑢𝑖  : la sortie de la i ème règle  

  𝐶𝑗
(𝑖) : Ensemble flou de sortie de la i ème règle  

III.2.2.contrôleur flou 

Les contrôleurs flous traitent les variables linguistiques à l’aide des règles floues 

constituées par l’expert en trois étapes : fuzzification, inférence et défuzzification (voir la 

figure ci-dessous). 

 

Fig.3.2. Schéma synoptique d’un contrôleur flou 
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 Fuzzification 

Elle sert à la transformation des variables réelles données (physiques) en variables 

linguistiques (floues). 

 Moteur (mécanisme) d’inférence 

Un mécanisme d’inférence est la méthode d’interprétation des opérateurs flous et 

de traitement de l’information linguistique en se basant sur l’expérience de 

l’opérateur humain. Il existe plusieurs méthodes d’inférence :Max-Min, Max-

Produit et Somme-Produit. 

 Défuzzification 

C’est l’opération de transformation des résultats obtenus (conclusions 

linguistiques) en variables réelles. Il existe plusieurs méthodes de défuzzification 

parmi lesquelles on peut citer : le centre de gravité, la méthode de hauteurs 

pondérées, la méthode de la valeur maximum et la méthode de la moyenne des 

centres. 

Dans notre travail on utilise la méthode de centre de gravité définie par : 

𝑢 =
∑ 𝐶𝑗∏ 𝜇𝑖

𝑗𝑛
𝑖=1

𝑚
𝑗=1

∑ ∏ 𝜇
𝑖
𝑗𝑛

𝑖=1
𝑚
𝑗=1

                                                (3.3) 

𝑛 : nombre d’entrée 

𝑚 : nombre des règles floues 

𝜇𝑖
𝑗
:degré d'appartenance de la variable 𝑖 à l'ensemble flou Ei dans la règle floue j 

III.3 .PID flou stabilisant  

III.3.1.Stabilité du convertisseur 

Les équations d’état du convertisseur selon le modèle moyen sont donnée par : 

𝑥̇ = (
𝑥̇1 =

𝑣𝑔

𝐿
−
𝑑′𝑋2

𝐿

𝑥̇2 =
𝑑′𝑋2

𝐶
−

𝑋2

𝑅𝐶

) = [
𝐹1
𝐹2
] = 𝐹(𝑥, 𝑑′)                                      (3.4) 

où 𝑑′ est le complémént à 1 du rapport cyclique  
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La recherche des pôles de ce système impose la linéarisation autour du point de 

fonctionnement 𝑥0 : 

𝑥̇̃ = 𝐽(𝑥0)𝑥̃ , 𝑥̃ = 𝑥 − 𝑥0                                          (3.5) 

L’équation caractéristique s’écrit: 

𝛾(𝑠) = 𝑑𝑒𝑡[𝑠𝐼 − 𝐽(𝑥0)] = 𝑠
2 − 𝑡𝑟(𝐽(𝑥0))𝑠 + 𝑑𝑒𝑡(𝐽(𝑥0)) = 𝑠2 + 𝐼1𝑠 + 𝐼2             (3.6) 

Avec les indices de stabilité : 

𝐼1 = [
1

𝐿

𝜕𝑑′

𝜕𝑥1
𝑥2 −

1

𝐶

𝜕𝑑′

𝜕𝑥2
𝑥1 +

1

𝑅𝐶
]|
𝑥=𝑥0

                                   (3.7) 

𝐼2 =
1

𝐿𝐶
[
1

𝑅

𝜕𝑑′

𝜕𝑥1
𝑥2 + 𝑑

′ {
𝜕𝑑′

𝜕𝑥2
𝑥2 +

𝜕𝑑′

𝜕𝑥1
𝑥1} + (𝑑

′)2]|
𝑥=𝑥0

             (3.8) 

Les pôles du système prennent les valeurs: 

{
 
 

 
 
𝜆1,2 =

−𝐼1±√𝐼1
2−4𝐼2

2
𝑠𝑖𝐼1

2 ≥ 4𝐼2
𝑜𝑢

𝜆1,2 =
−𝐼1±𝑗√4𝐼2−𝐼1

2

2
, 𝑠𝑖𝐼1

2 < 4𝐼2

                                     (3.9) 

Le système est asymptotiquement stable si les pôles sont à parti réel strictement négatif 

où dans ce cas les indices 𝐼1 et 𝐼2sont strictement positifs. 

Pour un compromis entre la stabilité et les performances les indice de stabilité 𝐼1 et 

𝐼2doivent vérifier : 

4𝐼2

(𝑡𝑔2𝜃+1)
≤ 𝐼1

2 ≤ 4𝐼2                                               (3.10) 

où 𝜃 est l’argument de 𝜆1,2. 

Pour un intervalle défini des pôles 𝑅𝑒𝑀 ≤ 𝑅𝑒(𝜆1,2) ≤ 𝑅𝑒𝑚 les indices vérifient : 

−2𝑅𝑒𝑚 ≤ 𝐼1 ≤ −2𝑅𝑒𝑀                                              (3.11.a) 

𝑅𝑒𝑚
2 (1 + 𝑡𝑔2𝜃) ≤ 𝐼2 ≤ 𝑅𝑒𝑀

2 (1 + 𝑡𝑔2𝜃)                                (3.11.b) 
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En utilisant les équations (3.7) et (3.8) ces inégalités seront: 

−
1

𝑅𝐶
− 2𝑅𝑒𝑚 ≤ [

1

𝐿

𝜕𝑑′

𝜕𝑥1
𝑥2 −

1

𝐶

𝜕𝑑′

𝜕𝑥2
𝑥1]|

𝑥=𝑥0

≤ −
1

𝑅𝐶
− 2𝑅𝑒𝑀             (3.12) 

𝐶𝐿𝑅𝑒𝑚
2 (1 + 𝑡𝑔2𝜃) ≤ [𝑑′

2
+ 𝑑′ {

𝜕𝑑′

𝜕𝑥2
𝑥2 −

𝜕𝑑′

𝜕𝑥1
𝑥1} +

𝑥2

𝑅

𝜕𝑑′

𝜕𝑥1
]|
𝑥=𝑥0

≤ 𝐶𝐿𝑅𝑒𝑀
2 (1 + 𝑡𝑔2𝜃)     

(3.13) 

III.3.2.Synthèse du PID flou stabilisant 

Le schéma de commande utilisé est donné par la figure : 

  

 

Fig.3.3. Schéma de commande avec le PID flou 

Le PID flou utilisé est un contrôleur à deux entrées : l’erreur et sa dérivée avec des gains 

de réglage et une sortie (le rapport cyclique). 

Ces entrées sont exprimées par l’équation: 

{
𝑖1 = 𝐺𝑒𝑒 = 𝐺𝑒𝐺(𝑉𝑟𝑒𝑓 − 𝑥2)

𝑖2 = 𝐺Δ𝑒𝑇𝑒̇ = −𝐺Δ𝑒𝑇𝐺𝑥̇2
                              (3.14) 

 les règles d’inférence 

 Si l’erreur est grande alors la variation de rapport cyclique est grande. 

 Si l’erreur est petite alors la variation de rapport cyclique est petite. 

 Si l’erreur est très petite et la dérivée d’erreur est grande alors le rapport 

cyclique doit être inchangé. 

 Si l’erreur est nulle ou négative le rapport cyclique doit être aussi nul ou 

négatif (respectivement). 

Système 
Flou 

Ge 

TGe 

 GPI 

GPD 

+ 

+ d  
i1 

i2 

PID Flou 

0d<1 

Convertisseur 
boost 𝒅

𝒅𝒕
 

G 

- 

+ Vref  G 
x2 

𝒆 

𝒆̇ 



 Chapitre III : Synthèse du contrôleur flou  

 

39 
 

 les fonctions d’appartenance utilisées sont les fonctions gaussiennes et pour les 

extrémités on utilise les fonctions sigmoïdales. Pour la conclusion des singletons 

sont choisis (un système TS). 

 Pour les opérateurs ET et ALORS on utilise le produit algébrique et le produit 

respectivement et pour l’opérateur OU on utilise la somme algébrique. 

 la défuzzification est effectuée par la méthode du centre de gravité. 

 on a choisi cinq ensembles flous pour chaque entrée : Négative Grand (NG), 

Négative(N), Zéro (Z), Positive (P), Positive Grand (PG) pour avoir 25 règles floues 

et 17 singletons de sortie distribués sur l’univers de discours [-1,1].La matrice 

d’inférence est donnée par le tableau suivant : 

 

i1 /i2 NG N Z P PG 

PG 0.25 0.36 0.49 0.81 1 

P 0 0.04 0.16 0.36 0.64 

Z -0.16 -0 .04 0 0.04 0.16 

N -0.64 -0.36 -0.16 -0.04 0 

NG -1 -0.81 -0.49 -0.36 -0.25 

Tab .3.1.Matrice d'inférence [33] 

 La loi de commande 

La commande est supposée constante (unique) pendant une période T, comme indiqué 

sur la figure suivante : 

 

Fig.3.4. Contrôleur flou avec le bloc de M. L. I 
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La loi de commande à la néme période d’horloge s’écrit : 

𝑑(𝑛) = 𝐺𝑃𝐷𝛿(𝑛) + 𝐺𝑃𝐼(∑ 𝛿(𝑖)𝑛
𝑖=0 𝑇) = 𝛼 + 𝐺𝑃𝐼(∑ 𝛿(𝑖)𝑛−1

𝑖=0 𝑇)                  (3.15) 

où 

𝛼 = (𝐺𝑃𝐷 + 𝐺𝑃𝐼𝑇)𝛿(𝑛)                                           (3.16) 

𝛿 = ∑ 𝐶𝑗(𝑖1, 𝑖2)∏ 𝜇𝑚
𝑗 (𝑖𝑚)

2
𝑚=1

𝑁
𝑗=1                                     (3.17) 

avec  

𝑁 : Nombre des règles floues 

𝜇𝑚
𝑗 (𝑖𝑚) ∶ Degré d'appartenance de la variable 𝑖𝑚à l'ensemble flou Em dans la règle 

floue j 

On considère que le système est proche de l’équilibre à la nème période d’horloge, alors : 

 

𝑑(𝑛) ≈ 𝐷 − 𝛼                                                            (3.18) 

où :𝐷 = 𝑑|𝑥=𝑥0  

Cette valeur est calculée d’après l’équation (2.8) 

Au voisinage du point de fonctionnement, on utilise les trois ensembles flous N, P et Z 

caractérisées par les fonctions d’appartenance suivantes : 

𝜇𝑖
𝑁 =

1

1+𝑒

2𝑘(
𝑖+
𝛽
2
𝛽
)

; 𝜇𝑖
𝑧 =

2

1+𝑒
𝑘(
𝑖
𝛽
)
2 ; 𝜇𝑖

𝑃 =
1

1+𝑒

−2𝑘(
𝑖−
𝛽
2
𝛽
)

 , (𝑖 = 𝑖1, 𝑖2)       (3.19) 

 La matrice d’inférence est représentée par la partie active selon le tableau suivant : 

P Z N i1 /i2 

U13 U12 U11 P 

U23 U22 U21 Z 

U33 U32 U31 N 

Tab.3.2.Matrice d’inférence au point d’équilibre 
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La sortie du système est, alors, donnée par : 

𝛿 = 𝜇𝑖1
𝑍 𝜇𝑖2

𝑁𝑈21 + 𝜇𝑖1
𝑍 𝜇𝑖2

𝑃𝑈23 + 𝜇𝑖1
𝑍 𝜇𝑖2

𝑍𝑈22 + 𝜇𝑖1
𝑁𝜇𝑖2

𝑍𝑈32 + 𝜇𝑖1
𝑃 𝜇𝑖2

𝑍𝑈12          (3.20) 

 les indices de stabilité  

A partir de l’équation (3.15) et les propriétés suivantes : 

𝜕𝑑

𝜕𝑥1
=

𝜕𝑑

𝜕𝑖2

𝜕𝑖2

𝜕𝑥1
                                                       (3.21) 

𝜕𝑑

𝜕𝑥2
=

𝜕𝑑

𝜕𝑖1

𝜕𝑖1

𝜕𝑥2
                                                       (3.22) 

Les indices de stabilité I1 et I2 s’écrivent : 

𝐼1 = −
1

𝐿
{
[−
𝐺Δ𝑒𝑇𝐺

𝐶
](1−𝑑)

𝜕𝑑

𝜕𝑖2

1−
𝜕𝑑

𝜕𝑖2
[−
𝐺Δ𝑒𝑇𝐺

𝐶
]𝑥1
} 𝑥2 +

1

𝐶
{−𝐺𝑒𝐺

𝜕𝑑

𝜕𝑖2
} 𝑥1 +

1

𝑅𝐶
|

𝑥=𝑥0

             (3.23.a) 

𝐼2 =
1

𝐿𝐶
{−

1

𝑅
[
−(

𝐺Δ𝑒𝑇𝐺

𝐶
)(1−𝑑)

𝜕𝑑

𝜕𝑖2

1−(
𝐺Δ𝑒𝑇𝐺

𝐶
)
𝜕𝑑

𝜕𝑖2
𝑥1
] 𝑥2 − (1 − 𝑑) [((𝐺𝑒𝐺)

𝜕𝑑

𝜕𝑖1
) 𝑥2 + (

[−
𝐺Δ𝑒𝑇𝐺

𝐶
](1−𝑑)

𝜕𝑑

𝜕𝑖2

1−
𝜕𝑑

𝜕𝑖2
[−
𝐺Δ𝑒𝑇𝐺

𝐶
]𝑥1
) 𝑥1] +

(1 − 𝑑)2}|
𝑥=𝑥0

                                                                                                        (3.23.b) 

En utilisant les équations (3.18) et (3.20) ces indices réécrivent : 

𝐼1 = 𝛾 [
𝐻1𝐺𝑒

𝐺∆𝑒𝑇
𝑥1 +

(𝐷−1)

(𝐻2−𝐿𝛾)
𝑥2] +

1

𝑅𝐿
                                     (3.24) 

𝐼2 = 𝛾
(𝐷−1)

𝐶
[
(1−𝐷)

(𝐻2−𝐿𝛾)
𝑥1 + (

1

𝑅(𝐻2−𝐿𝛾)
+ 

𝐻1𝐺𝑒

𝐺∆𝑒𝑇
) 𝑥2] −

(1−𝐷)3

𝐿𝐶
             (3.25) 

où 

𝛾 =
𝑇

𝐿
𝐺𝐺∆𝑒(𝐺𝑃𝐷 + 𝐺𝑃𝐼𝑇) 

𝐻1 =
2𝑘

𝛽 𝑒𝑘
(𝑈12 − 𝑈32) ,  𝐻2 =

 𝐶 𝛽 𝑒𝑘

2𝑘(𝑈23−𝑈21)
 

L’organigramme suivant explique la méthode de calcul des paramètres du PID flou étudié 

dans ce chapitre : 
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Fig.3.5.Recherche des gains pour PID flou stabilisant 

III .4.Simulation et résultats  

Le système utilisé est un convertisseur Boost qui fonctionne en mode de conduction 

continu (MCC), contrôlé en tension. 

Ce convertisseur a les paramètres suivants : 

Vg=15 V, L = 20mH,C = 20μF, R = 30Ω,G = 0.04, f = 5KHz  

Remarque  

La fréquence de commutation est choisie pour obtenir un comportement périodique du 

convertisseur en période 1 (période de la réponse=période du bloc MLI). 

Réponse de système 

En utilisant l’organigramme (Fig.3.5), pour les valeurs propres désirées 1= -9 et 2=-2065 

et pour les gains d’entrée choisis Ge=0.5 et Ge= 9 les gains de sortie admissibles 

GPD=0.475 , GPI=252.  

Calcul des indices de stabilité  
I1, I2 (équations 3.23) 

Choix de la région désirée 
des pôles  

Déduction des intervalles de 
stabilité (équations  3.11) 

Détermination des intervalles admissibles 
pour les gains  du contrôleur Ge, Gce, GPD, GPI 

Arrêt 

Début 
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Pour ces valeurs la réponse du système pour un référence constante Vref=37.5V est 

donnée par la figure ci-dessous : 

 

Fig.3.6.Réponse du système 

On peut remarquer un comportement long et une poursuite de la trajectoire de référence 

Zones de stabilité 

Les zones de stabilité en fonction des gains d’entrée et de sortie sont données par les 

figures suivantes : 

 

Fig.3.7. Domaines de stabilité en fonction des gains du contrôleur 
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D’après cette figure, les gains d’entrées sont complémentaires et le choix de gain de 

sortie GPD est limité. Les gains trouvés dans l’étape précédente sont représentés par 

les points rouges foncé dans (Fig.3.7) 

 Zones de stabilité en fonction des gains 

Les zones de stabilité étudiées dans le paragraphe précédent peuvent changer selon 

les variations de la charge R et la tension de référence Vref, les figures suivantes 

présentes l’effet de ces paramètres sur les zones de stabilité. 

 

 

Fig.3.8.Zones de stabilité en fonction de la tension de référence 

 

 

Fig.3.9.Zones de stabilité en fonction de la charge 
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D’après les figures on peut remarquer : 

1. l’augmentation de la tension de référence provoque la diminution de la zone de 

stabilité et pour rester dans cette zone les gains d’entrée (Ge, Ge) doivent être 

petits, la même remarque pour les gains de sortie où le choix de gain GPD est limité 

avec une liberté de choix de gain GPI (Fig.3.8). 

2. l’augmentation de la charge correspond à l’augmentation de la zone de stabilité 

(Fig.3.9). 

3.  il faut choisir des petites valeurs pour les gains (Ge, Ge, GPD) pour rester dans la 

zone de stabilité. 

III.5.Conclusion 

Dans ce chapitre, on a étudié la stabilité de convertisseur Boost autour du point de 

fonctionnement et on a défini des indices de stabilité en fonction des gains de contrôleur 

flou. Un organigramme est présenté pour la recherche de ces gains dans les domaines 

admissible de stabilité. 

L’analyse des zones de stabilité en fonction des gains d’entrée et de sortie et en fonction 

de la charge et de la tension de référence a permis de visualiser l’effet de ces paramètres 

sur la stabilité. Néanmoins, aucun indice n’est donné sur le bon choix des paramètres du 

contrôleur flou à l’intérieur des zones admissibles de stabilité. Pour traiter ce problème, 

le prochain chapitre de notre travail sera consacré à l’optimisation du choix des gains du 

contrôleur flou afin d’établir un compromis entre stabilité et performances.  
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IV.1.Introduction 

L’optimisation est l’opération de recherche d’un minimum ou maximum d’une fonction 

objectif dans un espace de recherche avec ou sans restrictions. 

Le but d’optimisation est la minimisation du coût ou la maximisation des performances 

désirée pour une optimisation mono-objectif et les deux à la fois pour l’optimisation 

multi-objectif.  

Les premières méthodes d’optimisation ont utilisé l’essai itératif pour obtenir le résultat 

optimal puis elles ce sont développées aux méthodes exactes basées sur la dérivation de 

la fonction objectif. Parmi ces méthodes on énumérer, la méthode simplexe développée 

par Dantzig en 1947, la méthode de Gradient et la méthode de Newton [46]. D’autres 

méthodes sont proposées ensuite telle que la méthode multistart et la méthode de 

Nelder Mead en 1965. 

Ces méthodes sont handicapées par les minimaux locaux et la taille d’espace de 

recherche, les méthodes heuristiques [47] peuvent être une alternative. Dans cette 

approche plusieurs familles d’algorithmes sont apparues et on peut mentionner dans ce 

cadre : 

Les méta-heuristiques à solution unique, qui contiennent entre autres : 

 Le recuit simulé : est une méthode analogue de la technique de recuit des métaux, 

elle est constituée par S.Kirpatrick et ses collègues en 1982. 

 La méthode de recherche tabou proposée par Glover en 1986.  

Les méta-heuristiques à population de solution regroupant : 

 Les algorithmes évolutionnaires : ayant le principe de la sélection naturelle et la 

reproduction des générations, elles sont exploités par Charles Darwin en XIX ème 
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siècle, les algorithmes génétiques (John Hollande 1975) sont les plus connus [48, 

49]. 

 L’algorithme d’essaim de particules créé par Kennedy et Eberhart en 1995 [50] est 

une simulation du comportement de nuées d’oiseaux.  

 L’algorithme de colonie de fourmis développée par Colornie, Dorigo et Maniezzo 

en 1990, son principe est basé sur l’imitation du comportement collectif des 

fourmis pendant la recherche de la nourriture. 

Ces algorithmes sont employés dans de nombreuses applications [51, 52, 53,54], et ont 

connu plusieurs modifications où la notion d’hybridation des algorithmes s’introduit pour 

l’adaptation [55, 56]. 

Le rôle important d’optimisation, la diversité des algorithmes et les résultats obtenus 

nous a donné l’idée d’ajuster ou d’optimiser les gains du contrôleur PID flou, ainsi 

synthétisé dans le chapitre précédent, afin d’en avoir un compromis entre stabilité et 

performances. Dans ce travail on utilise  l’algorithme d’essaim de particules à cause de 

son évolution adaptative, guidée, simple et efficace. 

IV.2. Généralités 

IV.2.1.Notions 

 La forme générale d’un problème d’optimisation peut s’écrire : 

min  𝑓(𝑥) 

𝑠𝑜𝑢𝑠  

𝑔𝑖(𝑥) ≤ 0 , 𝑖 = 1,… , 𝑙

ℎ𝑗(𝑥) = 0 , 𝑗 = 1,… , 𝑝

𝑥𝐿 < 𝑥 < 𝑥𝑈
                                           (4.1) 

où  

𝑥 : variable de décision 

𝑓(𝑥): fonction objectif  

𝑔𝑖(𝑥):fonction des contraintes d’inégalité 

ℎ𝑗(𝑥): fonction des contraintes d’égalité 

𝑝, 𝑙 : nombres des contraintes d’égalités et d’inégalité respectivement 

𝑥𝐿,𝑥𝑈  : bornes supérieur et inferieur respectivement de l’espace de recherche 
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On dit espace de recherche faisable ∁, les variables de décision 𝑥 qui vérifie : 

∁= {𝑥 ∈ ℝ𝑛/ 𝑔(𝑥) ≤ 0 , ℎ(𝑥) = 0, 𝑥𝐿 < 𝑥 < 𝑥𝑈}                   (4.2) 

tel que : 𝑔(𝑥) = [𝑔1(𝑥)… 𝑔𝑙(𝑥)] 

                ℎ(𝑥) = [ℎ1(𝑥)… ℎ𝑝(𝑥)] 

 La solution 𝑥∗du problème donné vérifie : 

 
𝑥∗𝜖∁ , ∀𝑥𝜖∁∶ 𝑓(𝑥∗) ≤ 𝑓(𝑥)                                         (4.3) 

 

 Pour un problème d’optimisation multi-objectif : 

 
𝑓(𝑥) = [𝑓1(𝑥), 𝑓2(𝑥),… , 𝑓𝑚(𝑥)]                                     (4.4) 

 
 
où  𝑚 ≥ 2, est le nombre des objectifs 
 

 On peut  décrire  un problème d’optimisation multi-objectif par la figure suivante : 
 

 

                        Fig.4.1. Représentation d’un problème multi-objectif. 

 

 Un problème d’optimisation multi-objectif est résolu soit par la transformation en un 

problème mono-objectif soit par les approches Pareto. 

xn 

x1 

x 
f(x)  n  

𝑓
→  𝑚  

f1 

fm 
Espace des variables de décision Espace des fonctions objectif 
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IV.2.2. Méthodes Pareto 

Pour un problème multi-objectif la recherche d’une solution optimale signifie la 

recherche d’un compromis entre les objectifs ce qui est un problème difficile, les 

méthodes Pareto utilisent la notion de dominance pour cet objectif. 

 Notion de dominance  

Soit les deux solutions 𝑋 et 𝑋′ 

 

𝑋 𝑑𝑜𝑚𝑖𝑛𝑒 𝑋′ ⇒ {
∀𝑖 , 𝑓𝑖(𝑋) ≤ 𝑓𝑖(𝑋′)

∃𝑖 , 𝑓𝑖(𝑋) < 𝑓𝑖(𝑋′)
                                     (4.5) 

Fig.4.2.Dominance de Pareto 

Dans la figure (Fig.4.2) le point 5 est dominé par les points 3 et 2 et les points 1, 2 et 3 

ne sont dominés par aucun point. 

 Optimalité de Pareto 

Un point optimal au sens de Pareto s’il n’est pas dominé par un autre point (les 

points 1, 3 et 5 sont Pareto optimaux) 

 Front de Pareto 

C’est l’ensemble des points Pareto optimaux comme indique la figure   

suivante : 

 

1 

3 

4 

5 

2 
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                               Fig.4.3.Exemples de frontière de Pareto 

IV.2.3. Méthodes agrégées d’optimisation multi-objectif 

IV.2.3.1.Méthode d’agrégation 

La fonction objectif 𝑓 est la somme pondérée des fonctions 𝑓𝑖  : 

𝑓(𝑥) = ∑ 𝜆𝑖𝑓𝑖(𝑥)

𝑖=𝑚

𝑖=1

 

                                         (4.6) 

où 𝜆𝑖 : coefficient de poids,𝜆𝑖 ∈ [0. .1] et ∑ 𝜆𝑖
𝑚
𝑖=1 = 1       

Si les unités de mesure sont différentes, l’équation précédente devient: 

𝑓(𝑥) = ∑ 𝑐𝑖 𝜆𝑖𝑓𝑖(𝑥)

𝑖=𝑚

𝑖=1

 

f2 max  

f1 max  

f2  min 

f1 max   

f2 min 

f1 min f1 min 

f2 max  
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(4.7) 

avec 𝑐𝑖 =
1

𝑓𝑖
∗ ,𝑓𝑖

∗ est la valeur optimale d’objectif 𝑓𝑖  

IV.2.3.2.Programmation par but 

Dans ce cas la valeur désirée de chaque fonction objectif doit être connue pour 

l’employer  dans l’équation : 

min (∑ 𝜆𝑖(𝑓𝑖(𝑥) − 𝑧𝑖)
𝑃

𝑖=𝑚

𝑖=1

)

1

𝑃

 

𝑠𝑜𝑢𝑠 𝑥𝜖∁                                                            (4.8) 

avec  

𝑃𝜖[1,∞[ , 𝑧𝑖 est la valeur désirée de 𝑓𝑖  

IV.2.3.3.Méthode  de pondération d’exponentielle 

Elle a été utilisée dans [56] et elle montre son efficacité pour les problèmes multi-

objectifs : 

𝑓(𝑥) = ∑(𝑒𝑃𝑤𝑖 − 1) 𝑒𝑃𝐹𝑖

𝑖=𝑚

𝑖=1

 

 (4.9) 

telle que  

                𝑃𝜖[1,∞[,  ∑ 𝑤𝑖
𝑚
𝑖=1 = 1, 𝐹𝑖 =

𝑓𝑖

𝑓𝑖𝑚𝑎𝑥
  , 𝑓𝑖𝑚𝑎𝑥 : la valeur maximale de la fonction 𝑓𝑖    

IV.2.3.4.Méthode  contrainte 

 Dans Cette méthode le problème d’optimisation de 𝑚 objectifs sera un problème mono-

objectif avec (𝑚 − 1) contraintes comme suit : 

min 𝑓𝑘(𝑥) 

𝑠𝑜𝑢𝑠     
𝑥𝜖∁ 

𝑓𝑖(𝑥) ≤ 𝜀𝑖 , 𝑖 = 1…𝑚, 𝑖 ≠ 𝑘
                                               (4.10) 

IV.2.4.Optimisation avec contraintes 

Plusieurs méthodes ont été utilisées pour le traitement des contraintes et on cite, dans ce 

contexte, la méthode de gradient projeté (projection des solutions trouvé sur l’ensemble 

des solutions réalisable), la méthode de Lagrange, la méthode de pénalité. La forme 

générale de cette dernière s’écrit : 
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𝑚𝑖𝑛 𝐹𝑟,𝑞 = 𝑓(𝑥) + 𝑟𝜑𝑞(𝑥)                                           (4.11) 

 

avec la pénalité : 

𝜑𝑞(𝑥) =∑max (0, 𝑔𝑗)
q

𝑙

𝑗=1

+∑|ℎ𝑖(𝑥)|
𝑞

𝑝

𝑖=1

 

 (4.12) 
où   𝑟 > 0 : Paramètre de pénalité , 

        𝑞 : Exposant de pénalité 

IV.3. Optimisation par l’essaim de particules (OEP) 

L’algorithme d’essaim de particules a été proposé par Kennedy et Eberhart en 1995 [50] 

et a connu plusieurs adaptation [57, 58, 59, 60], il est combiné avec d’autre algorithmes : 

les algorithmes génétiques [55], le recuit simulé [61], la méthode de simplexe [62], aussi il 

est utilisé pour les problèmes multi-objectif [63,64, 65, 66,67]. 

Le principe de cet algorithme est le mouvement des individus (particules) en fonction des 

meilleurs positions : personnelle et globale d’essaim (population) selon les équations 

suivantes : 

𝑉𝑖(𝑘 + 1) = 𝑤𝑉𝑖(𝑘) + 𝑐1𝑟1(𝑘)(𝑃𝑏𝑖(𝑘) − 𝑋𝑖(𝑘)) + 𝑐2𝑟2(𝑘)(𝑃𝑔(𝑘) − 𝑋𝑖(𝑘))     (4.13) 

𝑋𝑖(𝑘 + 1) = 𝑋𝑖(𝑘) + 𝑉𝑖(𝑘 + 1)                                            (4.14) 

où 

𝑉𝑖: vitesse de particule 𝑖 

 𝑤: Fonction de pondération (inertie) 

𝑐1, 𝑐2: Paramètres cognitifs et sociaux  

𝑟1, 𝑟2 : Nombres aléatoires entre 0 et 1 

𝑋𝑖 : Position de particule 𝑖 

𝑃𝑏𝑖, 𝑃𝑔:Les meilleurs positions de particule 𝑖 locale et de groupe (globale) 

Le déroulement de la procédure d’optimisation est de la façon suivante : 

1. choix des paramètres : la taille d’essaim, le nombre maximal des itérations et les 

paramètres 𝑐1, 𝑐2, 𝑤  

2. le choix des particules initiales aléatoirement, 
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3. l’évaluation des particules à l’aide de la fonction objectif et la définition de la 

meilleure position globale 𝑃𝑔et locale 𝑃𝑏𝑖 pour l’itération courante 

4. le calcul de vitesse et de position en utilisant les équations (4.13) et (4.14)  

5. le retour à l’étape 3, jusqu’à la fin (dans ce cas l’itération maximale). 

 

Fig.4.4.Organigramme d’algorithme d’essaim des particules 

Algorithme d’essaim des particules modifié 

Dans l’algorithme d’essaim de particules principal, l’évolution des particules est basée sur 

la meilleure position obtenue par la particule lui-même (position locale) et la meilleure 

position obtenue par le groupe d’essaim (position globale), d’autres algorithmes 

proposent de modifier cette structure en ajoutant quelques particules. Pour notre cas les 

particules ajoutées sont les particules sous-optimaux [68] c'est-à-dire à chaque itération il 

Début 

Choix des paramètres et des particules 

initiales 

Évaluation des particules et calcul  de  
𝑃𝑔 et 𝑃𝑏𝑖 

particules 

Itération 

maximum 

Arrêt 

Calcul des nouvelles  particules (4.13) 

et (4.14) 

 

Oui 

Non 
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faut mémoriser les positions optimaux : locale 𝑃𝑖
1 et globale 𝑃𝑔

1 , et les positions sous-

optimaux : locale 𝑃𝑖
2 et globale 𝑃𝑔

2 . 

Les équations de vitesse (4.12) s’écrivent : 

𝑉𝑖
1(𝑘 + 1) = 𝑤𝑉𝑖(𝑘) + 𝑐1𝑟1𝑖(𝑘) (𝑃𝑖

1(𝑘) − 𝑋𝑖(𝑘)) + 𝑐2𝑟2𝑖(𝑘) (𝑃𝑔
1(𝑘) − 𝑋𝑖(𝑘))     (4.15) 

𝑉𝑖
2(𝑘 + 1) = 𝑤𝑉𝑖(𝑘) + 𝑐1𝑟1𝑖(𝑘) (𝑃𝑖

2(𝑘) − 𝑋𝑖(𝑘)) + 𝑐2𝑟2𝑖(𝑘) (𝑃𝑔
1(𝑘) − 𝑋𝑖(𝑘))    (4.16) 

𝑉𝑖
3(𝑘 + 1) = 𝑤𝑉𝑖(𝑘) + 𝑐1𝑟1𝑖(𝑘) (𝑃𝑖

1(𝑘) − 𝑋𝑖(𝑘)) + 𝑐2𝑟2𝑖(𝑘) (𝑃𝑔
2(𝑘) − 𝑋𝑖(𝑘))    (4.17) 

𝑉𝑖
4(𝑘 + 1) = 𝑤𝑉𝑖(𝑘) + 𝑐1𝑟1𝑖(𝑘) (𝑃𝑖

2(𝑘) − 𝑋𝑖(𝑘)) + 𝑐2𝑟2𝑖(𝑘) (𝑃𝑔
2(𝑘) − 𝑋𝑖(𝑘))    (4.18) 

Pour chaque vitesse on calcul la position et la fonction objectif correspondante, la vitesse 

choisie vérifie : 

𝑉𝑖(𝑘 + 1) = {𝑉𝑖
𝑗
∖ 𝑓(𝑋𝑖 + 𝑉𝑖

𝑗
) = 𝑚𝑖𝑛𝑓(𝑋𝑖 + 𝑉𝑖

𝑗
). 𝑗 = 1,2,3,4}         (4.19) 

Alors :𝑋𝑖(𝑘 + 1) = 𝑋𝑖(𝑘) + 𝑉𝑖(𝑘 + 1) 

Pour la nouvelle itération, les particules optimaux et sous optimaux doivent être calculés 

de la manière suivante : 

𝑆𝑖  𝑓(𝑋𝑖(𝑘 + 1)) < 𝑓 (𝑃𝑖
1(𝑘)) : {

𝑃𝑖
1(𝑘 + 1) = 𝑋𝑖(𝑘 + 1)

𝑃𝑖
2(𝑘 + 1) = 𝑃𝑖

1(𝑘)       
                            (4.20) 

𝑆𝑖  𝑓(𝑃𝑖
1(𝑘)) ≤  𝑓(𝑋

𝑖
(𝑘 + 1)) < 𝑓(𝑃𝑖

2(𝑘)): {
𝑃𝑖
1(𝑘 + 1) = 𝑃𝑖

1(𝑘)       

𝑃𝑖
2(𝑘 + 1) = 𝑋𝑖(𝑘 + 1)

             (4.21) 

𝑆𝑖   𝑓(𝑋𝑖(𝑘 + 1)) ≥ 𝑓(𝑃𝑖
2(𝑘)): {

𝑃𝑖
1(𝑘 + 1) = 𝑃𝑖

1(𝑘)       

𝑃𝑖
2(𝑘 + 1) = 𝑃𝑖

2(𝑘)      
                            (4.22)  

𝑆𝑖  𝑓(𝑃𝑖
1(𝑘 + 1)) < 𝑓(𝑃𝑔

1(𝑘)): {
𝑃𝑔
1(𝑘 + 1) = 𝑃𝑖

1(𝑘 + 1)

𝑃𝑔
2(𝑘 + 1) = 𝑃𝑔

1(𝑘)       
                            (4.23) 

𝑆𝑖  𝑓(𝑃𝑔
1(𝑘)) ≤ 𝑓(𝑃𝑖

1(𝑘 + 1)) < 𝑓(𝑃𝑔
2(𝑘)): {

𝑃𝑔
1(𝑘 + 1) = 𝑃𝑔

1(𝑘)       

𝑃𝑔
2(𝑘 + 1) = 𝑃𝑖

1(𝑘 + 1)
      (4.24) 

𝑆𝑖  𝑓(𝑃𝑖
1(𝑘 + 1)) ≥ 𝑓(𝑃𝑔

2(𝑘)): {
𝑃𝑔
1(𝑘 + 1) = 𝑃𝑔

1(𝑘)       

𝑃𝑔
2(𝑘 + 1) = 𝑃𝑔

2(𝑘)      
                             (4.25)  
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Dans le paragraphe suivant nous allons utiliser cette méthode et on teste son efficacité 

pour le calcul des gains optimaux du contrôleur flou. 

IV.4.Simulations et résultats 

On a vu dans le chapitre précédant que le problème posé est le choix des gains du 

contrôleur. Pour ce but on propose d’utiliser l’algorithme d’essaim des particules 

mentionné précédemment de façon que : 

 la fonction de pondération d’inertie est : 

𝑤 = 𝑤𝑚𝑎𝑥 − 2(𝑤𝑚𝑎𝑥 − 𝑤𝑚𝑖𝑛)
𝑖𝑡𝑒𝑟

𝑖𝑡𝑒𝑟𝑚𝑎𝑥
 

où 
      𝑖𝑡𝑒𝑟 : Itération courante 

𝑖𝑡𝑒𝑟𝑚𝑎𝑥: Itération maximale 

𝑤𝑚𝑎𝑥, 𝑤𝑚𝑖𝑛 : Valeurs maximale et minimale de la fonction de pondération 

 On a choisi les gains d’entrées Ge =0.5, Ge =0.9, les domaines de stabilité en 

fonction des gains GPI et GPD sont donnés par la figure ci-dessous : 

 

Fig.4.5.Domaine de stabilité en fonction des gains du contrôleur  

 Pour  une région désirée des pôles on peut choisir notre espace de recherche : 

GPI ∈[0  1.375] ,   GPD ∈[0  500] 

 dans ce qui suit on utilise les notations suivantes : 

Tr : temps de réponse  

 Dep : dépassement  
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 Er_Stat: la valeur absolue d’erreur statique 

g=[  Ge  Ge   GPD    GPI  ]:la valeur obtenue par optimisation 

 pour le choix de la fonction objectif on a choisi : 

Méthode 1  
f = w1Er_Stat1 +w2Tr1 +w3Dep1 

 

o w1 =
1

3
  ;  w2 =

1

3
  ;  w3 =

1

3
  

o Er_Stat1 =
Er_Stat

0.001
  ;  Tr1 =

Tr

0.0001
  ; Dep1 =

Dep

0.01
 

o g = [0.5  0.9  0.9945   454.0721] 

Méthode 2  

f = (w1(Tr − 0.0001)
p +w2(Dep − 0.01)

p +w3(Er_Stat − 0.001)
p)

1

 p 
 

o w1 =
1

2
  ;  w2 =

1

4
  ;  w3 =

1

4
  

o p = 2 

o g = [0.5  0.9    0.9813  451.5128] 

Méthode 3  

                  f = [(Tr − Tr1)
p + (Dep − Dep1)

p + (Er_Stat − Er_Stat1)
p]

1

p 
 

o p = 2 

o Er_Stat1 =
Er_Stat

0.001
  ;  Tr1 =

Tr

0.0001
  ; Dep1 =

Dep

0.01
 

o g = [0.5  0.9    0.9994   454.9807] 

Méthode 4  

f = (epw − 1)epTr1 + (epw − 1)epDep1 + (epw − 1)epErStat1 +max(10 − I1, 0)

+ max(I1 − 6. 10
3, 0) + max(25(1 + tg2θ) − I2, 0) + max(I2

− 9. 106(1 + tg2θ),0) 

o p = 2 ,w =
1

3
  

o  Er_Stat1 =
Er_Stat

0.02
  ;  Tr1 =

Tr

0.02
  ; Dep1 =

Dep

0.2
 

o g = [0.5   0.9  0.9647  448.3419] 

 

 les résultats obtenues sont comparées à celles obtenus dans [33]  

 La réponse de système est donnée par la figure ci-dessous: 
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Fig.4.6.Réponse du système 

 Le tableau suivant contient les valeurs numériques des paramètres à optimiser : 

/ 
méthode 

[32] 
méthode 1 méthode 2 méthode 3 méthode 4 

Tr 0.0238 0.0082 0.0084 0.0080 0.0088 

Dep 0.0440 0.1492 0.0956 0.1709 0.0419 

Er_stat 0.0286 0.0286 0.0286 0.0286 0.0286 

P1 -17.7743   -42.5574 -44.2051 -41.9514 -46.3022 

P2x10-3 -2.0667 -2.5559 -2.5425e -2.5609 -2.5256 

Tab.4.1.Tableau de comparaison des résultats 

Interprétation des résultats : 

 D’après la réponse de système  on constate l’amélioration apporté par optimisation sur la 

réponse de système. 

 D’après le tableau (Tab 4.1)  où  les performances temporelles sont comparées  pour les 

différent  méthodes  d’optimisation et le PID flou ,on peut remarquer l’optimisation de 

temps de réponse , le dépassement par la quatrième méthode et une erreur  constante . 
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 Pour la stabilité, on remarque l’emplacement des pôles aux zones  plus stable en passant 

d’une méthode à une autre. 

Généralement  en automatique quand  on augmente la stabilité le temps de réponse augmente 

aussi, par contre dans notre cas on a pu réduire le temps de réponse et augmente la marge de 

stabilité du système. 

IV.5.Conclusion 

Dans ce chapitre on a utilisé la méthode d’essaim de particules modifiée pour la 

recherche des gains du contrôleur étudié dans le chapitre précédant .Cette méthode est 

testé par plusieurs fonctions objectifs pour l’amélioration de temps de réponse, l’erreur 

statique, le dépassement et la marge de stabilité , les résultats de simulation montrent 

l’efficacité d’algorithme d’optimisation pour atteindre les objectifs . 

Tant que notre problème est un problème multi-objectif, le sens d’un optimum global 

sera remplacé par le sens  d’optimum de Pareto. 
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Conclusion générale 

 

 

   

Ce mémoire a eu pour objectif d’optimisation de contrôleur flou d’un convertisseur 

statique, le travail est présenté en quatre chapitres ; 

Le premier chapitre est une introduction aux notions de stabilité des systèmes non 

linéaires et les phénomènes non linéaires ont pris une place .Nous avons été intéressé 

essentiellement par les phénomènes de bifurcation et de chaos car l’apparition de ces 

phénomènes amène aux comportements imprédictibles et indésirables du système. 

Le convertisseur statique de l’un des systèmes souffrants de ces comportements ce qui 

pose une difficulté de modélisation en ce sujet le chapitre deux a présenté le modèle 

discret qui est simple et efficace. 

Le chapitre trois est une description de PID flou qui a été construit pour avoir le rôle de 

stabilisation du système, les résultats de simulation avec la variation des paramètres 

prouvent la robustesse de ce contrôleur. 

Le choix des gains a un grand effet sur la qualité des résultats obtenues pour cette raison 

on a choisi la méthode d’optimisation « essaim de particules » qui a été expliquée dans le 

chapitre quatre .Cet algorithme est caractérisé par son évolution adaptative, guidée, 

simple et efficace. il est utilisé pour l’amélioration de temps de réponse, l’erreur statique, 

le dépassement et la marge de stabilité 

Les résultats de simulation montrent l’efficacité d’algorithme d’optimisation pour 

atteindre les objectifs. 
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Autres méthodes d’optimisation peuvent être utilisées où le développement scientifique 

et en  technologie amène à une recherche large dans  tous les domaines.  

Comme  perspective on envisage l’utilisation des méthodes hybrides  d’optimisation et 

l’étude l’effet d’optimisation sur les phénomènes non linéaires.  
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 ملخص

من نوع  ساكن للتحكم بمحول المنظم التناسبي،التكاملي والاشتقاقي الغامض هدف هذه المذكرة هو تحسين

ضمان  ،التحكم من أجل إتباع مرجع ثابت  استعملناعتمادا على النموذج المتقطع لهذا النظام ابوست ،

لاختيار معاملات المنظم  لحصول على  خصائص جيدة.وافي منطقة استقرار محدودة   استقرار النظام

نتائج المحاكاة المقارنة بين  المنظم الغامض و  .المعدلة زيئاتتم استخدام خوارزمية سرب الج الغامض

 .المنظم الغامض المحسن برهنت فعالية طريقة التحسين المستخدمة لتحقيق النتائج المرجوة

 يةكلمات مفتاح

 زيئاتتحسين،سرب الجتكاملي اشتقاقي غامض،منظم تناسبي ،نموذج متقطع، ،نمذجة ساكن محول

Résumé 

L’objectif de cette mémoire est l’optimisation d’un PID flou stabilisant pour la commande 

d’un convertisseur statique de type boost, en basant sur la modélisation  discrète de ce 

convertisseur. La commande est utilisée pour atteindre une référence constante tout en 

garantissant la stabilité du système bouclé dans une zone de stabilité bien définie et en 

assurant les bonnes performances. Le choix des gains de contrôleur flou a été effectué à 

l’aide d’algorithme d’essaim de particules modifié. Les résultats de simulation en comparant 

le contrôleur flou et  le contrôleur flou  optimisé montrent l’efficacité de cet algorithme. 

Mots clés  

Convertisseur classique, modélisation, model discret, PID flou, optimisation, essaim de 

particules 

Abstract 

The aim of this work is the optimisation of stabilised fuzzy PID to control a boost converter 

based on the discret modelling .the used control is to attain a constant reference, to 

guarantee the stability of the closed loop system in a definite stability zone and to ensure 

the best performances. To choose the gains of the fuzzy controller we use the modified 

swarm optimisation algorithm .the simulation results comparing the fuzzy PID with the 

optimised fuzzy PID prove the effectiveness of the optimisation method. 

Key words 

Static converter, modelling, discret model, fuzzy PID, optimisation, swarm optimisation 


