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CHAPITRE 1

Introduction générale
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1.1 Introduction

Les systéemes industriels modernes s’appuient de plus en plus sur des techniques
de contrdle sophistiquées pour répondre aux exigences accrues en termes de perfor-
mance et de sécurité. En cas de dysfonctionnement dans les composants de systéme,
les techniques de commande classiques peuvent entrainer une performance insatisfai-
sante ou l'instabilité de systéme. Pour surmonter ces problémes, plusieurs approches
de commande ont été développées afin de tolérer les dysfonctionnements dans les
systémes ( [Kwong 1995|, [Kwong 1995], [Eryurek 1995], [Aubrun 1993]). Ceci est
particulierement important du point de vue de sécurité pour certains systémes cri-
tiques, tels que les avions, les engins spatiaux, les centrales nucléaires et les usines
chimiques qui traitent des matiéres dangereuses. Les conséquences d’un défaut dans
un composant du systéme peuvent étre catastrophiques. Par conséquent, la demande
de fiabilité, de sécurité et de tolérance aux défauts est généralement élevée. Il est
donc nécessaire de concevoir des systémes de controle qui soient capables de tolérer
des défauts dans ces systémes afin d’améliorer leur fiabilité. Ces types de systémes
de contréle sont souvent appelés systémes tolérants aux défauts.

Un systéme tolérant aux défauts, permet de garantir la stabilité de systéme et /ou
des performances dégradées acceptables en présence de défauts. La tache principale
qui incombe & la commande tolérante aux défauts est de synthétiser des lois de com-
mande avec une structure permettant de garantir la stabilité et les performances de
systéme, non seulement lorsque tous les composants de la commande sont opéra-
tionnels, mais aussi lorsque des capteurs ou des actionneurs sont défaillants ( [Ro-
drigues 2005]).

La commande tolérante aux défauts est généralement classée en deux approches
distinctes : une approche passive (Passive Fault Tolerant Control, PFTC) et une
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approche active (Active Fault tolerant Control, AFTC).

Dans la premiére approche, des techniques de commande robuste sont utilisées
pour que le systéme en boucle fermée devienne insensible a un ensemble connu de
défauts. Les défauts sont alors pris en compte dés la conception initiale du systéme
de controle. Les controleurs sont donc robustes aux défauts prédéfinis ( [He 2008,
[Henry 1999], [Oudghiri 2008]).

Par contre, 'approche active réagit aux différents défauts en reconfigurant la
loi de commande par l'utilisation des informations sur les défauts issues en ligne
du systéme de diagnostic, de maniére & maintenir la stabilité et les performances
de ce dernier ( [Rodrigues 2005]). L’approche active permet de traiter des défauts
imprévus, mais nécessite des méthodes de reconfiguration de la loi de commande et
des techniques efficaces de détection et d’isolation de défauts ( [Bezzaoucha 2013al).

L’étude du diagnostic et de la commande tolérante aux défauts des systémes,
font appel préalable & la connaissance de ses comportements, de ses interactions
avec I’environnement extérieur, de I’évolution de ses composants au cours du temps,
ainsi que des contraintes qu’ils subissent. Cette connaissance prend la forme d’un
ensemble d’inéquations et d’équations mathématiques appelées "modélisation de
systeme". Cette modélisation consiste a trouver un modéle approximatif trés proche
de systéme réel et suffisamment précis. Un bon modéle est un compromis judicieux
entre la réalité et la simplicité de représentation.

On distingue deux catégories de modeéles, a savoir ; les modéles linéaires et ceux
non linéaires. Les modéles linéaires sont largement étudiés et une littérature im-
portante est dévouée & cette catégorie. Un modéle linéaire ne représente que le
comportement du systéme autour d’un point de fonctionnement local. Les systémes
non linéaires, quant-a-eux, sont complexes et difficiles a étudier. Ils ne peuvent
étre décrits par des équations différentielles linéaires & coefficients constants. Tous
les travaux publiés sur les systémes non linéaires concernent uniquement des classes
spécifiques, mais il n’existe pas de cadre générale comme pour les systémes linéaires.

Les classes des systémes non linéaires les plus répandues sont résumées dans ce
qui suit : ( [Bezzaoucha 2013b])

— Le systéme polynomial : utilisé pour modéliser le comportement de plusieurs

types de processus (thermiques, biologiques, économiques, chimiques...). Ce-
pendant, les systémes associés a cette classe de modéles peuvent présenter un
comportement chaotique et des trajectoires divergentes en temps fini ( [Eben-
bauer 2006]). Dans ce cas, I’étude de la stabilité de ces systémes peut s’avérer
délicate. Le choix de la fonction de Lyapunov qu’on utilise pour étudier la
stabilité se révéle difficile.
Le systéme & paramétres variant dans le temps : il est caractérisé par une
dynamique qui évolue au cours du temps en fonction de certains paramétres.
De nombreuses approches ont été développés pour l'étude et la syntheése
de controleurs robustes pour cette classe de systémes non linéaires ( [Se-
name 2012], [Mohammadpour 2012]). Ces méthodes de synthése dépendent
de la nature et du type d’incertitudes et/ou des paramétres considérés.

— Le systéme bilinéaire : il représente en particulier une classe de systémes non
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linéaires affines par rapport a la commande ( [Celikovsky 1993], [Banks 1986],
[Chabour 1993)).

— Le systéme non linéaire présenté sous forme paramétrique pure qui est frag-
menté en un ensemble de sous-modéles imbriqués sous forme triangulaire
stricte. L’étude de la stabilité de cette catégorie de systémes est basée sur la
théorie de Lyapunov.

L’étude d’un systéme non linéaire est basée sur des outils mathématiques plus
élaborés dans le cas linéaire. Cependant, la variation de formes non linéaires exis-
tantes rend la mise en place d'une théorie unique difficile. Cette constatation a amené
a introduire les modeles flous de type de Takagi-Sugeno (T-S) ( [Takagi 1985]). Ce
type de modeéles flous, comme il sera montré tout au long de cette thése, permet
d’approximer un systéme non linéaire par des sous-systémes linéaires, avec la possi-
bilité d’étendre plusieurs techniques théoriques de 'automatique linéaire au cas des
systémes non linéaires.

Beaucoup de systémes complexes sont difficiles & décrire avec les techniques de
linéarisation ou d’identification. [Takagi 1985| ont proposé une approche multimo-
déle pour surmonter les difficultés des techniques de modélisation conventionnelles.
Le multimodeéle proposé s’appelle le modéle flou de Takagi—Sugeno, dont la construc-
tion est basée sur 'identification ou la dérivation & partir des équations de systéme
non linéaires ( |[Takagi 1985]; [Tanaka 2001al).

Le modeéle flou T S représente le systéme non linéaire par un ensemble de régles
floues Si—Alors, qui représente localement les relations entrées—sorties d’un systéme
en exprimant chaque conclusion par un sous systéme linéaire. Au cours de ces der-
niéres années, plusieurs chercheurs ont mis au point des techniques différentes pour
concevoir des systémes de commande. Les chercheurs ne se sont pas arrétés ici; ils
ont cherché des idées nouvelles et révolutionnaires pour résoudre des problémes qui
ne sont pas accessibles par les techniques de commande classiques. Parmi ces idées
révolutionnaires, «La commande floue» qui est devenue I'une des plus populaires
( [Feng 2002]; [Takagi 1985|, [Tanaka 1992|, [Wang 1996]), car elle peut apporter
une solution efficace a4 la modélisation et la commande des systémes complexes, in-
certains ou mal définis. La dynamique de systémes non linéaires est représentée par
un modéle flou T-S, ou les dynamiques locales sont représentées par des modéles
linéaires. Le modéle global du systéme est obtenu par agrégation des modéles locaux.

La conception de la commande est effectuée a 'aide d’une loi de commande
floue connue sous le nom PDC (Parallel Distributed Compensation) ( [Tanaka 1992],
[Wang 1996]). L’idée principale de ce régulateur est de dériver pour chaque reégle de
commande une regle correspondante du modeéle flou T-S. Le régulateur global flou
résultant, n’étant pas linéaire en général, est un ensemble de régulateurs linéaires,
sachant que le régulateur flou partage avec le systéme flou, les mémes jeux de régles.

L’avantage du modeéle flou T-S réside dans le fait que la stabilité et les carac-
téristiques de performance du systéme représenté par un modéle flou T-S peuvent
étre analysées a l'aide de I'approche fonctionnelle de Lyapunov ( [Takagi 1985];
[Zhao 1995]).Généralement, la plupart des critéres de stabilité pour ce type de sys-
témes flous sont dérivés de 'approche de Lyapunov qui ont besoin d’'une matrice
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P commune pour satisfaire un ensemble d’inégalités de Lyapunov ( [Tanaka 1996 ;
[Wang 1996]). Plusieurs travaux ont été publiés utilisant cette approche. A titre
d’exemple, celle de [Cao 2003] qui applique 'approche basée sur la fonction Lya-
punov pour l'analyse de la stabilité des systémes non linéaires avec saturation des
actionneurs ou celle de [Lee 2001| qui propose un schéma de commande floue ro-
buste pour les systémes non linéaires en présence d’incertitudes paramétriques, ou
des conditions suffisantes ont été obtenues pour une stabilisation robuste. D’autre
part, [Korba 2003] a présenté une méthode constructive et systématique pour la
conception d'un jeu de régulateurs linéaires (gain scheduling), basé sur un modeéle
flou T-S donné et un régulateur qui garantit la stabilité en boucle fermée a 'aide
des fonctions quadratiques de Lyapunov. Les conditions de stabilité cités auparavant
peuvent étre énoncées en termes de faisabilité d'un ensemble d’inégalités matricielles
linéaires (LMIs : Linear Matrix Inequalities) ( [Boyd 1994]; [Tanaka 1992|; [Ta-
naka 2001b]), ou le probléme peut étre résolu numériquement par des techniques
d’optimisation convexe.

Dans la littérature, on constate que la synthése de régulateurs flous est peu
traitée dans le cas du suivi de trajectoire (fuzzy tracking control) pour les systémes
non linéaires et perturbés représentés par des modéles flous T-S. Le probléme du
suivi de trajectoire consiste & piloter la sortie du systéme non linéaire a suivre une
trajectoire désirée.

De nombreuses méthodes sont congues pour traiter le probléme de suivi de trajec-
toire. Par exemple, les travaux [Chiu 2011], [Kamal 2013] et [Ounnas 2017]) ont ré-
solu le probléme de suivi du point de puissance maximum pour les systémes photovol-
taique via l’approche flou T-S. Dans [Tseng 2001], [Manamanni 2007] et [Tseng 2006]
des modéles de référence linéaires ont été proposés. Ensuite, les controleurs flous ont
été développés pour rendre aussi faible que possible I’erreur de poursuite pour toutes
les entrées bornées de référence. Dans [Taniguchi 1999], le probléme de suivi de tra-
jectoire est traité avec la minimisation de ’erreur entre le systéme non linéaire et un
modeéle de référence non linéaire ot les conditions de stabilité en boucle fermée sont
formulées en LMIs. Dans [Begovich 1999], une autre approche a été proposée qui
combine la théorie de régulateur linéaire avec la méthode flou T-S. La méme mé-
thode est proposée dans |Tseng 2000] et [Mansouri 2005], ou les contrdleurs linéaires
locaux sont congus pour minimiser un critére de performance Hoo. Dans [Lian 2006]
un nouveau concept appelé variables virtuelles désirées (VDVs) a été introduit pour
convertir le probléme de suivi de trajectoire en un probléme de stabilisation. Le
concept VDVs permet aussi de faciliter I'obtention de modéle de référence et la
synthése de la loi de commande. Le méme concept est utilisé pour commander de
nombreux systémes non linéaires. Par exemple, dans [Lian 2007] et [Jung 2010], il
est utilisé pour commander une machine synchrone a aimants permanents, ainsi que
la référence |Ounnas 2017], illustre comment l'utiliser aussi pour commander une
chaine de conversion photovoltaique.

Les travaux de cette thése s’inscrivent dans le cadre de la commande tolérante
aux défauts (perturbations) d’une classe de systémes non linéaires par 'approche
passive. Nous nous intéressons au probléme de suivi de trajectoire pour les systémes



1.2. Etat de l’art sur le diagnostic des défauts 7

non linéaires et perturbés représentés par des modeéles flous T—S, en se basant sur
le concept VDVs, la performance Hoo et 'estimation des perturbations.

1.2 Etat de I’art sur le diagnostic des défauts

Les systémes physiques sont souvent soumis a des perturbations, non mesurables,
qui ont pour origine des phénoménes extérieurs diis & des phénoménes internes
liés & des modifications du systéme ou & l’environnement. Une perturbation a des
effets néfastes sur le comportement du systéme et peuvent étre a I'origine de son
dysfonctionnement. Pour garantir la sécurité d’un procédé et de son environnement,
on doit étre capable de dire si le fonctionnement du syséme global est normal ou si un
dysfonctionnement est apparu. Aussi, il est intéressant de connaitre la nature de ce
dysfonctionnement (panne d’actionneurs, panne de capteurs, défauts de transmission
d’information) ; c’est I'objectif du diagnostic ( [Bezzaoucha 2013a]).

Dans ce contexte, le diagnostic des défauts est un domaine de controle par-
ticulierement actif depuis le début des années soixante dix, il a attiré 'attention
du plusieurs communautés scientifiques. Le role d'un systéme de diagnostic est de
rendre compte de I'apparition d’'un défaut le plus rapidement possible. Des diffé-
rentes définitions pour la méme notion dans le domaine de diagnostic se trouvent
dans la littérature, c’est pour cela, le comité technique IFAC (International Federa-
tion of Automatic Control ) a lancé une initiative visant & définir une terminologie
commune ( [HAMMOUDI 2015]).

— Erreur (error) : tout écart entre la valeur mesurée ou calculée, et la valeur

réelle.
Défaut (fault) : écart non acceptable d’au moins une caractéristique d’un
systéme par rapport a sa valeur normales.

— Deéfaillance (failure) : Interruption permanente de la capacité d’'un systéme a
assurer une fonction requise dans des conditions opérationnelles spécifiées.
Panne (break-down) : état d’un systéme incapable d’assurer le service spécifié
a la suite d’une défaillance.

— Perturbation (disturbance) : Phénomeéne considéré comme normal influen-
¢ant un processus, mais non ou mal pris en compte dans le modeéle censé le
présenter.

— Résidus (residues) : signal con¢u comme indicateur d’anomalie fonctionnelle
ou comportementale.

— Symptoéme (symptom) : événement ou ensemble de données au travers duquel
le systeme de détection identifie le passage du procédé dans un fonctionne-
ment anormal.

Un défaut est un événement qui agit sur le systéme, il peut modifier sa dy-
namique conduisant a une dégradation des performances du systéme voir & son
instabilité ( [Isermann 1997]). Les défauts proviennent essentiellement des capteurs
(information récupérée ne correspond pas a la valeur de la grandeur physique a
mesurer), des actionneurs (défaillance au niveau de la partie opérative conduisant
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a la perte d’'une action de commande sur le systéme) ou du procédé lui-méme (dé-
fauts systéme qui refletent un changement dans les parameétres du systéme, ce qui
induit un changement du comportement dynamique de ce dernier) ( [Staroswie-
cki 2001], [Blanke 2006]).

Les défauts peuvent étre en défauts additifs et défauts multiplicatifs (Fig. 1.1).
Les défauts additifs sont des signaux parsites qui viennent se superposer en un
point du schéma fonctionnel. Les défauts capteurs et actioneurs sont généralement
modélisés comme étant des défauts additifs, cependant, les défauts composants sont
modélisés par des défauts multiplicatifs. Ces derniers induisent des changements sur
la corrélation du signal de sortie du systéme, ainsi que des changements dans les
caractéristiques spectrales et de la dynamique de systéme ( [Methnani 2012]).

Défauts Défauts

Signal Signal Signal
défectueux défectueux

(a) (b)

Signal

FI1GURE 1.1: Classification des défauts : multiplicatifs et additifs.

Les méthodes développées pour le diagnostic des systémes dynamiques sont prin-
cipalement basées sur deux approches qui sont classée en méthodes sans ou avec
modeles (Fig. 1.2). Dans le premier cas, on utilise des redondances d’informations et
la connaissance fournie par le modéle mathématique pour définir le mode de fonc-
tionnement et décider si I'état du systéme est normal ou anormal [Maquin 1997]. Ces
modéles peuvent étre de type quantitatif, exprimés sous forme d’équations mathé-
matiques ou bien de type qualitatif, exprimés par exemple sous forme de relations
logiques. Par contre, le deuxiéme cas est basé sur 'analyse des données fournies par
le systéme qui permet de décider de son état en s’appuyant soit sur des mesures dis-
ponibles de signaux issus du procédé, soit sur des connaissances & priori concernant
son comportement. Nous pouvons citer par exemple, 'approche par la logique floue
( [Kiupel 1997]), I'approche par les réseaux de neurones artificiels (RNA) ( [Koppen-
Seliger 1996]) et ’analyse stochastique des signaux ( [Basseville 2003]), I’approche
basée sur I'analyse des composantes principale (ACP) ( [Mokhtari 2007]), 'approche
basée sur ’analyse qualitative de tendance (AQT) ( [Yahia 2012]), 'approche basée
sur 'analyse des modes de défaillances et de leurs effets (AMDE) et ’approche basée
sur 'analyse des modes de défaillances et de leurs effets et leur criticité (AMDEC)
( [BELFARHI 2012)).

Les techniques les plus utilisées pour la localisation de défauts sont celles basée
sur les observateurs. En effet, elles s’appuient sur la reconstruction de I’état a ’aide
d’observateurs dans le cas déterministe ou par des filtres dans le cas stochastique
( [Nuninger 1997], [Zolghadri 1996]). L’erreur d’estimation de sortie est sensible aux
défauts, et peut étre utilisée comme résidu. Pour I’évaluation des défauts, plusieurs
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Méthodes de diagnostique

4 |

[ Abase de modéles ] [ Sans modéles ]
I |

Modéles Modéles Modéles Modéles
quantitatifs qualitatifs quantitatifs qualitatifs
' Reconnaissancede
L] .: |— Graphecausale L] — AMDE/AMDEC
Espace de parité . P ‘ forme
Arbre de
: : — Apprentissage T .
| ] Estimation | Logiquefloue PP B défaillance
paramétriques _
Systeme
ACP R
Estimation d’état . RéseauxdePétri | | AQT
Analyse spectrale

F1GURE 1.2: Classification des méthodes de diagnostic.

approches peuvent étre citées, dont celles basées sur les observateurs a entrées—
inconnues ou sur l'estimation paramétrique. Les observateurs a entrées inconnues
sont largement utilisés pour le diagnostic de défauts systémes en présence d’incer-
titudes afin de rendre les résidus insensibles aux incertitudes considérées ( [HAM-
MOUDI 2015|, [Hou 1992], [Darouach 1994|, [Chang 1997], [de Oliveira 1999]).

Plusieurs travaux ont été réalisés par divers chercheur pour traiter le probléme
de la synthése d’observateurs a entrée inconnue pour les systémes non linéaires et
tous les approches envisageables utilisent des algorithmes linéaires appliqués & une
approximation des systémes non linéaires. Nous pouvons citer par exemple 1’ob-
servateur a entrées inconnues pour les systémes singuliers non linéaires ( |[Kaprie-
lian 1992|, [Hamdi 2009]), les systémes de type Lipschitz dans [Chen 2006], |Per-
tew 2005], et les systémes flous de Takagi Sugeno par [Chen 2007], [Ichalal 2012].
L’estimation d’état du systéme flous T S s’effectue en général par utilisation d’un
multi-observateur. Dans ce contexte, [Phanomchoeng 2011], [Ichalal 2011], ont pro-
posé une nouvelle stratégie d’estimation dédiées aux systémes flous T-S par I'in-
troduction de la théorie des valeurs moyennes. Dans [Hammoudi 2014, une exten-
sion de 'approche au probléme des observateurs avec multi gains a été proposée.
Nous trouvons également les observateurs & mode glissant qui sont trés en vogue
([Yan 2008], [Jiang 2004]). Pour les observateurs adaptatifs et grand gain, nous pou-
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vons citer les travaux publiés dans [Xu 2004], [Zolghadri 1996], et [Besangon 2003)].

1.3 Contribution et plan du manuscrit

Bien que les modéles flous de type Takagi—Sugeno aient fait et fassent encore

I'objet de plusieurs travaux dans le domaine de la commande, de I'estimation, ou

du diagnostic. Ils subsistent encore une multitude de problémes ouverts concernant

ces différents points.

Notre contribution dans cette thése porte sur la commande des systémes non

linéaires et perturbés via la combinaison de concept VDVs avec le critéere Hoo,

d’une part, la combinaison de concept VDVs avec un observateur flou, d’autre part.

— Le chapitre 2 de cette thése présente les principaux résultats les plus couram-

ment utilisés pour ’analyse des modeéles de Takagi—Sugeno. Leurs structures
ainsi que la fagon de les obtenir par les approches de linéarisation, d’iden-
tification et de transformation par secteurs non linéaires. Nous présentons
également les principaux résultats de la littérature concernant la stabilisa-
tion des systémes non linéaires représentés par des modéles flous T-S. Nous
détaillons ensuite le principe de la commande PDC (Parallel Distributed
Compensation) et la mise en oeuvre d’observateur flou. Ces outils présentés
serviront également pour les travaux que nous abordons dans les chapitres
suivants. Par ailleurs, nous montrons également quelques résultats concer-
nant les conditions de stabilité et la stabilisation des modéles T—S et leurs
formulations en un probléme équivalent de LMI. A la fin de ce chapitre, nous
présentons une application & la stabilisation d’attitude d’'un véhicule aérien
sans pilote (Unmanned Aerial Véhicule (UAV), ou Drones).

Le chapitre 3 traite le probléme de commande d’'une classe de systémes non
linéaires en se basant sur le concept VDVs. Dans la premiére partie de ce
chapitre, nous présentons le probléme de poursuite de trajectoire. Nous em-
ployons ce concept pour développer des lois de commande non linéaire et
également pour déterminer un ensemble de variables désirées. Nous donnons
ensuite les conditions garantissant la stabilité du systéme et les performances
de poursuite. Les conditions de stabilité sont également exprimées sous forme
de LMIs. La deuxiéme partie de ce chapitre est consacrée a I'application des
résultats obtenus pour développer un suiveur du point de puissance maximale
pour un systéme de conversion photovoltaique.

Le chapitre 4 traite le probléme de commande d'une classe de systémes non
linéaires et perturbés. La synthése de la commande proposée est basée sur
la combinaison du concept VDVs avec un critére Hoo. Le concept VDVs
est utilisé pour développer des lois de commande assurant la performance
de poursuite et la minimisation de l'erreur de poursuite par rapport aux
perturbations selon le critéere Hoo. Les conditions de stabilité sont étudiées en
se basant sur I’approche de Lyapunov. Les lois de commande proposées dans
ce chapitre sont appliquées sur une machine synchrone a aimants permanents
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(MSAP).

— Le chapitre 5 traite le méme probléme considéré en chapitre 4 mais, dans ce

1.4

1.4.1

1.4.2

cas, la synthése de commande se base sur la combinaison du concept VDVs
avec un observateur flou. Le concept VDVs est utilisé pour développer des
lois de commande et un modéle de référence en fonction de la sortie désirée et
de la perturbation. Un observateur flou est utilisé pour estimer la variation
de perturbation. Les conditions de stabilité du régulateur et de ’observateur
sont synthétisées en se basant sur I'approche de Lyapunov. Une application a
la commande d'une MSAP est également présentée pour montrer Uefficacité
de la méthode proposée.

Enfin, le dernier chapitre résume les différents résultats obtenus tout au long
de cette thése en mettant 'accent sur différentes suites possibles aux travaux
présentés dans ce mémoire.
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2.1 Introduction

Ce chapitre est consacré a la présentation de résultats fondamentaux portant sur
la stabilité et la stabilisation des modeéles flous T-S. En premier lieu, nous présentons
les modeles flous T-S ainsi que les méthodes qui permet de transformer un systéme
non linéaire en un systéme flou T-S. Ensuite, nous rappelons un ensemble de résultats
concernant la stabilité, la stabilisation et la synthése d’observateurs a variables de
décision mesurables et non mesurables ainsi que la loi de commande PDC (Parallel
Distributed Compensation) par retour d’état et par retour de sortie. Enfin, nous
présentons une application a la stabilisation d’un drone de type quoidrirotor.
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2.2 Deéfinition des modéles flous T-S

Considérons I’équation générale d’un systéme non linéaire dynamique :
(2.1)

ou x(t) € R" est le vecteur d’état, u(t) € R™ est le vecteur de commande, y(t) € RY
est le vecteur de sortie. f(z(t)), g(z(t)) et ¢(x(t)) sont des fonctions non linéaires
de dimensions appropriées.

Le systéme (2.1) non linéaire peut étre décrit par un ensemble de régles floues
Si-Alors qu’il représente localement les relations entrées sorties d’un systéme en
exprimant chaque conclusion par un systéme linéaire.

La 7 éme régle du modéle flou s’écrit :

Si z1(t) est Fy; et ... et Si z4(t) est Fy; Alors

{x(t) = Aw(t) + Buu(t) 1=1,...,1. (2.2)
y(t) = Ciz(t))

ot r est le nombre de régles Si-Alors, Fy; est I'ensemble flou et z1...z, sont les
variables de prémisses. A; € R™" est la matrice d’état, B; € R™™ ™ est la matrice
d’entrée, C; € RT*™ est la matrice de sortie.
L’inférence du systéme flou est donnée par :

() = :

> wilz(t)
) — S O i) 23
Y, wi(=(0)
o i = Lo, 2() = [a() 20 o 0], wil®) = [E Fyl0).

Fij(zj(t)) est la valeur de la fonction d’appartenance z;(t) dans 'ensemble flou Fjj,
et Vi > 0,o0n a:

{ZLNM@®)>0 2.4
wi(z(t)) >0
On pose :

m@@>=z£f32b» (2.5)

Le modele T S (2.3) s’écrit :

{a‘c(t) = Yoy ha(2(1) {As(t) + Biu(t)} (2.6)

y(t) = > iy hi(2(1))Ciz (1)

Les hi(z(t)) possedent la propriété de somme convexe : V¢ > 0,7, hi(z(t)) = 1.
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2.3 Construction des modéles flous TS

Dans cette section, nous présentons les trois méthodes d’obtention d’un modéle
flou de type T-S & partir d’'un systéme non linéaire.

2.3.1 Obtention de modéle T—S par identification

Cette méthode permet & partir des données récoltées sur les entrées et les sorties,
d’identifier les paramétres du modéle local correspondant aux différents points de
fonctionnement. Les techniques d’optimisation sont alors utilisées pour estimer ces
parameétres qui sont généralement basées sur la minimisation de la fonction d’écart
entre la sortie estimée du modeéle T S et la sortie mesurée du systéme non linéaire

( [Gasso 1999], [Gasso 2000]).

2.3.2 Obtention de modéle T-S par linéarisation

La seconde méthode consiste & linéariser le modéle autour d’un ensemble de
points de fonctionnement choisis judicieusement ( [Tanaka 2001a|, [Ma 1998]).

Considérons le systéme non linéaire suivant :

(2.7)

Ou (f,h) € R*™ sont des fonctions non linéaires continues, x(t) € R™ est le vecteur
d’état et u(t) € R™ est le vecteur d’entrée. Par la suite, nous représenterons le
systéme non linéaire (2.7) par un modele flou T-S, Ce systéme est composé de plu-
sieurs modeéles locaux linéaires ou affines qui sont obtenus en linéarisant le systéme

non linéaire autour d’un point de fonctionnement arbitraire (z;,u;) € R™ X R™,
( [Johansen 1999, [Gasso 2000], [Oudghiri 2008]) :

{abm(t) = i1 b)) (Aiom () + Biu(t) + Di) 28)
ym(t) = 2oiz1 hi(2() (Cizm(t) + Eiu(t) + N;)
avec
o Ofte) )
ox (z,u)=(zi,u:) ou (z,u)=(zi,u;)
C, - Oh(z,u) B = Oh(z,u)
ox (zu)=(zi,u;) ou (zu)=(zi,u;)

D; = f(xi,u;) — Ajx — B;, N; = h(xi,u;) — Cix — Eju

Notons que dans ce cas, le nombre des sous modeéles locaux () dépend de la précision
de modélisation souhaitée, du choix de la structure des fonctions d’appartence, et
de la complexité du systéme non linéaire ( [HAMMOUDI 2015]).



16 Chapitre 2. Stabilisation des modéles flous T-S

2.3.3 Modélisation par ’approche des secteurs non linéaires

La troisiéme méthode permet de passer d’'un modeéle non-linéaire affine en la
commande & un modéle T-S est appelée approche par secteur non-linéaire. Elle
permet d’obtenir un représentant de type T—S d’un modéle non linéaire. Il est & noter
qu’il ne s’agit pas d’une approximation. En effet, le modéle TS obtenu est identique
au modeéle non linéaire dans un compact de 'espace des variables de prémisses.
Parfois, il est difficile de trouver un secteur global pour le systéme non linéaire.
C’est pour cette raison on considére un secteur non linéaire local, comme il est
indiqué dans la figure 2.1 ( [HAMMOUDI 2015]). Cette méthode a été introduite
pour la premiére fois dans les travaux de [Kawamoto 1992|, et par la suite, a été
étendue par [Tanaka 2001a| et [Morére 2001].

s1(t) s12(t)
fx(t)) 4 f(t)) 4

sox(t) sox(t)
b

> z(t) » ()

a

(a) Secteur local (b) Secteur global

FIGURE 2.1: Secteurs non linéaires.

Pour obtenir a partir d’'une non linéarité les fonctions d’appartenance associée
d’un modele flou, on utilise le lemme suivant ( [Moreére 2001]) :

Lemme 2.3.1. Siz € [~b a] borné, a,b € R", f(z) : R — R borné sur [—b al
alors il existe deux fonctions wi(x) et wa(x) ainsi que deuz réels « et [ tels que :

{f(w) = own(x) + fun() (2.9)

wi(z) + wa(x) = 1,wi(z) > 0,wa(z) >0

Démonstration. Considérons la fonction f(z) bornée tel que f < f(x) < f, on peut
alors toujours écrire :

f(x) = awi(z) + Pwa(z) avec a = f, B = f, wl:W’MQZW' B

Exemple 1 : Considérons le systéme non linéaire décrit par les équations sui-
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vantes :

{x’l(t) = —21(t) + 21 (t)23(t) + u(t) (2.10)

Ty(t) = —wa(t) + (3 + 22(t)) 27 (¢)

Pour la simplicité, nous supposons que x; € [—1 1] et x9 € [—1 1], le systéme
(2.10) peut étre réécrit comme suit :

CoN —1 x1(t)23(t) 1
o(t) = {(3+xz(t)):c%(t) _12 }x(t)—i— [0] u(t) (2.11)

ot z(t) = [21(t) za(t)] et z1(t)x3(t), (3 + w2(t))z%(t) sont les non linéaires du
systéme, alors on défini les variables de prémisse suivantes :

{zl () = z1()23(1)

2.12
2o(t) = (3 + 22(t))23(t) (212)

En utilisant (2.12), le systéme peut étre réécrit de la fagon suivante :

#(t) = L;(tl) zl_(ﬂ 2(t) + [ 01] u(t) (2.13)

On calcule les valeurs minimales et maximales de z; et 29 :
Max(z1(t)) = 1, Min(z1(t)) = —1, Maxz(z2(t)) = 4 et Min(z2(t)) = 0.
A partir de ces valeurs, on peut écrire :

{Zl(t) = F11(21(1))-(1) + Fi2(z1(2)).(=1)

(2.14)
22(t) = Fa1(22(t)).(4) + Faz(22(1)).(0)

ou

{Fu(zl(t)) + Fia(z1(t) =1 (2.15)

Fo1(22(t)) + Faz(22(t) = 1

Par conséquent, les fonctions d’appartenance peuvent étre calculées comme suit :

(Fu(a ) = 204
1—2z1(t)

F12(Z1(t)) =__~\7

Foi(z(t)) = ""2(5 (2.16)
0

\F22(22(t)) - 42

Le systéme non linéaire (2.10) peut étre représenté par l'ensemble les régles floues
suivantes :

Si 2z est Fp et z9 est Fy; Alors (
Si 21 est F1 et z9 est Fyy Alors (
Si z1 est Fig et zg est Fy; Alors &(¢
Si 2z est Fig et z9 est Fyy Alors i(
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Avec :

-1 1 -1 1 -1 -1 -1 -1
A1_|:4 _1:|7A2_|:0 _1:|7A3_|:4 _1:|A4_|:4 _1:|7
By =By =Bs=B,= |:1:|

L’inférence du systéme flou est donnée par :

4
i) = 3 hi(2(8)) (Aia(t) + Bru(®)) (2.17)
i=1
hi(z(t)) = Fui(z1(t)) x Far(22(t))
ha(2(t)) = Fui(z1(t)) % Faa(22(t)) (2.18)
h3(2(t)) = Fra(z1(t)) % Far(22(t))
hi(2(t)) = Fra(z1(t)) % Faa(22(t))
Les résultats de la simulation des modéles flou et réel pour z(0) = [0.5 0.5] et

u = 0 sont montrés dans les Figs. 2.2(a) et 2.2(b). 1l est évident que les deux
modeles sont identiques. Cet exemple montre bien que le systéme non linéaire (2.10)
peut étre représenté exactement par un modéle flou de type T S dans la région

-1 1] x[-1 1].

0.5 0.5 T T T

—Réel : : : —Réel

0.4 - - -Flou 04b\ ...z -Flou

03 03B b

0.2 0.2 o\ i

0 0 - - .
0 2 4 6 8 10 0 2 4 6 8 10
temps temps
(a) La réponse de I’état x1(¢) (b) la réponse de I'état x2(t)

FIGURE 2.2: Simulation du systéme réel et flou de I’exemple 1

2.4 Stabilité et Stabilisation des modéles flous T—S

La stabilité des systémes non linéaires a fait I’objet de nombreux travaux. L’ana-
lyse de la stabilité des modéles flous est généralement basée sur les fonctions de
Lyapunov candidates [Boyd 1994]. Le concept principal de cette théorie est basé
sur l'idée que s’il y a une fonction ayant forme énergétique soit dissipée dans le
temps, alors elle tend vers un point d’équilibre. Dans ce contexte, 'utilisation de
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la fonction de Lyapunov est une mesure de distance entre les variables d’état et le
point d’équilibre. La difficulté de cette méthode repose sur la détermination de ces
fonctions. Cependant, il existe deux grandes familles des fonctions de Lyapunov (les
fonctions quadratiques et non quadratiques). Un rappel sur la théorie de Lyapunov
donné en Annexe A, ot on montre les différentes fonctions de Lyapunov les plus
souvent employées dans la théorie de stabilité des modéles T—S. Nous nous limitons
dans ce travail a l'utilisation de fonctions de Lyapunov quadratiques, de la forme
suivante :

V(x(t)) = z(t)Px’ (t), P >0 (2.19)

2.4.1 Stabilisation par retour d’état

Une loi de commande fréquemment utilisée pour stabiliser les modéles flous T-S
est basée sur le concept PDC (Parallel Distributed Compensation). L’idée principale
de ce concept est de créer un compensateur pour chaque régle du modéle flou T-S.
La loi de commande résultante est généralement non linéaire. La partie conclusion
de chaque régulateur local utilise un gain de commande par retour d’état. La Fig.
2.3 montre le principe de régulateur PDC.

[ Loi de commande local ]

Systéme flou Régulateur flou

FIGURE 2.3: Principe de régulateur flou PDC

Le régulateur flou PDC utilise la méme base de régle que le systéme flou. La ¢
éme régle du régulateur flou s’écrit :

Si z1(t) est Fi; et ... et Si z4(t) est Fy; Alors u(t) = —K;x(t), i =1,...,7.
ou K sont les gain de retour d’état. L'inférence du régulateur flou global est donnée
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par :
= hi(z(t)Kix(t),i = 1,...,7. (2.20)
=1

La stabilisation des modéles flous T S par une loi de commande PDC se base sur la
fonction de Lyapunov pour montrer la convergence du modéle flou en boucle fermée,
en l'occurrence de déterminer les retours d’états correspondants a chaque modéle
local composant le modeéle T—S. Ainsi, a partir d’une telle fonction, on peut trouver
une matrice définie positive P commune entre tous les modéles locaux en boucle
fermée. Pour obtenir le modéle flou en boucle fermée, on applique la commande
PDC (2.20) au modele T-S (2.3). Ainsi le modéle flou obtenu est le suivant :

ZZh 2(t))(A; — B K;)i(t). (2.21)

i=1 j=1

On pose G;; = (A; — B;Kj), 'équation (2.21) peut s’écrire comme suit :

=3 S )y () Galt) (2.22)

i=1 j=1

Le théoréme 2.4.1 donne les conditions la stabilisation du systéme flou (2.22) via la
loi de commande PDC (2.20) :

Théoréme 2.4.1. [Tanaka 2001a] : Le modéle flou continu (2.22) est asympto-
tiguement stable via la commande PDC (2.20), s’il existe une matrice P > 0 telle
que :
GEP+ PGy <0,i=1,..,r (2.23)
G+ G \T Gii 4+ G
< zy‘; ]Z> P+P< U—; ﬂ)go,i<j§7’- (2.24)
pour tout les i et j sauf les paires (i, j) telle que hi(z)hj(z) = 0.
Si le nombre des régles est assez grand, il est difficile de trouver la matrice
commune P. L'idée est de relacher les conditions de stabilité et elle est basée sur les
propriétés suivantes :

T

Zh2 D)~ M) (=(6)) 20,

vérifiée par :

SORAD) — S i)y () = D (hal=(0) — hy(=(0)* > 0
=1

i<j 1<j
Les nouvelles conditions de stabilité sont alors définies par le théoréme (2.26) sui-
vants :
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Théoréme 2.4.2. [Tanaka 1998] : Le modéle flou continu (2.22) est asymptotique-
ment stable via la commande PDC (2.20), s’il existe une matrice commune P > 0,
une matrice commune @ > 0 telle que :

GEP+ PG+ (s —1)Q < 0,i=1,...,7. (2.25)
.. .. T .. ..
(GJ;GJ> P+P<G”;Gﬂ>Q§0,i<j§r. (2.26)

pour tout les i et j sauf les paires (i, ) telle que hi(2)hj(z) =0, 1 < s < r est le
nombre des régles activées simultanément.

Pour réduire le degré de conservatisme des résultats du théoréme 2.4.2; des condi-
tions de stabilité relaxées ont été proposées dans |Tanaka 1998| :

Théoréme 2.4.3. [Tanaka 1998] : Le modéle flou continu (2.22) est asymptotique-
ment stable via la commande PDC (2.20), s’il existe une matrice commune P > 0
et des matrice Qy; telle que :

GLP+ PGii+ Qi <0,i=1,...,7. (2.27)
(GJ;GJ> P+P<G”‘£Gﬂ> +QuS0i<i<r  (228)
Qu ... Qu
. >0 (2.29)
Ql'r er

pour tout les i et j sauf les paires (i, j) telle que hi(z)hj(z) = 0.

Les conditions des théorémes ci-dessus garantissent uniquement la stabilité glo-
bale de systéme flou T-S (2.22). Afin de garantir un certain taux de décrois-
sance, |[Tanaka 1998| a proposé le théoréme suivant :

Théoréme 2.4.4. [Tanaka 1998] S’il existe une matrice commune P > 0, une
matrice Q et un scalaire o > 0 telle que :

GLP+ PG+ (r = 1)Q +2arP < 0,i=1,..,r. (2.30)
.. .. T .. ..
(W) p+p<(;w‘g%>_Q<o,i<j<r. (2.31)

pour tout les i et j sauf les paires (i,7) telle que hi(2)h;(2) =0, alors le modéle
flou continu (2.22) est globalement exponentiellement stable via la commande PDC
(2.20) avec une vitesse de décroissance au moins égale a .

L’obtention du régulateur flou PDC consiste donc a déterminer les gains de
retour d’état K;,7 = 1, ..., r satisfaisant les conditions de théorémes de stabilisation
pour une matrice P définie positive.



22 Chapitre 2. Stabilisation des modéles flous T-S

Pour calculer les gains de retour d’état, il est possible d’utiliser une synthése
quadratique et vérifier ensuite qu’il existe une matrice définie positive P commune.
Il est également possible d’utiliser un placement de poéles pour assurer que les valeurs
propres de G;; = A; — B;Kj soient dans un domaine pré-spécifié. On peut, alors,
raisonnablement penser que si les poles sont proches pour les modeles bouclés G =
A;—B; K, une grande probabilité que les conditions de stabilisation soient également
vérifiées. Néanmoins, des exemples oul les paires (A;, B;) n’ont pas la méme forme
montrent que ce résultat n’est pas garanti.

Une autre maniére pour déterminer la matrice définie positive P et les matrices
de retour d’état K; simultanément est I'utilisation des outils issus de I'optimisation
convexe, et plus particuliérement les inégalités matricielles linéaires LMIs (Linear
Matrix Inequalities) ( [El Ghaoui 1997a], [Gahinet 1995]).

La détermination des gains de la loi de commande PDC passe alors par la trans-
formation des conditions de théorémes donnés dans les paragraphes précédentes en
un probléme équivalent de LMIs. Cette transformation correspond a un simple chan-
gement de variables X = P~ ! et K; = M;P~!, d’oi1 aprés congruence avec X = P~1
des inégalités du théoréme 2.4.1, on obtient les expressions LMI suivantes :

Trouver X > 0 et M; tels que :

AiX + XA - BM; — MI'BF <0,i=1,...r (2.32)

A X+ XA+ A; X+ X AT — BiM;— M Bl = B;M; — M B] <0,i<j<r (2.33)

Les conditions du théoréme 2.4.2 peuvent étre transformées en un probléme de LMIs
suivantes :
Trouver X > 0 et M; tels que :

A X + XA —BM; — MBI +Y <0,i=1,...r (2.34)

A X+ XAT + A; X + XAl — B;M; — MIB] — B;M; — M{' Bl +2Y < 0,i<j<r
(2.35)
avec Y = XQXT et K; = M; XL
De méme, les conditions 2.4.3 peuvent étre transformées en probléme de LLMIs
suivantes :
Trouver X > 0 et M; tels que :

A X + XAT - BM; — MBI +v,; <0,i=1,....,r (2.36)
AiX+ XA+ A X+ XA —B;M; — MBI — B;M; — M Bl +2Y;; < 0,i < j<r
(2.37)
Y ... Y,
: .| >0 (2.38)
Yir ... Y

avec Vi; = XQ;; X1 et K; = M; X L.



2.4. Stabilité et Stabilisation des modéles flous T-S 23

Les conditions de théorémes décrits en 2.4.4 peuvent étre considérées comme un
probléme de valeur propre généralisée (GEVP : Generalized Eigeinvalue Problem)
en X et a.

Maximiser « sous les contraintes suivantes :

X >0
AiX + XA — BM; — MBI + (r —1)Y +2raX <0,i=1,...,r.
AiX + XAl + AjX + XAT — BiM; — M} Bl — BjM; — M{'B] +2Y <0,i<j<r
(2.39)
avec Y = XQXT et K; = M; X~ L.

2.4.2 Stabilisation par retour de sortie

Les techniques de synthése basées sur le retour d’état nécessitent que toutes les
composantes du vecteur d’états soient mesurables. Comme cette condition est rare-
ment vérifiée, I'utilisation d’un observateur devient donc nécessaire. Dans la plupart
des travaux, on suppose que les variables de prémisse sont mesurables. Certains tra-
vaux ( [Feng 1997|, [Ma 1998|, [Tanaka 1994|, [Tanaka 1998|, [Vermeiren 1998]) ont
cependant traités le cas ol les variables de prémisse ne sont pas toutes mesurables.
Une méthode basée sur le principe de séparation a permis dans le premier cas de
synthétiser séparément les gains de I'observateur et ceux de régulateur. Cependant,
le principe de séparation qui a été établi pour le premier cas, semble difficile a
démonter pour le deuxiéme cas.

Le but étant d’obtenir une convergence asymptotique de l’erreur d’observateur
d’état, i.e. x(t)—z(t) — 0 quand ¢ — oo o &(¢) représente le vecteur d’état estimé
par I'observateur flou. Le modéle flou T-S augmenté est composé d’un régulateur
flou et d’un observateur flou [Tanaka 1998|, comme le montre la Fig. (2.4).

" y
$®i_> Systéme Flou >

Observateur Flou ¢

L

b4

FIGURE 2.4: Représentation du systéme augmenté

L’observateur flou partage la méme base de régles que le systéme flou, la i éme
régle de I'observateur s’écrit [Tanaka 1998| :
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Si 21(t) est Fy; et ... et Si Z,(t) est Fy; Alors

b(t) = Ai(t) + Biu(t) + Li(y — 4
#0) = A0 + Bu®) + Ly =9) ;_, (2.40)
y(t) = Cit(t)
ou L; sont les matrices de gains de I'observateur, 2(t) = [21(t) Z2a2(t) ... Z4(t)]
sont les variables de prémisse estimées, w;(2(t)) = ?:1 Fij(2(t)). Fij(2;(t)) est la

valeur de la fonction d’appartenance Z;(t) dans 'ensemble flou Fj;, et V¢ > 0, on a :

{221 wi(2(1)) > 0 (2.41)
wi(2(t)) >0
On pose : )
“ . W Z(t
A S SYTED) 242

L’inférence floue de 'observateur s’écrit :

{é(t) = i1 hi3(1)) (Asd(t) + Bu(t) + Lify — 9)) (2.43)

y(t) = 2211 hi(2()Cid(¢)

Les h;(2(t)) possédent la propriété de somme convexe : V¢ > 0,7, hi(2(t)) = 1.

Le calcul des poids de chaque régle s’effectue a partir des variables de prémisse.
Deux cas sont a envisager :

Cas 1 : les variables des prémisses sont mesurables. Il est possible de calculer les

poids des régles de Iobservateur, en remplagant h;(2(t)) par h;(z(t)) ( [Feng 1997],

[Ma 1998|, [Tanaka 1994]|, |Tanaka 1998], [Vermeiren 1998|).

Cas 2 : les variables des prémisses ne sont pas mesurables. Il faut donc les recons-

truire et utiliser leurs estimées dans le calcul des poids des régles de 'observateur

( [Tanaka 1998], [Ichalal 2008], [Chadli 2002a], [Yoneyama 2009]).

2.4.2.1 Cas des variables des prémisses mesurables

On suppose que les variables des prémisses dépendent uniquement des variables
d’état mesurables. Le régulateur posséde une loi de retour d’état linéaire de la forme
suivante :

u(t) = =Y hi(2(t)) Kid(t) (2.44)
=1

en remplagant (2.43) et (2.44) dans (2.3), le systéme augmenté est représenté par :

Fa =YY hi(z(t)h;(2(1)Gajia (2.45)

i=1 j=1

avec z — | T Few—¢ Ga, = | AT B Biki
- dag — 7 ) - ) 1) 0 Az N KZC] .
Dans ce cas, le théoréme de séparation 2.4.5 proposé par [Ma 1998] peut étre

considéré pour calculer les gains de régulateur et ceux de I'observateur.
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Théoréme 2.4.5. [Ma 1998] : S’il existe deux fonctions scalaires V(z) : R — R
et V(z) : R" — R et des nombres réels positifs y1, v2 v3, V4, Y1, Y2, V3 et Ja telle
que :

(1) 'V(;NH/JEH; <V(z) <yl 7 lIZ|* < Ve) <72 |E]* avee 7 =z — 2,
. L T T
(1) —5 = 2Zim1 2 =1 haz(8)hy (2(t))(Ai — BiKj)z < 73 I=]1?,

O Sy Sy By () (A — L,C)E < 33 31,
2 ~ 2
(i) Ha‘gg) <z, ({)‘gg) < 1|12,

alors le modeéle complet (2.45) est globalement uniformément asymptotiquement
stable

En choisissant la fonction V(z), respectivement V (%), telle quelle vérifie les
conditions de stabilité de la loi de commande, respectivement telle qu’elle vérifie
les conditions de stabilité de 1’observateur, les conditions du théoréme 2.4.5 sont
vérifiées. Il est donc possible dans le cas des variables des prémisses mesurables, de
déterminer séparément les gains de commande K et les gains de l'observateur L;.

Pour mettre au point ces régulateurs, on se raméne donc & un probléme de
faisabilité des LMIs. Il peut étre résolu a l'aide du changements de variables bijectifs
usuels suivants : My; = K; Py et No; = L; P, d’ot aprés congruence on obtient les
expressions LMIs suivantes :

PAT — MIBT + A;Py — BiM; < 0,i=1,...,r

ATPy, — CTNT + PyA; — NGy < 0,0 =1,...,7

PLAT — MBI + AiPL — BiM; + PLAT — M]'B] + A;P1 — BjM; < 0,i <j <r

AT Py — CTNI + P A; — NiCj + AT Py — CTN;T + P2 Aj — N;Ci < 0,0 < j <7
(2.46)

Si ces problémes ont une solution, les gains de la commande PDC sont donnés par
K; = MZ-PI_1 et les gains de l'observateur par L; = P2_1Nz-.

2.4.2.2 Cas des variables des prémisses non mesurables

Dans de cas, le régulateur utilise les variables estimées et sa structure est modifiée
comme suit :

u(t) == hi(2(t) Kid(t) (2.47)
i=1

en remplacant (2.43) et (2.47) dans (2.3), le systéme augmenté est représenté par :

B = > O mE0)hy () hs(2() Gijsia (2.48)

i=1 j=1 s=1
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D I X _ | Ai— BiKs BiK;
avec : xg = | . [, T=x—%, Gijjs = gl g2 ,
T ijs ijs

Siljs = (Az — AJ) + (BZ - Bj)Ks - Lj(CS - CZ)7
= Aj — chs) + (Bz - Bj)Ks-

s?
7S
Le théoréeme 2.4.6 donne les conditions de stabilité du systéme augmenté (2.48)

Théoréme 2.4.6. [Tanaka 1998] Le modéle flou continu augmenté (2.48) est
asymptotiquement stable, s’il existe une matrice P > 0 telle que :

T
(Qﬁ;GW> p+p<Qﬁ;GW><OJ<S (2.50)

pour tout les i, j et s sauf les paires (i, j, s) telle que hi(2)h;(2)hs(2) = 0.

Dans ce cas, le principe de séparation 2.4.5 et les conditions relachées ne sont pas
utilisable car les contraintes du théoréme (2.4.6) sont non convexe et peuvent avoir
plusieurs solutions. [Chadli 2002b| a proposé une méthode permettant de calculer
les gains de régulateur et ceux de ’observateur séparément mais non simultanément.
On choisi la matrice P de la forme suivante :

P = [ fo)l }22 } (2.51)

En substituant (2.51) dans (2.49) et (2.50), on trouve respectivement :

P [ GLPL+ PGy PiBiK;+ 5}, P

<0,i,j=1,..r 9.52
' g ] j (2.52)

< 0,5 <s.

(2.53)
avec Eijs = ((Az — AJ) + (Bl — B]')Ks — Lj(Cs — Cz))TPQ -+ PQ((Al — AJ) -+ (Bl —
Bj)Ks — Lj(Cs — Cy)).

Les LMIs (2.52) et (2.53) sont des BMIs en P;, Py, L; et K; qui sont difficiles a
résoudre simultanément. Cependant, on remarque que ces LMIs sont vérifiées. Cela

p— |: (st + Gij)Tpl + P (st + Gl]) PlBl(Kj + Ks) + (Sijs + Sisj)TPQ
* Eijs + Eisj

implique les BMIs en K; et P; suivants :

GLPL+ PGy <0,i,j=1,...,r. (2.54)
(GZ‘S + Gij)TPI + P (Gis + Gz‘j) < 0,5 <s. (2.55)

avec : Gijs = A; — B; K, dont la linéarisation est facile & obtenir par les méthodes
classiques de changement de variables. Les matrices P; et K; sont ensuite remplacées
dans (2.52) et (2.53) par leurs valeurs respectives P*" et Kfpt obtenues en résolvant
les LMIs (2.54) et (2.55). Ainsi le systéme de LMIs obtenus devient linéaire en Py
et Y; avec Y; = P, L;. La procédure est résumée dans ce qui suit ( [Chadli 2002b]) :
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1. Choisir la matrice P de la forme (2.51).

2. Calculer P et Kfpt a partir (2.54) et (2.55). Si une solution existe aller a
I'étape 3 sinon arréter.

3. Les matrices P{”* et K" sont reportées dans les BMIs (2.52) et (2.53), ces
derniéres devient des LMIs en P et Y; = P, L; . Aprés obtention de P et Y;,
déduire L; = Y; Py *.

2.5 Stabilisation des modéles flous de T—S 1ncertains

Dans cette section, nous présentons les modéles flous T-S incertains et leur
stabilisation en utilisant la loi de commande PDC.

2.5.1 Modéle flou de Takagi-Sugeno incertain

Le modeéle T-S avec incertitudes paramétriques s’écrit d’une maniére générale
comme suit [Tong 2002] :
Si z1(t) est Fy; et ... et Si z4(t) est Fy; Alors

{:’c(t) = (A + AAz(t) + (Bi+ ABjult) . (2.56)

y(t) = (Ci + AC;)x(t)

On peut écrire (2.56) sous la forme :

{;@(t) =30 hi(2(8) {(4i + AA)x(t) + (B + AB;)} (2.57)

y(t) = > i1 hi(2(t))(Ci + AC;)x(t)

2.5.2 Stabilisation des modéles T—S incertains avec la commande
PDC

On suppose que les matrices des incertitudes AA;, AB; et AC; sont bornées
avec la structure :

ol les matrices constantes Ha;, Hb;, Hc;, Fa;, Eb; et Ec; de dimensions appropriées
sont prédéterminées, et les incertitudes Aa;, Ab; et Ac; sont bornées dans le temps
de la facon suivante :

Aal (t)Aa;(t) < I, AbL(H)Abi(t) <I, Ack(t)Aci(t) <1I (2.59)

En utilisant une loi de commande floue de type PDC (2.20), la boucle fermée du
systéme devient :

B(t) = Y hi(2(t)h;(2()(A; + AA; — (B; + AB) K;)a(t) (2.60)

i=1 j=1



28 Chapitre 2. Stabilisation des modéles flous T-S

Dans la suite de ce travail, on utilise les notations suivantes :
ST(A)=A+ AT, 57 (A)=A— AT (2.61)

Plusieurs travaux ont été développées dans la littérature pour étudier la stabilité
des systémes T-S incertains ( [Mansouri 2005|, [Tong 2002], [Lee 2001], [Lee 2006,
[Lo 2004]). Nous nous limitons dans ce travail a la présentation du théoréeme de
stabilité suivant :

Théoréme 2.5.1. [Mansouri 2005] Le modéle flou continu (2.48) est asymptoti-
quement stable, s’il existe une matrice P = PT > 0 et des scalaires €a;j;, €b;j tels

que :
vii <0, 1=1,..,r (2.62)
Yij + Vi <0, 1< gr (2.63)
avec
5+(AiX — BZ‘MJ‘) + EainaiHa;fF + EbinbiHbZT * *
Yij = Ea; X —ca;;il 0 <0
EbiMj 0 —Ebijf
(2.64)

X =P et My=K;P~', ou le symbole x indique la quantité transposée dans une
matrice symétrique.

Démonstration. Considérons la fonction candidate de Lyapunov suivante :
V(x(t)) = 2T (t)Px(t) (2.65)

La stabilité de la boucle fermée est assurée lorsque sa dérivée le long des trajectoires
du modele T-S incertain (2.57) est strictement négative. Ce qui revient a vérifier
que :

(A; + AA; — (B + AB)K)T P+ P(A; + AA; — (B; + AB)K;) <0 (2.66)

ot le régulateur PDC est donné par :

u(t) = = hi(2(t)) K (t) (2.67)

i=1

Aprés la congruence avec P~!, on fait le changement de variable suivant X = P!
et M; = K; X, 'inégalité (2.66) devient :

XAT + A, X — MPBF — M;B; + XAAT + AA, X — MFABY — AB;M; < 0 (2.68)
En remplacant (2.58) dans (2.68) on obtient :
XAT + A, X — MBI — M;B; + XEa! Aal (t)Ha! + Ha;Aa;(t)Ba; X

— M EbI ABY (t)Hb! — Hb; Abi(t) Eb;M; < 0 (2.69)
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En appliquant la propriété (B.21) et en considérant les bornes des incertitudes (2.59)
une condition suffisante pour que (2.71) soit vérifiée est :

XAZT + A X — MZTBlT — M;B; + z-:az-z-HaHaT

+ea;' X Eal Ea; X + b HVHVT + eby;' M EbI Eb;M; < 0 (2.70)

En utilisant le complément de Schur (B.2.1) pour les termes : 5a;-1XEa;FEaiX,
EbﬁlMiTEblrEbiMi on obtient ’expression +;;, avec :

5+(AZX — BZMJ) + sainaiHaZT + 6bZJHbZHbIT * *
Yij = Fa; X —E(LUI 0 <0
EbiMj 0 —Ebijf
(2.71)
O
Exemple 2 : Soit le modéle non linéaire suivant :
i -9 512 0 T 3
B2l = 0 mmuege S | ||+ |3 (ke )
. 2
€T3 —m +1 0 -5 T3 4
(2.72)

Les non linéarités du systéme sont choisies comme suit :

1 1
———— € [0,1], zo(x1,m2) =
1+ 22(t) (0,11, 2(21,22) 1+ 22(t) + 23(t)

21(z1) = € [0,1] (2.73)

Le modéle non linéaire (2.72) peut étre représenté par un modeéle flou T-S a 4 régles
comme suit :

4
2(t) =Y hi(zi(t)(Aiz(t) + Biu(t)) (2.74)
=1
avec
—9 —12 0 —9 —-12 0 —9 —12 0
Ai=|0 -10 1|, 4,=|0 -8 1|,A3=As=1]0 -8 1]/,
-1 0 -5 -1 0 -5 1 0 -5
3 3
Bi=By=|3|,B3=Bs= |3
4 4

On suppose que la matrice d’état du systéme est affectée par des incertitudes bornées
comme suit :

i —9 4 3A5(t) ~12 2, (#) "
By | = 0 “TEnaEn S 1 >
i3 ——2 4+ 1+ 2A3(t) 0 —5 4+ 201 (t) + 2A2(t) | a3

1+a3(t)
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3

2
+ -3 (W + 1) (2.75)
4

On suppose que les incertitudes du systéme sont identiques pour tous les 4 sous
modeéles T-S :

1 01 At) 0 0 00 2
Ha= |0 0 0|,Aa(t)=| 0 Ax(t) 0 |,Ea=1]0 0 1 (2.76)
-1 0 1 2 01

100

80f

60f

x(t)

40F

20f

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
Temps(s)

(b)

FIGURE 2.5: Résultat de la simulation sans prise en compte de l'incertitude

de la loi de commande PDC, on utilise les gains de commande (2.77) et (2.78)
obtenus en résolvant le théoréme 2.4.2 (synthétisée sans incertitude). Les résultats
de la simulation illustré sur les figures 2.5(a) et 2.5(b) montre que la présence des
incertitudes provoquent la divergence du modéle en boucle fermée.

Ky =[1.4213 —0.6225 0.1005] Ky = [~1.2207 0.0450 0.0826] (2.77)

K3 =[-5.0270 —3.4361 0.1756] K4 = [-5.4900 0.5550 —2.1327]  (2.78)
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Afin de prendre en compte les incertitudes du modele dans la synthése de la loi
de commande, on utilise les conditions du théoréme 2.5.1. Les gains obtenus sont
donnés par (2.79) et (2.80) :

K =1[0.1218 —1.5846 1.6103] Ky = [0.1023 —1.7086 1.6136] (2.79)

K3 =[0.5962 0.3020 1.3702] K4 = [0.5962 0.3020 1.3702] (2.80)

Les résultats de la simulation sont montrés sur les figures de 2.6(a) et 2.6(b), avec
les conditions initiales z(0) = [8 8 8}T et les incertitudes sont constantes pendant
; AQ(t) =0.1et Ag(t) =0.9.

toute la simulation : Aq(t) =

- x1(t)
—x,(t)
x,(t)
4
_2 -
_4 L L L
0 0.5 1 1.5 2
Temps (s)
(a)
6
4
2
50
_2 -
_4 -
"0 0.5 1 15 2
Temps(s)

(b)

FIGURE 2.6: Résultat de la simulation avec la prise en compte de 'incertitude

2.6 Application : Stabilisation d’attitude d’un quadriro-
tor

2.6.1 Introduction

Les véhicules aériens miniatures ou mini-UAV (Unmanned Autonomous Ve-
hicles) ont un role important a la fois a des fins militaires et civiles. Ces véhicules
présentent une dynamique non linéaire multivariable, avec un systéme de controle
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dont la complexité dépend des exigences de l'opération ou de la mission. Par consé-
quent, de nombreux groupes de recherche ont relevé le défi du développement des
UAV [Fantoni 2002|. Les UAV modernes sont des robots aériens capables de voler de
facon autonome ou semi-autonome, avec des caractéristiques similaires aux avions
conventionnels ( [Valavanis 2008], [Austin 2011]).

Un type d’'UAV fréquemment utilisé aujourd’hui est le mini-hélicoptére a 4 rotors
(Quadrirotor), connu sous le nom d’hélicoptére X4. C’est un véhicule a décollage
vertical, capable de se déplacer dans 'espace 3D et capable de voler de maniére
stationnaire. Les quadrirotors sont des robots mobiles aériens & quatre rotors définit
dans I'espace par six degrés de liberté ( [Tayebi 2004], [Tayebi 2006]). Les 4 motors
sont généralement placés aux extrémités d'une croix. L’électronique de controle est
habituellement placée au centre de la croix. Afin d’éviter a I'appareil de tourner
sur lui méme sur son axe de lacet, il est nécessaire que deux hélices tournent dans
un sens, et les deux autres dans 'autre sens. Pour pouvoir diriger ’appareil, il est
nécessaire que chaque couple d’hélice tournant dans le méme sens soit placé aux
extrémités opposées d’une branche de la croix. Le fonctionnement d’un quadrirotor
est assez particulier. En faisant varier astucieusement la puissance des moteurs,
il est possible de le faire monter/descendre, de l'incliner a gauche/droite (roulis)
ou en avant/arriére (tangage) ou encore de le faire pivoter sur lui-méme (lacet)
( [Hicham 2012]).

Dans cette section, nous présentons la stabilisation d’un quadrirotor, en utili-
sant une loi de commande de type PDC. Dans un premier temps, nous présentons
le modeéle d’état non linéaire de systéme et son modéle flou T-S. Ensuite, nous
développons les lois de commande floue permettant la stabilisation d’attitude de
quadrirotor. Enfin, nous donnons les résultats de la simulation.

2.6.2 Modéle mathématique de la dynamique de quadrirotor

Le modéle mathématique de la dynamique de vol d’un quadrirotor peut étre
exprimé sous la forme d’un espace d’état non linéaire suivante ( [Torres 2016], [Ste-
vens 2015]) :

#(t) = A(x)x(t) + B(z)u(t) (2.81)
avec .
. . T
r=1[p 0 ¥ ¢ 6 V]
[0 0 0 1 0 0 |
000 0 1 0
000 0 0 1
A(JU) — 0 O 0 _Klfzax¢ 0 ' IyI—zIze
000 0 —feg Lflg
00 0 Il 0 —{—;%
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0 0 0 0 0
0 0 0 0 0

0 0 0 0 0
AR L T L
0 0 0 0 e

2.6.3 Modélisation floue de systéme

0 0

0 0

0 0

o i

[2:63 0
T

IR, 1Ky,
. I

0
0
0
0

[2:63
I
1%,
T.

Le systéme non linéaire peut étre représenté a l’aide de l'approche Takagi-

Sugeno, en utilisant un certain nombre de régles floues Si-Alors avec les variables de

prémisse suivantes :

21(t) = ¢, 22(t) = 6, 23(t) = ¢

En supposant que les variables de prémisse sont bornées comme suit :

Z1min < ¢ < Zimaz
Zomin < 0 < Zomag

Z3min < ¢ < Z3maz

Donc, les régles Si-Alors suivantes peuvent étre considérées :

avec

By

Si Z1
Si Z1
Si 21
Si zZ1
Si Z1
Si 21
Si 21
Si Z1

Ay

0
0
0

J,
T; Z2mazx

est M11
est MH
est MH
est Myq
est M12
est M12
est M12
est Mo

O O O O O O

_nglmax

0

et z9 est Noj 23 est La; Alors I(t) = Aliﬂ(t) + Blu(t)
et z9 est Nog 23 est Ly Alors @(t) = Agx(t) + Baul(t)
et zo est Noj 23 est Lgy Alors &(t) = Asxz(t) + Bsu(t)
et z9 est Nog 23 est Lz Alors x(t) = A4x(t) + B4u(t)
et z9 est Noj 23 est Loy Alors SU(t) = A5$(t> + B5u(t)
et 29 est Nog 23 est Lo Alors @(t) = Agx(t) + Beu(t)
et zo est Noj 23 est Lgo Alors &(t) = A7z(t) + Bru(t)
et z9 est Nog 23 est Lsg Alors @(t) = Agx(t) + Bgu(t)
00 1 0 0 |
0 0 0 1 0
0 0 0 0 1
0 0 —K;zax Z1max 0 IyI_IIZ Z229mazx
0 0 0 %Z2max e — Z1maz
00 Imj_zly Z2max 0 f;z ZSmax_
0 0 0 0 0 0 0 7
0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0
%ZZmaac %Z2max _T;ZQmax _% 0 % 0
nglmaz _[szlma:p T;/Zlmax 0 l]& 0 ljﬁ
0 0 0 L _lid 1y _l%id_
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00 0 1 0 0 ]
0 0 O 0 1 0
0 00 0 0 1
A2=10 0 0 L=z, 0 O
0 00 0 - Klfijyz2ma:p IZ;II Z1lmax
000 iz, 0 — 42 i |
i 0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0
B = %ZQmam _%ZZmax %ZQmaz — 7. #2maz % 0 % 0
_Tzzlmar nglmam _izlmax nglmam 0 _ljﬁ 0 ljﬁ
0 0 0 1 0 0 ]
0 0 O 0 1 0
0 0 O 0 0 1
A=10 0 0 220, 0 Lole s in
0 0 0 0 - If:y 22min Iz; Flmax
00 0 I, 0 — 2 s
i 0 0 0 0 0 0 0 0 7]
0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0
Bs = %ZZmin — 7. Z2min %Z2min *%ZZmin % 0 lgt 0
_nglmaz T;zlmax _izlmax nglmax 0 _l]& 0 llﬁ
o 0 0 0 L _li’d 1y _Z%id_
[0 0 0 1 0 0 ]
0 0 0 0 1 0
0 0 0 0 0 1
Ai=10 0 0 - K};” Z1maz 0 ny_xlz Zomin
000 0 F zomin T 21max
00 0 e, 0 L2 2 3min
i 0 0 0 0 0 0 0 0 7]
0 0 0 0 0 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0
By = %ZZmin _%:ZZmin %ZQmin _T;ZQmin _% 0 lgt 0
_T;lemaz f;zlmax _f;zlmax izlmax 0 _l[& 0 l[&
o 0 0 0 L _léd 1y _Z%id_
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[0 0 0 1 0 0 1
0 0 0 0 1 0
0 00 0 0 1
A5 = 00 0 - If:I Z1lmin 0 Iy];IZ 22max
000 0 %Z2max IZ;II Z1min
_O 0 0 IrI—ZIy ZZm(lI O _ Izaz Z3mam_
[ 0 0 0 0 0 0 0 0 7
0 0 0 0 0 0 0 0
B — 0 0 0 0 0 0 0 0
> %Z2max _%Z2max %:ZZmax - [: Z2max % 0 lgt 0
_nglmin izlmin _izlmin nglmin 0 _ljit 0 llﬁ
[0 0 0 1 0 0 1
0 0 0 0 1 0
0 0 0 0 0 1
As = 000 - K{;I Z1lmin 0 Iyl_mlz Z2max
Krq _
000 0 - {y Y Zomaz IZ[ L Z1min
_0 O 0 Iz[:[y Z2ma:p 0 _ Ifzaz z3min_
i 0 0 0 0 0 0 0 0 7
0 0 0 0 0 0 0 0
B 0 0 0 0 0 0 0 0
6= f;ZZmaa: *ﬁZZmaa: %Z2max - f;Z2max % 0 lgt 0
_%Zlmin izlmin _Tzzlmin T, #lmin 0 _l;(% 0 %t(
IK, l LK, l
i 0 0 0 0 Izd — Izd Izd _ Izd—
[0 0 0 1 0 0 1
0 0 0 0 1 0
0 0 0 0 0 1
- K axr -
Az 000 _{Tzlmin 0 InyI 22min
000 0 ;:y 22min 5 Zlmin
Li—1I, Kl
_0 0 0 7. %2min 0 1. *3max
I 0 0 0 0 0 0 0 0 7
0 0 0 0 0 0 0 0
B, — 0 0 0 0 0 0 0 0
T T, 72min i; Z2min  T.R2min T T, Z2min _% 0 l[% 0
—T,*lmin T Flmin I, “lmin T Zlmin 0 ZI& 0 ZI&
1Ky IRy 1K, UKy
- 0 0 0 0 1, 1. 1. I,
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[0 0 0 1 0 0 ]
0 0 0 0 1 0
0 0 0 0 0 1
= Kran —1z
A8 00 0 — Ifz Z1min 0 Iy[ L Z22min
000 0 _%z%m'n 7 Zlmin
00 0 Dfeag, 0 — = 23min |
I 0 0 0 0 0 0 0 0 7
0 0 0 0 0 0 0 0
B 0 0 0 0 0 0 0 0
5 %Z2min _%ZZmin %ZZmin _}L;ZQmin % 0 l[% 0
_nglmin nglmin _}L;Zlmin L[L;Zlmin 0 _% 0 %’;
K, l K, l
- 0 0 0 0 DA s S

Le modéle flou complet du systéme peut étre exprimé par I’équation suivante :

r=8
#) = 3 ha(a(0) (Asa(t) + Byut) (282)
i=1
ou
hl(Z(t)) = My % Noy * L3y, hQ(Z(t)) = M1 % Noj * Lgo
hg(z(t)) = M11 * NQQ * L31, h4(z(t)) = Mll * NQQ * L32
h5(z(t)) = M12 * N21 * L31, hﬁ(z(t)) = M12 * N21 * L32
h7(Z(t)) = Mjo % Noo * L3y, hg(z(t)) = M9 % Nog * L3o
avec
My, = —21 + Zlmaz My = 21 + Zimin
Zlmax — flmin Zlmax — *lmin
Noy = —22 + 22max . Noy = Z2 + Zomin
Z2max — 22min Z2max — Z2min
La = —23 + Z3max Lz = 23 + Z3min
Z3max — Z3min Z3max — Z3min

2.6.4 Conception de régulateur flou

Pour développer le régulateur, nous utilisons la technique PDC pour stabiliser
le systéme flou T-S. Le régulateur flou est donné par :

r=8
u(t) = = hi(2(t)) Kix(t) (2.83)
i=1
Le modéle flou T S en boucle fermée devient :
i(t) = D D7 hil=()hy(=(0)(A - BiK)a(t) (2.84)

i=1 j=1

La détermination des gains K; & Kg revient a résoudre les LMIs (2.39).
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2.6.5 Reésultats de simulation

Dans cette section, un test de simulation a été effectué sur un drone de type
quadrirotor avec les parameétres donnés dans le tableau 5.1. Les gains de stabilisation
sont calculés en résolvant les LMIs (2.39), comme suit :

TABLE 2.1: Paramétres du quadrirotor

Symbole Valeur  Unité

K, 0.0019  N/rad/s

K, 0.28 p.N.m/rad/s
Kiop 0.00056 N.m/rad/s
K tqy 0.00056 N.m/rad/s
Kyq, 0.00064 N.m/rad/s
J, 28.4 w. K g.m?

I 0.0104 Kg.m?

8

I, 0.0104  Kg.m?
I, 0.0284  Kg.m?
l 0.24 m

m 1.05 Kg

[ 0.0446  —0.0877 —0.0479 150.0276 —153.1058 —3.9044]
—0.0446 0.0877  0.0479 —150.0276 153.1058  3.9044
0.0446  —0.0877 —0.0479 150.0276 —153.1058 —3.9044
—0.0446 0.0877  0.0479 —150.0276 153.1058  3.9044

Ki= —0.0030 —0.0013 0.0009 —10.0221  —=3.6577  0.3340
—-0.0011 —-0.0051 —0.0013 —3.5887  —10.1942  0.0408
0.0030  0.0014 —0.0009  10.0199 3.6568 —0.2120
| 0.0011  0.0051  0.0013 3.5908 10.1952 —0.1629]
[0.0534 —0.0796 —0.0309 142.8627 —144.9050 —15.7886
—0.0534 0.0796  0.0309 —142.8627 144.9050  15.7886
0.0634 —0.0796 —0.0309 142.8627 —144.9050 —15.7886
Ky = —0.0534 0.0796  0.0309 —142.8627 144.9050  15.7886

—0.0039 —-0.0022 0.0004 —11.1017  —5.0513 0.3370
—0.0016 —0.0055 —0.0009 —4.9594  —11.2841 0.0822
0.0039  0.0022 —0.0004 11.0987 5.0513 —0.2152

| 0.0016  0.0055  0.0009 4.9624 11.2840 —0.2040 |
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[—0.0257 —0.0866 0.0175 —42.8175 —232.7907 —13.9349]
0.0257  0.0866 —0.0175 42.8175  232.7907  13.9349
—0.0257 —0.0866 0.0175 —42.8175 —232.7907 —13.9349
Ky = 0.0257  0.0866 —0.0175 42.8175  232.7907  13.9349
—0.0060 0.0022  0.0012 —16.2976 6.1566 —0.8052
—0.0004 —0.0062 —0.0012 —1.5315 —9.9624  —0.1933
0.0060 —0.0022 —0.0012 16.3107 —6.1580 0.9594
| 0.0004  0.0062  0.0012 1.5184 9.9637 0.0390 |
[—0.0342 —0.0764 0.0223 —48.5384 —228.7521 —22.0754]
0.0342  0.0764 —0.0223 48.5384  228.7521  22.0754
—0.0342 —0.0764 0.0223 —48.5384 —228.7521 —22.0754
Ky = 0.0342  0.0764 —0.0223 48.5384  228.7521  22.0754
—0.0069 0.0029  0.0013 —18.8478 6.6473 —0.8654
0.0002 —0.0065 —0.0011  0.8456 —10.2740  —0.4075
0.0069 —0.0029 —0.0012 18.8597 —6.6525 1.0207
| —0.0002 0.0065  0.0010 —0.8576 10.2792 0.2524 |
[ 0.0736  0.0741  0.0300  225.2369  35.4469 —19.2385]
—0.0736 —0.0741 —0.0300 —225.2369 —35.4469 19.2385
0.0736  0.0741  0.0300  225.2369  35.4469 —19.2385
Ks = —0.0736 —0.0741 —-0.0300 —225.2369 —35.4469 19.2385
—0.0046  0.0000  0.0008 —9.6196  —1.5260  0.4281
0.0016 —0.0075 —0.0015 5.8360 —15.8525  1.0375
0.0046 —0.0000 —0.0008  9.6188 1.5076 —0.2417
| —0.0016  0.0075  0.0015 —5.8351 15.8708  —1.2239 |
[ 0.0808  0.0764  0.0321  223.8731  46.0511 —27.5971]
—0.0808 —0.0764 —0.0321 —223.8731 —46.0511 27.5971
0.0808  0.0764  0.0321  223.8731  46.0511 —27.5971
Ke — —0.0808 —0.0764 —0.0321 —223.8731 —46.0511 27.5971
—0.0054 0.0006  0.0007 —9.9697 0.8464 0.5961
0.0021 —0.0082 —0.0015 6.3845 —18.5906  1.1492
0.0054 —0.0006 —0.0007  9.9726 —0.8637 —0.4078
| —0.0021  0.0081  0.0015 —6.3873 18.6078  —1.3374 |
[—0.0437  0.0799  0.0430 —161.7258 155.2453 —26.9878]|
0.0437 —0.0799 —0.0430 161.7258 —155.2453 26.9878
—0.0437 0.0799  0.0430 —161.7258 155.2453 —26.9878
Ky = 0.0437 —0.0799 —0.0430 161.7258 —155.2453  26.9878
—0.0083 —0.0018 0.0003  —21.4832  —4.0535 —0.2312
—0.0013 —0.0094 —0.0008 —4.0652  —21.0530 1.2307
0.0083  0.0019 —0.0003  21.4865 4.0437 0.3267
| 0.0013  0.0094  0.0008 4.0618 21.0629 —1.3262 |
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[—0.0526  0.0752  0.0255 —151.8129 157.5600 —42.4266
0.0526 —0.0752 —0.0255 151.8129 —157.5600 42.4266
—0.0526 0.0752  0.0255 —151.8129 157.5600 —42.4266
0.0526 —0.0752 —0.0255 151.8129 —157.5600 42.4266
—0.0091 —-0.0029 —-0.0002 —22.4294  —=5.7545  —0.7725

—0.0017 —0.0102 —-0.0007 —5.6690  —23.0364 1.4461
0.0091  0.0029  0.0002 22.4407 0.7383 0.9936
| 0.0017  0.0101  0.0006 5.6577 23.0526 —1.6672 |
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F1GURE 2.7: Stabilisation de quadrirotor par un contréleur flou de type PDC.

Les Figs. 2.7(a) et 2.7(b) représentent la réponse du systéme pour les conditions
initiales suivantes : § = 14°, ¢ = 17°, ¢ = 11°. Ces résultats montrent que le
régulateur flou stabilise tous les états autour de 1'origine.



40 Chapitre 2. Stabilisation des modéles flous T-S

2.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les résultats fondamentaux portant sur
la stabilité et la stabilisation d'une classe des systémes non linéaire représentée par
des modéles flous de type T—S. Dans un premier temps, nous avons montré les défé-
rentes méthodes permettant d’obtenir un modéle flou T S, notamment la méthode
de secteurs non linéaires qui permet d’obtenir un modéle T-S & partir les équa-
tions de systéme non linéaire. Ensuite, nous avons rappelé un ensemble de résultats
concernant la stabilité et la stabilisation des systémes T—S. Nous avons également
présenté la technique de commande PDC (Parallel Distributed Compensation) par
retour d’état et par retour de sortie. A la fin de ce chapitre, nous avons présenté une
application a la stabilisation d’attitude d’un quadrirotor. Les résultats en simulation
ont montré 'efficacité de la technique de commande PDC.
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3.1 Introduction

La commande des systémes non linéaires peut étre vue sous différentes facettes.
En plus de la stabilisation, on distingue aussi le probléme de régulation, ou le pro-
bléme de poursuite d'un modele de référence (suivi de trajectoire). Dans ce chapitre,
nous considérons le cas le plus général, celui du suivi d’une trajectoire désirée. Ainsi,
le chapitre, est reparti en deux parties. Dans la premiére, nous présentons les prin-
cipales modéles de référence pour les systémes T S. Ensuite, nous traitons de la
synthése de commande pour les modeéles flous TS en utilisant le concept de va-
riables désirées virtuelle (VDVs). Cette approche, permettant d'une part de facilité
I’obtention de la trajectoire désirée, et d’autre part, la synthese de la loi de com-
mande. Dans la deuxiéme partie, le résultat principal de ce chapitre est de montrer
I'efficacité de cette approche a la commande d’une chaine de conversion photovol-
taique.
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3.2 Probléme de suivi de trajectoire

Considérons le systéme non linéaire suivant :

{a‘c(t) = J(@(t)) + gl(t))u(t)
y(t) = p(x(1))

ol x € R™ est le vecteur d’état, y € R™ est le vecteur de sortie mesurée, u € R™
est le vecteur d’entrée, f(z), g(x), h(x) et p(z) sont des fonctions non-linéaires avec

(3.1)

des dimensions appropriées.

Le systéme non linéaire (3.1) peut étre exprimé par le modeéle flou suivant :

T
i(t) = 3 hi(=(0))(Aix(t) + Biu(t)) (3.2)
i=1

Le probléme de suivi de trajectoire consiste a déterminer la loi de commande
permettant au systéme de suivre une trajectoire désirée quelle sera générée par un
modéle de référence. Pour spécifier la trajectoire désirée, on distingue plusieurs types
de modele, & savoir les modéles linéaires et non linéaires ( |[Mansouri 2005]).

3.2.1 Modéles de référence linéaires

Parmi les modeles de références linéaires, les plus utilisés sont de la forme (3.3)
( [Tseng 2001]) :
Zr(t) = Arzr(t) + Bruy(t) (3.3)

ol x, est la variable de référence pour ¢ > 0, A, est une matrice asymptotiquement
stable et u, est une entrée de consigne bornée dans le temps. Cette entrée peut étre
considérée comme étant une entrée exogéne ( [Tseng 2001]).

Le modéle (3.3) peut étre muni d'une matrice d’entrée ( [Pages 2003,
[Uang 2004]), qui permet d’avoir un systéme de référence commandable dont la
matrice A, n’est pas forcement stable. Ceci nécessite un retour d’état de référence
dans la loi de commande utilisée pour assurer le suivi de trajectoire. Ce modéle
s’écrit de la facon suivante :

{Mo:mm@+&m@
yr(t) = Crap(t)

ol u, est une entrée exogéne, B, et C, sont des matrices de dimensions appropriées.

(3.4)

Un autres type de modeéles de référence trés adaptés pour les systémes linéaires
est un modeéle linéaire autonome, dont la dynamique i.e. la trajectoire désirée, est
deéfinie par les poles de la matrice A, et les conditions initiales z,(0). Ce modéle est
de la forme suivante ( [Wu 2000]) :

{@@ZAMN) (3.5)

yr(t) = Crap(t)

Dans ce cas, la matrice A, n’est pas forcement stable, ce qui peut entrainer des
problémes de faisabilité au niveau des calculs LMI.
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3.2.2 Modéles de référence non linéaires

On peut également adopter un modéle de référence non linéaire de type T-S,
obtenu par un découpage des non linéarités dans un espace compact de 1’espace
d’état. Ce modeéle est de la forme suivante ( [Wu 2000]) :

Zh 2i(t)) D (t) (3.6)

ou 7 est le nombre de régles, h; représentent les fonctions d’appartenance et z,(t)
est la variable de prémisse. Dans ce type de modéle, les matrices D; ne sont pas
toutes forcements stables.

Dans la suite de cette thése nous adoptons un autre modéle de référence de
référence basé sur le concept VDVs.

3.2.3 Synthése de loi de commande

La synthése de la loi de commande consiste & déterminer u(¢) assurant la pour-
suite entre le systéme & commander et le modéle de référence désiré. L’objectif
recherché est de faire correspondre I’état du systéme z(t) (ou la sortie y(t)) avec
celui du modele de référence z4(t) (ou yq(t)).

On défini #(t) = x(t) — x4(t) qui désigne erreur de poursuite, la dérivée de Z(t)
s’écrit comme suit :

(1) = (1) — dalt). (3.7)

en remplacant (3.2) dans (3.7) et en ajoutant le terme Y\, hi(2(t))Ai(za(t)—zq(t)),
I’équation (3.7) devient :

Zh t) + Byu(t) + Aizq(t)) — a(t) (3.8)

Dans I’équation (3.8), on introduit une nouvelle variable 7(¢) satisfaisant la relation
suivante :

> hi(z(0)Bir(t) = > ha(2(t)) Biu +Zh ) Aixa(t) — da(t).  (3.9)
=1 i=1

ou 7(t) est un nouveau régulateur flou qui sera synthétisé en se basant sur la tech-
nique PDC. En utilisant (3.9), la dérivée de lerreur de poursuite (3.8) peut s’écrire
comme suit :

Zh E(t) + BiT(t)). (3.10)

La sortie de régulateur flou est déterminée par la sommation suivante :

== hil2(1) K1) (3.11)
=1
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en appliquant la commande (3.11) au modeéle (3.10), le systéme en boucle fermée
prend la forme suivant :

ZZh 2(t))(A; — B;K;)#. (3.12)

=1 j=1

en posant Gy = (A; — B;K;), 'équation (3.12) peut s’écrire comme suit :

=33 hale(t) by (2(1)) G (3.13)

i=1 j=1

3.2.4 Synthése de stabilité

L’objectif est de développer un régulateur flou (3.11) pour un systéme (3.13)
capable de piloter les états du systéme x(¢) a suivre un ensemble des variables
deésirées x4(t). Afin de calculer les gains de régulateur (3.11), le théoréme 3.2.1 est
considéré ( [Lian 2006, [Ounnas 2016]) :

Théoréme 3.2.1. [Lian 2006] Le modéle flou continu (3.11) est asymptotiquement
stable, s’il existe une matrice P > 0, une matrice diagonale D, des matrices Q;; =

Q7 et Qji = Qg; pour i # j telle que :

GEP+ PGy + Qi +DPD < 0,i=1,...,r (3.14)
.. .. T .. ..
(GJ;FG]> P+P<W>+Q¢j§0,i<j§7‘ (3.15)
Qun ... Qi
oo >0 (3.16)
Cglr cee C?rr

pour tout i, j =1,...,r, le pair (i, j) telle que h;(2(t))h;(2(t)) =0, Vt.

Démonstration. En choisissant la fonction de Lyapunov quadratique V(x(t)) =

T - o ) ) .
x(t) Px(t). Sa dérivée est donnée par I'expression suivante :

v — th GTP+ PGZZ )+2 Z hi(2)h;(2) (fT ((W)Tp—i_ g <GU;G]1>> j)
i<j<r
(3.17)

En utilisant (3.14) et (3.15), on obtient :

Ziﬂ )3 (Qii + DPD)E =2 > hi(2)h;(2)2" Qi (3.18)

1<j<r
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s
V(z) = -2"H"QHi — 3" DPD# Y h(z) (3.19)
i=1
oun H = [hll hol ... hrI]T. Si l'inégalité (3.16) est vérifiée et en utilisant le fait
que Y7, h?(z) > 1, on obtient :
o 1_p _ B, -
V(z(t)) < ——2' DPDz < —=V(Z(t)) (3.20)
r r
ou 8 = —% et Amin(DPD) sont les valeurs propres minimale et maximale
de la matrice DPD. Alors, on obtient :
V(F(t)) < V(0)e 7t (3.21)
Par conséquent, || Z(t) ||*< 5 V.(O()p)e_gt est conclu. O

Les conditions de théoréme (3.2.4) peuvent étre transformées en un probléme
d’optimisation sous contraintes d’inégalités matricielles linéaires (LMIs). Cette trans-
formation correspond 4 un simple changement de variables bijectif (X = P71,
K; = M;P~!). En appliquant la transformation de congruence & (3.14), (3.15) et

(3.14), les LMIs suivantes peut étre obtenus :
IX=X">0,3Y,;=Y], 3Y; =Y M,

XAT + A; X — BiM; — MI'BT +vii XFT
22
% x| <0 (3.22)

XA+ AiX + XAT + AjX — BiM; — M} B] — B;M; — M]'B] +2Y;; < 0,i<i<r

(3.23)
Yii Yiz ... Yy,
Yig Yoo ... Yo
. _ >0 (3.24)
Yl'r YQT v Y;"r

3.2.5 VDVs et loi de commande non linéaire

A fin de déterminer les variables désirées (VDVs) z4(t) et la loi de commande
u(t), en utilisant I’équation (3.9) :

T

D ha(z()Bi(u(t) = 7(1)) = = Y hi(2(t)) Aiza(t) + Ea(t). (3.25)
i=1

i=1

En notant que :

A(z) = Zhi(z(t))Au g(z) = hi(2(1))B; (3.26)
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Alors, 'équation (3.25) peut étre réécrite sous la forme suivante :

g(@)(u(t) = 7(t)) = —A(x)za(t) + La(t)) (3.27)

L’existence de la commande u(t) dépend de la forme de g(z). La matrice d’entrée
g(z) est supposée de plein rang colonne.

On—m An—m Zq
gx)=| ——— |, Alx)=| ——— | ,zqlz)=| ——— | . (3.28)
B(:L‘) Am Td

m

L’équation (3.27) peut s’écrire sous la forme matricielle suivante :

S S (3.29)
B(z)(u—7) Ty, — AlX)mzalt)
A partir de la deuxiéme équation de (3.29), la loi de commande non linéaire est
donnée par :
u(t) = — Z hi(z(t)) Kz (t) + B~ (x) (iq,, (t) — Ap(z)zg(t)) (3.30)
i=1

Les variables x4(t) peuvent étre extraire facilement a partir de la premiére équation

de (3.29).

3.3 Application : Commande d’un systéme photovoltaique

3.3.1 Imntroduction

Motivé par les préoccupations environnementales et 1’épuisement des combus-
tibles fossiles, une attention accrue a été accordée aux sources d’énergie durables.
Les piles a combustible ( [Cossutta 2015]), les usines de biomasse ( [Singh 2016]),
les turbines éoliennes ( [Meghni 2016], [Rahim 2014]), et les panneaux photovol-
taiques ( [Vincheh 2014]) représentent les systémes d’énergies renouvelables les plus
pratiques et les plus intéressants.

Les systéemes photovoltaiques ont ’avantage de la conversion de la lumiére du
soleil en énergie électrique par ’effet photovoltaique. La puissance générée peut étre
stockée dans une batterie, utilisée directement ou peut étre connectée a un réseau
( [Tipler 2007]). Comme le montre la Fig. 3.1, les panneaux solaires ont des carac-
téristiques (puissance-tension) non linéaires. La puissance de sortie dépend de la
température, de 1’éclairement solaire et de la tension de sortie. Par conséquent, de
nombreux algorithmes et contréleurs ont été proposés dans la littérature pour maxi-
miser le transfert de puissance photovoltaique. Les algorithmes les plus importants
sont Perturber et Observer (P&O) ( [Abdelsalam 2011], [Patil 2015]), incrémentale
de la conductance (InCond) ( [Safari 2011], [Worku 2014]) et hill climbing (HC)
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( [Kjeer 2012], [Bahari 2016]). Ces algorithmes sont largement utilisés dans les pan-
neaux photovoltaiques commerciaux, en raison de leur simplicité, de leur faible cott
et de leur mise en oeuvre facile. Toutefois, ils souffrent de plusieurs inconvénients
tels que le suivi lent lors d’un changement rapide des conditions atmosphériques et
d’une oscillation considérable autour du point de puissance maximale (PPM) ( [El-
baset 2016]). Une étude comparative de P&O, InCond et HC réalisée en [Sera 2013])
a conclu que ces méthodes sont en fait équivalentes et offrent des performances si-
milaires.

_ 2 J _
60pC=1000Wm? T=25¢" Vorop=16.6476 V,
P ™ -59.3936 W
PVmax
\
\
\
501 ) . '
(G=800 W/m*, T=40C Vpho,=16.9944 V,
P —46.4204 W

PVhax
\

40} \
_ 2 _an
. G=600 W/m*, T=30 C vo;‘]=16'3771 V,
= Py, 2344877 W
= .
2 30} Y
N ' =15.2974 V,
,=21.4928 W

=15.5027 V,
P _104210wW
Pl/max

25
FIGURE 3.1: Puissance-Tension d’un panneau solaire

Afin de remédier a ces inconvénients, de nombreux algorithmes et stratégies de
controle ont été proposés tels que les méthodes basées sur la mesure d’une frac-
tion de la tension en circuit ouvert (FCO), les méthodes basées sur la mesure
d’une fraction de courant de court-circuit (FCC) ( [Masoum 2002|) et les méthodes
basées sur l'intelligence artificielle (IA) ( [Mellit 2008]). Les algorithmes FCO et
FCC sont incapables de trouver le vrai PPM en raison de 'approximation utilisée
dans ces algorithmes. Dans [Belkaid 2016], un algorithme de P&O modifi¢ a été
étudié pour ameéliorer le modéle conventionnel. Dans cet algorithme la variation
du courant de PV est ajoutée en tant que troisiéme test dans son organigramme.
Dans [Ishaque 2012], la méthode optimisée de la poursuite du point de puissance
maximum par Essaims de Particules (PSO) a été utilisée pour réduire I'oscillation
autour de PPM. Dans [Zainuri 2013], [Ali 2014] et [Blange 2015|, I'algorithme P&O
conventionnel a été combiné avec le controle a base de la logique floue (LF) pour
développer des controleurs qui ont une réponse rapide. Tandis que dans [Liu 2014],
les variations de la puissance et de la tension ont été utilisé comme entrée pour dé-
velopper un controleur basé sur la logique floue. Dans [Vincheh 2014], un controleur
neuro-flou a été proposé pour réduire 'oscillation autour du MPP, ou les données
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d’entrainement du réseau neuronal sont optimisées par un algorithme génétique.
Dans |[Abu-Rub 2013], [Afghoul 2013|, [Abido 2015] et [Mlaki¢ 2016|, des contréleurs
basés sur un systéme d’inférence adaptative neuro-flou (ANFIS) ont été proposés
pour estimer le PPM en utilisant une base de données construite & partir d’'un cer-
tain nombre d’expériences réalisées dans diverses conditions environnementales. Ces
contréleurs utilisent le courant de court-circuit et la tension en circuit ouvert, ou la
température et l'irradiation, pour trouver le PPM.

D’autre part, de nombreux régulateurs MPPT flous ont été proposés sur la base
des modeéles flous de Takagi-Sugeno (T S) ( [Kamal 2014], [Abid 2014], [Abid 2015],
[Zhang 2016]). L’idée principale derriére les modeéles flous T-S est de décrire les
processus par une agrégation de modeéles linéaires. Ceci permet la construction d'un
régulateur flou basé sur la technique PDC ( |Tanaka 2001a]). Dans |[Kamal 2014],
Palgorithme conventionnel InCond a été utilisé pour trouver la tension de référence
puis, combiné avec un régulateur flou de type T S. Tandis que dans [Abid 2014]
et [Abid 2015], la tension de référence a été calculée a I’aide d’un modéle de réfé-
rence T—S qui utilise la mesure de la température et de l'irradiation comme entrées.
Dans [Zhang 2016], un algorithme de recherche de PPM a été proposé en fonction
de I'évaluation de différents niveaux d’irradiation et de température. L’algorithme
calcule instantanément la dérivée partielle de la puissance par rapport au courant
de PV, puis géneére I'état de référence désiré a ’aide d’un régulateur PDC.

Dans cette section, un nouveau régulateur MPPT basé sur les modéeles flous T—S
est développé afin d’éliminer efficacement l'oscillation dans les différents états du
systéme photovoltaique, ce qui garantit moins de dépassement et de réponse rapide.
La stratégie de controle flou est résumée comme suit : premiérement, le modéle non
linéaire du systeme photovoltaique est utilisé pour concevoir le régulateur flou T-S.
Ensuite, un modéle de référence optimal est dérivé en fonction de la tension PV
optimale qui est générée a I'aide d’un algorithme ANFIS utilise la température et
I'irradiation, en tant qu’entrées. Enfin, un régulateur de suivi de trajectoire non
linéaire est développé a I’aide du régulateur flou et du modeéle de référence optimal.

3.3.2 Modélisation de systéme photovoltaique

Le systeme photovoltaique considéré est composé d’une charge continue, d’un
hacheur de type boost et d'un panneau solaire, comme le montre la Fig. 3.2. Dans
cette étude, les parameétres suivants du systéme PV seront utilisés :

— Vpy et ipy sont respectivement la tension et le courant de générateur PV.
— i1, 10, V, et u sont respectivement le courant de I'inductance de convertisseur,
le courant et la tension de la charge et le rapport cyclique.
Cy, Cy, L, Ry, R, et vy sont respectivement la capacité d’entrée, la capa-
cité de sortie, inductance de convertisseur, résistance interne de I'inductance,
résistance de transistor IGBT et la tension de la diode.
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FIGURE 3.2: Systéme photovoltaique

3.3.2.1 Modéle de panneau solaire

Le courant de sortie d'un panneau photovoltaique est donné par ( [Villalva 2009],
[Ballouti 2014], [Ounnas 2017]) :

(3.31)

o q(Vpy + Rsipy) Vpy +ipy Rs
ipy = nplpn, —npls | exp -1|-—

kTA Rsh

ou Ip, est le photocourant généré par l'irradiation solaire, I, étant le courant de
saturation donné par le fabriquant, n, est le nombre de cellules en paralléle, A est le
facteur d’idéalité de la jonction, k est le coefficient de Boltzmann = 1.38.10—23.J/ K,
T est la température, Vpy est la tension aux bornes du panneau solaire, ¢ est la
charge de I’électron = 1.602 x 1712, R, est la résistance shunt et R, est la résistance
série (voir Fig. 3.3).

Le photocourant dépend de I'irradiation solaire et de la température de la cellule
selon 'expression suivante :

Ly =G I+ Ki(T —1T))) (3.32)

ou I, représente le courant de court-circuit de la cellule a 25 °C et 1 KW/m2.
Ki, T, et G sont respectivement, le coefficient de température de courant de court-
circuit, la température de référence de cellule et I'irradiation solaire en KW /m?.
Par ailleurs, le courant de saturation dépend de la température de la cellule selon
I’expression suivante :

T\* gE, (1 1

ou E, est 'énergie du band-gap et I, est le courant de saturation inverse donné

par :
ISC

qVoc
exrp [nSkAT] —1

oul V,. est la tension de circuit ouvert et ng est le nombre de cellules en série.

Iy = (3.34)

La caractéristique Puissance-Tension illustrée dans la Fig. 3.1 montre que la
variation de la puissance maximale du panneau PV (Ppy,4.), qui correspond a une
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FIGURE 3.3: Schéma électrique équivalent du panneau PV

tension optimale (Vpy,p), change fortement en fonction de I'irradiation solaire et de
la température.

3.3.2.2 Modéle de convertisseur Boost

Selon la Fig. 3.3, le modéle dynamique du convertisseur est décrit par les équa-
tions suivantes :

{iL = —LLip + 1Vpy — 3% (Vo + va — Riis) (3.35)

' ISR
Vpy = —griL + grirv

En utilisant les équations (3.35) et en ajoutant une nouvelle variable d’état, telle
que U = upy, le systéme PV peut étre décrit par le modele non linéaire suivant :

z(t) = f(z(t)) + Bu(t) +n(t) (3.36)
ou
,l‘L 7%111 + %VPV + Vo+vd£RmiL upy O 7VDzvd
€T = VPV af: _CLIZL 7B: 0 = CiliPV
upy 0 1 0

3.3.3 Commande floue de systéme photovoltaique

La Fig. 3.4 montre le schéma global détaillé de la boucle de commande du sys-
téme photovoltaique. L’objectif est de concevoir un régulateur flou qui permet de
maximiser la puissance dérivée du panneau PV. Le role du régulateur est donc d’as-
surer que les états du systéme photovoltaique x = [ i, Vpy upy ]T suivent

une trajectoire optimale z,, = [ tLop VPVop UPVop }T dans des conditions mé-
téorologiques variables. La premiére étape consiste & développer le régulateur flou.
Ensuite, un régulateur non linéaire de suivi de trajectoire et un modeéle de référence
optimal (MRO) sont congus, en se basant sur la tension optimale calculée a 'aide
d’un systéme d’inférence flou (SIF).
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FIGURE 3.4: Schéma de controle flou

3.3.3.1 Modéle flou T-S de systéme photovoltaique

Pour développer le régulateur flou, le modeéle non linéaire du systéme PV (3.36)
est transformé en modeéle flou en utilisant la tension de charge V, et le courante de
I'inductance 77, comme variables de prémisse. Cela conduit a la forme non linéaire
suivante :

#(t) = Aliz, Vo)a(t) + But) + n(t) (3.37)
ou :
R 1 Votvg—Rmip 0 _ Votvg
. LoL L 2
Al Vo) = | =7 0 0 B=101.n=1 giry
0 0 0 1 0

en supposant que les variables mesurables ip et V,, sont bornées comme suit :
ip <ip<ip, V,<V,<V, (3.38)

en utilisant la transformation du secteur non-linéarité ( [Ohtake 2003]), le systéme
non lindaire (3.37) peut étre décrit par un modeéle T-S avec r = 2" = 22 Si-Alors
régles floue, comme suit :

Regle 1 : Si 21 (t) est Fi1 et zo(t) est Fa; Alors @(t) = Arx(t) + Biu(t) + n(t),
Regle 2 : Si 21 (t) est F1 et zo(t) est Fay Alors @(t) = Agx(t) + Bau(t) + n(t),
Regle 3 : Si 21(t) est Fio et 29(t) est Fa Alors @(t) = Asx(t) + Bsu(t) + n(t),
Regle 4 : Si 21 (t) est Fig et 29(t) est Fao Alors @(t) = Agx(t) + Bau(t) + n(t).
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ou z1 = iy, et z0 = V, sont les variables de prémisse, F1, Fla, F1 et Fbo sont les
fonctions d’appartenance données par :

Fii(ip) = %, Fio(ip) =1— Fii(ir) (3:39)
Fou(Vy) = 05, Foa(V,) = 1= Fau (V) |

Les matrices de modéles locaux sont données par :

R 1 Votvg—Rmip R 1 Y, t+va—Rmir
L 1 L L L L
Ai=| - 0 0 yAg =1 - 0 0
. 0 0 0 | | 0 0 0 i
[ R 1 Votva—Rmiy | [ R 1 Votva—Rmip ]
_? L L % L L
Ag = e 0 0 ) A4 = e 0 0
0 0 0 0 0 0
0
Bi=By=B3=B;=1| 0
1
La sortie globale du systéme est donnée par :
Zh z(t) + Byu(t)) + n(t) (3.40)

ou h; ( ) = wi(2)/ > imy wi(2), wi(2) = [T, Fij(z;) pour tout t > 0, hi(z) > 0 et
Yimhi(z) = 1.

3.3.4 Synthése du régulateur flou T-S

L’objectif est de concevoir un régulateur flou capable de conduire 1’état du sys-
teme PV z(t) a suivre un modele de référence optimal z,,(t). Le controle est alors
nécessaire pour satisfaire :

x(t) — xop(t) = 0 telle que t— oo (3.41)

Soit Z(t) = x(t) — zep(t) défini comme l'erreur de poursuite et sa dérivation tempo-
relle est donnée par :

z(t) = @(t) — Zop(t) (3.42)
en remplagant ’équation (3.40) dans (3.42) et en ajoutant le terme Y\, hjAi(xop —
Zop), I'équation (3.42) devient :

= > hi (A + Biti + Asop) + n(t) — dop(t) (3.43)
=1

en introduisant une nouvelle variable de contrdle 7,(t) qui satisfait la relation sui-
vante :

Z hi Byt (t Z hi(2) (Aiop(t) + Biu(t)) + 1 — dop(t) (3.44)
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et en utilisant Eq. (3.44), Perreur de poursuite (3.43) peut étre réécrit comme suit :

B(t) =Y ha(z(0) (Aid(t) + Bim (1)) (3.45)
i=1

Les régulateurs sont concus pour traiter le probléme de controle de suivi de trajec-
toire comme suit :

Régulateur i : Si z1(t) est Fi; et zo(t) est Fy; Alors 7,(t) = —K;Z(t)

La sortie finale du régulateur flou est donnée par la sommation suivante :
T
Tut) = =D hi(2(t)) K (t) (3.46)
i=1

en appliquant la loi de commande (3.46) au modeéle (3.45), le systéme en boucle

fermée prend la forme suivante :

#(t) = 3037 ha2(0) by (2(6)) (A — BiK (1) (3.47)

i=1 j=1

en posant G;; = (A; — B;K;), Eq. (3.47) peut étre écrit comme suit :

F) = 303" hil=(0)hs (=(0)) Gy (1) (3.49)

i=1 j=1

On remarque que le systéme résultant (3.48) est similaire a celui trouvé en (3.13).
Par conséquent, on peut utiliser les conditions de théoréme (3.2.4) pour calculer les
gains de commande.

3.3.4.1 Reégulateur non linéaire et modéle de référence optimal

La loi de commande non linéaire u(t) et les variables de modele de référence
optimales zp(t) peuvent étre obtenues en utilisant 1’équation (3.44) qui est réécrite
comme suit :

> hiBi(u(t) = () = = > hiAizep(t) — 1+ dop(t) (3.49)
i=1 1=1

En notant que :
T T

Alip, Vo) =Y hiAi, B=Y hiB; (3.50)
=1 i=1

Alors Eq. (3.49) peut étre réécrite comme suit :

B(u(t) — 7u(t)) = —A(iL, Vo) xop(t) — 1 + dop(t) (3.51)
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Egs. (3.51) peut étre s’écrite sous la forme matricielle suivante :

0 _% % « Z‘Lop _/8 Z’Lop
0| (u—my)=- _c% 0 0 Vevep | — C%iPV + o Vpvop
1 0 0 0 UPVop 0 UPVop
(3.52)
ou ]
_V0+Ud_Rm'LL ,8_‘/()+Ud
N L ’ L

Il convient de noter ici que la référence optimale et le régulateur non linéaire seront
calculés en fonction de la tension de référence optimale.
A partir de la deuxiéme équation de (3.52), on peut écrire que :

irop(Vevep) = ipv — C1Vpvop (3.53)
A partir de la premiére équation de (3.52), on peut écrire que :

1 (Ry. 1 .,
UPVOP(VPVOP) - a <-LLZLop - EVP‘/op + ﬁ + ZLOp> (354)

La loi de commande non linéaire peut étre obtenue & partir de la troisiéme équation
de (3.52), comme suit :

u(VPVop) - uPVop(VPVop) + Ty (355)

La Fig. 3.5 illustre la boucle de régulation de systéme photovoltaique et ses princi-
G .
S?yst’eme Modelede ¢ Controleur Contréleur 1y Systéme X
d’inférence référence N
flou photovoltaique
T flou optimal Ilnealre

F1GURE 3.5: boucle de régulation de systéme photovoltaique

paux composants. Le premier bloc est réservé pour calculer la tension de référence
optimale Vpy,, en utilisant un systéme d’inférence flou qui introduit la mesure de
lirradiation G et la température 7', en tant qu’entrées. Ensuite, Vpy,, est utilisé
par le bloc de référence optimal pour générer z,, en utilisant les équations. (3.53)
t (3.54). Puis, en fonction de 'erreur e(t) entre les états réel et optimal, le bloc
de régulateur flou fournit le signal de controle flou en utilisant 1’équation (3.46). Ce
signal est exploité par le bloc de régulateur non linéaire (Eq. (3.55)) pour générer
le signal de controle final.
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3.3.5 Reésultats de simulation

Afin de vérifier 'efficacité et la validité de la méthode développée, nous avons
effectué des tests de simulation sur un systéme photovoltaique avec les parameétres
donnés dans le tableau 3.1. Les gains du régulateur flou sont calculés en résolvant
les LMIs (3.22), (3.23) et (3.24), comme suit :

K1 =[155.0075 —0.6106 633.6307], Ky = [92.6114 —0.1194 570.2396]

K3 =[282.7187 —0.4403 616.0382] , K4 = [ 103.4164 0.3952 577.9426] .

ot la matrice diagonal est choisie comme suit : D = [ 2.75 2.75 2.75].

TABLE 3.1: Paramétres du systéme de conversion PV.

Paramétre Valeur  Unité

k 1.38¢23 J/K
A 1.1 V
Ry, 360.002

Ry 0.18 Q

Ng 36

ny 1 .

To 208.15 K
Gy 1000 W/m?
Ve 21.6 |4
Loen, 3.8 A
Voun 21 %4

R 35 Q

Co wF
& 1 mF
L 40 mH
Ry 0.5 Q
R, 0.05 Q

Vg 1.9 Vv

La tension optimale correspondant & la puissance maximale est calculée a I'aide
d’un algorithme basé sur un systéme d’inférence flou (SIF). Cet algorithme utilise
une base de données construite & partir de caractéristiques de tension—puissance.
Une partie de cette base de données est montrée dans le tableau 3.2. L’irradiation
et la température sont modélisées par des fonctions d’appartenance floues pour ob-
tenir une relation floue entre ces parameétres et la tension optimale. Ces fonctions
d’appartenance données dans la Fig. 3.6 sont optimisés en utilisant un algorithme
ANFIS.

Le premier test est effectué dans diverses conditions atmosphériques ot on sup-
pose que les variations de la température et de 'irradiation sont comme illustrées
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TABLE 3.2: Partie de la base de données utilisée par l'algorithme ANFIS

G (W/m?) T (C°) Vpyep (V)

700 30 16.8813
200 45 15.0884
900 35 16.9792
100 50 13.9394
300 60 15.2033
400 25 16.6476
500 23 16.3100
600 20 16.4832
500 23 16.3100

sur les Figs. 3.7(a) et 3.7(b), respectivement. Les réponses de la tension et de la
puissance de systéme PV sont illustrées sur la Fig. 3.7(c) et la Fig. 3.7(d), tandis
que les réponses du courant du convertisseur et du signal de commande sont illus-
trées sur la Fig. 3.7(e) et la Fig. 3.7(f). Nous pouvons constater que tout les états du
systeme PV suivent parfaitement les trajectoires optimales et ne sont pas affectés
par les variations de l'irradiation solaire et de la température. Cela conduit & une
importante extraction de 1’énergie solaire disponible.

Dans le deuxiéme test, la méthode floue est comparée aux méthodes le plus
utilisées dans la littérature P& O et INcCond. Les réponses de la tension et de la
puissance de systéme PV sont illustrées sur la Fig. 3.8(a) et la Fig. 3.8(b). Nous
supposons dans ce test que la température est constante 25 °C' et que lirradiation
solaire est variable. Le tableau 3.3 présente le rendement (E7) des trois méthodes
MPPT défini par [Bayod-Rujula 2014] :

| Ppydt
br=—+#F—7—"-— 3.56
g fPPVmamdt ( )

ol Ppymaz st la puissance maximale théorique.

Nous constatons que la méthode floue a une vitesse de poursuite élevée. Elle est
également plus efficace que les méthodes classiques P&QO et INcCond pour les diffé-
rents niveaux d’irradiation, notamment lorsque l'irradiation augmente ou diminue.
pour montrer 'efficacité du régulateur flou , des portions des états dans U'intervalle
de 1 s & 2 s sont agrandies comme il est illustré sur les Figs. 3.8. Nous pouvons
voir clairement dans les parties agrandies que les réponses des états avec le régula-
teur flou suivent parfaitement leurs trajectoires optimales. Tandis que les réponses
du systéme photovoltaique avec les régulateurs classiques montrent des oscillations
considérables dans les différents états.

Les performances des trois méthodes sont également évaluées a ’aide de I'erreur
quadratique moyenne (RMSE pour Root Mean Squared Error) entre la puissance
de systéme PV et sa puissance maximale théorique. Le RMSE est défini comme suit
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FIGURE 3.6: Fonctions d’appartenance utilisées par le systéme d’inférence flou
pour générer la tension optimale.

TABLE 3.3: Comparaison de différentes méthodes MPPT

MPPT Temps de réponse (s) Rendement (%)

P&O 0.0791 97.98
INcond 0.0821 97.96
Proposed 0.0078 99.44

( [bin Omar 2014|, [Ounnas 2015]) :

N 2
i P i_P maz,t

La Fig. 3.9(a) présente les RMSEs pour des différents niveaux d’irradiation et
une température constante de 25 °C tandis que la Fig. 3.9(b) montre les RMSEs
pour des différentes températures et une irradiation constante de 1000 W/m?2. Il est
clair que les RMSEs des méthodes classiques sont supérieurs & ceux de la méthode
floue pour une large gamme de conditions de fonctionnement. Cela montre que le
régulateur flou peut extraire une puissance maximale avec un minimum de perte
d’énergie.

Afin de démontrer la bonne convergence vers les points de puissance maximales
(PPM), les caractéristiques Puissance—Tension de trois méthode sont simulées avec
une température constante de 25 °C' et irradiation variable : 500 + 500sin(mt)
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F1GURE 3.7: Résultats de simulation pour diverses conditions atmosphériques.

(W/m?2). Tout d’abord, nous supposons que I'irradiation augmente sinusoidalement
de 500 W/m? a 1000 W/m?. Puis, elle diminue de 1000 W/m? & 0 W/m?.
Les résultats de la simulation sont présentés dans les Figs. 3.10, a partir duquel,
nous pouvons constater que :
La méthode floue garantit une convergence rapide vers les PPMs lorsque
l'irradiation solaire augmente de 500 W/m? & 1000 W/m?2, ou diminue de
1000 W/m?2 a 0 W/m?;
— Les méthodes classiques ne peuvent pas garantir la convergence lorsque le
l'irradiation solaire augmente de 500 W/m? & 1000 W/m?;
— Seule la méthode INcond garantit la convergence vers les PPMs lorsque lir-
radiation solaire diminue de 1000 W/m? a 400 W/m?;
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Ficure 3.8: Comparison entre P&O, IncCond et la méthode floue.

— Les méthodes classiques ne peuvent pas garantir la convergence lorsque l'ir-
radiation solaire diminue de 400 W/m? a 0 W/m?2,
A partir de I'analyse des caractéristiques P 'V données dans les Figs. 3.10, nous
pouvons confirmer que le régulateur flou offre une réponse dynamique rapide et des
performances supérieures en termes de convergence vers les PPMs.

3.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié le probléme de la commande d’une classe
des systémes non linéaires décrit par les modeéles flous de type T S. La méthode de
commande floue développée dans ce chapitre est capable de conduire le systéme a
suivre un modéle de référence optimal. Le modéle de référence optimal est congu en
se basant sur le concept VDVs. Les gains du régulateur flou sont calculés sur la base
de conditions de stabilité du systéme flou qui sont données sous forme de LMIs et
résolues & l'aide d’outils d’optimisation convexe. Nous avons ensuite présenté une
application & la commande d’un systéme de conversion photovoltaique. Les résultats
de simulations et la comparaison avec les algorithmes classiques P&O et INcond
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FI1GURE 3.9: Erreur quadratique moyenne de la puissance
montrent que le systéme photovoltaique peut étre controlé efficacement dans des

différentes régions opérationnelles par un schéma de controle flou et peut surmonter
les limites des régulateurs conventionnels.
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4.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous présentons la commande floue en poursuite d’une classe
des systémes non linéaires et perturbés via des modeéles flous T—-S. Tout d’abord, les
modeéles T S sont utilisé pour représenter le systéme non linéaire. Ensuite, un schéma
de commande avec une action intégrale est développé. Nous formulons par la suite
les objectifs de commande dans des conditions de stabilité suffisantes en utilisant la
méthode de Lyapunov. En résolvant un ensemble de LMIs, nous obtenons des gains
de régulateur avec la garantie de la performance H.,. Ainsi, nous concevons un
ensemble de variables désirées virtuelles sur la base du modeéle de référence virtuel.
Enfin, nous illustrons l'efficacité du régulateur flou sur une machine synchrone a
aimant permanent (MSAP).



Chapitre 4. Suivi de trajectoire des modéles T—S perturbés avec
64 critéres H,

4.2 Probléme de Suivi de trajectoire

4.2.1 Formulation du probléme

Considérons I'équation dynamique générale d’'un systéme non linéaire et per-
turbé :

B(t) = f(a(t) + g(z(t))u(t) + v(t). (4.1)

ou z(t) est le vecteur d’état, u(t) est le vecteur de commande, v(t) est le vecteur
de perturbation, f(x) and g(x) sont des fonctions non linéaires avec des dimensions
appropriées.

Le systéme non linéaire (4.1) peut étre exprimé par le modele flou T-S :

Si z1 est F; et ... et Sizg est Fy; Alors @(t) = Ajz(t) + Biu(t) + Dyw(t)

ol 2p...zg sont les variables de prémisse, Fj;(j = 1,2,...g) sont les ensembles
flous, A;, B; et D; sont les matrices du systéme avec des dimensions appropriées.
Le modéle flou global est déduit comme suit :

Zh z(t) 4+ Byu(t) + Dyw(t)). (4.2)

ou

- wi(z(t))
2(t)) = | ] Fij((z(1))), hi(2() = < 7oy
jljl ’ >i—1wi((2(1))
pour tout ¢ > 0, hi(2(t)) > 0 et 31, hi(2(t)) = 1.
L’objectif de commande est requis pour satisfaire :

x(t) —zq(t) =0 pour t— oo

o x4(t) désigne les variables désirées.
Soit Z(t) = x(t) — z4(t) défini comme D'erreur de poursuit. La dérivée de Z(t) est
donnée par :

T(t) = @(t) — aq(t).

T t) = i hz(z)(AZ( +Z h D w +Z h B U —i—Zh A l‘d j?d<t)
=1

(4.3)
Dans (4.3), nous assumons que :

S hilz(0))Bir(t) = 3 hi(=(t)) B +Zh D) Aza(t) — galt).  (4.4)
=1 =1

En utilisant (4.4), la dérivée de 'erreur de poursuit (4.3) est réécrit comme suit :

Zh N(Ai& 4+ Bir(t) + Dyw(t)). (4.5)
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Un nouveau régulateur flou 7(¢) est congu comme suit :
Si z1 est Fh; et ... et Si zg est Fy; Alors 7(t) = —K;&(t), i = 1.,...,7.
La sortie inférée du régulateur PDC est déterminée par la sommation :

T(t) = = > hi(2(t) KiE(t), i=1l.r (4.6)
=1

Pour rejeter la perturbation du systéme, une action intégrale ( [Khiar 2007], [Zheng 2002],
[Ounnas 2015]) est ajoutée comme 'indique dans la Fig. 4.1.

T(t) ==Y hi(z(t) K& = Y hi(2(t) Fidr (4.7)
=1 i=1

F1(t) = /0 s,

De (4.7), on peut écrire que :

xr

- i
T(t):—Zhl(Z(t))[Kl Fl]|:~ :|
i=1
Le nouveau régulateur flou peut étre s’écrit comme suit :
T(t) ==Y hi(2(t) KX (t). (4.8)

Le modéle T-S avec l'action intégrale peut étre s’écrit sous la forme augmentée
suivante :

X = Z hi(2(8)) (A X (t) + Bir(t) + Dyw(t)). (4.9)

Systeme non
linéaire

linéaire

FIGURE 4.1: Schéma de commande en utilisant une partie intégrante

Dans le cas ou By = By = ...B, = B, le modéle flou T-S du systéme peut étre
s’écrit sous la forme augmentée suivante :

X(t) = 3 hi(=(t)[GiX (1) + Diw(t)]. (4.10)
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avec

Gi= A, — BE.. B:[ B].

4.2.2 Synthése de la loi de commande H,

Le but de cette section est d’étendre les conditions de stabilité de systéme aug-
menté (4.10) qui est soumis a des perturbations externes w(t). Le lemme 4.2.1 donne
les conditions LMIs permettant de garantir la stabilité du systéme et d’atténuer I'ef-
fet des perturbations externes. L’atténuation de l'effet des perturbations est faite
en considérant la performance Hyo liée & I'erreur de poursuite définie comme suit
( [Chen 1999], [Uang 2004], [Ounnas 2015]) :

/OO XTI X (t)dt < ~* /Oo w? (H)w(t)dt (4.11)
0 0

ol 7y est le taux d’atténuation désiré des perturbations extérieures w(t). Le lemme
suivant donne les résultats de la norme H :

Lemme 4.2.1. S’il existe un scalaire positif v > 0, et des matrices X et M symé-
triques et définies positives, tels que les conditions suivantes soient vérifiées. :

A X + XA - BM; —MI'BT D X
DT —2I 0 | <0. (4.12)
X 0 I

alors, le systéme augmenté (4.10) est asymptotiquement stable et la performance
Hy (4.11) est garantie via la loi de commande PDC modifiée (4.9). Dans ce cas, les
gains de la loi de commande PDC modifiée (4.9) sont donnés par :

K, =MX! (4.13)

Démonstration. Considérons la fonction de Lyapunov V(X (t)) = XT(¢t)PX(t) ot
P = PT > 0. Afin d’¢tablir la stabilité asymptotique de I'inégalité (4.11), La dérivée
de V(X (t)) doit satisfaire la condition suivante :

V(X(t) <0 (4.14)

Afin d’atteindre les performances Ho, liées a 'erreur de poursuite, 'inégalité (4.14)
devient alors :

V(X)) +XT)X(t) —v*wT (Hw(t) <0 (4.15)

En remplagant V(X (t)) par sa valeur X7 PX dans (4.14), Eq. (4.15) peut étre écrite
sous la forme LMI suivante :

S hi{XT(GiP+PGHX +w" [ D PX}+Y hX'[ P D; Jw—tw'w <0
i=1 i=1
(4.16)
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L’inégalité (4.16), peut étre modifice comme suit :

G:P+ PGT D, } [X

Zhi(z(t)) [ X7 w? ] o e } < 0. (4.17)
=1 g

w

En utilisant (4.17), on peut écrire que :

[ Yo hi(z(0)(GiP + PGE) + 1 P30 hi(2(t))Di

>y hi(z(t))DI'P .y } <0 (4.18)

En utilisant (4.18), on peut écrire que :
Sic1 hi(2())(GiP + PGY) P Y hi(2(t))D; I 0
= — ! = . 4.19
o 21 Tlo o= @9
En utilisant (4.19), on peut écrire que :

[ Yoy hi(2())(GiP + PGT) P 3T hi(2(t))D; } . [ 1

>oizi hi(2(t)) D] P -2 0 ] [ I 0 ] <0 (4.20)

En appliquant le complément de Schur défini dans 'annexe B, I'inégalité (4.20) est
équivalente a :

Yo hi(z)(GiP + PGT) P hi(2()D; T
> i1 hi(z(t)) D] P S 0 | <0 (4.21)
I 0 —I

En utilisant (4.22), on peut écrire que :

(G;P+PGF) PD; I
Drp 2T 0 | <0 (4.22)
I 0o I

Aprés congruence par la matrice diag([ P~! I I]), 'inégalité (4.20) devient alors :

Pt 0 0 (G:P+PGFY PD; 1 Pt 0 0
0 I 0 DI'p %I 0 0 I 0]<0 (423
0 0 I I 0 I 0 0 I

En développant la derniére inégalité, (4.23) peut étre écrit comme suit :
P~YG;P+ PGFYP~t P~'PD, P!
DI pp~! —~2I 0 | <o. (4.24)
p1 0 —I
Considérons X = P~! et M; = K; X, on obtient les mémes conditions que (4.25) :
A X + XA —BM, —MI'BT D, X
DT - 0 | <0.
X 0 —I
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4.2.3 Modéle de référence et loi de commande non linéaire

La conception restante pour la commande consiste & déterminer les variables
désirées x4(t) et a obtenir la loi de commande non linéaire u(t). En effet, nous
utilisons I'équation (4.4), qui est réécrite comme suit :

D hi(z(0)Bir(t) = > ha(=(t)) Biu(t) + Z hi(z(t))Aiza(t) — a(t).  (4.25)
=1 =1

En notant que :
Zh t)B;, A(zx)= Zhi(z(t))Ai. (4.26)

On peut alors réécrire (4.26) sous la forme suivante :

g(x)(u(t) = 7(t)) = —A(x)za(t) + La(t))- (4.27)

A partir de ’équation de (4.27), on peut remarquer que I'existence de la commande
u(t) dépend de la forme de g(z). La matrice d’entrée g(x) est supposée de plein rang
colonne.

On—m An—m Ldp—m
gx)y=| ——— | A(x)= | ——— |, ,z4(x)=| ——— |. (4.28)
B(x) A 2

m

ot 0 € RM=)X™ est une matrice de zéros, A(xz) € R™ et B(z) € RM*™),
En utilisant (4.28), I’équation (4.27) devient alors :

_ [ b, — A mzalt) } | (4.29)

u . 7_ 'fdm — A(ac)mmd(t)

En utilisant (4.29), on peut écrire que :
u(t) = B~} (x)(da,, (t) — Am(x)za(t)) + 7(t) (4.30)
ou

= hi(z(O))Fid(t) = Y hi(=() Fi(t) (4.31)
=1 =1

En remplacant 7 dans (4.30), on obtient :

= hi(z(t) Z hi(z(t))Fizp(t) + B~ H(x)(dq,, (t) — Ap(z)zq(t))
=1

(4.32)
En utilisant (4.32), la loi de commande est donnée par :

T

u(t) = =Y hi(z(O)KiX (1) + B~ (2)(d4,, (t) = Am(@)aa(t)) (4.33)

i=1

Les variables x4(t) peuvent étre extraire facilement a partir de la premiére équation
de (4.29).
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4.3 Application : Commande floue d’'une MSAP

4.3.1 Introduction

Les machines synchrones a aimants permanents (MSAP) sont largement uti-
lisés dans des applications industrielles telles que les machines & commande nu-
mérique par ordinateur, les robots et les disques durs. Ils sont l'objet d’une at-
tention particuliére en raison de leur grande efficacité, haute puissance/poids, et
le couple/inertie. Cependant, leur analyse et commande est une téche difficile, a
cause des non-linéarités et de couple de charge. Ainsi, la méthode de commande
linéaire ne peut pas garantir des performances satisfaisantes. Afin de surmonter les
difficultés associées a la conception d’un régulateur pour les MSAPs, plusieurs ap-
proches de commande ont été proposés tels que la commande adaptatif [Liu 2010], la
commande neuronale [El-Sousy 2010], la commande linéarisante [Lin 2008], la com-
mande par mode glissant ( [Kazraji 2015]). Récemment, de nombreuses méthodes de
conception basée sur les principes de la commande floue ont été également proposées
( [Choi 2012], [Maamoun 2013]).

La commande floue des MSAPs basée sur le concept VDVs a été traitée dans les
travaux suivants : ( [Lian 2007], [Jung 2010], [Ounnas 2013], [Ounnas 2016]), mais
sans prendre en compte les variations du couple de charge, qui représente l'effet de
perturbation dans le systéme. Etant donné que, dans les applications industrielles,
la machine synchrone est toujours affectée par différentes perturbations. Par consé-
quent, de nombreux travaux ont été effectués afin de concevoir des stratégies de
commande robuste pour les systémes non linéaires décrits par des modeéles flous de
type T-S. Par exemple, dans [Zhang 2006], un régulateur flou robuste basé sur le
principe du modéle interne a été introduit pour assurer le suivi d’'un signal de ré-
férence. D’autre part, dans [Chen 2000] et [Toulotte 2008], ’entrée de référence est
considérée comme une perturbation et elle est atténuée a I'aide d’un critére robuste.
Cependant, dans [Khiar 2007] la commande H, a été introduit pour faire face a la
conception de performance robuste des systémes non linéaires.

L’objectif de cette section est de développer un nouveau régulateur pour une
MSAP baseé sur le concept de VDVs et la commande H.. Dans ce cas, le régulateur
flou peut conduire les états de la machine synchrone a suivre un ensemble des va-
riables désirées et rejeter complétement les perturbations. En premier lieu, la MSAP
avec perturbation est représentée par un modeéle flou T S. Ensuite, une commande
flou basée sur le concept de VDVs avec action intégrale est formulée pour simplifier
la conception du modéle de référence et la loi de commande. Enfin, les performances
de systéme flou augmenté est analysées par une méthode basée sur 'approche de
Lyapunov et la commande H, qui peut étre formulée en un probléeme de LMIs. Des
simulations sont effectuées afin de vérifier 'efficacité de la méthode que nous avons
développée.
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4.3.2 Description

Le terme de machine synchrone regroupe toutes les machines dont la vitesse de
rotation du rotor est égale a la vitesse de rotation du champ tournant du stator. Pour
obtenir un tel fonctionnement, le champ magnétique rotorique est généré soit par des
aimants, soit par un circuit d’excitation. La position du champ magnétique rotorique
est alors fixée par rapport au rotor. Ce qui impose le synchronisme entre le champ
tournant statorique et le rotor; d’ou le nom de machine synchrone [Ezzat 2011].

Le stator est similaire a celui de la machine asynchrone. Il se compose d'un
bobinage distribué triphasé, tel que les forces électromotrices générées par la rotation
du champ rotorique soient sinusoidales ou trapézoidales. Ce bobinage est représenté
par les trois axes (a, b, ¢) déphasés, I'un par rapport a lautre, de 120° électriques.

Le rotor se compose d’aimants permanents. Les aimants permanents présentent
I’avantage d’éliminer les balais et les pertes rotoriques, ainsi que la nécessité d’une
source pour fournir le courant d’excitation. Cependant, on ne peut pas commander
I’amplitude du flux rotorique. Il est & noter qu’il existe de nombreuses facons de
disposer les aimants au rotor [Ezzat 2011].

— Aimants en surface (Surface Mounted) : Les aimants sont montés sur la
surface du rotor en utilisant des matériaux adhésifs a haute résistance. Ils
offrent un entrefer homogéne, a savoir que le moteur est le plus souvent a poles
lisses. Ses inductances ne dépendent pas de la position du rotor (Fig. 4.2(a)).
L’inductance de I'axe-d est égale a celle de 'axe-q. Cette configuration du
rotor est simple a réaliser. Ce type du rotor est le plus utilisé. Par contre, les
aimants sont exposés aux champs démagnétisants. De plus, ils sont soumis a
des forces centrifuges qui peuvent causer leur détachement du rotor.

— Aimants insérés (Inset magnet type) : Les aimants du type insérés aussi

sont montés sur la surface du rotor. Cependant, les espaces entre les aimants
sont remplies du fer (voir Fig.4.2(b)). L’alternance entre le fer et les aimants
provoque leffet de saillance. L’inductance de I'axe-d est 1égérement différente
de celle de I'axe-q. Cette structure est souvent préférée pour les machines
trapézoidale, parce que I’arc polaire magnétique peut étre réglé afin d’aider
a former les forces électromagnétiques.
Aimants enterrés (Interior magnet type) : Les aimants sont intégrés dans
la masse rotorique (Fig.4.2(c)) : le moteur sera a poles saillants. Dans ce
cas, le circuit magnétique du rotor est anisotrope, les inductances dépendent
fortement de la position du rotor. Les aimants étant positionnés dans le
rotor, ce type de moteur est plus robuste mécaniquement et il permet le
fonctionnement & des vitesses plus élevées. D’autre part, il est naturellement
plus cher a fabriquer et plus complexe a commander.

— Aimants a concentration de flux (Flux concentrating type) : Comme le montre
la (Fig. 4.2(d)), les aimants sont profondément placés dans la masse rotorique.
Les aimants et leurs axes se trouvent dans le sens circonférentiel. Le flux sur
un arc polaire du rotor est contribué par deux aimants séparés. L’avantage
de cette configuration est la possibilité de concentrer le flux générer par les
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aimants permanents dans le rotor et d’obtenir ainsi une induction plus forte
dans U'entrefer. Ce type de machine posséde de l'effet de saillance.

e
aa

ke,
Bl

o

(¢) Aimants insérés (d) Aimants a concentration de
flux

F1GURE 4.2: Différents dispositions d’aimants permanents dans un rotor

4.3.3 Classification des MSAP

Ces machines peuvent étre classées selon la forme de la force électromotrice
( [Bimal 2002], [Arroyo 2006], [Underwood 2010]) :

— Trapézoidale

— Sinusoidale
En particulier, les machines synchrones a f.e.m sinusoidales sont classées en deux
sous catégories selon la position des aimants :

1. & poles saillants, ou les aimants sont enterrés dans la masse rotorique (Fig.
4.2(c)) et (Fig. 4.2(d)).

2. a poles lisses, o les aimants sont montés a la surface du rotor (Fig. 4.2(a))

4.3.4 Modélisation de la MSAP

L’étude du comportement d’un moteur électrique est une tache difficile. Ce qui
nécessite, avant tout, une bonne connaissance de son modéle dynamique afin de
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bien prédire, par voie de simulation, son comportement dans les différents modes de
fonctionnement envisagés. La modélisation d'un moteur synchrone & aimants perma-
nents est identique a celle d'une machine synchrone classique sauf que ’excitation en
courant continu attachée au rotor est remplacée par le flux de 'aimant. Le modéle
est donc issu du modéle de la machine synchrone classique ( [Wiley |, [Ezzat 2011]).

Dans cette étude, la machine comporte un stator et un rotor de constitution
symétrique avec p paires de poles. Les enroulements statoriques sont le plus souvent
connectés en étoile a neutre isolé. L’excitation rotorique est créée par des aimants
permanents au rotor. Afin de simplifier la modélisation de la machine, les hypo-
theses usuelles données dans la majorité des références sont adoptées comme suit
( [Ezzat 2011], [Bimal 2002], [Arroyo 2006], [Mobarakeh 2001], [Lipo 1996]) :

— leffet d’amortissement au rotor est négligé,

— le circuit magnétique de la machine n’est pas saturé,

— la répartition des forces magnétomotrices (FMM) est sinusoidale,

les couplages capacitifs entre les enroulements sont négligés,
— les phénomeénes d’hystérésis et les courants de Foucault sont négligés,
— les irrégularités de I'entrefer dues aux encoches statoriques sont ignorées.

4.3.4.1 Les équations électriques

Les équations triphasés des tensions statoriques s’expriment par :

Uq, lq d v,

up | = Rs [ip| +— | s (4.34)
) dt

Ue lc V.

T . . .
ou [ua Uup uc] sont les tentions des phases statoriques, Ry est la résistance stato-

. . . . 1T . T
rique, [za i ZC] sont les courants des phases statoriques et [\I/a v, \I/c] sont
les flux totaux statoriques qui sont exprimés par :

\Ila iq \I/af
U, | = [Lss] i | + \I/bf (4.35)
U, ic V. s
ou
U, cos(0)
Uy | =Wy [cos(d — F) (4.36)
U s cos(f + 5)

ou, ¥y I"'amplitude du flux produit par les aimants permanents.

Dans le cas général, c’est-a-dire, les machines & poles saillants (sans amortis-
seurs), la matrice [Lss] se compose de termes variables et de termes constants. Elle
peut écrire :

[Lss] = [Lso] + [Lso]
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avec
LSO MSO MSO
[LSO} = |Ms, Ls My, (4.37)
MSO MSO LSO
et

cos(20.)  cos(20. — 2F) cos(20. + %)
[Lov] = Lov |cos(20. — 2F) cos(20. + 2F)  cos(26.) (4.38)
cos(20, + ) cos(26,) cos(20, — %)

ou Lg,, Lgy et My, sont les inductances propres et mutuelle respectivement. Elles
sont constantes.

Afin de modéliser les machines triphasées, la transformation de Park est cou-
ramment utilisée pour obtenir 'expression des variables dans un repére tournant
d— —q. Cette transformation rend les équations dynamiques des machines & courant
alternatif plus simples, ce qui facilite leur étude et leur analyse. Cette méthode se
décompose en deux étapes :

1. Transformation Repére fixe-Repére tournant (Park),

2. Transformation Triphasé-Diphasé (dans un repére fixe) (Concordia).

(a) (b)

F1GURE 4.3: (a) Transformation de Concordia. (b) Transformation de Park

Appliquant la premiére transformation (Concordia T32) :

X Xa o
[Xa] =Th | X, |, T32:\/; -1 L (4.39)
d B

ou X peut étre une variable réelle comme la tension, le courant et le flux, on obtient :

-4
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La deuxiéme étape est Iapplication de la transformation de Park P au systéeme
d’équations (4.40).

5] -]

pea - [

Ud i d Wy vy
=R — 4.42
[“q} ’ [Z’J - dt [\I’q] e [\I’(j ( )
Dans les machines synchrones a répartition sinusoidale des conducteurs, ¥y et W,
sont des fonctions linéaires des courants iq et 7, :

{\I/d = Lyiq+ U (4.43)

Vg = Lgiq

En utilisant les equations (4.43) et (4.42), on obtient :
Ud Rs + pLd qu id 0
= 4.44
[uq] [ —wl, Rgs+pLg| |iq * wWy ( )
4.3.4.2 Les équations mécaniques

La position électrique du rotor, c’est-a-dire 0, est 'angle électrique désignant la
position du rotor par rapport au stator, est calculée de

dQ

JE +fQ=C.—C, (4.45)
L’equation de la vitesse du rotor est :

dwe

dt

=w (4.46)

et w = pQ ol w est la vitesse (angulaire) électrique, p est le nombre de paires de
poles, 2 est la vitesse angulaire du rotor, C, est le couple électromagnétique, C,
est le couple de charge, J est le moment d’inertie total, cela veut dire 'inertie de la
machine synchrone plus celle de la charge, f est le coefficient de frottement visqueux.

4.3.4.3 Couple électromagnétique

Le couple électromagnétique est produit par I'interaction entre les poles formés
par les aimants au rotor et les pdles engendrés par les FMMs dans I'entrefer qui
sont générées par les courants statoriques. Ce couple développé par les machines
synchrones a f.e.m. sinusoidale peut étre exprimé par ( [Mobarakeh 2001]) ;

3 ) ) 3 . )
Ce= 519 (qjalﬁ - \I/,@Za> = 519 (“I/dzq - \I/qld)



4.3. Application : Commande floue d’une MSAP 75

3 . ,
C, = P ((Lg— Lg)ia+V,) iq (4.47)
Dans le cas ou la machine est a poles lisses (Lqg = Lg), le terme (p(Lqg — Lg)iqgiq)
formant le couple de réluctance est nul. L’équation du couple se simplifie en :

C. = gp\I’ Fiq (4.48)

L’équation montre que le couple est proportionnel & un produit vectoriel représen-
tant une expression non linéaire. En revanche, I’équation montre que le couple est
proportionnel au courant de ’axe q. Cela confirme ’analogie entre cette machine et
la machine & courant continu.

En combinant les équations électriques avec les équations mécaniques, le modéle
complet de la machine synchrone & aimants permanents illustré dans la Fig.4.4 peut
étre obtenu.

Equations

électriques

Equation
mécanique

FIGURE 4.4: Schéma fonctionnel de MSAP dans le repére de Park

4.3.4.4 Modéle d’état dans le repére tournant (d — q)

Dans le cas d'une régulation de couple ou de vitesse angulaire, le modéle non
linéaire d’état dans le repére tournant (d — q) est décrit par le systéme ci-dessous :

At) = 20, - L0 -1,
ig(t) = =220 — Bi — pQig+ Lu,. (4.49)
ig(t) = —Riq + pQig + tug.
ounLyg=Ls=Let Ry =R.
Le modéle non linéaire du MSAP peut étre écrit sous la forme d’espace d’état
suivante :

ISY
—~
.
~—
I

A(Q)x(t) + Bu(t) + DC,(t). (4.50)

avec
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f 3pW¥ 1
i = 0 00 —J
A@)=| -2t B po |, B=|f 0|, D=0
0 p§2 —% 0 z 0

4.3.5 Modéle flou de la MSAP

Le systéme non linéaire de la MSAP peut étre représenté par une approche floue
de type Takagi Sugeno, en utilisant un certain nombre de régles floues Si-Alors.
Nous avons choisi la variable de prémisse suivante :

z(t) = z1(t) = Q(1).

En supposant que la variable de prémisse est bornée comme suit :
Qmin < QUt) < Unaz-

Donc, les régles Si-Alors suivantes peuvent étre considérées :

Reégle flou 1 : Si 2z1(¢) est Fi1 Alors @(t) = Ayx(t) + Biu(t) + D1C,.(t)
Regle flou 2 : Si z1(t) est Fia Alors @(t) = Asx(t) + Bou(t) + D2Cy(t)

avec
f 3pW f 3pW
i 0 e 0
Al = _pr _}2 meax ’A2 = _pr _% mein
0 PQmax _% 0 PQmin _%
0 0 -7
Bi=By=B=| 1 0 |,Di=Dy=| 0
0 7 0

Le modéle flou complet du systéme peut étre exprimé par ’équation suivante :

r=2
i(t) = 3 hal2(8) (Asa(t) + Byu(t) + DyCo(t) (4.51)

i=1
avec
(Q(t) - Qmin) (Qmaw - Q(t))
hl 1 (Qmax - Qmin)’ h2 12 (Qmaa: - szn)

4.3.6 Modéle de référence désiré et loi de commande non linéaire

La loi de commande non linéaire u(t) et les variables de modeéle de référence
x4(t) peuvent étre obtenues en utilisant I’équation (4.4) qui est réécrit comme suit :

9(@)(u(t) —7(t)) = —A(x)za(t) + Za(t) (4.52)
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L’équation (4.52) peut étre réécrite sous la forme matricielle suivante

0 0 b Q4 Q4
T 0 |t —r)=—| -2 —B _p0 || g |+ | iga |. (4.53)
0 % I idd idd

A partir de la premiére équation de (4.53), on obtient :

: / 3pWy
=—-= . 4.54
Q4 JQd + 27 lgd ( 5 )
Ce qui donne :
. : f 2J
= (Qqg+ =0 .
fa = (Qa - 7) 3 5
. W f 2T
=(Qq+ =Q . 4.55

A partir de I’équation (4.53), on obtient la loi de commande non linéaire suivante :

{“q = p¥ Q4+ Riga + Liga + LpQiga + 74 (4.56)

Ug = —pLQiqd + Rigq + Lidd + T4

Il est & noter qu’il est nécessaire de choisir 744 = 0. Par conséquence, on obtient :

{uq = p\I/de + Rsiqd + Lsiqd + 7y (4-57)

ug = —pLsQigqg + 7q

La sortie inférée du régulateur flou est déterminée par la sommation :

ol

4.3.7 Reésultats de simulation

Dans cette section, des tests de simulation ont été effectués sur une MSAP pour
vérifier 'efficacité de la méthode floue en utilisant le schéma de commande illustré sur
la Fig. 4.5. Le schéma comporte trois blocs principaux : le bloc modéle de référence
(MR), le bloc controleur flou (CF) et le bloc controleur non linéaire (CNL). Le
premier bloc calcule les variables d’état désirées en fonction de la vitesse désirée.
Ce premier bloc sera utilisée par les blocs CF et CNL. Le second bloc calcule la

nouvelle loi de commande basée sur la commande floue et le role du dernier bloc est
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de générer les tensions de commande qu’il attaquera la MSAP via la transformation
de Park inverse et la technique de modulation de largeur d’impulsion (MLI).

La résolution des LMIs (4.25) avec les parameétres du MSAP donnés dans le
tableau (5.1) donne les résultats suivants :

9 =

4 19. 19162
K1—[ 30 9.988 096}7

—0.42351 —0.084928 9.0015

30.388  19.987 —0.0026286
0.96489 0.27894 9.005 ’

o 69.025 2.9217 2.546 ~|68.998 29733 —3.022
17 12095528 —0.053095 30.088] "2 [2.1594 —0.4187 30.04 |

Le schéma développé est vérifié dans deux cas :

TABLE 4.1: Parameétres de la MSAP.

Paramétre \ Symbole \ Valeur
Nombre de paires de poles P 4
Résistance statorique R 2.875 Q)
Inductances d’axes directe Ly 8.5 mH
Inductances d’axes en quadrature L, 8.5 mH
Inertie de rotor J 0.0008 Kg.m?
Coefficient de frottement f 0.001 N.m/rad/s
Flux d’excitation A 0.175 wb

1. Régulation de vitesse : Considérons la régulation de vitesse pour 23 = 50 rad/sec.
Les Figs. 4.6(a) a 4.6(d) illustrent le comportement dynamique de la MSAP pour
une régulation de vitesse a vide. Les résultats de simulation montrent I'efficacité du
régulateur flou utilisé dont laquelle la vitesse mesurée est parfaitement superposée
sur la vitesse de référence. Il est claire que la vitesse présentée par la Fig. 4.6(a)
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montre que le dépassement est trés acceptable (0%) et le temps de réponse est trés

faible.
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FIGURE 4.6: Résultats de simulation pour £2,.; = 50 rad/s

Pour tester la robustesse de la commande, on donne les résultats de simulation
illustrés dans les Figs. 4.7(a) a 4.7(d). Dans ces figures, nous avons présenté le
comportement de la MSAP pour une reference de de vitesse évoluant comme suit :
a l'instant initial, on applique un rampe. A ¢t = 0.1s, on applique un échelon de
vitesse de 50 rad/s et finalement & ¢ = 1.25s, on applique un couple de charge de
5Nm. On constate que les résultats de simulation sont tres satisfaisants en terme de
poursuite et en terme de robustesse. On peut noter que le régulateur flou posséde
une large capacité de réglage de vitesse et une bonne réponse aussi bien en régime
transitoire qu’en régime statique.

2. Commande de la vitesse pour un consigne sinusoidal : Afin d’évaluer les perfor-
mances du systéme d’entrainement global, nous avons soumis notre systéme a un test
de simulation pour une consigne de vitesse sinusoidale de y4(t) = 50sin(¢) rad/sec.
Les résultats de simulation sont représentés sur la Fig. 4.8(a), Fig. 4.8(b), Fig. 4.8(c)
et la Fig. 4.8(d). Les résultats de simulation montrent les performances de la régula-

tion étant donné que la vitesse desirée est obtenue sans dépassement avec un temps
de réponse satisfaisant.
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4.4  Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons traité le probléme de la commande d’'une classe des
systémes non linéaires et perturbés décrits par les modeéles flous T-S. L’approche
que nous avons abordée dans ce chapitre est basée sur la combinaison de concept
VDVs avec la performance Ho. Le concept VDVs est utilisé pour obtenir un modéle
de référence virtuel, d’une part, et il est utilisé pour développer une loi de commande
non linéaire garantissant la poursuite, d’autre part. La performance H, est utilisée
pour atténuer l'effet des perturbations externes. Nous avons formulé les objectifs de
la commande dans des conditions de stabilité suffisantes en utilisant la méthode de
Lyapunov qui sont transformées en un ensemble de LMIs pour obtenir les gains de
régulateur flou avec la garantie de la performance H,. Enfin, nous avons montré
I'efficacité du régulateur flou a travers une application & la commande d’une machine
synchrone a aimants permanent (MSAP).
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5.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous développons une méthode de commande floue pour une
classe des systémes non linéaire basée sur l’estimation de perturbation avec un ob-
servateur flou & mode glissant. En premier lieu, nous utilisons les modéles flous T—S
pour décrire le comportement dynamique de systémes non linéaire. Ensuite, Nous
développons un régulateur flou de type PDC et nous dérivons un modéle de référence
en fonction des états désiré et de la perturbation. Dans ce cas, au lieu datténuer
I'effet de la perturbation sur le systéme a 1’aide de la performance H,, la perturba-
tion devient une partie du modéle de référence pour compenser complétement son
effet sur le systéme. En revanche, le probléme réside ici dans le fait que la perturba-
tion est généralement inconnue ou difficile & mesurer. Pour surmonter ce probléme,
nous développons un observateur flou & mode glissant basé sur la méthode proposée
dans [Walcott 1987|, pour estimer efficacement les variations de la perturbation.
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L’idée principale de cet observateur est d’étendre les observateurs & mode glissante
traditionnels aux systémes dynamiques décrits par les modéles flous T-S. Enfin ,
nous présentons une application a la commande en vitesse d'une machine synchrone
a aimant permanent.

W(r)

Modéle de référence ]‘7}’.1({)

N u(D)

Systéme non linéaire

> Observateur flou

I

Régulateur flou

, (1)

Régulateur non linéaire

FI1GURE 5.1: Schéma globale de la commande floue.

5.2 Modélisation floue T-S

Considérons I’équation dynamique d’un systéme non linéaire et perturbé :

{:w) = f(@() + ga(®)u(t) + D) ) -

Ou z(t) est le vecteur d’état, u(t) est le vecteur d’entrée, w(t) est le vecteur de
perturbations, f, g, ¥ et ¢ sont des fonctions non linéaires avec des dimensions
appropriées.
Le systéme non linéaire (5.1) peut étre exprimé par les régles floues suivantes :
Si z1 est F; et ... and Si 2z, est Fy; Alors

a:(t) = Azx(t) + Bzu(t) + Eiw(t) X
i=1,...,7 (5.2)
y(t) = Cix(t))
ol 21,...,Z¢ sont les variables de prémisse du systéme, Fj;(j = 1,2,...,g) sont les

fonctions d’appartenance, r est le nombre de régles floues, A;, B;, C; and E; sont
les matrices du systéme avec des dimensions appropriées.
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Le systéme flou global est inféré comme suit :

{fc(t) = S0 hi(2(t)) (Ase(t) + Byult) + Eyw(t))
y(t) = S0y ha(=(t))Cia(t))

ou

= H Fij((2(1))), hi(=(t)) =
j=1

5.3 Conception du régulateur flou

5.3.1 Formulation du probléme

L’objectif est de développer un régulateur par retour d’état capable de conduire
I'état du systéme x(¢) pour suivre un ensemble spécifié de VDVs x4(t) et de rejeter
I'influence de la perturbation. Le régulateur est nécessaire pour satisfaire la condition
suivante :

x(t) —xq(t) = 0 telle que t— 0 (5.4)

Selon y(t) = ¢(z(t)), il est naturel d’imposer y4(t) = @(zq(t)), ce qui représente
I'état de sortie désiré. En posant Z(t) = x(t) — z4(t) qui représente l'erreur de
poursuite. Sa dérivée temporelle est donnée par :

Z(t) = (t) — iq(t). (5.5)

En remplagant (5.2) par sa valeur dans (5.5) et en ajoutant le terme » ;_, h;(2(t)) Ai(zq(t)—

zq(t)), I'équation (5.5) devient :
Z hi( ) + Biu(t) + Eyw(t) + Asxg(t)) — iq(t) (5.6)
Dans (5.6), on introduit une nouvelle variable 7(¢) qui satisfaite la relation suivante :
Zh BT—Zh Bu+Zh Axd—i—Zh VEjw — &q. (5.7)
En utilisant (5.7), I'erreur de poursuite (5.6) peut étre réécrite comme suit :

Zh i(t) + Bir(t)). (5.8)

Les nouveaux régulateurs sont concus pour traiter le probléme de suivi de trajectoire
comme suit :

Si z1 est Fi; et ... et Si z4 est Fy; Alors 7(t) = —K;z(t)
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La sortie finale du régulateur flou est donnée par la sommation suivante :

=) ha(2(1) K (1) (5.9)
=1

En appliquant la loi de commande (5.9) au modele (5.8), le systéme en boucle fermée
prend la forme suivante :

ZZh 2(t))(Ai — BK,)z. (5.10)
=1 j=1
En posant G;j = (A; — B;Kj), 'équation (5.10) peut étre réécrite comme suit :

=33 hale ()b (2(1)) Gy (5.11)

i=1 j=1

5.3.2 Modéle de référence et loi de commande non linéaire

A fin de déterminer les variables désirées z4(t) et la loi de commande u(t), on
utilise I’équation (5.7) :

Zh (u—7) Zh ) Aiza(t) Zh t) + dq(t). (5.12)

En notant que : g(z) = >/, hi(2(t))Bi, A(z) = > hi(2(t))A4; and 9(z) =
Soi_1 hi(2(t))E;. Alors, Uéquation (5.12) peut étre réécrite comme suit :

9(@)(u(t) = 7(t)) = —A(x)za(t) — I (z)w(t) + Ea(t)) (5.13)

L’existence de 'entrée u(t) dépend de la forme de g(z) et J(x) qui sont suppose de

plein rang.
. -
On—m An—m
o) =| ——— | Aw=] -— |,
- (5.14)
E(x) Ly
Nae)=| ——— | ,zq(x)=| — = —
L L 0 Ld,,

On—m Za,_, — AX)n—mxa(t) E(x)w(t)
S S S (5.15)
B(z)(u — ) Za,, — A(x)mzaq(t) O,

m

A partir de la deuxiéme équation de (5.15), la loi de commande non linéaire peut
étre dérivée, comme suit :

ult) = B~ (2) (4, (t) — Am(2)za(t)) +7(t). (5.16)
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Les VDVs peuvent étre facilement dérivés a partir de la premiére équation de (5.15).

5.3.3 Synthése de stabilité

Afin de calculer les gains de régulateur, le théoréme 3.2.1 est considéré ( [Lian 2006],
[Ounnas 2016]). Les LMIs suivantes peuvent étre obtenues :
IX=X">0,3Yu =Y/, 3Y;; =Y, M;

XAT + A X — B;M; — M'BF +vii XFT
o x| <0 (5.17)

XA+ AiX + XAT + AjX — BiM; — M} B] — B;M; — M]'B] +2Y;; < 0,i<i<r

(5.18)
Yiu Yio ... Yy,
Yig Yoo ... Yo,
S . >0 (5.19)
Yio Yo ... Y

5.4 Estimation de perturbation

L’utilisation de la premiére équation de (5.15) permet de développer le modéle
de référence en fonction de la perturbation, qui est généralement une variable inac-
cessible ou difficile & mesurer. A cet effet, il est important de déterminer sa valeur
estimée. Nous nous sommes intéressés a 1’estimation d’une entrée inconnue (pertur-
bation) en utilisant un observateur flou & mode glissant.

5.4.1 Observateur flou & mode glissant

L’approche de commande par mode glissant a émergé en Union Soviétique vers
la fin des années 60, ou des régulateurs discontinues pour une classe des systémes dy-
namiques ont été analysées. En utilisant une loi de commande commutée judicieuse,
on a constaté que les états du systéme pouvaient étre forcés pour atteindre et rester
ultérieurement sur une surface prédéfinie dans 'espace d’état. Contraint sur cette
surface, le mouvement résultant, appelé mouvement glissant, s’est avéré peu sensible
a toutes les incertitudes ou signaux externes de perturbation. Cette propriété inhé-
rente de robustesse a eu comme conséquence le développement de recherches dans
le domaine de la commande par modes glissants. Ces idées ont été ultérieurement
utilisées dans d’autres situations comprenant le probléme d’estimation d’état par
I'intermédiaire d’un observateur ( [Akhenak 2004]).

Les premiers observateurs & une structure discontinue ont été réalisés par Utkin
( [Walcott 1986]). Walcott et Zak ont proposé une méthode basée sur I'approche de
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Lyapunov pour synthétiser un observateur qui assure la décroissance asymptotique
de l'erreur d’estimation d’état sous des contraintes de non linéarités et d’incerti-
tudes sur les entrées du systéme non linéaire ( [Utkin 1981]). Les auteurs de [Ed-
wards 1994] et [Edwards 2000] ont utilisé une stratégie de développement d’un ob-
servateur, semblable & celle de Walcott et Zak, en offrant de plus un algorithme
explicite de conception. Dans le cadre de systémes non linéaires représenté par des
multimodeéle, la synthése des controleurs par modes glissants a été considérée dans
( [Kudva 1980]).

Le probleme considéré ici consiste a reconstruire la perturbation en utilisant les
informations fournies par les entrée et les sorties du systéme non linaire. L’obser-
vateur considéré est une combinaison linéaire d’observateurs locaux, chacun ayant
la structure proposée dans [Walcott 1987]. Dans ce contexte, nous considérons que
la perturbation est bornée, tel que ||w|| < 7, ou n est un scalaire et ||.|| représente
la norme Fuclidienne. On suppose également qu’il existe des matrices L; telle que
A; = A; — L;C a des valeurs propres stables, et qu’il existe une matrice P > 0 , une
matrice Q, des matrices F; respectant les contraintes suivantes :

ATP + PA; = —Q
P PAi=—0 (5.20)
F,C=E!'P
L’observateur flou & mode glissant est donné par la structure suivante :
{f(t) = S hi(2) (Asd(t) + Byu(t) + Lir(t) + Eyvq (1)) (521)
g(t) = Ci(t)

Les matrices L; et les variables de controle v; doivent étre déterminées afin de
garantir la convergence asymptotique de Z(t) vers z(t). Les termes v; sont congus
pour compenser 'erreur due & la perturbation. r(t) est lerreur de sortie qui est
définie par :

r(t) = y(t) — g(t) = Ce(t) (5.22)

ou e(t) est l'erreur d’estimation qui est définie par :
e(t) = xz(t) — z(t) (5.23)

et sa dérivé peut étre écrite comme suit :

é(t) = ZT: hz(z) ((A, — LZC)G + Bu + F;w — E,-v,-(t)) (5.24)
=1
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5.4.2 Synthése de stabilité

L’erreur d’estimation (5.24) converge vers zéro, si les conditions de théoréme
5.4.1 sont vérifiées :

Théoréme 5.4.1. [Akhenak 2004] L’erreur d’estimation (5.24) converge vers zéro,
Si v; satisfait les conditions suivantes :

{ vi(t) = nHFTH Si r(t) #0 (5.25)
i(t)=0if r(t)=0
et s’il existe une matrice symétrique P, tel que :
ATP + PA; <0 (5.26)
Démonstration. Considérons la fonction de Lyapunov suivante :
Ve(t)) = eT(t)pe(t) (5.27)

Sa dérivée par rapport au temps, le long de la trajectoire du systéme en utilisant
les équations (5.23) et (5.24) s’explicite :

V= Zh ( (ATP + PA;)e + 2T PE;T; — 2¢ Ez/z> (5.28)

En utilisant la deuxiéme égalité de la contrainte (5.20), la dérivée de la fonction de
Lyapunov s’écrit de la fagon suivante :

hi(z) (eT(fI;fFP + PAy)e+2eTCTEMw — 2eTC’TFZ-T1/7;)
1
=Y hi(z) (eT(fliTI5 + PAye+2rTFl'w — QTTFZ-TZ/Z)
=1
<3 hi(2) (eT(AZﬁ + PAe+2n || Fyr| — 2TTFZ.TVZ-)

que l'on peut majorer par :

F;
V< Zh ( (ATP + PAy)e + 2n | Eyr| —277TTFT”FTH> (5.30)

Dans le cas on le résidu r(t) est non nul, la majoration de la dérivée de la fonction
de Lyapunov se simplifie en utilisant la relation (5.25) comme suit :

V< Zh el(ATP + PA))e (5.31)

Dans le cas ou r(t) est nul (r(¢t) = 0) on obtient la méme majoration. L’observa-
teur flou & mode glissant (5.21) converge donc si les relations (5.25) et (5.26) sont
satisfaites. O
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observateur
Pour calculer les variables de controle v;(t), nous utilisons les LMIs suivantes
3P=pPr'>0,3Q,3F,:

(A; — LiC)IP + P(A; — LiC) = —Q
F,C =EI'P

(5.32)
ou L; peut étre calculé en utilisant la technique de placement de pdles.

5.4.3 Estimation des entrées inconnues

Plusieurs travaux ont été réalisés pour 'estimation des entrées inconnues dans le
cadre des systémes dynamiques linéaires. Les méthodes proposés dans ces travaux
sont généralement basée sur la connaissance des matrices A;, B;, E; et la matrice
de sortie C' du modele flou T-S ( [Edwards 2000], [Akhenak 2004]).

Considérons le modéle flou T S en 'absence d’entrées inconnues

{w) = 30 hi(2(1)) (A (1) + Byult))
§(t) = Cx(t)

(5.33)
La convergence de l'observateur flou défini par (5.21) et (5.25) est garantie si la

condition (5.26) et la contrainte (5.20) sont respectées. En régime permanent, l'er-
reur d’estimation d’état (5.23) tend vers zéro, on a alors x = .

{ﬁs(t) = S0 hi(2(t)) (A (t) + Byult) + Eyo(t))
y(t) = Sy hi(2(t)Cii(t))

(5.34)

ot le vecteur w représente une estimation de l’entrée inconnue. Considérons &(t) 1'er-

reur entre I’état du systéme (5.33) et celui du systéme (5.35), celle-ci peut s’écrire :
e=T—x

La dynamique de cette erreur est régie par ’équation

(5.35)

s

e=d—2=Y hi(z(t)(Aic + Eid)

(5.36)
=1

Sous réserve de l’existence de I'inverse généralisée de la somme pondérée des matrices
de transmission des entrées inconnues F;, on peut exprimer le vecteur d’entrées
inconnues sous la forme :

v (-) r
W= (Z h,;(z)Ei> (s’(t) -y hi(z)Aies) (5.37)
=1 1=1
fini par :

ou (i hi(z)Ez)( ) représente le pseudo-inverse de la matrice (> hi(2)E;) dé-

T (7) r T r r T
(Z hi(Z)Ei> = <Z hi(z)Ez) (Z hi(Z)Ei> (E hi(z)Ei>
i—1 i1 i—1 i—1

(5.38)
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5.5 Application : Commande floue d’'une MSAP

Dans cette section, nous considérons le probléme de la commande floue d’une
MSAP, en utilisant le concept de VDVs et un observateur de couple de charge qui est
considéré comme perturbation. Tout d’abord, nous utilisons les modeéles flous T-S
pour décrire le comportement dynamique de la machine synchrone. Ensuite, nous
développons un controleur flou T-S a I'aide de la technique PDC. Nous dérivons
également un modeéle de référence et un controleur de poursuite non linéaire. Le
modeéle de référence est concu en fonction des états désirés et du couple de la charge.
Nous considérons un observateur flou & mode glissant, pour estimer efficacement les
variations du couple de charge.

5.5.1 Modéle de la MSAP dans le repére de Park

Le modéle non linéaire du MSAP peut étre écrit sous la forme d’espace d’état

suivante :
z(t) = A(Q)z(t) + Bu(t) + EC,(t). (5.39)
avec . .
T = [Q iq zd} , U= [uq ud] ,
3p¥ 1
—pé —2{;‘ 0 (1) 0 -1
A =1 -8 —F | B=1 g 0 B=1 00
0o p2 -2 0 7 0

5.5.2 Modéle flou de 1a MSAP

Le systéme non linéaire de la MSAP peut étre représenté par une approche flou
de type Takagi—Sugeno, en utilisant un certain nombre de régles floues Si-Alors.
Nous avons choisi la variable de prémisse suivante :

z(t) = z1(t) = Q(1).
En supposant que la variable de prémisse est bornée comme suit :
Qpin < ) < Q.
Donc, les régles Si-Alors suivantes peuvent étre considérées :

Regle flou 1 : Si z1(t) est Fi; Alors @(t) = Ajx(t) + Biu(t) + E1C(t)
Reégle flou 2 : Si 21 (¢) est Fio Alors @(t) = Agx(t) + Bau(t) + E2C(t)

avec
_! 3pW s _f Yy
$ 2J 0 CIII 2J 0
_ p R — p R
A= _Tf T meax ’A2 - _Tf - T mein
R R
0 meax -7 0 mein -7
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00 —1
Bi=B;,=B=|1 0 |,Ei1=E=| 0
0 7 0

Le modéle flou complet du systéme peut étre exprimé par I’équation suivante :

r=2
i) = S b)) (Awr(t) + Buu(t) + E,Cy (¢) (5.40)
=1
avec (Q(t) B len)
(Qma:r: - Qmin)7

(maz — Q1))

hy = Fn = (Dnas — Do)

ho = Fio =

5.5.3 Modéle de référence et loi de commande non linéaire

La loi de commande non linéaire u(t) et les variables de modéle de référence x4(t)
peuvent étre obtenues en utilisant I’équation (5.13) qui est réécrit comme suit :

9(@)(u(t) = 7(t)) = —A(z)za(t) — E(z)Cr(t) + £4(t)) (5.41)

En appliquant I'équation (5.41) au modeéle de la MSAP, nous obtenons la forme
matricielle suivante :

f 3p¥
! A
Lo —rm)=—| 2 5 0 (5.42)
U 0 P -7
1
Qd —7 d Qd
X lgd | — 0 Cr(t) + — lqd (5.43)
. dt .
1dd 0 tdd
ou: T = [7, 74]T est le nouveau régulateur; x4 = [ iqd iqd)’ est le vecteur
d’état désiré. A partir de équation (5.43), on peut écrire que :
. f 3Py 1
Qg =-—=0Q —C,. 5.44
d J d+ 27 lgd + gor (5.44)

Ce qui nous améne a écrire que :

. . f 1 2.J
— (O + Loy + 0y 5.45
igd = ( at 5+ )3p\1,f (5.45)

En choisissant i4q = 0, les variables du modéle de référence sont écrites comme suit :

Qq Yd
2a(ya, Cr) = | iga | = | Wa+ Fya+ 5C0) 500, (5.46)
ldd 0

ou yq = g est la vitesse désiré.
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Sachant que la perturbation est une variable inconnue, ce qui nous améne a
remplacer sa valeur réelle par sa valeur estimée, comme suit :

Q4
xd(Qda C'r) = (Qd + Jyd + C )3p\pf (5.47)
0

A partir de la troisiéme équation de (5.43), on obtient les lois de commande suivante :

{uq = p\I/de + Riqd + L’.L'qd + LpQigq + Tq (5 48)
Ug =

= —pLQiqd + Rigq + Lidd + T4

En remplagant i4q par sa valeur dans (5.48), on obtient les lois de commande non
linéaire suivante :

{uq = pU Q4+ Rigq + Ligq + 74 (5.49)
Ug =

= —pLQiqd + 74

5.5.4 Reésultats de la simulation

Dans cette section, des tests de simulation ont été effectués sur une MSAP pour
vérifier Defficacité de la méthode floue en utilisant le schéma de commande illustré
sur la Fig. 5.2. Les gains de controleurs flous suivants sont calculés en résolvant les

MSAP

Onduleur I
; =0
! 8, %G 346:1
a I
Ve, b
S, S, d
: 93‘3} @% P Ilo

ﬁ| h; ()
Signaux de
commande
& 3¢
S, ~ 8¢ Igg> @y Bt
T, ’
n b L ! .3 E¢ Lo b T
it Régulateur Régulateur | dd° qd’ d | Modéle de
T; non linéaire je— Flou Référence Za
d -
MLl h.h Observateur C:

Flou
igy1y,@

FIGURE 5.2: Schéma de la commande de 1la MSAP.

LMIs (3.14), (3.15) et (3.16) comme suit :

8.1338 18.8361 0.0758

K1 = —0.0765 0.0780 18.8743
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TABLE 5.1: Parameétres de la MSAP.

Paramétre ‘ Symbole ‘ Valeur
Nombre de paires de poles P 4
Résistance statorique R 2.875 Q)
Inductances d’axes directe Ly 8.5 mH
Inductances d’axes en quadrature L, 8.5 mH
Inertie de rotor J 0.0008 K g.m?
Coefficient de frottement f 0.001 N.m/rad/s
Flux d’excitation g 0.175 wb

12.4762 16.8344 —0.3105

Ky = —0.1569 —0.2428 17.9380 |~

Les gains de I'observateur F; sont calculés en résolvant les LMIs (5.32), comme suit :
Fy = Fy = —4.2745 x 10°
ou les gains L; sont calculés par la technique de placement des poles, comme suit :
Ly =10 ] 0.1353 3.1135 0.7554 |,L, =10"[ 0.1353 3.1135 —0.7554 |

La commande floue de la MSAP a été vérifiée pour les cas suivants :

Asservissement de vitesse

L’objectif de la premiére simulation est de forcer la vitesse de la MSAP a suivre
une vitesse de référence sinusoidale Q4(t) = 100sin(t) rad/s. Les résultats de simu-
lation sont illustrée sur les Figs. 5.3(a) a 5.3(d).Nous pouvons constater que ’adjoint
d’un observateur de perturbation a permis une meilleure poursuite de trajectoire.

Régulation de la vitesse

L’objectif de la deuxiéme simulation est de forcer la vitesse de la MSAP a suivre
une consigne de vitesse de Q4(t) = 50 rad/s. A a U'instant ¢ = 0.5 s. On applique
donc un couple de charge de 5 N.m, comme il est indiqué & la Fig. 5.4(d). D’apres les
résultats de simulation illustrés sur les Figs. 5.4(a) a 5.4(f), nous pouvons constater
que l’adjoint d'un observateur de perturbation a permis une meilleure poursuite de
trajectoire. En ce qui concerne le rejet de perturbation, nous pouvons remarquer que
le régulateur flou réalise un asservissement parfait de la vitesse. En effet, au mo-
ment de 'application de couple de la charge, I'erreur de vitesse maximale transitoire
enregistrée ne dépasse pas 0.75 rad/sec et ne tarde pas a s’annuler complétement.
D’apres la Fig. 5.4(e), il est clair que la variation du couple de charge peut étre
identifiée avec succeés par I'observateur flou & mode glissant.

5.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons décrit un nouveau schéma de controle pour les
systémes non linéaires avec entrée inconnue décrits par le modéle T-S. Le schéma
de la commande est basé sur le concept VDVs et 'estimation de la perturbation
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FIGURE 5.3: La réponse de la MSAP pour Q4(t) = 50sin(t) rad/s.

via un observateur & mode glissant. Des conditions suffisantes pour la stabilité sont
dérivées de la méthode de Lyapunov qui peut étre formulée en un probléme de
LMIs. Le concept de VDVs a été utilisé pour simplifier la conception du modéle
de référence et de la loi de commande. Sans perte de généralité, la commande a été
testée avec succés pour ’étude de cas d’'une machine synchrone a aimant permanent.
Les résultats montrent que les performances souhaitées pour le systéme controlé
peuvent étre obtenues grace a la méthode de controle floue.
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CHAPITRE 6

Conclusion et Perspectives

Tout au long de cette thése, notre objectif a été le développement des techniques
de synthése de contréleurs pour les modéles flous T S et aussi a leur application
pour la commande de certaines classes de systémes non linéaires. Les approches
élaborées dans cette thése sont basées sur le concept VDVs qui facilite I’'obtention
de modéle de référence, sur le critére Ho, pour atténuer complétement l'effet des
perturbations d’'une part et sur l'observateur flou a mode glissant pour estimer
les perturbations d’autre part. Les conditions de stabilité des systémes T—S sont
étudiées par l'approche quadratique de Lyapunov, et sont formulés en probléme
équivalent d’inégalités linéaires matricielles (LMIs) pour une meilleure exploitation
numérique des résultats.

Au cours du deuxiéme chapitre, nous avons mené une étude bibliographique qui
porte sur la modélisation floue, la stabilité et la stabilisation des modéles T—S. Ce qui
a permis de présenter un état de 'art sur les principaux résultats de la littérature.
Dans cette partie, nous avons détaillé le principe de la commande PDC et les lois
de commande principales qui en découlent avec la mise en oeuvre d’observateur
T-S. Nous avons également montré quelques résultats concernant la relaxation des
LMIs. Ces outils présentés ont été exploités pour stabiliser un systéme UAV de type
quadrirotor. Les résultats de simulation ont montré efficacité et les performances
de la méthode floue.

Aprés un positionnement du probléme concernant la stabilisation des modeéles
flous T S, le chapitre 3 a visé I'intérét des approches de synthése des lois des com-
mandes proposées dans cette thése. Ainsi, la synthése de commande des modéles
T-S pour assurer le suivi de trajectoire avec un modéle de référence. La synthése de
la loi de commande et I'obtention de modéle de référence sont discuté avec le concept
VDVs. Au cours de cette approche, nous avons montré des conditions relachées qui
tiennent compte du nombre maximal de régles actives a chaque instant. Une appli-
cation a la commande d’une chaine de conversion photovoltaique est étudiée. Les
résultats de simulation ont montré que le systéme photovoltaique peut étre controlé
efficacement par la technique de commande proposée et peut surmonter les limites
des techniques conventionnels.

Nous nous sommes ensuite intéressés dans le quatriéme chapitre au probléme de
suivi de trajectoire des modeles flous T-S perturbés et a leur application pour la
commande de certaines classes de systémes non linéaires. Nous avons proposé une
technique de commande basée sur la combinaison de concept VDVs avec ’approche
Hoo pour développer des lois de commande assurant la performance de poursuite



98 Chapitre 6. Conclusion et Perspectives

et la minimisation de ’erreur de poursuite par rapport aux perturbations selon le
critere Hoo. Nous avons ensuite présenté une application a la machine synchrone
a aimants permanents pour monter 'efficacité de la commande. Les résultats de
simulation ont montré que cette commande est robuste par rapport au couple de
charge.

Le cinquiéme chapitre est consacré au méme probléme de la commande des sys-
témes non-linéaires et perturbés, par une technique de commande basée sur la com-
binaison de concept VDVs avec un observateur flou. Dans ce cas, au lieu d’atténuer
Iinfluence de perturbation sur le systéme a l'aide la commande Hoo, la pertur-
bation devient une partie du modeéle de référence, et sa valeur est estimée par un
observateur flou & mode glissant. Nous avons ensuite présenté la méme application
considérée en chapitre 4 pour monter I'efficacité de la méthode proposée.

Des perspectives d’un point de vue expérimental sont également envisageables.
En effet 'implémentation de techniques de commande développées dans cette thése
sur une carte a microcontrdleur (Arduino) fait 'objet de I'une des perspectives.
D’autre part, d’un point de vue théorique, nous considérons le probléme des modéles
flous T S perturbés et incertains et leur application pour la commande de certaines
classes de systémes non linéaires.
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Stabilite au sens de Lyapunov

Le principe de stabilité selon Lyapunov repose sur le comportement du systéme
dynamique du point de vue de son énergie totale. Si cette énergie, représentée gé-
néralement par une fonction scalaire, est continiment dissipée, on parle alors de
systéme dissipatif. Dans ce cas, on peut espérer que le systéme tende vers un point
d’équilibre. En I'occurrence, en étudiant la variation de cette fonction scalaire, nous
pouvons éventuellement conclure sur la stabilité du systéme étudié.

Dans cette thése, nous avons étudié la stabilité et la stailisation des systémes flous
de type Takagi—sugeno grace & la méthode de Lyapunov ( [Khalil 1996]), proposé
en 1892 dans le cadre de I’étude de la stabilité des systémes mécaniques. 1l s’agit
de construire une fonction V' (z) de I'état = du systéme telle que les signes de cette
fonction et de sa dérivée temporelle dans un certain voisinage du point d’équilibre
donnent une information sur la stabilité du systéme.

A.1 Seconde méthode de Lyapunov (méthode directe)

Considérons un systéme non linéaire non commandé (en régime libre) suivant :

w(t) = f(z(t)) (A.1)

ot z(t) est 1'état du systéme et la fonction f(x(t)) € O, x(t) : R® — R" représente
la dynamique du systéme. La fonction f décrit les dynamiques du systéme et peut
etre modélisée par des équations algébriques classiques et/ou un modéle flou.

Le systéme (A.1) est dit en équilibre autour xg si, en I’absence d’influence ex-
terne, son état ne varie pas au cours du temps, zg est alors appelé point d’équilibre.

Définition 1. Le point xg € R"™ est dit point d’équilibre du systéme (A.1) si :
f(xo) =0, Vt>0 (A.2)

Dans cette thése, on a considéré que le point d’équilibre du systéme (A.1) est
Porigine (zg = 0) de 'espace d’état. Cette supposition est assez générale et ne
change rien 4 I'étude de la convergence de I’état du systéme, car si g 7% 0 est un
point d’équilibre du systéme (A.1) alors 2o = 0 est un point d’équilibre du systéme
( [Chadli 2002a]) :

5(t) = F(=() + 20) (A3)

La stabilité au sens de Lyapunov est basée sur 1'utilisation des fonctions de Lyapunov
dont la définition est comme suit :
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Définition 2. La fonction V : R — R est une fonction de Lyapunov, si elle satisfait
les deux conditions suivantes :
V(x) est continue et ses dérivées partielles Vi(z) = 8‘37(;‘”) existent et sont
continues pour tout v =1,...,n.
— V{(z) > 0 pour tout x # 0 et V(0) = 0.
— V(z) <0 pour tout z # 0.

Il existe de nombreuses définitions de la stabilité de Lyapunov dans la littérature
et nous présentons ici que les plus utilisées dans I’étude de stabilité des modéles flous
T-S. Pour cela, la définition d’une certaine classe de fonctions est nécessaire.

Définition 3. Une fonction continue o(r) : [0,a] — [0,00] appartient d la classe
k si elle est strictement croissante et « = 0 . Si a = 00 et limy_ooa(r) = 00 , la
fonction est dite de class koo.

Théoréme A.1.1. [Isidori 2013] Soit une fonction scalaire V(x(t)) € C! telle
que :
ar(z(t)) < (z(t) < ag(x(t)) (A.4)

Vx| < d ag(.), ot as(.) sont des fonction de classe k définie sur [0,d], d € RT*.

— Si a‘gig(f)f(x) <0, Y|z| < d alors le point d’équilibre ( x9 =0 ) de (A.3) est
localement stable. Il est globalement stable si de plus d = oo et les fonctions
a1(.) et as(.) sont de classe k.

— Si %f(x) < —ag (||z]]), Vl|z]| < d avec ag(.) fonction de classe k définie
sur [0,d], alors le point d’équilibre de (A.3) est localement asymptotiquement
stable.

— Si 3‘57561)]0(%) < —ap (|lz]), Ya(d = 00) avec ap(.), ai(.) et az(.) sont des
fonctions de classe ko, alors le point d’équilibre de (A.3) est globalement
asymptotiquement stable.

Si a‘g:(f)f(x) < —ap (||z]), Ya(d = 00) avec ap(.), ai(.) et aa(.) sont des
fonctions de classe koo de la forme :

az (l«l) = allz| ", ax (lz])) = bllzl”, a0 (lll) = ¢ ]| (A.5)

telles que a,b,c >0, p > 1, alors le point d’équilibre de (A.3) est globalement
exponentiellement stable.

Dans le cadre de cette thése, on s’intéresse & la stabilité asymptotique globale
du point d’équilibre du systéme dynamique (A.3).

A.2 Fonctions de Lyapunov usuelles

En général, il n’existe pas de méthodes systématiques pour trouver les fonctions
candidates de Lyapunov. Dés lors, la théorie de Lyapunov conduit & des conditions
suffisantes de stabilité dont le pessimisme dépend de la forme particuliére imposée &
la fonction V' (z(t)) et de la structure du systéme. Cependant, il existe des familles
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de fonctions de Lyapunov souvent utilisées et dont I'adoption dépend de la nature
du systéme & étudier (systémes linéaires, systémes continus par morceaux, systémes
a retard, systémes linéaires incertains...). Les fonctions candidates de Lyapunov les
plus utilisées sont décrites ci-dessus :

A.2.1 Fonction de Lyapunov quadratique

La classe de fonctions candidates de Lyapunov quadratiques que nous avons
utilisé tout au long de cette thése est décrite sous la forme suivante :

V(z(t) = 2T (t) Pa(t) (A.6)

Cette fonction est définie positive si la matrice P est une matrice symétrique
définie positive, P = PT > 0. Ce type de fonctions s’avére étre une fonction de
Lyapunov du systéme car elle satisfait tout les conditions de la définition A.1.1.
Dans ce cas, le systéme (A.1) est dit stable quadratiquement s’il existe une matrice
P = PT > 0 telle que la dérivée de la fonction de Lyapunov quadratique soit
négative.

De trés nombreux travaux utilisent ce type de fonctions pour I'étude de la sta-
bilité. Notamment dans le cas des systémes incertains, des systémes linéaires ainsi
que dans celui des modeles T-S ( [Tanaka 1998]). L’atout majeur de cette fonction
dans le cas des modéles T—S est que la formulation convexe du probléme permet
aisément ’extraction d’une telle fonction lorsqu’elle existe. L’inconvénient de cette
fonction réside dans 'obtention des conditions de stabilités trés conservatives, d’ou
I'intérét de chercher des conditions qui sont beaucoup moins conservatives (condi-
tions relaxées ou relachées). Une autre variante de ces fonctions candidates peut étre
exprimée de la forme suivante :

Vi(x(t)) =z () Zn:oziPix(t), P >0 (A7)
i=1

avec P; > 0 et o; € R™™. Ces fonctions quadratiques sont utilisées dans le cas des
systémes interconnectés et dans les modeles flous T—S.

A.2.2 Fonction polyquadratique

Ce type des fonctions est de la forme suivante :
V(z(t)) = 2T (t) Z hi(z(t))Piz(t), P; >0 (A.8)
i=1

ou les h; sont les fonctions d’activation définies précédemment. Ce type de fonction,
est plus général dans le sens ou il inclut le cas quadratique, car il suffit de choisir
P, = P, pour se ramener au cas des fonctions quadratiques. Il est aussi intéressant
de noter que, par apposition 4 la méthode quadratique, ce type de fonction tient
compte de la vitesse de variation des variables de décision du modéle T-S continu,
ce qui explique la réduction du conservatisme de la méthode.
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A.2.3 Fonction affine paramétrique

Cette fonction est de la forme :
V(z(t)) = xT(t)P(H)x(t), P, >0 (A.9)

avec P(0) = Py + 01P) + 02 P01 P, + ... + 05 Py, est souvent utilisée pour étudier les
systéme linéaires & paramétres incertains variants dans le temps.

A.2.4 Fonctions continues par morceaux

Cette fonction est de la forme :

V(z(t)) = mazx (Vi(z(t)), ..., Vi(z(t)), ..., Vo (z(t))) (A.10)
V(x(t) =z () zn:aiPix(t), P >0 (A.11)
i=1

Ce type de fonctions présente 'avantage d’étre moins conservatif que les fonctions
quadratiques. Il a été I'objet d’étude dans le cas des systémes linéaires variant dans
le temps (LTV) ( [Boyd 1994|), puis adopté pour I'analyse de stabilité des systémes
dynamiques hybrides notamment les systémes & commutations ( [Hetel 2007]). Reé-
cemment, ce type de fonctions a été utilisé pour I’étude de la stabilité des systémes
flous ( [Chadli 2002a]).



ANNEXE B

Utilisation du formalisme LMIs

B.1 Définition des inégalités matricielles linéaires (LMIs)

Un grand nombre de probléme concernant les systémes incertains peuvent se
résoudre par l'intermédiaire de problémes convexes d’un type particulier, les pro-
grammes semidéfinis (SDP) ( [El Ghaoui 1997b]). Ils sont aussi connus sous le nom
de LMIs.

Les contraintes LMIs s’écrivent sous la forme ( [Tanaka 1992]) :

m
Flz)=F+ Y xiF,>0 (B.1)
i=1

ot F(z) est une fonction affine en les variables de décision z;,7 = {1,...,m} . L’en-
semble des solutions S = x € R™, F(z) < 0 est convexe. Un probléme de faisabilité
LMI s’écrit :

Trouver z;,i = 1,...,m telle que F(z) < 0.

La résolution de ce probléme peut se faire par des algorithmes performants comme
'algorithme du point intérieur ( [Gahinet 1995]). Il est possible d’exprimer les condi-
tions de diffirents théoremes de stabilit et d’obtenir une résolution efficace grace aux
outils disponibles comme "LMI Control Toolbox" de MATLAB ( [Gahinet 1995]).
Si la mise sous la forme de LMI est direct avec les équation de conditions de
stabilité ou de stabilisation sont non linéaires en P et K. Les propriétés suivantes
vont permettre de transformer le probléme afin de pouvoir le mettre sous forme LMI.

B.2 Propriétés

Dans cette partie, les principaux lemmes utilisés dans la littérature sont dé-
taillés. La plupart des lemmes présentés ont pour principal objectif de rendre les
inégalités matricielles linéaires en les variables recherchées ou de traiter certains cas
particuliers.

Lemme B.2.1. Complément de Schur ( [El Ghaoui 1997b]) : Soient P une matrice
définie positive, X une matrice de rang plein en ligne et Q) une matrice quelconque.
Les deuz inégalités suivantes sont équivalentes :

Q-XP'X>0P>0 (B.2)
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[}2 );T]>0 (B.3)

Dans certains cas particuliers de ces inégalités nonlinéaires convexes certaines
propriétés permettent d’introduire des variables supplémentaires & rechercher. Ces
propriétés sont présentées sur les deux inégalités ATPA— A <0, P>0et ATP +
PA+ @ < 0. Pour la premiére on a le lemme suivant :

Lemme B.2.2. Soient A, G, L, P et Q des matrices de taille appropriée. Les
propriétés suivantes sont équivalentes :

ATPA-Q<0,P>0 (B.4)

[ J_fj A_T]f ] <0 (B.5)

HG,[GTT% _GfTGCT¥+P]<0,P>o (B.6)

36, L [ _Q_JFL;?ZL;TZLA _;L_JFGleTfP } <0,P>0 (B.7)

Pour la seconde inégalité, on a le résultat suivant :

Lemme B.2.3. Soient A, G, L, P et Q des matrices de taille appropriée. Les
propriétés suivantes sont équivalentes :

ATP4+PA+Q<0,P>0 (B.8)

ATIT + LA+Q P—-L+ATG

GL poTigta —g-aT

<0 (B.9)

Le lemme nommé S-procédure permet de vérifier une condition inégalité qua-
dratique sous contraintes inégalités quadratiques. Quand elles sont strictes, on peut
écrire le lemme suivant :

Lemme B.2.4. S-procédure ( [El Ghaoui 1997b]) : Soient des matrices T; = T},
i=A{1,...,p}. Les deux expressions suivantes sont équivalentes :

TToe > 0v¢ #0:¢TTi¢ > 0,Vie {1,...,p} (B.10)
p
371,...,Tp20:T0—ZTiﬂ>0 (B.11)
=1

Dans de nombreux problémes de commande on peut etre amené & obtenir des
contraintes LMI par élimination de variables. Dans ce cas on obtient un probléme
de faisabilité de taille réduite. Pour ce faire, on utilise les deux versions du lemme
de Finsler.
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Lemme B.2.5. Finsler 1 ( [Robert 1997]) : Soient un vecteur x € R" | et des
matrices Q = QT € R™™ et R € R™™ telle que rang(R) < n. R, représente le
complément orthogonal de R . Les quatre expressions suivantes sont équivalentes :

2TQxr < 0,Vx € {x € R"\z # 0mRx = 0} (B.12)
RTQR, <0 (B.13)

Jo e R,Q —oRRT <0 (B.14)

IX e R" Q+ XR+ RTXT <0 (B.15)

Lemme B.2.6. Finsler 2 ( [Robert 1997]) : Soient un vecteur x € R" | et des
matrices Q@ = QT € RV, R € R™™ et S € RV telle que rang(R) < n et
rang(S) < n. Ry et S| représentent les compléments orthogonal de R et S. Les
quatre expressions suivantes sont équivalentes :

2TQxr < 0,Vz #0,Rx =0,Sz =0 (B.16)
RTQR, <0,5TQS, <0 (B.17)

Jo e R,Q —oRRT <0,Q —05ST <0 (B.18)
3X e R Q+SXR+RTXTS <0 (B.19)

Enfin les lemmes suivants seront utiles :

Lemme B.2.7. (Congruence) : Soit deuz matrices P et Q , si P est définie positive
et si Q est de rang plein en colonne alors la quantité QPQT est définie positive.

Lemme B.2.8. (Congruence : cas particulier) : Soit deur matrices carrées P et
Q, st Q est de rang plein alors P est définie positive si et seulement st la quantité
QPQT est définie positive.

Lemme B.2.9. Soit X et Y deux matrices auz tailles appropriées. L’inégalité sui-
vante est toujours vraie pour toute matrice Q) = QT >0 :

XYT+vXT < xQxT+vQyT (B.20)

Lemme B.2.10. Soient X et Y deuxr matrices aux tailles appropriées. un scalaire
e >0 et une matrice S = ST > 0, alors les propriétés suivantes sont vérifiees :

XTY 4+ YTX <eXTX + YTy (B.21)

XTy +vTx < X787 1X +YTSy (B.22)
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Résumé:

Les travaux de cette these, portent sur la commande tolérante aux défauts (perturbations)
d'une classe de systemes non linéaires décrits par des modeles flous de Takagi--Sugeno (T--
S). En premier lieu, nous présentons les résultats les plus couramment utilisés pour I'analyse
des modeles flous T--S et leurs structures ainsi que la facon de leur obtention. Nous
présentons également les principaux résultats concernant le probleme de la stabilisation des
modeles T--S par le principe de commande flou nommé PDC (Parallel Distributed
Compensation). Les conditions de la stabilité des modeles flous T-S sont étudiées en se basant
sur l'approche quadratique de Lyapunov et elles sont décrites sous forme d'inégalités linéaires
matricielles (LMIs). Ensuite, nous étudions le probleme de la commande robuste (suivi de
trajectoire) d'une classe de systemes non linéaires. Les lois de commande développées dans
cette these tournent autour de trois techniques, a savoir: Le concept des variables virtuelles
désirées (VDVs), le critere de performance Hoo et 1'estimation des perturbations du systéme
par un observateur flou.

Mots clés: Modeles flous de type Takagi-Sugeno, inégalit¢ matricielle linéaire (LMIs),
systeme non linéaire, observateur flou.

Abstract:

The work of this thesis deals with the fault (disturbance) tolerant control of a class of
nonlinear systems described by Takagi-Sugeno (T-S) fuzzy models. We present firstly the
most commonly used results for the analysis of T-S fuzzy models and how to obtain them. We
also present the main results concerning the stabilization problem of T--S models by a fuzzy
control principle called PDC (Parallel Distributed Compensation). The stability conditions of
the T--S fuzzy models are studied based on the Lyapunov quadratic approach and are written
in linear matrix inequalities (LMIs). The control laws developed in this thesis are based on
three techniques: The concept of virtual desired variables (VDVs), the Hoo performance
criterion and the estimation of the perturbations using a fuzzy observer.

Keywords: T--S fuzzy models, non linear system, LMIs, fuzzy observer.




