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Résumé

L’atténuation des bruits gênants dans une automobile est classiquement réalisée par ajus-
tement des caractéristiques mécaniques du véhicule : masse, raideur et amortissement.
C’est une approche dite passive. Malheureusement, elle induit un ajout de masse impor-
tant pour traiter les basses fréquences. Le contrôle actif de bruit (atténuation d’un bruit
par superposition d’un contrebruit) est actuellement envisagé comme une solution pos-
sible à ce problème. L’objectif de cette thèse est d’évaluer les performances atteignables
par cette solution.

Un système acoustique étant par essence fortement résonant, sa modélisation sur une
large plage de fréquence conduit à des modèles d’ordre élevé, pour l’obtention desquels une
méthode d’identification appropriée doit être utilisée. C’est la méthode des sous espaces
par approche fréquentielle dans le domaine continu qui a été retenue.

La traduction du cahier des charges conduit à un problème de régulation multivariable
H∞ multi-objectif et multi-modèle avec contrainte de stabilité forte. Par ailleurs, action-
neurs et capteurs ne sont pas colocalisés et on ne mesure pas la perturbation à rejeter.
La volonté d’évaluer au plus près les performances atteignables justifie la résolution du
problème par optimisation non lisse. Cette approche évite tout pessimisme, mais néces-
site de par son caractère local une bonne initialisation et une structuration du régulateur
parcimonieuse.

La méthodologie proposée a été validée en simulation et expérimentalement. Elle per-
met une évaluation et une comparaison précises des performances atteignables en fonction
des contraintes sur les mesures et les moyens d’action disponibles.
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Abstract

Classical methods used for noise reduction in cars are based on adjusting the mechanical
properties : mass, stiffness and damping. They are qualified as passive and induce signi-
ficative addition of weight for reducing low frequency noises. Active noise control is seen
as a possible solution to achieve low frequency noise attenuation and weight reduction.

The goal of this work is to evaluate achievable performances with such solution.
Acoustic enclosures are known to be resonant systems of high order. Obtaining a model

of it, therefore requires a suitable identification method. The approach chosen is based on
subspace methods. It processes data in the frequency domain for obtaining a continuous
time model.

The control problem derived from the specifications is a MIMO H∞, multi-objective
and multi-model problem with a strong stability constraint. Futhermore, actuators and
sensors are not-colocated, and no measure of the disturbance is available. In order to
precisely evaluate the achievable performances, this problem is solved using nonsmooth
optimization.

Such approach ensures the absence of pessimism, but requires an appropriate initia-
lization and a parsimonious controller structure, because it does not ensure convergence
toward the global optimum.

The proposed methodology was validated in simulation and experimentally. It allows a
precise evaluation and comparison of achievable performances according to the constraints
on available measures and means of action.
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Introduction

Le principe du contrôle actif acoustique a été décrit dès 1930 dans le brevet français
d’Henri Coanda [1]. Il consiste pour atténuer un bruit gênant à émettre un contre-bruit
de même amplitude mais déphasé d’une demi-longueur d’onde. La résultante du bruit et
du contre-bruit est alors nulle. On retrouve ce même principe appliqué à un dispositif
de contrôle actif en boucle ouverte dans un conduit dans le brevet de Paul Lueg [2]
(États-Unis, 1936). D’autres applications suivent dans les années 1950 notamment avec les
travaux de Olson et May [3] sur un système d’appui tête actif avec une régulation en boucle
fermée et ceux de Conover [4] sur les transformateurs électriques. Ces diverses travaux ont
permis de démontrer le potentiel du contrôle actif acoustique. Les performances obtenues
restaient toutefois limitées par les capacités des régulations analogiques.

Il faut donc attendre le développement des calculateurs numériques pour voir se mul-
tiplier les applications de contrôle actif de bruit. Les problèmes traités sont de complexi-
tés assez diverses. Mentionnons tout d’abord les applications de contrôle actif dans les
conduits [5], [6], [7], telles que représentées en figure 1. Dans ce type de système, où le
conduit est ouvert à l’une des extrémités, les ondes acoustiques (provenant par exemple
d’un système de ventilation) se propagent le long du conduit. On peut donc mesurer le
bruit à rejeter en amont de l’actionneur (haut-parleur) et mettre en œuvre une action de
précompensation. L’enjeu est bien entendu d’atténuer le bruit en sortie du conduit, on
peut y positionner un second microphone pour mesurer le signal d’erreur et ainsi pouvoir
mettre en place une rétroaction.

Figure 1 – Contrôle actif dans les conduits

Une autre application du contrôle actif très répandue est le casque acoustique actif.
Celui-ci peut avoir deux utilités : soit protéger un usager contre un environnement acous-
tique bruyant, soit améliorer le confort acoustique d’un casque audio en masquant le bruit
extérieur. Une illustration de ce type de dispositif est donnée en figure 2. Cette fois-ci la
cavité acoustique considérée est fermée et de petite taille et on cherche à atténuer les
bruits provenant de l’extérieur. On peut mesurer ce bruit en positionnant un microphone
vers l’extérieur de la cavité et utiliser un second microphone pour mesurer l’erreur. Le
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principal atout de ces systèmes est la colocalisation des actionneurs (haut-parleur) et des
capteurs (microphone). Il en résulte que les fonctions de transfert considérées sont relati-
vement simples et qu’on peut atteindre un bon niveau de performance et ce sur une assez
large plage de fréquence.

Figure 2 – Casque acoustique actif

Les sièges à appui-tête actif utilisent également la colocalisation des actionneurs et
des capteurs. La cavité acoustique est généralement beaucoup plus grande que pour les
systèmes de casques actifs. On parvient toutefois à une bonne atténuation sur une plage
relativement large. Bien que le système mette en jeu deux couples haut-parleur microphone
(gauche et droite), on les considère généralement comme deux systèmes monovariables
découplés [8]. Ce type de systèmes est représenté en figure 3.

Figure 3 – Appui-tête acoustique actif

Un niveau de difficulté supplémentaire a été franchi avec les applications automo-
biles [9], [10], [11] et aéronautiques [12] de contrôle de bruit moteur. Les systèmes consi-
dérés sont alors des cavités de beaucoup plus grandes dimensions, avec plusieurs action-
neurs et plusieurs capteurs qui ne sont pas nécessairement colocalisés. Le bruit considéré
possède toutefois quelques caractéristiques intéressantes. Il s’agit comme nous le verrons
un peu plus loin d’un bruit harmonique pour lequel on peut disposer d’une information
de fréquence au travers de la mesure du régime moteur.

Dans ce travail, l’objectif est d’évaluer la faisabilité et les performances atteignables
pour un problème un peu plus ardu, à savoir le contrôle du bruit large bande et basse
fréquence dans une automobile. On ne cherche plus à atténuer quelques raies basse fré-
quence comme pour le contrôle des harmoniques moteur, mais on souhaite réduire le bruit
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sur toute une plage de fréquence sans nécessairement disposer d’une mesure de la source
de bruit. Ce problème a déjà été abordé dans certains travaux notamment [13] et [11],
mais sa résolution dans le respect des contraintes industrielles reste un problème ouvert
auquel le présent travail essaye de donner des éléments de réponse.

Le contenu de ce mémoire est organisé en trois parties. La Partie I peut être considé-
rée comme une présentation de la problématique. Le Chapitre 1 décrit l’environnement
acoustique dans un véhicule automobile. Après un rappel de certaines notions de base de
l’acoustique utiles à la compréhension du mémoire, les principales sources de bruit sur un
véhicule sont détaillées et hiérarchisées en regard des conditions de fonctionnement. Le
Chapitre 2 revient sur les outils classiquement utilisés pour contrôler les niveaux acous-
tiques dans un véhicule et explique les possibilités offertes par les solutions de contrôle
actif de bruit en complément des traitements passifs pour atténuer les bruits basse fré-
quence. Enfin le Chapitre 3 décrit le cahier des charges que doit respecter une solution
de contrôle actif pour satisfaire aux différentes contraintes industrielles. Sont notamment
introduits les indicateurs les plus appropriés à rendre compte des performances et de la
robustesse d’un dispositif de contrôle actif, ainsi que les différentes contraintes que doit
respecter un tel dispositif. Le cahier des charge proposé est générique et permet de couvrir
une large variété de problèmes de contrôle actif.

La Partie II traite de la modélisation du système acoustique à contrôler. Elle est
organisée en trois chapitres. Le Chapitre 4 [. . . ]1. Le Chapitre 5 [. . . ]. La méthode
d’identification retenue, choisie avec soin, est présentée au Chapitre 6. Il s’agit de la
méthode des sous-espaces utilisée ici directement à partir des données fréquentielles pour
une identification dans le domaine continu. Les modèles obtenus sur chaque démonstrateur
sont présentés. Ils contiennent notamment des zéros à non minimum de phase qui sont
connus pour limiter de manière intrinsèque les performances en régulation. Une discussion
sur ce point fait l’objet de la fin de chapitre.

La Partie III a pour objectif de répondre à la problématique de contrôle actif dans
une cavité. Le Chapitre 7 présente tout d’abord un état de l’art des stratégies de contrôle
les plus utilisées et revient notamment sur la stratégie de type FxLMS très répandue dans
la littérature du contrôle actif. Le principe de cette approche est détaillé ainsi que ses li-
mites vis-à-vis du problème considéré. Ce tour d’horizon revient également sur la manière
dont sont traitées les questions de robustesse dans la littérature du contrôle actif acous-
tique. Le Chapitre 8 répond de manière générique au problème de contrôle actif dans
une cavité en tentant d’illustrer les différentes configurations envisageables et les apports
ou les limitations de chacune. La stratégie proposée est générique et a été pensée en vue
de permettre une comparaison équitable entre des architectures plus ou moins contraintes
en termes de mesures et de moyens d’action disponibles. Elle permet par exemple de
quantifier précisément l’apport de moyens d’action supplémentaires ou d’une mesure de
la perturbation. Ces résultats quantifiés permettent d’abonder des réflexions jusqu’à pré-
sent qualitatives. Enfin, le Chapitre 9 traite précisément du problème industriel. La
méthodologie proposée permet d’évaluer clairement les performances atteignables dans le
cadre des contraintes industrielles.

Le dernier chapitre présente le bilan, et les perspectives de ce travail.

1Ce travail a été réalisé dans le cadre d’une collaboration industrielle. Ainsi certains chapitres et
parties de ce mémoire ont volontairement été maintenus confidentiels. Le lecteur intéressé peut contacter
Philippe Chevrel philippe.chevrel@mines-nantes.fr ou Jean-Marc Duffal jean-marc.duffal@renault.com.
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Première partie

Acoustique et vibration automobile
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Préambule

L’acoustique automobile s’intéresse à la fois au bruit intérieur et au bruit extérieur. Le
bruit intérieur est un désagrément et une cause de fatigue pour les occupants. Il s’agit
d’une prestation véhicule qui suscite environ 20% des récriminations clients. Elle joue donc
un rôle central sur le niveau de satisfaction client et est à ce titre un réel enjeu industriel. Le
bruit extérieur est lui une nuisance à l’environnement et fait l’objet d’une réglementation
législative qui dépend du pays de commercialisation. Dans le présent travail, la cible est la
réduction du bruit intérieur. Dans cette première partie du mémoire nous présentons les
problématiques de l’acoustique et de la vibration automobiles. Le premier chapitre décrit
tout d’abord les principales sources qui contribuent au bruit intérieur, le second chapitre
présente ensuite succinctement les différents moyens classiquement mis en œuvre pour
traiter les différentes sources de bruit et améliorer le confort acoustique. Enfin le dernier
chapitre revient sur les enjeux du recours aux solutions de contrôle actif de bruit dans le
contexte automobile et sur le cahier des charges associé à ce type de solutions.
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Phénomènes physiques
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Le but de ce chapitre est de familiariser le lecteur avec l’acoustique automobile. Nous
rappelons tout d’abord quelques éléments de base de l’acoustique utiles à la compréhension
de la suite du manuscrit, puis nous détaillons les principales sources de bruit rencontrées
sur un véhicule et discutons de leur importance relative en fonction des conditions de
fonctionnement. Les informations données dans ce chapitre proviennent essentiellement
des références [14] et [15].

1.1 Rappels d’acoustique

1.1.1 Notions de base
Le son est une variation de pression, qui se propage au sein d’un fluide (ici l’air) sous
forme d’ondes.

La grandeur de base de l’acoustique est la pression acoustique. Exprimée en Pascals
(Pa), elle désigne les petites variations de pression autour de la pression atmosphérique
engendrées par les ondes acoustiques. La pression acoustique la plus faible que l’oreille

25



CHAPITRE 1. PHÉNOMÈNES PHYSIQUES

humaine puisse entendre est de l’ordre de 2.10−5 Pa. Le seuil de la douleur (pression
acoustique la plus élevée que l’oreille peut supporter) atteint lui 20 Pa. Cette large plage
justifie en partie l’utilisation d’échelles logarithmiques. La seconde raison est que ces
échelles correspondent à l’impression subjective du niveau sonore.

L’approche fréquentielle est particulièrement appropriée à l’étude des phénomènes on-
dulatoires et par la même des phénomènes acoustiques. Ainsi un outil de base de l’acous-
tique est la densité spectrale de puissance aussi appelée spectre. Cet outil de traitement
du signal permet de visualiser la répartition fréquentielle de l’énergie contenue dans un
signal. Dans le cas de l’acoustique la plage fréquentielle considérée est la plage audible
(par l’oreille humaine) allant de 20 Hz à 20 kHz. Par ailleurs, on distingue en général trois
types de sons en fonction de leur contenu fréquentiel. Les sons purs (contenant une seule
fréquence) et les sons musicaux (sons complexes (contenant plusieurs fréquences) pério-
diques) sont généralement agréables à l’oreille. À l’inverse, les bruits (sons complexes non
périodiques) sont des sons gênants, dont on cherche en général à atténuer l’effet.

1.1.2 Mécanisme de génération de bruit
Le mécanisme de génération de bruit est toujours le même. Une excitation est produite
par la source de bruit, il y a ensuite une phase de transmission durant laquelle le bruit ou
les vibrations engendrés par la source se propagent respectivement dans l’air (propagation
aérienne) ou dans les solides (propagation solidienne). L’excitation de départ peut alors
être amplifiée ou atténuée. La dernière phase du processus est l’émission du bruit vers le
récepteur. Entre la source et le récepteur, l’excitation peut être amenée à traverser suc-
cessivement plusieurs milieux solides ou fluides. Aux interfaces entre ces milieux plusieurs
phénomènes peuvent intervenir :

− Transmission ;

− Réflexion ;

− Absorption.

Ces phénomènes complexifient l’identification des sources de bruit.

1.1.3 Acoustique dans les cavités
Une caractéristique importante de l’étude qui va suivre est qu’elle traite de l’acoustique
dans les cavités (habitacle automobile). Les parois de la cavité sont autant d’interfaces sur
lesquelles les ondes acoustiques peuvent soit être transmises, réfléchies ou absorbées. La
réflexion des ondes par les parois entraine à certaines fréquences la formation d’ondes dites
stationnaires. Considérons la somme de deux ondes de même fréquence et de même ampli-
tude mais se propageant en sens inverse l’une de l’autre. L’onde résultante ne se propage
pas, mais est composée d’une suite de ventres et de nœuds de pression acoustique. Sur un
nœud la pression est nulle a tout instant ; elle est au contraire maximale sur un ventre.
Un tel phénomène s’obtient dans une cavité lorsqu’une excitation acoustique entretenue
est générée dans la cavité avec pour longueur d’onde1λ égale à une des dimensions de la
cavité ou un de ses multiples. Le phénomène de résonance produit par la superposition
de l’onde et de sa réflexion est appelé mode acoustique. Une cavité donnée possède une
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infinité de modes chacun caractérisé par sa fréquence propre fn et sa déformée Ψn (dont
l’expression nous informe sur la position des ventres et des nœuds de pression acoustique).

1.1.4 Perception humaine du bruit
L’étude de la perception du son par l’oreille humaine est un domaine d’étude à part
entière appelé psychoacoustique. L’acoustique automobile est bien entendu concernée par
ce domaine d’étude. Les problématiques de psychoacoustique inhérentes au contrôle actif
n’ont toutefois pas été abordées dans ce travail.

1.2 Les principales sources de bruit sur une automo-
bile

Après ces brefs rappels sur l’acoustique, nous donnons ci-dessous quelques éléments sur les
principaux bruits rencontrés sur une automobile. La liste est longue et nous ne pouvons
pas ici la traiter de manière exhaustive. Nous nous limitons à décrire les trois principaux
bruits intervenant en roulage (voir figure 1.1) :

− Le bruit moteur

− Le bruit aéroacoustique

− Et le bruit de roulement

Bruit Moteur

Bruit Aéroacoustique

Bruit de Roulement

Figure 1.1 – Principaux bruits en roulage

1Pour rappel la longueur d’onde λ est reliée à la fréquence f par la relation suivante, dans laquelle c
désigne la célérité du son :

λ = c/f
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Notons que nous détaillons le cas des véhicules thermiques. Les moteurs électriques
étant bien moins bruyants que les moteurs thermiques, la hiérarchie des bruits est forte-
ment modifiée sur un véhicule électrique.

1.2.1 Moteur
La première source de bruit que nous avons mentionnée est le bruit moteur. Le moteur
(thermique) est en effet la principale source d’excitation vibratoire du véhicule. L’étude
vibro-acoustique du moteur est un problème complexe et s’applique en général au Groupe
Moto Propulseur (GMP) complet (moteur + boite de vitesse). Nous n’en donnons ici
qu’une description très simplifiée.

Les principaux phénomènes à l’origine du bruit moteur sont les efforts de combustion
et d’inertie. En effet, la force et le couple transmis par le moteur ne sont pas constants. Les
combustions successives dans chaque cylindre causent une variation autour de la valeur
moyenne de la force et du couple moteur. Ces irrégularités sont sources de vibrations aux
fréquences correspondant au cycle moteur et à ses harmoniques. À ces mêmes fréquences,
interviennent également des irrégularités sur les forces d’inertie des masses en mouvement,
qui sont également source de vibrations. En effet, les mouvements de pistons dans les divers
cylindres ne se compensent jamais exactement et ce quel que soit le nombre de cylindres
considéré. L’augmentation du nombre de cylindres favorise toutefois la compensation.

Le bruit moteur est donc un bruit harmonique intervenant principalement en basse
fréquence. L’importance relative des différentes harmoniques dépend du nombre de cy-
lindres utilisés et de leur disposition (en ligne, en V, en W. . . ). Pour un moteur à quatre
cylindres c’est la deuxième harmonique qui est prépondérante. À l’échelle du véhicule
cette source de bruit est prépondérante à basse vitesse (50km.h−1). Son influence diminue
ensuite au profit du bruit de roulement et enfin du bruit aéroacoustique.

1.2.2 Roulement
Après le bruit moteur arrive le bruit de roulement, il intervient assez peu à basse vitesse où
il est couvert par le bruit moteur. Il est en revanche prépondérant à 90km.h−1. Au-delà, il
reste une source de bruit importante, mais est « concurrencé » par le bruit aéroacoustique.

L’origine du bruit de roulement sont les irrégularités de contact entre les roues et le sol
dues aux aspérités de la chaussée et à celles de la surface du pneumatique. La transmission
de ce bruit vers l’habitacle se fait à la fois par voie solidienne et aérienne. Dans le cas
de la voie solidienne, les excitations provoquées par le contact pneu/chaussée sont tout
d’abord transmises par le pneumatique et la jante au moyeu de roue, puis au train et
enfin à la caisse et aux panneaux et génèrent finalement le bruit dans l’habitacle. Suivant
le revêtement de la route les fréquences du bruit de roulement peuvent varier entre 20
et 500 Hz. Les composantes très basse fréquence obtenues par exemple sur route pavée
sont appelées bruit de tambourinement. Contrairement au bruit moteur qui est un bruit
harmonique, le bruit de roulement est un bruit large bande.

1.2.3 Aéroacoustique
Le bruit aéroacoustique est généralement considéré comme intervenant à haute fréquence
et à vitesse élevée. Il a pour origine les turbulences créées par le flux d’air autour du
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véhicule qui génèrent des fluctuations de pression sur les parois (notamment les vitrages)
et les lignes d’étanchéité du véhicule (lécheurs de vitres, joints de portes, . . . ).
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Après avoir présenté brièvement les principaux bruits intervenant sur une automobile,
nous présentons dans ce chapitre les moyens de réduction passive de bruits et la manière
dont ils sont intégrés au processus de conception d’un nouveau véhicule. La dernière partie
de ce chapitre revient sur les enjeux du recours aux solutions actives de réduction de bruit.

2.1 Outils de réduction passive de bruit
Les deux voies permettant de réduire le bruit dans l’habitacle consiste soit à réduire les
sources de bruit, ou à réduire la propagation du bruit entre la source et le récepteur.

2.1.1 Réduction du bruit à la source
La réduction de la source de bruit est bien entendue plus efficace et moins couteuse, c’est
la solution à rechercher en priorité. Le premier travail consiste donc à identifier les sources
et à les hiérarchiser. La hiérarchisation des sources est cruciale car obtenir une réduction
même importante sur une source de faible niveau a généralement un impact négligeable
sur le niveau de bruit global.

Réduire l’impact d’une source passe en général par la réduction des forces excitatrices.
Cette réduction doit porter à la fois sur l’amplitude de ces forces mais également sur
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le caractère « impulsif » de certaines d’entre elles. En effet, plus l’évolution des forces
est soudaine, plus le spectre des excitations est riche en hautes fréquences et est donc
susceptible d’exciter les modes de vibration élevés des structures, qui correspondent à des
zones de fréquences bien perçues par l’oreille humaine.

2.1.2 Réduction de la transmission par voie solidienne
En complément de la réduction des sources de bruit, on peut réduire la transmission du
bruit par voie solidienne. Divers moyens sont utilisés pour cela :

− Isolation vibratoire ;

− Utilisation de batteurs ;

− Amortissement ;

− . . .

2.1.2.1 Isolation vibratoire

L’isolation vibratoire de la source par rapport à l’habitacle est obtenu en intercalant
entre la source et le reste de la structure des matériaux anti-vibratiles (combinés ressort-
amortisseur, plots anti-vibratiles, . . . ). Ces matériaux permettent de filtrer les vibrations
par un choix judicieux de leur raideur. L’exemple le plus connu est sans doute celui des
tampons moteur.

2.1.2.2 Batteurs

Les batteurs sont des systèmes masse-ressort à un degré de liberté qui attachés à une
structure permettent de décaler ses modes propres quand ils interviennent à des fréquences
considérées comme gênantes.

2.1.2.3 Amortissement

Un autre moyen pour réduire la transmission des vibrations consiste à utiliser des maté-
riaux amortissants. Ces matériaux permettent de dissiper l’énergie mécanique en chaleur.
Dans la grande majorité des cas les matériaux amortissants sont appliqués sur un matériau
support que l’on cherche à amortir.

2.1.3 Réduction de la transmission par voie aérienne
Pour la voie aérienne trois principaux moyens peuvent être employés :

− Étanchéité totale ;

− Isolation acoustique ;

− Absorption.
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2.1.3.1 Étanchéité totale

Le premier étage du traitement aérien consiste à assurer l’étanchéité totale de l’habitacle.
Chaque trou est une voie de passage pour le bruit. Dès lors, chaque trou doit être obturé
ou mastiqué. Ceci est assuré par l’utilisation d’inserts gonflants, de bagues de câblage, de
joints de vitrage, d’obturateurs, etc.

2.1.3.2 Isolation acoustique

Le principe de l’isolation acoustique vise à ce que les différentes parois vibrent et rayonnent
le moins possible. Pour cela on réalise des pièces isolantes dont la masse est répartie le
long de la paroi sur une couche de mousse. Le système masse-ressort ainsi obtenu permet
de filtrer les excitations acoustiques. C’est ce qui est fait par exemple au niveau du tablier
ou du plancher sous tapis.

2.1.3.3 Absorption

L’absorption acoustique consiste à dissiper l’énergie acoustique en chaleur au sein de maté-
riaux poreux. Dans ces matériaux, la dissipation d’énergie s’effectue par pertes visqueuses
dans les interstices des pores des mousses à cellules ouvertes (mousse polyuréthanne, . . . )
ou par la mise en vibration des fibres minérales ou végétales (laine de verre ou de roche,
feutre, . . . ).

2.2 Processus industriel
L’enjeu de cette partie est de décrire brièvement la manière dont l’acoustique intervient
dans le processus de conception d’un nouveau véhicule. Ce dernier débute par la rédaction
du cahier des charges produit. Il est construit sur la base d’études de marché, d’analyses
de la concurrence en vue de prédire au mieux les attentes du marché. Dans ce premier
cahier des charges les objectifs acoustiques sont le plus souvent exprimés en référence à
des véhicules existants.

Les objectifs acoustiques du cahier des charges produit doivent ensuite être traduits
de manière quantifiée en niveaux acoustiques ou vibratoires et modulés en fonction de la
motorisation et du niveau d’équipement. C’est l’objet du cahier des charges prestations
fonctionnelles.

Les niveaux acoustiques et vibratoires du cahier des charges prestations fonctionnelles
sont par la suite traduits et déployés sous forme de spécifications techniques qui permet-
tront peu à peu de définir les plans du véhicule.

À l’issue de l’avant projet où les premiers concepts ont pu être validés par la mesure
(sur des véhicules aux caractéristiques proches du futur véhicule (définition des mulets))
et par le calcul, le projet véhicule entre en phase de développement. Durant cette phase on
fige peu à peu les divers choix techniques sur la base de prototypes de plus en plus proches
du futur véhicule. C’est de nouveau sur la base d’essais et de calculs que les spécifications
techniques sont validées. Bien entendu, la tendance recherchée par les constructeurs est de
diminuer au maximum les essais qui sont couteux et de les remplacer par des validations
par calcul.

Une fois la conception terminée, le véhicule passe en phase d’industrialisation et le tra-
vail sur l’acoustique n’est pas encore totalement terminé. En effet, les niveaux acoustiques
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observés sur des véhicules au dessin identique connaissent une forte variabilité expérimen-
tale. L’acoustique est la caractéristique véhicule la plus dispersée. Les efforts doivent donc
être maintenus durant la phase de fabrication pour assurer que la dispersion soit la plus
faible possible entre les véhicules et ainsi maintenir la prestation acoustique a son meilleur
niveau.

Durant toutes ces phases l’acoustique est à l’interface avec les autres prestations vé-
hicules et l’atteinte d’objectifs souvent contradictoires nécessite de nombreux arbitrages.
Les progrès constants sur les prestations acoustiques ne doivent donc rien au hasard et
nécessitent la mise en œuvre d’une expérience et d’un savoir-faire de haut niveau.

2.3 Possibilités et limites du contrôle passif
Nous venons d’indiquer que la conception d’un véhicule met en jeu de nombreux objectifs
souvent contradictoires. Une contrainte de plus en forte pèse notamment sur l’allégement
des véhicules en vue de réduire leur consommation. Or les traitements acoustiques pas-
sifs que nous venons de présenter induisent un ajout de masse important pour traiter les
bruits basse fréquence. C’est ce qui pousse actuellement les acousticiens automobiles à
chercher des solutions alternatives pour le traitement des basses fréquences. Les solutions
de contrôle actif de bruit sont dans ce cadre une alternative prometteuse. De telles solu-
tions permettront en complément des solutions à base de traitements passifs d’accroître
un peu plus le confort acoustique des véhicules et ce en réponse aux exigences toujours
accrues des clients.
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Les procédés passifs d’atténuation de bruit présentés au chapitre précédent sont effi-
caces en haute fréquence, mais requièrent un ajout de masse important pour traiter les
basses fréquences. L’enjeu du recours aux solutions actives est donc de pouvoir concilier
allégement des véhicules et atténuation des bruits basse fréquence.

Fort de ce constat, ce chapitre spécifie le cahier des charges que doit satisfaire le dispo-
sitif de contrôle actif. Sont tout d’abord décrits le problème à résoudre et les indicateurs
permettant d’évaluer les performances du dispositif, puis les garanties de robustesse (et
indicateurs associés) nécessaires et les spécifications sur les dynamiques du régulateur, et
enfin les garanties de performance et de stabilité robustes requises.
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3.1 Description du problème
Parmi les bruits permanents présents au sein d’une automobile les principales sources
basse fréquence sont le bruit moteur et le bruit de roulement. Ainsi que nous l’avons
mentionné en introduction, le contrôle actif du bruit moteur est aujourd’hui relativement
bien maitrisé, plusieurs solutions ont déjà été proposées et pour certaines industrialisées
avec succès (voir notamment [9], [10], [11]). Elles exploitent la mesure du régime moteur
pour atténuer une ou plusieurs harmoniques du bruit moteur. L’atténuation du bruit de
roulement reste en revanche un problème ouvert. Ce dernier est en effet plus ardu pour
deux raisons :

− Le bruit de roulement a un spectre large bande ;

− Il est difficile et souvent couteux de disposer d’une mesure efficace du bruit de
roulement.

Le présent travail, en visant le bruit basse fréquence large bande, s’attaque de front à ce
problème et a pour objectif d’évaluer au plus près les performances atteignables par des
solutions respectant les contraintes industrielles de coût et d’intégration.

En amont de l’application au problème industriel qui sera présentée au chapitre 9, le
problème de contrôle actif est envisagé dans ce mémoire comme un problème générique
de contrôle actif dans une cavité tel que représenté en figure 3.1.

Cavité

Figure 3.1 – Contrôle actif dans une cavité

Dans ce problème un bruit gênant est généré dans une cavité par une source de bruit
quelconque figurée par le haut-parleur rouge. Ce dernier doit ici être considéré comme
un haut-parleur au sens large (il s’agit par exemple des parois de la cavité, qui en vi-
brant peuvent faire office de haut-parleur). Le reste du schéma représenté figure 3.1 est le
dispositif de contrôle actif. Il est suivant les cas composé de l microphone(s) et m haut-
parleur(s) (au sens commun du terme cette fois-ci) et d’un régulateur noté K. Le rôle
du régulateur est de calculer la commande us à appliquer aux haut-parleurs pour qu’ils
émettent le contrebruit permettant d’annuler le bruit gênant. Il dispose pour cela a mi-
nima des mesures microphoniques e, et éventuellement d’une mesure de la perturbation
up (indiquée par le trait en pointillés).

La transcription sous forme de schéma bloc est donnée en figure 3.2.
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Cavité

Gpup

Gsus e

yp

ys

K

Figure 3.2 – Contrôle actif dans une cavité

On y retrouve la perturbation up en amont du bloc Gp qui représente le transfert entre
le haut-parleur perturbateur (rouge) et les différents microphones. Dans la terminologie
du contrôle actif ce transfert perturbateur est appelé chemin primaire. Le bloc Gs re-
présente lui le transfert entre les haut-parleurs de contrôle (bleus) et les microphones, il
est usuellement appelé chemin secondaire. Les signaux mesurés e sont la somme du bruit
émis par le haut-parleur perturbateur yp et du contrebruit émis par les haut-parleurs de
contrôle ys. Comme précédemment, ce signal e (et éventuellement up) est appliqué en
entrée du régulateur K pour le calcul de la commande us.

Plusieurs configurations peuvent être rencontrées lors de la synthèse du régulateur,
suivant que l’on considère ou non disposer de tout ou partie des éléments représentés
en pointillés. Le cas le plus favorable est celui où l’on dispose de tout, c’est-à-dire à la
fois d’un modèle du chemin primaire et d’une mesure de la perturbation. On peut alors
adopter une stratégie à deux degrés de liberté avec rétroaction et précompensation. Si on
ne dispose pas de la mesure de la perturbation, on peut toutefois espérer disposer d’un
modèle du chemin primaire. On perd alors la possibilité d’action en boucle ouverte, mais
on dispose pour la synthèse en boucle fermée d’informations permettant de prédire au
moins partiellement la perturbation. Enfin le cas le plus défavorable est celui où on ne
dispose ni du chemin primaire, ni de la mesure de la perturbation.

Quel que soit la configuration considérée, on souhaite être en mesure de quantifier
précisément les performances atteignables de manière robuste. Pour cela on propose ci-
après les indicateurs qui nous semblent être les plus appropriés pour évaluer dans chaque
cas la performance et la robustesse.

3.2 Performance
Plusieurs indicateurs peuvent être considérés pour évaluer les performances d’un dispositif
de contrôle actif. Nous les définissons ci-dessous. Certains sont classiques, d’autres plus
originaux (au moins dans ce contexte) et visent à combler un manque, à être plus précis
ou plus général notamment dans le cas multivariable.

3.2.1 Densité spectrale de puissance
Un moyen classiquement utilisé pour évaluer les performances d’un dispositif de contrôle
actif consiste à comparer les spectres des signaux mesurés par les microphones avec et
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sans contrôle (voir notamment [13], [8], [16], [12], [17]. . . ). Sur le schéma 3.2 il s’agit
de comparer les spectres See et Sypyp des signaux e et yp, qui sont reliés par la relation
suivante :

e = (I −GsK)−1 yp
e = S yp

(3.1)

Où S désigne la fonction de sensibilité.
À l’aide des rappels sur les spectres donnés en Annexe A, on peut écrire la relation

liant les spectres des signaux en question :

See(jω) = S(−jω) Sypyp(jω) ST (jω) (3.2)

3.2.1.1 Cas monovariable

Dans le cas monovariable (3.2) devient :

See(jω) = |S(jω)|2Sypyp(jω)

En faisant le rapport des spectres on obtient l’indicateur monovariable suivant (noté
RDSP(jω)) :

RDSP(jω) = See(jω)
Sypyp(jω) = |S(jω)|2 (3.3)

Le rapport des densités spectrales de puissance est ainsi directement conditionné, dans
le cas d’une rétroaction, par la fonction de sensibilité.

3.2.1.2 Cas Multivariable

La transposition de l’indicateur (3.3) au cas multivariable consiste en règle générale à
considérer l’indicateur monovariable sur chacune des voies :

RDSPi(jω) = Seiei
(jω)

Sypiypi
(jω) (3.4)

On détaille ci-dessous, pour le cas où l’on utilise deux microphones, les expressions
liant les spectres Seiei

(jω) et Sypiypi
(jω) :

e =
[
e1
e2

]

yp =
[
yp1

yp2

] (3.5)

L’équation (3.2) devient :[
Se1e1(jω) Se1e2(jω)
Se2e1(jω) Se2e2(jω)

]
=

[
S11(−jω) S12(−jω)
S21(−jω) S22(−jω)

]

×
[
Syp1yp1

(jω) Syp1yp2
(jω)

Syp2yp1
(jω) Syp2yp2

(jω)

]

×
[
S11(jω) S21(jω)
S12(jω) S22(jω)

]
(3.6)
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Détaillons le membre de droite de l’équation (3.6) :

[
S11(−jω)Syp1yp1

(jω) + S12(−jω)Syp2yp1
(jω) S11(−jω)Syp1yp2

(jω) + S12(−jω)Syp2yp2
(jω)

S21(−jω)Syp1yp1
(jω) + S22(−jω)Syp2yp1

(jω) S21(−jω)Syp1yp2
(jω) + S22(−jω)Syp2yp2

(jω)

]

×
[
S11(jω) S21(jω)
S12(jω) S22(jω)

]
(3.7)

En développant encore, on obtient l’expression de chacun des termes de la matrice de
spectre See :

Se1e1(jω) =
[
S11(−jω)Syp1yp1

(jω) + S12(−jω)Syp2yp1
(jω)

]
S11(jω)

+
[
S11(−jω)Syp1yp2

(jω) + S12(−jω)Syp2yp2
(jω)

]
S12(jω)

= S11(−jω)Syp1yp1
(jω)S11(jω)

+S12(−jω)Syp2yp1
(jω)S11(jω)

+S11(−jω)Syp1yp2
(jω)S12(jω)

+S12(−jω)Syp2yp2
(jω)S12(jω)

= |S11(jω)|2Syp1yp1
(jω)

+S12(−jω)Syp2yp1
(jω)S11(jω)

+S11(−jω)Syp1yp2
(jω)S12(jω)

+|S12(jω)|2Syp2yp2
(jω)

(3.8)

Se1e2(jω) =
[
S11(−jω)Syp1yp1

(jω) + S12(−jω)Syp2yp1
(jω)

]
S21(jω)

+
[
S11(−jω)Syp1yp2

(jω) + S12(−jω)Syp2yp2
(jω)

]
S22(jω)

= S11(−jω)Syp1yp1
(jω)S21(jω)

+S12(−jω)Syp2yp1
(jω)S21(jω)

+S11(−jω)Syp1yp2
(jω)S22(jω)

+S12(−jω)Syp2yp2
(jω)S22(jω)

(3.9)

Se2e1(jω) =
[
S21(−jω)Syp1yp1

(jω) + S22(−jω)Syp2yp1
(jω)

]
S11(jω)

+
[
S21(−jω)Syp1yp2

(jω) + S22(−jω)Syp2yp2
(jω)

]
S12(jω)

= S21(−jω)Syp1yp1
(jω)S11(jω)

+S22(−jω)Syp2yp1
(jω)S11(jω)

+S21(−jω)Syp1yp2
(jω)S12(jω)

+S22(−jω)Syp2yp2
(jω)S12(jω)

(3.10)

Se2e2(jω) =
[
S21(−jω)Syp1yp1

(jω) + S22(−jω)Syp2yp1
(jω)

]
S21(jω)

+
[
S21(−jω)Syp1yp2

(jω) + S22(−jω)Syp2yp2
(jω)

]
S22(jω)

= S21(−jω)Syp1yp1
(jω)S21(jω)

+S22(−jω)Syp2yp1
(jω)S21(jω)

+S21(−jω)Syp1yp2
(jω)S22(jω)

+S22(−jω)Syp2yp2
(jω)S22(jω)

= |S21(jω)|2Syp1yp1
(jω)

+S22(−jω)Syp2yp1
(jω)S21(jω)

+S21(−jω)Syp1yp2
(jω)S22(jω)

+|S22(jω)|2Syp2yp2
(jω)

(3.11)
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L’indicateur classiquement utilisé généralisé au cas multivariable compare pour chaque
voie les spectres des signaux ypi

et ei. On a donc un indicateur par voie, qui rend compte
de ce qui se passe localement au niveau de chaque microphone. Sa portée reste locale et ne
permet pas d’évaluer précisément l’efficience globale du contrôle multivariable. On peut
illustrer cela par l’exemple ; remarquons que dans les expressions ci-dessus Seiei

ne dépend
pas seulement de Sypiypi

, mais aussi des spectres des autres voies de perturbation ypj
, ainsi

que des interspectres entre les signaux ypi
et ypj

. Dès lors, si à une certaine fréquence ω
le spectre Sypiypi

est faible et que Seiei
est lui grand du fait de la contribution de ypj

,
l’indicateur sera grand et indiquera que l’atténuation est mauvaise au niveau du micro-
phone Mi (ceci alors même que les différents transferts concernés seraient correctement
contraints). Toutefois on ne pourra pas conclure sur la performance globale du contrôle
multivariable, il faudrait pour cela que l’indicateur prenne en compte l’atténuation au
niveau des autres microphones. Si on constate dans le même temps que l’atténuation au
niveau du microphone Mj est bonne, que doit-on conclure sur la performance globale du
contrôle ? et comment la comparer avec un régulateur qui donnerait un résultat un peu
moins bon en Mj mais meilleur en Mi ? Il faut pour cela compléter cet indicateur par un
indicateur global.

3.2.2 Normes l2 et de puissance
La définition de la norme l2 sur les signaux est rappelée en annexe C. Appliquée au signal
e elle permet d’évaluer la performance globale du contrôle.

‖e‖2 =
√∫ ∞

0
‖e(t)‖2dt (3.12)

L’énergie du signal e est définie comme le carré de sa norme l2.
Notons que c’est cette norme l2 qui intéresse les stratégies adaptatives du type FxLMS,

même si elles considèrent en pratique la puissance instantanée e(t)2 du signal d’erreur.
Ces stratégies très répandues dans la littérature du contrôle actif seront présentées au
chapitre 7. Rappelons toutefois d’ores et déjà le critère J (tiré de [18]) qu’elles cherchent
à minimiser à chaque pas de calcul dans le cas multivariable :

J = E

(
L∑
i=1

e2
i (n)

)
(3.13)

Dans cette expression E désigne l’espérance mathématique.
On définit également la notion de puissance d’un signal au travers de la norme de

puissance (notée ‖ · ‖pow). Sa définition rappelée en annexe C est ici appliquée au signal
e :

‖e‖pow =
√

lim
T→∞

1
T

∫ T

0
e(t)2dt (3.14)

La puissance du signal e est égale au carré de sa norme de puissance.
Sur la base de la puissance instantanée e(t)2 du signal e on peut également construire

une estimation de l’énergie potentielle acoustique totale d’une cavité Ep. Cette dernière
est donnée par la relation suivante :

Ep = 1
4ρ0c2

0

∫
V
|p|2dV (3.15)
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Où p désigne la pression acoustique, ρ0 la masse volumique de l’air, c0 la célérité des
ondes acoustiques dans l’air et V le volume de la cavité. Comme discuté dans [19], une
estimation possible de Ep consiste à ne considérer la pression acoustique qu’en un nombre
fini de points L :

Ep ≈
V

4ρ0c2
0L

L∑
i=1
|pi|2 (3.16)

On obtient l’égalité lorsque le nombre de points de mesure tend vers l’infini. Toutefois,
pour assurer que l’estimation soit de qualité, la position et le nombre de capteurs doivent
être choisis de manière à observer un maximum de modes acoustiques. Dans le cas d’une
cavité perpendiculaire, un choix pertinent consiste à positionner les points de mesure dans
les coins de la cavité. Cette idée a notamment été reprise et appliquée au cas du contrôle
actif large bande par rétroaction dans [11]. D’après nos notations, le vecteur des pressions
mesurées n’est autre que le signal e et l’estimation de l’énergie potentielle acoustique
s’écrit donc :

Ep ≈
V

4ρ0c2
0L

L∑
i=1
|ei|2 (3.17)

Contrairement aux normes l2 et pow qui intègrent la puissance instantanée des mesures
microphoniques sur le temps, l’énergie potentielle acoustique est définie au travers d’une
intégrale volumique.

On le voit, les notions de puissance et d’énergie des signaux sont centrales dans les pro-
blématiques de contrôle actif. La norme l2 et la norme de puissance du signal e sont donc
des indicateurs importants de la performance d’un dispositif de contrôle actif acoustique.
Il sera bien entendu utile de pondérer ces indicateurs en fonction de la plage de fréquence
cible du contrôle. Par ailleurs, comme pour les spectres, on peut souhaiter comparer la
norme l2 ou la puissance du signal d’erreur à celles de la perturbation yp (ou up suivant
les cas). De telles comparaisons mettent en jeu une norme induite sur les systèmes, nous
y reviendrons dans la suite.

3.2.3 Valeurs singulières
Outre les indicateurs sur les signaux on peut également évaluer la performance du contrôle
au travers d’indicateurs portant sur les transferts. L’objectif du contrôle actif d’atténuer
le signal e en regard de la perturbation yp (ou up suivant qu’on dispose ou non du modèle
du chemin primaire Gp) implique d’atténuer le transfert liant ces deux signaux Typ→e (ou
Tup→e). On pourra donc considérer comme indicateur la valeur singulière (gain multiva-
riable dont la définition est rappelée en annexe B) maximale de ce transfert :

σ̄
(
Typ→e(jω)

)
(3.18)

Notons que dans le cas monovariable, le lien entre le module de Typ→e et l’indicateur de
densité spectrale de puissance (RDSP(jω)) est direct (voir l’équation (3.3)). Ce n’est plus
le cas en multivariable.

3.2.4 Normes H2 et H∞
Comme pour les signaux, l’ensemble des matrices de transfert constitue lui aussi un espace
vectoriel normé. Les normes sur les systèmes peuvent d’ailleurs s’interpréter comme des
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normes induites par celles utilisées dans l’espace des signaux. Nous considérons ici les
normes H2 et H∞ (leurs définitions sont rappelées en annexe C). La norme H2 s’interprète
comme la norme l2 du signal de sortie e en réponse à un bruit blanc en entrée. Ainsi, si
on dispose d’un modèle stochastique de la perturbation yp (ou up), on peut au travers
de la norme H2 : ‖Tup→e‖2 (ou ‖Tup→e‖2) évaluer l’atténuation obtenue d’une manière
assez « réaliste ». Si on ne dispose pas de ce modèle, on se place alors dans le « pire cas »
de perturbation en utilisant la norme H∞ : ‖Tup→e‖∞ (ou ‖Tup→e‖∞). Comme indiqué en
équation (C.10), cette norme s’interprète en effet comme le rapport des normes l2 du signal
d’entrée et du signal sortie dans le pire cas d’entrée. Le paragraphe ci-dessous discute du
moyen d’utiliser au mieux la norme H∞ pour une évaluation réaliste et normalisée des
performances du système de contrôle actif.

3.2.4.1 Normalisation de l’indicateur H∞
L’indicateur présenté ci-dessus évalue la norme d’un transfert en boucle fermée (notons le
pour l’explication TF ). Comme pour l’indicateur RDSP(jω) on peut chercher à comparer
boucle ouverte et boucle fermée. Pour cela une première voie consiste à comparer la norme
obtenue en boucle fermée avec la norme du même transfert en boucle ouverte (notons le
TO) :

‖TF‖∞
‖TO‖∞

(3.19)

Une difficulté avec un tel indicateur intervient si TO contient une résonance très marquée.
Si TF contient cette même résonance un peu atténuée, mais qui émerge toujours nettement,
alors l’indicateur étant basé sur la norme H∞ (maxω) indiquera une bonne atténuation,
mais ne rendra pas du tout compte de ce qui se passe dans le reste de la plage où une
amplification importante (mais non détectée) est à craindre.

Une manière d’éviter ce problème consiste à considérer la norme du rapport des trans-
ferts plutôt que le rapport des normes des transferts. Ceci est moins simple qu’il y pa-
rait puisqu’il faut être en mesure d’inverser TO, qui est potentiellement à non minimum
de phase et pas nécessairement carré dans le cas multivariable. On considérera donc sa
pseudo-inverse stable qu’on notera TO+

stab. L’indicateur normalisé s’écrit alors :

‖TO+
stabTF‖∞ (3.20)

Dans le cas où on ne connait pas le chemin primaire, on considère le transfert Typ→e. En
boucle ouverte ce transfert vaut l’identité. L’indicateur (3.20) est alors égal à ‖Typ→e‖∞.

Dans le cas où l’indicateur porte sur le transfert Tup→e, le transfert correspondant en
boucle ouverte est Tup→yp c’est-à-dire le chemin primaire. Supposons que ce dernier soit à
non minimum de phase et ait plus de sorties que d’entrées. L’indicateur normalisé s’écrit
alors : ∥∥∥∥(T Tup→yp

Tup→yp

)−1

stab
T Tup→yp

Tup→e

∥∥∥∥
∞

(3.21)

3.2.4.2 Réflexion sur le transfert de l’indicateur H∞
Le second point de discussion au sujet de l’indicateur de performance basé sur la norme
H∞ concerne le choix du transfert sur lequel porte l’indicateur dans le cas multivariable.
Le choix de considérer ‖Typ→e‖∞ (resp. ‖Tup→e‖∞) peut en effet être discuté en regard des
informations dont on dispose sur les signaux d’entrée yp (resp. up). Pour la suite de cette
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explication on considère le transfert Typ→e, une réflexion similaire peut être menée sur le
transfert Tup→e.

Trois cas sont à considérer. Soit les entrées ypj
sont indépendantes et l’on doit alors

se prémunir contre le pire cas d’entrée et considérer le transfert multivariable. Soit les
entrées ne sont pas indépendantes, et si on connait le transfert liant ces entrées il convient
de le prendre en compte dans l’indicateur. Le dernier cas est celui où les entrées ne sont
pas indépendantes et où on ne connait pas le lien qui les relie. C’est le cas si on ne connait
pas le chemin primaire. Dans ce dernier cas, on peut considérer alternativement les quatre
indicateurs suivants :

1. ‖Typ→e‖∞

2. maxi ‖Typ→ei
‖∞

3. maxj ‖Typj→e‖∞

4. maxi,j ‖Typj→ei
‖∞

Les deux premiers indicateurs permettent de se prémunir contre le pire cas d’entrées de
perturbation. Ils sont donc vraisemblablement pessimistes puisqu’on sait que les signaux
de perturbation ypj

ne sont pas indépendants. En effet, le bruit perçu sur un microphone
dans la cavité n’est pas indépendant du bruit perçu par les autres microphones.

De leur côté les deux derniers indicateurs font l’hypothèse isolément qu’on peut avoir
une perturbation ponctuelle n’agissant que sur l’une des entrées tandis que l’autre est
nulle. De même, dans le problème considéré ici, cette hypothèse est peu réaliste.

Considérons le dernier indicateur : si sa valeur est faible cela signifie que chacun
des transferts Typj→ei

est faible. L’inégalité triangulaire montre que c’est une condition
suffisante pour que chacun des signaux ei (et donc e) ait une norme l2 faible quelque soit
la combinaison des signaux de perturbation ypj

:

‖ei‖2 = ‖Typ1→ei
× yp1 + · · ·+Typm→ei

× ypm‖2 ≤ ‖Typ1→ei
× yp1‖2 + · · ·+ ‖Typm→ei

× ypm‖2
(3.22)

En revanche ce n’est pas une condition nécessaire, l’indicateur peut en effet être grand et
donc ‖Typ1→ei

×yp1‖2 + · · ·+‖Typm→ei
×ypm‖2 grand, alors que tous les ‖ei‖2 = ‖Typ1→ei

×
yp1 + · · ·+Typm→ei

×ypm‖2 sont faibles. C’est par exemple le cas si les conditions suivantes
sont réunies :

− Typ1→e1
est grand ;

− u2 = −Typ1→e1
T−1
yp2→e1

u1 ;

− Et les autres transferts Typj→ei
sont faibles.

Ainsi cet indicateur évalue lui aussi les performances du dispositif avec un certain pessi-
misme. Ce dernier est toutefois moindre qu’avec les autres indicateurs ; d’après les pro-
priétés de la norme H∞, on a en effet :

‖Typ→e‖∞ ≥ max
i
‖Typ→ei

‖∞ , max
j
‖Typj→e‖∞ ≥ max

i,j
‖Typj→ei

‖∞ (3.23)

Dans le cas où l’on sait que les signaux ypj
ne sont pas indépendants, on retiendra donc

pour indicateur maxi,j ‖Typj→ei
‖∞.
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Remarque 3.1. On peut éviter le pessimisme si on connait la corrélation entre les diffé-
rentes perturbations ypj

et qu’on peut l’exprimer en fonction d’une seule entrée. Supposons
par exemple qu’on ait :

− yp2 = F2yp1

− . . .

− ypm = Fmyp1

On utilisera alors l’indicateur suivant :

max
i
‖Typ1→ei

+ Typ2→ei
× F2 + · · ·+ Typm→ei

× Fm‖∞ (3.24)

Ce dernier rend compte sans pessimisme de l’atténuation obtenue ou non sur les différents
signaux d’erreur ei :

‖ei‖2 = ‖Typ1→ei
yp1 + Typ2→ei

yp2 + · · ·+ Typm→ei
ypm‖2

= ‖
(
Typ1→ei

+ Typ2→ei
F2 + · · ·+ Typm→ei

Fm
)
yp1‖2

(3.25)

Et donc sur ‖e‖2.

Remarque 3.2. La norme H2 possède elle la propriété remarquable suivante :

‖Typ→e‖2 =
∑
i,j

‖Typj→ei
‖2 (3.26)

Contrairement au cas où l’on utilise la norme H∞, aucun pessimisme n’est introduit lors
du passage en multivariable si l’on fait usage de la norme H2. On utilise donc pour indi-
cateur la norme H2 du transfert multivariable ‖Typ→e‖2.

Remarque 3.3. De nouveau il sera bon de pondérer l’indicateur par un filtre passe-bande
sur la plage d’atténuation considérée (et ce qu’on utilise la norme H2 ou H∞).

3.3 Robustesse
Outre la performance, il convient également d’évaluer la robustesse du dispositif de
contrôle actif. Il faut pour cela traiter la robustesse aux dynamiques négligées et vis à
vis d’incertitudes de modélisation de manière générale et se doter d’indicateurs appro-
priés dans chaque cas.

3.3.1 Robustesse aux dynamiques négligées
Considérons tout d’abord la robustesse aux dynamiques négligées. Le contrôle actif prati-
qué ici vise à atténuer des bruits relativement basse fréquence, toutefois la bande passante
du système ne se limite pas à la plage cible du contrôle. Les systèmes acoustiques sont en
effet connus pour être fortement résonants. Si les traitements passifs réalisés au sein d’une
automobile atténuent certaines dynamiques haute fréquence, il reste néanmoins des modes
acoustiques en nombre et très faiblement amortis bien au-delà de la plage d’atténuation
visée par le contrôle. Ces modes ne peuvent être totalement restitués par des modèles de
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synthèse de taille raisonnable. Le régulateur doit donc restreindre suffisamment sa bande
passante pour ne pas exciter les dynamiques du système, négligées dans le modèle de
synthèse.

On peut évaluer la robustesse en analysant le signal de commande, afin de déterminer
s’il est ou non actif aux fréquences pour lesquelles le modèle n’est pas représentatif. On
peut ainsi considérer :

− Le spectre du signal de commande : Susus

− La norme l2 du signal de commande : ‖us‖2

− La norme H∞ de la sensibilité de la commande : ‖KS‖∞ = ‖Typ→us‖∞ (ou du
transfert ‖Tup→us‖∞ si on connait Gp)

Les deux derniers critères doivent être pondérés par un filtre passe-haut, pour bien rendre
compte de l’objectif visé. Dans la suite nous retiendrons le dernier indicateur.

3.3.2 Robustesse aux incertitudes
Outre la robustesse aux dynamiques haute fréquence, le contrôle doit aussi être robuste
aux incertitudes de modélisation dans la plage de fréquences dans laquelle il est actif. Un
véhicule automobile est en effet conçu pour fonctionner dans des conditions très diverses.
Température, charge du véhicule, position des sièges, nombre de passagers, revêtement de
la chaussée (etc.) sont autant de paramètres qui évoluent constamment sur un véhicule
et qui influent sur le champ acoustique de l’habitacle. Ce sont donc autant de sources
potentielles d’incertitudes pour le contrôle actif, qui doit offrir les garanties nécessaires de
robustesse vis-à-vis de ces incertitudes.

La marge de module dont la définition est rappelée en annexe D permet pour partie
d’évaluer cette robustesse (d’autres moyens sont exposés en section 3.5.1).

Dans le cadre du contrôle actif dans une cavité, la marge de module peut également
être vue comme une garantie de robustesse spatiale. En effet le déplacement autour d’un
point de contrôle provoque une variation de gain et de phase vis-à-vis de la fonction
de transfert considérée. Or La marge de module traduit des garanties de robustesse en
regard de variation de gain et de phase. C’est en ce sens qu’elle offre certaines garanties
de robustesse spatiale.

3.4 Dynamiques du régulateur
En plus des garanties de robustesse qui viennent d’être présentées, la résolution d’un
problème de contrôle actif dans une cavité nécessite la prise en compte de contraintes
supplémentaires sur les dynamiques du régulateur.

3.4.1 Stabilité forte
La première de ces contraintes est la stabilité forte. Assurer la stabilité du régulateur est
utile pour deux raisons. Tout d’abord ceci permet d’éviter les potentielles difficultés liées
à l’implémentation de dynamiques instables. Par ailleurs les objectifs du contrôle visent
l’atténuation sur une large bande de fréquence. En cas de commande par rétroaction,
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on sait que la présence de pôles instables dans le transfert de boucle vient amplifier le
phénomène d’effet waterbed (ce dernier est expliqué en détail par la suite). Il est donc
préférable d’imposer la stabilité des dynamiques du régulateur.

3.4.2 Théorème de Shannon
Le théorème de Shannon intervient à deux niveaux. Premièrement, lors de l’implémenta-
tion sur cible, c’est un régulateur discret qui est implémenté. On sait de par le théorème
de Shannon que le signal de commande n’agira que dans la plage [0 ; fe/2] (phénomène
de repliement de spectre). Cette contrainte rejoint celle évoquée sur la robustesse aux
dynamiques négligées.

Le second point concerne le régulateur lui-même. En vue de son implémentation, il
ne doit contenir aucun pôle dont le module est supérieur à fe/2. Dans le cas contraire
les dynamiques intervenant au-delà ne seraient pas correctement représentées lors de la
discrétisation du régulateur.

3.5 Performance et stabilité robuste
Les divers indicateurs que nous venons de présenter permettent de juger de la perfor-
mance et de la stabilité dite nominale, c’est-à-dire sans modélisation des incertitudes. On
distingue ces notions de performance et de stabilité robuste dont voici les définitions tirées
de [20] :

Définition 3.1. Stabilité robuste : La boucle fermée est stable pour tous les systèmes
perturbés, depuis le modèle nominal jusqu’au pire cas d’incertitude de modèle.

Définition 3.2. Performance robuste : La boucle fermée satisfait les spécifications de
performance pour tous les systèmes perturbés, depuis le modèle nominal jusqu’au pire cas
d’incertitude de modèle.

Il va de soi que la performance et la stabilité robustes impliquent la performance et la
stabilité nominales, mais pas l’inverse.

Dans le cadre du problème considéré dans ce mémoire, la stabilité et la performance
nominales s’avèrent insuffisantes compte tenu des incertitudes de modélisation. Des ga-
ranties supplémentaires de robustesse sont nécessaires.

3.5.1 Approche multi-modèle
La prise en compte des incertitudes lors de la synthèse du régulateur peut se faire de trois
manières différentes, on peut considérer :

− Des incertitudes structurées ;

− Des incertitudes non structurées ;

− ou une Énumération de modèles.
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Les deux premières approches sont expliquées plus en détails au chapitre 7 en section 7.5.
Elles n’ont pas été retenues ici car leur mise en œuvre peut induire un certain conserva-
tisme qui n’est pas cohérent avec l’objectif d’évaluer précisément les performances attei-
gnables.

La voie privilégiée ici pour la prise en compte des incertitudes procède donc par énumé-
ration de modèles. Cette méthode permet au travers de l’utilisation de plusieurs modèles
de prendre en compte non seulement des conditions nominales, mais aussi des conditions
plus ou moins extrèmes de fonctionnement (variation de température, configurations de
l’habitacle, . . . ).

Notons à titre de perspective (car cela n’a pas été exploité dans la suite de ce mémoire)
que le multi-modèle pourrait être utilisé pour offrir des garanties de performance robuste
spatiale autour d’un point de contrôle (en complément de la garantie donnée par la marge
de module). L’idée consisterait, pour faire de l’atténuation dans une certaine zone autour
d’un point de mesure, à considérer pour la synthèse multi-modèle une série de modèles
obtenus en plusieurs points autour du point de contrôle.

3.5.2 Réécriture des indicateurs
La prise en compte des N modèles de l’approche multi-modèle dans la construction des
indicateurs calculés à partir d’une norme se fait en prenant la valeur la plus défavorable
obtenue sur les différents modèles. Soit I l’un de ces indicateurs présentés précédemment.
Dans le cadre de l’approche multi-modèle il devient max1,...,N I.

Pour les indicateurs fréquentiels (spectres et valeurs singulières) la prise en compte
des différents modèles n’est pas aussi évidente. Pour les spectres dans la suite on se
limitera aux spectres obtenus avec le modèle nominal. Concernant les valeurs singulières,
on s’intéresse dans le cas mono-modèle à la plus grande valeur singulière du transfert
Typ→e (ou Tup→e). Dans le cas multi-modèle il faut choisir le modèle sur lequel on calcule
la plus grande valeur singulière de Typ→e. Dans la suite on choisira le modèle pour lequel
l’indicateur de performance basé sur la norme H∞ (ou H2) est le moins bon. C’est-à-dire
le modèle solution de max1,...,N ‖Typ→e‖∞.
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Deuxième partie

Modélisation
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Préambule

La partie précédente présentait la problématique de la thèse. Nous traitons dans cette
deuxième partie de la modélisation des deux démonstrateurs support de la thèse :

− L’IRCCyN Box ;

− Le démonstrateur véhicule.

Le chapitre 4 [. . . ]. Enfin le dernier chapitre détaille la méthode d’identification utilisée
dans ce travail et les caractéristiques des modèles obtenus.

Les modèles obtenus serviront ensuite de support à l’élaboration des stratégies de
commande mises en œuvre en partie III.
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Chapitre 5
Confidentiel
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L’objectif de ce chapitre est de modéliser les différents transferts des deux démons-
trateurs support de la thèse présentés au chapitre 4. La méthode d’identification retenue
s’appuie sur la théorie des sous-espaces, qui est présentée en préambule de ce chapitre,
puis mise en œuvre sur les deux systèmes considérés. Le chapitre se termine par un des-
criptif des limitations engendrées par la présence de zéros à non minimum de phase et
leur impact sur le problème considéré dans ce manuscrit.
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6.1 Théorie des sous-espaces
L’identification par la méthode des sous-espaces permet d’identifier des modèles conti-
nus ou discrets à partir de données temporelles ou fréquentielles. Le principal avantage
de cette approche est qu’elle ne fait pas appel à des méthodes d’optimisation paramé-
trique. On élude ainsi tous les problèmes de paramétrisation du modèle notamment dans
le cas multivariable, on s’affranchit également des problèmes de convergence liés aux al-
gorithmes itératifs dont elle ne fait pas usage. D’autre part les modèles obtenus le sont
directement dans l’espace d’état. L’approche fréquentielle est particulièrement bien adap-
tée pour les systèmes avec une forte densité modale et des modes faiblement amortis [21].
C’est l’ensemble de ces éléments ainsi que plusieurs tentatives fructueuses sur des sys-
tèmes acoustiques [22], [23], qui nous ont fait opter pour la méthode d’identification des
sous-espaces avec une approche fréquentielle dans le domaine continu. Les stratégies de
commande présentées dans la suite seront en effet formulées dans le domaine continu.

Ainsi dans cette partie consacrée à la théorie de l’identification par la méthode des
sous-espaces, nous nous limiterons au cas d’une approche fréquentielle dans le domaine
continu. Le lecteur intéressé par les approches temporelles pourra se référer à [24], [25] et
[26]. Les explications données ici sont elles tirées de [27] et [21].

6.1.1 Position du problème et notations
Le problème à traiter est le suivant, considérons un système continu avec m entrées, l
sorties et n états : {

ẋ(t) = Ax(t) +Bu(t)
y(t) = Cx(t) +Du(t) (6.1)

Les matrices système ont pour dimensions :

− A ∈ Rn×n

− B ∈ Rn×m

− C ∈ Rl×n

− D ∈ Rl×m

Considérons que l’état initial du système est nul x(0) = 0, et appliquons la transformée
de Laplace sur (6.1), on obtient :{

sX(s) = AX(s) +BU(s)
Y (s) = CX(s) +DU(s) (6.2)

La réponse fréquentielle du système est la suivante :

H(s) = C (sI − A)−1 B +D (6.3)

Considérons maintenant que U(s) ≡ Im (Im désigne la matrice identité de dimension
m×m). Ceci conduit à la matrice de transfert qui n’est autre que la transformée de Laplace
de la matrice de réponse impulsionnelle (matrice des réponses obtenues en appliquant tour
à tour sur chaque entrée une impulsion de dirac). On peut dans ce cas réécrire (6.2) de la
manière suivante :
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{
sXH(s) = AXH(s) +BIm
H(s) = CXH(s) +DIm

(6.4)

La matrice XH(s) est ici de dimension n×m, sa kième colonne correspond à l’état du
système si on applique une impulsion de dirac sur la kième entrée.

Problème. Le problème d’identification fréquentielle dans le domaine continu consiste
donc, à partir de la réponse fréquentielle du système H(jωk) mesurée en N pulsations ωk
(k = 1, · · · , N), à trouver les matrices système A, B, C et D.

Pour résoudre ce problème, introduisons les quelques matrices suivantes. Considérons
tout d’abord la matrice d’observabilité étendue O :

O =


C
CA
· · ·

CAi−1

 ∈ R(l×i)×n (6.5)

On parle de matrice d’observabilité étendue car l’indice i est supérieur à l’ordre du système
n : i > n.

On introduit ensuite la matrice triangulaire inférieure de Toeplitz Γ :

Γ =



D 0 0 · · · 0
CB D 0 · · · 0
CAB CB D · · · 0

... ... ... . . . ...
CAi−2B CAi−3B CAi−4B · · · D

 ∈ R(l×i)×(m×i) (6.6)

Cette matrice contient les paramètres dits de Markov : D, CB, CAB, jusqu’à CAi−2B.
Trois matrices supplémentaires sont également introduites :

Hc =


H(jω1) H(jω2) · · · H(jωN)

(jω1)H(jω1) (jω2)H(jω2) · · · (jωN)H(jωN)
... ... . . . ...

(jω1)i−1H(jω1) (jω2)i−1H(jω2) · · · (jωN)i−1H(jωN)

 (6.7)

Ic =


Im Im · · · Im

(jω1)Im (jω2)Im · · · (jωN)Im
... ... . . . ...

(jω1)i−1Im (jω2)i−1Im · · · (jωN)i−1Im

 (6.8)

Xc =
[
XH(jω1) XH(jω2) · · · XH(jωN)

]
(6.9)

Ces trois matrices sont complexes comme l’indique l’exposant c, on a en effet :

− Hc ∈ C(l×i)×(m×N) ;

− Ic ∈ C(m×i)×(m×N) ;

− Xc ∈ Cn×(m×N).
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Dans la suite nous utiliserons également ces matrices réécrites de la manière suivante :

H =
[
Re(Hc) Im(Hc)

]
∈ Rli×2mN (6.10)

I =
[
Re(Ic) Im(Ic)

]
∈ Rmi×2mN (6.11)

X =
[
Re(Xc) Im(Xc)

]
∈ Rn×2mN (6.12)

Dans ces expressions Re(·) et Im(·) désignent respectivement la partie réelle et ima-
ginaire de ·.

Enfin, dans la suite nous utiliserons l’opérateur ΠP qui projette l’espace ligne d’une
matrice sur l’espace ligne de la matrice P :

ΠP = P T (PP T )−1P (6.13)

Ainsi la projection Q/P de l’espace ligne de la matrice Q sur l’espace ligne de la
matrice P s’écrit de la manière suivante :

Q/P = QΠP = QP T (PP T )−1P (6.14)

L’orthogonal de l’espace ligne de P est noté P⊥ et la projection sur cet ensemble est
notée ΠP⊥ . Une expression possible pour cette projection s’écrit comme suit :

ΠP⊥ = (I − ΠP ) (6.15)

6.1.2 Algorithme d’identification par la méthode des sous-espaces
La relation entrée-sortie sur laquelle repose l’algorithme des sous-espaces que nous allons
présenter est la suivante :

Hc = OXc + ΓIc (6.16)

Elle s’obtient à partir des équations (6.4) évaluées récursivement en s = jω1, · · · , jωN .
Les matrices O et Γ étant réelles, on peut également écrire :

H = OX + ΓI (6.17)

Dans cette équation seules les matrices H et I sont connues.
Sur la base de cette équation l’algorithme des sous-espaces procède en quatre princi-

pales étapes :

− Supprimer l’influence du terme ΓI ;

− Estimer l’ordre du système et l’espace colonne de la matrice OX ;

− En déduire les matrices A et C

− Utiliser A et C pour calculer B et D

Nous détaillons ci-dessous ces différentes étapes puis nous résumons brièvement l’algo-
rithme des sous-espaces.
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6.1.2.1 Suppression de l’influence du terme ΓI

Pour faire disparaitre le terme ΓI dans l’équation (6.17), on la projette sur I⊥, on obtient
ainsi :

H/I⊥ =OX/I⊥ + ΓI/I⊥
=OX/I⊥ (6.18)

6.1.2.2 Détermination de l’ordre et de l’espace colonne de OX

Sur la base de l’expression (6.18), on peut désormais déterminer l’ordre du système. En
effet, on a rg(O) = rg(X/I⊥) = n. Dès lors, d’après (6.18) :

rg(H/I⊥) = n (6.19)

Par ailleurs cette même expression nous permet d’écrire :

espace colonne(H/I⊥) = espace colonne(O) (6.20)

La détermination de H/I⊥ est donc la clé de cette seconde étape de résolution. Une
voie numériquement stable et efficace pour cela consiste à calculer une décomposition QR
de la matrice

[
IT HT

]
:

[
IT HT

]
=
[
Q1 Q2

] [ R11 R12
0 R22

]
(6.21)

D’après cette factorisation, on a :

H/I⊥ = RT
22Q

T
2 (6.22)

L’ordre s’obtient ensuite en appliquant une décomposition en valeurs singulières sur
le résultat précédent :

H/I⊥ =
[
U1 U2

] [ S1 0
0 0

] [
V T

1
V T

2

]
(6.23)

L’ordre est donné par le nombre de valeurs singulières de S1 non nulles.
Sur la base de cette décomposition on peut également déterminer une estimation de

la matrice d’observabilité étendue. On choisit Ô de la manière suivante :

Ô = U1S
1/2
1 (6.24)

6.1.2.3 Détermination de A et C

À partir de Ô, on peut aisément obtenir la matrice C. D’après la définition (6.5) de la
matrice d’observabilité, on a en effet :

C = Ôl premieres lignes (6.25)

Pour la détermination de A on introduit les matrices Ô et Ô. Il s’agit de la matrice
Ô privée de ses l dernières (respectivement premières) lignes. On a dès lors la relation
évidente :

ÔA = Ô (6.26)
D’où l’on obtient :

A = Ô+
Ô (6.27)

L’exposant (·)+ désigne la pseudo-inverse de Moore-Penrose.
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6.1.2.4 Détermination de B et D

Sur la base de la connaissance de A et C on peut désormais déterminer B et D. Ces deux
matrices sont les solutions de l’équation linéaire suivante :[

LR
LI

]
=
[
MR

MI

] [
B
D

]
(6.28)

Où L ∈ ClN×m etM∈ ClN×(n+l) sont définies comme suit :

L = LR + jLI =

 H(jω1)
· · ·

H(jωN)

 (6.29)

M =MR + jMI =

 C(jω1In − A)−1 Il
· · · · · ·

C(jωNIn − A)−1 Il

 (6.30)

6.1.2.5 Récapitulatif de l’algorithme

Algorithme. Identification fréquentielle :

− Construire les matrices I et H à partir des pulsations ωk et des données fréquentielles
H(jωk) ;

− Calculer H/I⊥ (factorisation QR) ;

− Calculer la décomposition en valeurs singulières de H/I⊥ ;

− Déterminer l’ordre ;

− Calculer Ô ;

− Déterminer A et C ;

− En déduire B et D.

6.1.3 Mise en œuvre numérique
L’algorithme que nous venons de présenter s’implémente correctement pour des ordres
n (et i) faibles. Quand les ordres considérés sont plus grands les matrices H et I font
intervenir des grandes puissances de jωk ce qui les rend très mal conditionnées. Dès lors
on ne peut implémenter numériquement tel quel l’algorithme précédent sans rencontrer
d’importants problèmes numériques.

Il existe des solutions à ce problème (que nous ne détaillons pas ici) ; l’une d’elle présen-
tée dans [27] consiste à déterminer une base où les matrices H et I sont bien conditionnées
au travers d’une récursion dérivée des polynômes de Forsythe. Une autre voie présentée
dans [21] consiste à implémenter la version discrète de cet algorithme et à utiliser ensuite
la transformée bilinéaire pour revenir dans le domaine continu.
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6.2 Démonstrateur IRCCyN Box

L’identification de la matrices de transferts acoustiques entre les différents hauts-parleurs
et les différents microphones du démonstrateur IRCCyN Box consiste à rechercher un
modèle multivariable de dimension 2×3. Comme l’indique la section précédente, ce modèle
a été obtenu dans le domaine continu par identification fréquentielle grâce à la méthode
des sous-espaces.

Nous avons déjà partiellement justifié ce choix ci-dessus, mais précisons ici un peu les
raisons qui l’ont motivé. La méthode des sous-espaces tout d’abord permet d’identifier des
systèmes d’ordre relativement élevés et fortement résonnant [22]. Le modèle est obtenu
directement dans l’espace d’état. Bien qu’elle permette de travailler sans paramétrisation,
nous imposons ici une forme modale pour le modèle, ceci afin d’avoir une interprétation
directe des paramètres sous forme de fréquences propres et d’amortissement et de se rap-
procher ainsi de la physique. Elle a également été choisie en vue d’obtenir ultérieurement
des régulateurs parcimonieux en calculs et lisibles. Le choix de l’approche fréquentielle se
justifie lui par des spécifications fréquentielles, plage de fréquence, écart avec la réponse
en fréquence du système. . . Enfin le choix de travailler dans le domaine continu permettra
par la suite lors de la phase de conception de la loi de commande de s’affranchir des
réflexions liées à la discrétisation et de se concentrer sur les performances atteignables.

6.2.1 Multi-modèle

La méthode des sous-espaces permet de traiter indifféremment le cas monovariable ou
multivariable. Les différents transferts de l’IRCCyN Box partagent un certains nombre de
dynamiques. Il s’agit en effet des transferts d’une même cavité. Dès lors, on retrouve les
mêmes modes acoustiques sur chacun de ces transferts. Ils sont toutefois plus ou moins
visibles en fonction de la position des actionneurs et des capteurs. Ainsi, l’identification
multivariable est tout indiquée ici afin de tirer au mieux parti des dynamiques partagées
entre les différents transferts.

En vue de procéder à l’identification multivariable, plusieurs jeux de données expéri-
mentales ont été mesurés. Si les conditions expérimentales sont comparables, les mesures
acoustiques sont alors correctement reproductibles. En revanche, si les conditions de tem-
pérature sont significativement différentes, la comparaison des données expérimentales
montre certains écarts sur le gain et la phase. On donne à titre d’illustration en figure 6.1
la superposition de trois Réponses en Fréquences Mesurées (RFM) pour le transfert entre
le haut-parleur HP2 et le microphone M1.

Ce sont ces écarts qui nous ont conduit à considérer plusieurs modèles pour représen-
ter le système et à utiliser une approche multi-modèle comme préconisé dans le cahier
des charges du chapitre 3. Dans la suite trois modèles seront utilisés pour représenter
l’IRCCyN Box. Au cours de ce chapitre nous ne détaillerons l’identification que d’un seul
de ces modèles, qui sera considéré comme le modèle nominal. Il s’agit sur la figure 6.1 du
modèle correspondant à la mesure RFM3.
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Figure 6.1 – Réponses en fréquence mesurées entre le haut-parleur HP2 et le microphone
M1

6.2.2 Résultats

Les dynamiques du système acoustique ont été identifiées sur la plage [20-1000] Hz. Le
choix de cette plage de fréquence a une influence directe sur l’ordre du modèle (plus la
plage d’identification est large plus le modèle doit avoir un ordre élevé). Dans le cas présent
un ordre n = 80 a été utilisé. Cette plage d’identification a également une influence sur
la bande passante du régulateur qui sera calculé sur la base de ce modèle. En effet le
régulateur ne devra pas agir en dehors de la plage de validité du modèle.

L’indicateur utilisé pour évaluer la qualité de l’identification est défini de la manière
suivante :

fit = 100
(

1− ‖H(jω)− Ĥ(jω)‖2

‖H(jω)−H(jω)‖2

)
(6.31)

Nous donnons dans le tableau 6.1, la valeur de cet indicateur pour chacun des six
transferts monovariables du modèle multivariable.

fit HP1 HP2 HP3
M1 86.2326 84.1038 91.1196
M2 84.6231 88.8484 91.1542

Tableau 6.1 – Indicateur de la qualité de l’identification
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À titre d’illustration nous comparons en figure 6.2, la réponse en fréquence déduite des
données mesurées expérimentalement et la réponse en fréquence du modèle identifié pour
le seul transfert entre le haut-parleur HP2 et le microphone M1 (transfert pour lequel le
fit est le moins bon).
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Diagramme de Bode n = 80 (FIT : 84.1038)
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Figure 6.2 – Comparaison de la réponse en fréquence mesurée avec le modèle identifié

Le modèle multivariable ainsi obtenu ne contient aucun zéro multivariable. En re-
vanche, les différents transferts monovariable contiennent chacun des zéros à non mini-
mum de phase. Par exemple les zéros à non minimum de phase de la plage [20-500] Hz
du transfert entre les haut-parleurs HP1 et HP2 et le microphone M1 sont donnés dans
le tableau 6.2.

Nous évoquerons à la fin de ce chapitre les influences de ces zéros sur les performances
atteignables.

6.2.3 Discussion sur les chemins primaire et secondaire
L’identification présentée ci-dessus permet d’obtenir un modèle multivariable global du
démonstrateur IRCCyN Box, indépendamment du rôle joué par les différents actionneurs.
Par la suite, lors des tests de contrôle sur l’IRCCyN Box l’un des haut-parleurs devra être
utilisé pour émettre la perturbation. Les transferts entre ce haut-parleur perturbateur et
le ou les différent(s) microphone(s) de contrôle constituera donc « le chemin primaire »,
dont on aura la pleine maitrise. Ainsi, sur l’IRCCyN Box on pourra traiter les différents
cas d’étude résumés sur les schémas 3.1 et 3.2.
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Fréquence (Hz) Zéros

HP1 →M1

234.24 1.7723+1471.8i
234.24 1.7723-1471.8i
26.499 51.895+158.2i
26.499 51.895-158.2i

HP2 →M1

481.95 82.972+3027.1i
481.95 82.972-3027.1i
328.04 16.438+2061.1i
328.04 16.438-2061.1i
220.57 29.76+1385.6i
220.57 29.76-1385.6i
24.244 58.945+140.46i
24.244 58.945-140.46i

Tableau 6.2 – zéros à non minimum de phase des transferts entre HP1 et HP2 et M1 sur
la plage [20-500]Hz

6.3 Démonstrateur Véhicule

Sur le démonstrateur véhicule nous avons déjà évoqué plus haut quelques constats concer-
nant les réponses en fréquences mesurées sur le prototypes entre les différents haut-parleurs
et microphones. Nous les rappelons rapidement ici.

Les transferts mettant en jeu les haut-parleurs avant ont un fort gain et une forte
densité modale en basse fréquence.

À l’inverse, les transferts liés aux haut-parleurs arrières ont un faible gain en dessous
de 80 Hz avec une coupure importante à 80 Hz.

Sur le reste des fréquences, les transferts haut-parleurs avant vers microphones avant et
haut-parleurs arrières vers microphones arrières ont un fort gain. Tandis que les transferts
croisés avant/arrière ont un gain plus faible.

Ces différences de gain et de densité modale entre les différents transferts rendent
l’identification multivariable telle que pratiquée sur l’IRCCyN Box peu fructueuse.

Bien qu’en principe moins efficace, une approche par identification de chacun des
transferts monovariable puis par réduction de l’ordre du modèle multivariable issu de ces
identifications se révèle plus appropriée ici.

6.3.1 Identifications monovariable

Les identifications monovariable ont été réalisées par la méthode des sous-espaces de la
même manière que pour le démonstrateur IRCCyN Box. Il s’agit donc de l’identification
fréquentielle de modèles monovariables continus sous forme modale.

Les ordres des différents modèles monovariables sont donnés dans le tableau 6.3. Les
valeurs de l’indicateur de qualité obtenues pour ces identifications sont données dans le
tableau 6.4.
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n HP1 HP2 HP3 HP4
M1 70 35 30 70
M2 80 70 40 70
M3 60 60 70 30

Tableau 6.3 – Ordre des modèles monovariables

fit HP1 HP2 HP3 HP4
M1 88.431 77.921 85.309 80.177
M2 83.364 85.723 80.023 84.042
M3 86.084 78.334 91.03 88.85

Tableau 6.4 – Indicateur de qualité de l’identification des modèles monovariables

La concaténation (brute) des modèles monovariables conduit à un modèle multiva-
riable d’ordre 685. Il est bien entendu nécessaire de réduire l’ordre de ce modèle dont on
sait que les différents transferts partagent certaines dynamiques.

6.3.2 Réduction du modèle véhicule multivariable

6.3.2.1 Troncature équilibrée

La réduction a été réalisée par la méthode dite de troncature équilibrée (voir notamment[20]).
Cette méthode consiste à réécrire le modèle du système sous forme d’une réalisation équi-
librée. Le gramien d’observabilitéWo et de commandabilitéWc d’une telle réalisation sont
égaux et diagonaux :

Wo = Wc = diag (σ1, σ2, · · · , σn) (6.32)

Avec :
σ1 ≥ σ2 ≥ · · · ≥ σn > 0

Les σi sont appelées valeurs singulières de Hankel. Une valeur singulière de Hankel
faible signifie que l’état correspondant de la réalisation équilibrée est faiblement comman-
dable et faiblement observable.

La troncature équilibrée consiste à supprimer les états dont la valeur singulière de
Hankel est en deçà d’un certain seuil.

Notons que la réduction par troncature équilibrée nécessite le passage à une réalisation
équilibrée, elle fait donc perdre la structure modale imposée durant l’identification.

6.3.2.2 Résultat

Le seuil de réduction retenu pour la suppression des états faiblement commandables et
faiblement observables est 5× 10−2. Il conduit à un modèle multivariable d’ordre 158. La
comparaison de ce modèle avec les réponses en fréquences mesurées est donnée dans le
tableau 6.5.
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fit HP1 HP2 HP3 HP4
M1 88.3293 76.9562 84.1409 80.7295
M2 83.8304 85.7894 79.1181 83.7762
M3 81.1993 74.3320 91.0322 88.5743

Tableau 6.5 – Indicateur de qualité de l’identification du modèle multivariable réduit

On voit (par comparaison avec le tableau 6.4) que globalement la qualité de l’identi-
fication n’est que peu impactée par la réduction.

On donne en figure 6.3, la comparaison entre la réponse fréquentielle mesurée, le
modèle monovariable et le modèle multivariable réduit et ce dans le cas où l’identification
multivariable est la moins bonne à savoir le transfert entre le haut-parleur HP2 et le
microphone M3.
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Figure 6.3 – Comparaison des modèles monovariable et multivariable et de la réponse
en fréquence mesurée (transfert HP2 M3)

Comme pour le démonstrateur IRCCyN Box, le modèle multivariable ne contient pas
de zéro multivariable, en revanche les différents transferts monovariable contiennent cha-
cun des zéros à non minimum de phase.

68



CHAPITRE 6. IDENTIFICATION

6.3.3 Multi-modèle
Contrairement au cas de l’IRCCyN Box, on ne dispose pas sur le démonstrateur véhicule
des données nécessaires (RFM obtenues dans différentes conditions d’environnement) à la
mise en œuvre l’approche multi-modèle.

6.3.4 Discussion sur les chemins primaire et secondaire
Le modèle que nous venons de présenter est un modèle du chemin secondaire uniquement.
En effet, sur véhicule nous ne maitrisons bien entendu pas la perturbation. Bien qu’on ne
puisse mesurer la perturbation, on pourrait toutefois utiliser un modèle de perturbation.

Supposons en effet qu’on dispose d’une mesure yp(t) de la perturbation faite sur véhi-
cule. On peut en calculer le spectre Sypyp(jω). Ce spectre vérifie la propriété suivante :

Sypyp(jω) = |H(jω)|2 (6.33)

OùH est la transformée de Fourier de la réponse impulsionnelle h(t) du filtre vérifiant :

yh(t) =
∫
h(t− τ)b(τ)dτ (6.34)

Avec b(τ) un bruit blanc centré et yh(t) un signal de même spectre que yp(t) :

Syhyh
(jω) = Sypyp(jω) (6.35)

Trouver le filtre H(s) est un problème dit de factorisation spectrale qui admet une
solution dans le cas d’un spectre rationnel si la condition de la Paley-Wienner est respec-
tée : ∫ ∞

−∞

log10 Syhyh
(jω)

1 + ω2 dω > −∞ (6.36)

Les méthodes de factorisation spectrale (telle que celles présentées dans [28] ou [29])
n’ont pas été mises en œuvre dans ce travail. En effet l’obtention de spectres de perturba-
tion qui soient représentatifs n’est pas un problème aisé du fait des nombreux paramètres
pouvant rentrer en ligne de compte (revêtement de la chaussée, charge du véhicule, tem-
pérature, vitesse du véhicule. . . ). Il faudrait de plus envisager une factorisation spectrale
dans le cas multivariable [30]. De telles méthodes pourraient toutefois s’avérer être des
outils précieux de modélisation de la perturbation.

Dans la suite de ce manuscrit, nous considérerons pour l’application industrielle ne
disposer que du modèle du chemin secondaire, sans modèle du chemin primaire ni modé-
lisation de la perturbation.

6.4 Les zéros à non minimum de phase
Les zéros à non minimum de phase sont connus pour introduire un certain nombre de li-
mitations sur les performances intrinsèquement atteignables par régulation. Les livres [20]
et [31] donnent une vue d’ensemble sur ces limitations dans le cas monovariable et multi-
variable. Nous nous appuyons sur ces références pour décrire ici brièvement les principales
limitations fréquentielles que nous pouvons observer au travers du présent problème de
contrôle actif acoustique. Nous évoquons ces limitations essentiellement dans le cas mo-
novariable et nous contentons de quelques commentaires sur le cas multivariable.
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6.4.1 Limitations dans le cas monovariable

6.4.1.1 Stabilité interne

Soit un système monovariable G(s) ayant un zero z dans le demi-plan droit :

G(z) = 0 (6.37)

Pour garantir la stabilité interne de la régulation, il ne faut pas d’annulation de z
par un pôle instable dans le régulateur K. Ceci implique qu’on retrouve le zéro à non
minimum de phase dans le transfert de boucle L(s) :

L(z) = 0 (6.38)

Dès lors d’après la définition de la fonction de sensibilité S(s), on a :

S(z) = 1 (6.39)

Ainsi, pour garantir la stabilité interne, la valeur de S(z) est contrainte à 1. On doit
donc bien s’attendre à devoir faire des compromis sur les performances atteignables au
niveau des zéros à non minimum de phase.

6.4.1.2 Limitation de la bande passante de l’asservissement

On illustre brièvement ci-dessous les incidences de l’équation (6.39) sur la bande passante
de l’asservissement.

Supposons qu’à travers le contrôle on souhaite, en présence d’un zéro à non minimum
de phase z, imposer un certain gabarit 1/|wp| sur la fonction sensibilité :

|S(jω)| < 1/|wp(jω)| ∀ω ⇔ ‖wpS‖∞ < 1 (6.40)

Comme mentionné ci-dessus, pour garantir la stabilité interne il faut que S(z) = 1.
De plus d’après la définition de la norme H∞, on a :

‖wpS‖∞ ≥ |wp(z)S(z)| (6.41)

Ainsi pour satisfaire (6.40), la pondération wp doit garantir :

|wp(z)| < 1 (6.42)

Pour agir en basse fréquence, wp est classiquement choisi comme un filtre passe-bas,
d’après ce qui précède sa fréquence de coupure doit être inférieure à |z| de manière à
satisfaire (6.42). À l’inverse si l’on souhaite agir en haute fréquence, wp est souvent choisi
comme un filtre passe-haut, sa fréquence de coupure doit en ce cas être supérieure à |z|.
Dans cette optique, on peut agir soit en dessous, soit en dessus de la pulsation |z|, mais
pas dans une certaine zone autour de |z|.
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6.4.1.3 Intégrale de Bode

Lors d’une régulation en boucle fermée une autre limitation intervient, elle est donnée par
l’intégrale de Bode. Son expression est rappelée dans le théorème 6.1.

Théorème 6.1. Soit le transfert de boucle L(s) de degré relatif supérieur ou égal à 2.
Supposons que ce transfert de boucle contienne Np pôles pi dans le demi-plan droit. Pour
garantir la stabilité de la boucle fermée, la fonction de sensibilité doit vérifier :

∫ +∞

0
log |S(jω)|dω = π

Np∑
i=1

Re(pi) (6.43)

Où Re(pi) désigne la partie réelle de pi.

Dans notre cas le système considéré est stable l’équation (6.43) devient donc :∫ +∞

0
log |S(jω)|dω = 0 (6.44)

Par ailleurs, notons que dans le problème considéré ici le dégré relatif du transfert
de boucle est bien supérieur ou égal à deux. En effet, les régulateurs calculés dans la
suite sont tous strictement propres et le système est lui même strictement propre soit
physiquement, soit en raison de son instrumentation (bande passante des capteurs limitée
ou filtre anti-repliement). Donc l’intégrale de Bode s’applique.

Son expression nous indique que si on atténue la fonction de sensibilité sur une certaine
plage de fréquence, nécessairement pour respecter la nullité de l’intégrale de Bode pour
les systèmes stables, on amplifiera d’autant la fonction de sensibilité sur une autre plage
de fréquence. On appelle aussi ce phénomène l’effet de vase communiquant ou « l’effet
waterbed ».

Dans le cas des systèmes à non minimum de phase, la fonction de sensibilité doit
satisfaire une relation intégrale supplémentaire démontrée dans [32] et présentée dans [20]
comme la seconde formule explicitant l’effet waterbed. Nous donnons cette expression
dans le théorème 6.2.

Théorème 6.2. Supposons que L(s) ait un unique zéro z dans le demi-plan droit, ou une
paire de zéros complexes conjugués z = x ± jy, et Np pôles instables pi (p̄i désignant le
complexe conjugué de pi). La stabilité de la boucle fermée induit la contrainte suivante sur
la fonction de sensibilité :

∫ +∞

0
log |S(jω)| w(z, ω)dω = π log

Np∏
i=1

∣∣∣∣∣pi + z

p̄i − z

∣∣∣∣∣ (6.45)

où si z est réel :
w(z, ω) = 2z

z2 + ω2 = 2
z

1
1 + (ω/z)2 (6.46)

et s’il s’agit de complexes conjugués (z = x± jy) :

w(z, ω) = x

x2 + (y − ω)2 + x

x2 + (y + ω)2 (6.47)
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Dans le cas où le système considéré est stable l’expression (6.45) devient :∫ +∞

0
log |S(jω)| w(z, ω)dω = 0 (6.48)

Cette contrainte intégrale supplémentaire fait intervenir une pondération w(z, ω).
D’après [20], cette pondération coupe la contribution de log |S| aux fréquences ω > z.
Ainsi pour un système stable et une sensibilité raisonnablement proche de 1 en haute
fréquence on a : ∫ z

0
log |S(jω)| w(z, ω)dω ≈ 0 (6.49)

Ainsi cette intégrale revient à réaliser le compromis atténuation/amplification de S
sur une plage de fréquence réduite. Dès lors on est amené à considérer des « pics » sur S
de plus grande amplitude qu’en l’absence de zéros à non minimum de phase.

Dans notre cas on peut calculer la pondération pour les zéros à non minimum de phase
que nous avons listés dans le tableau 6.2. On présente en figure 6.4 le résultats obtenus
pour deux de ces zéros :

• 29.76 + 1385.6i

• 1.7723 + 1471.8i

200 205 210 215 220 225 230 235 240 245 250
0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

Fréquence en Hz

w

Pondération w(z,ω)

 

 

z = 29.76 + 1385.6i HP2 → M1

z = 1.7723 + 1471.8i HP1 → M1

Figure 6.4 – Pondération obtenue pour deux zéros à non minimum de phase du modèle
nominal de l’IRCCyN Box
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On voit sur ce graphique que la pondération devient plus importante dans une certaine
plage de fréquence autour de celle du zéro considéré. Ceci nous indique qu’une limitation
supplémentaire intervient au niveau des zéros à non minimum de phase. Cette limitation
est plus ou moins marquée et intervient sur une plage plus ou moins large en fonction
de la position du zéro dans le plan complexe. Par exemple, le zéro correspondant à la
courbe verte introduit une forte limitation, mais sur une plage de fréquence assez étroite.
On pourra vraisemblablement agir à des fréquences relativement proches de ce zéro. Pour
l’autre zéro, la limitation introduite est un peu moins ciblée, rendant l’action difficile sur
une plage un peu plus large incluant l’intervalle [210, 230] Hz. Nous verrons au chapitre 8
que ce résultat se vérifie en pratique.

On montre également dans [31] que la sévérité du compromis dépend du retard de
phase introduit par le zéro à non minimum de phase aux fréquences où l’on souhaite
réduire la fonction de sensibilité. On y voit notamment qu’imposer que la fonction de
sensibilité soit faible sur une plage de fréquence où le zéro à non minimum de phase
introduit un important retard de phase, conduit nécessairement à un pic important sur la
fonction de sensibilité en haute fréquence. À l’inverse si le zéro ne contribue qu’à un faible
retard de phase sur la plage d’atténuation désirée, il n’impose pas de réelle limitation.

6.4.2 Limitations dans le cas multivariable

Les différentes limitations introduites dans le cas monovariable se généralisent pour les
zéros à non minimum de phase des systèmes multivariables. Toutefois elles sont en général
moins contraignantes car ne s’appliquent que suivant certaines directions (combinaisons
d’entrées et de sorties).

Notons que les systèmes multivariables que nous considérons ici, ne contiennent pas
de zéro à non minimum de phase multivariable. Il reste toutefois la contrainte intégrale
de Bode dont la généralisation au cas multivariable peut s’écrire de la manière suivante :

∫ ∞
0

log | detS(jω)|dω =
∑
j

∫ ∞
0

log σjS(jω)dω = π
Np∑
i=1

Re(pi) (6.50)

Dans notre cas le système considéré est stable donc l’intégrale est nulle.
De nouveau cette relation intégrale illustre qualitativement le compromis autour de la

réduction de la sensibilité. Il est toutefois difficile d’en dériver des indicateurs permettant
de quantifier ce compromis.

6.4.3 Limitations lors d’une régulation en boucle ouverte

Nous terminons cet état des lieux des limitations liées aux zéros à non minimum de
phase en évoquant brièvement le cas d’une régulation monovariable en boucle ouverte
telle que présentée en figure 6.5. Sur ce schéma Gp et Gs désignent respectivement le
chemin primaire et secondaire, tandis que K désigne le régulateur.
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Gpup

Gs e

K

yp

ys
us

Figure 6.5 – Régulation en boucle ouverte

L’objectif de la régulation est de garantir e = 0. Pour cela le régulateur optimal est le
suivant :

K(s) = −G−1
s (s)Gp(s) (6.51)

Il contient l’inverse du chemin secondaire Gs. Malheureusement, si Gs contient des
zéros à non minimum de phase, son inverse est instable et rend donc la régulation instable.
La présence de zéros à non minimum de phase oblige à se contenter d’un régulateur sous
optimal calculé sur la base d’une approximation stable de l’inverse de Gs.

Le seul cas pour lequel les zéros à non minimum de phase de Gs n’ont pas d’influence
est le cas où Gp contient exactement les mêmes zéros dans le demi-plan droit. Le produit
G−1
s (s)Gp(s) est alors entrée bornée - sortie bornée stable et conduit à un régulateur stable

et optimal.
Ainsi, de manière générale, une régulation en boucle ouverte couplée à une régulation

en boucle fermée ne peut pas dégrader les performances obtenues avec la régulation en
boucle fermée seule. Toutefois l’apport de la régulation en boucle ouverte peut-être limité
par la présence de zéros à non minimum de phase.

À ce stade du manuscrit nous disposons donc des modèles des deux démonstrateurs
support à la thèse. Nous avons également décrit les différentes limitations intrinsèques
pouvant être rencontrées.
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Troisième partie

Stratégie de commande
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Préambule

L’objectif de cette partie du manuscrit est de répondre au cahier des charges du chapitre 3,
de manière générale tout d’abord en abordant différentes configurations pouvant être
rencontrées dans un problème de contrôle actif acoustique dans une cavité, puis de manière
plus ciblée en considérant le problème industriel. On traite respectivement ces objectifs
dans les chapitres 8 et 9. En amont de cela on positionne au chapitre 7 la solution proposée
en regard de l’état de l’art.
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Chapitre 7
État de l’art

Contenu
7.1 FxLMS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 79

7.1.1 Algorithme LMS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 80
7.1.2 Du LMS au FxLMS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 81

7.2 Commande par modèle interne . . . . . . . . . . . . . . . . . . 84
7.2.1 Au sens de Wonham . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 84
7.2.2 Au sens de Morari . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 84

7.3 Commande passive . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 85
7.4 Commande optimale et optimisation convexe . . . . . . . . . 86

7.4.1 LQG . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86
7.4.2 Commandes H2 et H∞ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 87
7.4.3 LMI et commande multi-objectif . . . . . . . . . . . . . . . . . 88

7.5 Robustesse . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 89

Dans ce chapitre nous présentons un rapide état de l’art des stratégies de commande
les plus utilisées dans le domaine du contrôle actif acoustique. Nous évoquons tout d’abord
les stratégies inspirées de l’algorithme LMS utilisé en traitement du signal. La littérature
à leur sujet est particulièrement abondante et mérite qu’on s’y arrête quelques instants.
Nous présentons ensuite les autres approches rencontrées dans la littérature, notamment
la commande par modèle interne, la commande passive, les commandes H2 et H∞ et
certains travaux à base de LMI. Enfin, nous traitons en dernière partie de ce mémoire de
la prise en compte des incertitudes.

7.1 FxLMS
Nous venons de le mentionner une abondante littérature existe sur la stratégie FxLMS
et ses variantes. Cette stratégie s’inspire de l’algorithme LMS (de l’anglais Least Mean
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Square) initialement utilisé en traitement du signal dans des problèmes de filtrage ou d’es-
timation [33]. Nous présentons donc tout d’abord l’algorithme LMS, puis les modifications
qui lui sont apportées pour aboutir à l’algorithme FxLMS. Les explications données ici se
limitent au cas monovariable, elles sont tirées de [19] et [34].

7.1.1 Algorithme LMS
Nous donnons en figure 7.1 un exemple de problème d’estimation monovariable. Sur ce
schéma le signal de référence x(n) contient du signal et du bruit. On souhaite au travers
du filtre H obtenir un signal y(n) qui soit le plus proche possible du signal désiré d(n).
Le signal d’erreur e(n) est défini par la relation suivante :

e(n) = d(n)− y(n) (7.1)

Tous les signaux considérés sont supposés stationnaires et ergodiques.

Hx(n) e(n)

d(n)

y(n)

−
+

Figure 7.1 – Problème d’estimation

Remarque 7.1. Les notations utilisées sur ce schéma ne doivent pas être confondues
avec celles du reste du manuscrit. Le lien avec les notations du manuscrit est fait un peu
plus bas.

Dans l’algorithme LMS, H est un filtre à réponse impulsionnelle finie (RIF). Il possède
I coefficients qu’on note hi. On définit par ailleurs le vecteur h suivant :

h =
[
h0 h1 · · · hI−1

]T
(7.2)

On peut dès lors réécrire e(n) de la manière suivante :

e(n) = d(n)− hTx(n) = d(n)− xT (n) h (7.3)

Avec :
x(n) =

[
x(n) x(n− 1) · · · x(n− I + 1)

]T
(7.4)

L’objectif de l’algorithme est de trouver le vecteur h permettant de minimiser l’erreur
quadratique moyenne :

J = E
[
e2(n)

]
(7.5)

Où E[·] désigne l’espérance mathématique.
D’après (7.3) le critère peut se réécrire de la manière suivante :

J = E
[
hTx(n)xT (n) h− 2 hTx(n)d(n) + d2(n)

]
(7.6)

80



CHAPITRE 7. ÉTAT DE L’ART

Ce problème d’optimisation est résolu en ligne, l’adaptation des coefficients du filtre H
est mise en œuvre au travers de la méthode de la plus grande pente :

h(n+ 1) = h(n)− µ∂J
∂h

(n) (7.7)

Le gradient du critère intervenant dans cette expression s’obtient en dérivant l’équa-
tion (7.6). Il s’exprime de la manière suivante :

∂J

∂h
(n) = 2E

[
x(n)xT (n) h− x(n)d(n)

]
(7.8)

En factorisant par x(n) et en utilisant l’équation (7.3), on obtient finalement :
∂J

∂h
(n) = −2E [x(n)e(n)] (7.9)

Cette expression du gradient nécessite le calcul en ligne de l’espérance du produit de
x(n) et e(n). Afin d’éviter ce calcul l’algorithme LMS fait une importante simplification
et ne considère pas l’espérance de ce produit mais sa valeur instantanée. Ceci revient à
considérer comme critère :

J = e2(n) (7.10)
L’adaptation des coefficients du filtre est donc finalement réalisée de la manière suivante :

h(n+ 1) = h(n) + αx(n)e(n) (7.11)

Avec α = 2µ un coefficient de convergence. La mise en œuvre de l’algorithme LMS est
schématisée en figure 7.2.

Hx(n) e(n)

d(n)

y(n)

−
+

LMS

Figure 7.2 – Implémentation de l’algorithme LMS

7.1.2 Du LMS au FxLMS
Le passage de l’algorithme LMS, répondant à un problème de traitement du signal, à l’al-
gorithme FxLMS, permettant de traiter un problème de contrôle actif est fait conceptuel-
lement en considérant un problème de régulation en boucle ouverte telle que représentée
en figure 7.3.

Hx(n) G e(n)

d(n)

u(n)

−
+

Figure 7.3 – Problème de régulation en boucle ouverte
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En considérant que G le système à contrôler et H le filtre (RIF) de régulation sont
linéaires et invariants dans le temps, on peut dans le cas scalaire les permuter comme cela
est fait en figure 7.4.

Gx(n) H e(n)

d(n)

r(n)

−
+

Figure 7.4 – Problème de régulation en boucle ouverte « permuté »

Le signal d’erreur s’exprime alors de la manière suivante :

e(n) = d(n) + hT r(n) (7.12)

À partir de cette équation on souhaite maintenant appliquer l’algorithme LMS. Pour que
la permutation présentée en figure 7.4 reste valide en pratique, il faut auparavant faire
l’hypothèse que les coefficients du filtre H varient lentement en regard des dynamiques
du système G. Ensuite comme pour l’algorithme LMS on prend pour critère :

J = e2(n) (7.13)

On applique l’algorithme de la plus grande pente pour adapter les coefficients de H de
manière à minimiser J :

h(n+ 1) = h(n)− µ∂J
∂h

(n) (7.14)

Le gradient du critère s’exprime de la manière suivante :

∂J

∂h
(n) = 2e(n)∂e(n)

∂h
= 2e(n)r(n) (7.15)

La mise à jour des coefficients de H s’écrit donc de la manière suivante :

h(n+ 1) = h(n)− αr(n)e(n) (7.16)

Dans cette expression c’est r(n) (la référence x(n) filtrée par G) qui intervient à la place
de x(n). D’où le nom de Filtered x Least Mean Square (FxLMS). La mise en œuvre de
cet algorithme nécessite la connaissance de la référence filtrée. En pratique on ne dispose
que d’une estimation de r(n) (notée r̂(n)) obtenue à partir d’un modèle du système qu’on
note Ĝ. Pour l’implémentation la formule utilisée pour la mise à jour des coefficients de
H est la suivante :

h(n+ 1) = h(n)− αr̂(n)e(n) (7.17)

La mise en œuvre de cet algorithme est représentée en figure 7.5.
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H G e(n)

d(n)

LMSĜ

x(n)
u(n)

−
+

r̂(n)

Figure 7.5 – Implémentation de l’algorithme FxLMS

On donne en figure 7.6 la correspondance avec les notations utilisées dans ce mémoire.

K
H Gs e(n)

yp(n)

LMSĜs

up(n)
us(n)

−
+

r̂(n)

Figure 7.6 – Algorithme FxLMS avec les notations du mémoire

Mis sous cette forme il apparait clairement que le régulateur FxLMS met en œuvre
une régulation a deux degrés de liberté. La boucle fermée intervient dans le dispositif
d’adaptation des coefficients de H. Ainsi, contrairement à ce qu’on lit parfois, on ne peut
pas considérer cette stratégie comme une action de type purement « boucle ouverte », si
ce n’est dans le cas où l’adaptation des coefficients aurait convergé de manière définitive.
On observe un tel comportement si le signal de référence est un son pur, le régulateur
peut alors être décrit par un système linéaire invariant dans le temps [18]. Notons que
dans ce cas, on perd alors la notion d’adaptation qui est le principal argument en faveur
des algorithmes tels que le FxLMS.

On peut mettre l’algorithme FxLMS sous forme de régulation en boucle fermée seule,
il faut pour cela faute de mesurer le signal de référence le reconstruire. On pourrait à cette
fin concevoir un observateur, toutefois l’approche généralement suivie dans la littérature
est la commande par modèle interne [35], [36], [37], [38].

Notons par ailleurs que cette stratégie de commande présentée ici dans le cas monova-
riable se généralise au cas multivariable [39]. Il existe également de nombreuses variantes
que nous ne présentons pas ici. Ce type de stratégie est très utilisé dans la littérature du
contrôle actif citons par exemple quelques applications au contrôle actif acoustique auto-
mobile [9], [11], [16], [13]. La dernière de ces références utilise le FxLMS pour atténuer
le bruit de roulement. Elle utilise pour signal de référence les accélérations mesurées au
niveau des portes-fusées et des têtes d’amortisseur. Les atténuations obtenues sont inté-
ressantes, toutefois cette solution n’a pas été reprise par les industriels automobiles car les
accéléromètres utilisés sont couteux et leur positionnement sensible. C’est en ce sens que
nous disions au chapitre 3 qu’il est difficile et souvent couteux de disposer d’une mesure
efficace de la perturbation. Et c’est pour cette raison qu’au chapitre 9 nous considérerons
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pour résoudre le problème industriel des solutions de type rétroaction, procédant à partir
de mesures intérieures à l’habitacle.

Un problème ouvert concernant les stratégies adaptatives du type FxLMS concerne
les garanties de robustesse. Ces stratégies ne permettent pas de donner les garanties de
performance robuste demandées au chapitre 3. Ainsi ce type de stratégie n’a pas été retenu
dans le présent travail.

7.2 Commande par modèle interne
Nous avons évoqué l’utilisation de la commande par modèle interne pour mettre en œuvre
la stratégie FxLMS sur un problème de rétroaction. Bien entendu la commande par modèle
interne peut s’utiliser dans un cadre plus large que celui des stratégies de type FxLMS.
Il existe en réalité deux types de commande par modèle interne :

− Au sens de Wonham [40] ;

− Au sens de Morari [41].

C’est la commande par modèle interne au sens de Morari qui était utilisée dans les appli-
cations de FxLMS que nous avons mentionnées. Nous rappelons ci-dessous le principe de
chacune de ces approches.

7.2.1 Au sens de Wonham

Les travaux de Francis et Whonam [40] donnent les conditions permettant de résoudre le
problème de régulation de sortie avec stabilité interne en présence de perturbations. Il y
est démontré que pour assurer la stabilité interne, le régulateur doit contenir le modèle
de toutes les consignes qu’il doit suivre et de toutes les perturbations qu’il doit rejeter.

On retrouve cette approche appliquée au contrôle actif acoustique dans [42]. Dans
ce papier la perturbation considérée contient un ou plusieurs sons purs. Chacune de ces
perturbations est explicitement intégrée au régulateur au travers d’un modèle du second
ordre dont la fréquence propre est celle du son pur considéré. L’auteur indique que la
stratégie proposée ne s’applique aisément qu’aux perturbations de bande étroite.

7.2.2 Au sens de Morari

Le principe de la commande par modèle interne au sens de Morari (appliqué au problème
de contrôle actif dans une cavité) est représenté en figure 7.7. Il consiste à intégrer au
régulateur un modèle du chemin secondaire. Ce dernier permet à partir du signal de com-
mande de construire une estimation de la sortie du chemin secondaire ŷs. En la soustrayant
à la mesure de l’erreur e, on obtient une estimation de la perturbation ŷp. Ainsi la seule
partie du régulateur qui est optimisée est le bloc Q (souvent noté ainsi en référence au
paramètre de Youla). Il a pour mission, à partir de l’estimation de la perturbation ŷp, de
calculer la commande qui, appliquée au chemin primaire, permettra d’atténuer le signal
d’erreur e.

84



CHAPITRE 7. ÉTAT DE L’ART

Cavité

Gpup

Gsus e
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ys

Ĝs

Q

+

ŷp

ŷs

−

K

Figure 7.7 – Principe de la commande par modèle interne au sens de Morari

Cette structure est intéressante car elle permet d’intégrer au régulateur la connaissance
dont on dispose sur le système. Elle permet également de réduire le nombre de paramètres
de décision (puisque la recopie du modèle dans le régulateur n’est pas optimisée) et de
reconstruire la perturbation. On peut également la voir comme un type particulier d’ob-
servateur. Une étape importante dans la commande par modèle interne est l’inversion du
système. La présence de zéros à non minimum de phase (classique pour un système acous-
tique aux capteurs et aux actionneurs non colocalisés) vient contrarier cette inversion ; par
ailleurs cette méthode s’applique de manière privilégiée sur des systèmes carrés. Plusieurs
applications de contrôle actif acoustique utilisent la commande par modèle interne au sens
de Morari, voir notamment [11] et [43]. Dans ce travail nous n’utilisons pas la commande
par modèle interne, mais la notion plus générale d’observateur d’état du process et de la
perturbation, qui permet d’intégrer au régulateur la connaissance dont on dispose sur le
système et la perturbation.

7.3 Commande passive
Dans cette section sur la commande passive, nous ne donnons pas une description détaillée
de cette approche, mais seulement les principales propriétés permettant de comprendre
son intérêt et l’application qui en est faite dans les applications de contrôle actif. Le
lecteur intéressé trouvera de plus amples explications sur la commande passive dans les
références [44], [45]. Notons par ailleurs que les qualificatifs système passif, dissipatif,
positif réel ou hyperstable sont synonymes. Nous retiendrons ici le terme passif.

Le principal atout des systèmes passifs a trait à la stabilité. En effet, le bouclage d’un
système passif avec un système strictement passif est stable (la distinction entre système
passif et strictement passif peut-être trouvée dans [44]). Ainsi dans le cadre de la com-
mande, boucler un système passif par un régulateur strictement passif (ou un système
strictement passif par un régulateur passif) garantit la stabilité du système bouclé. Une
telle propriété est particulièrement intéressante, malheureusement les systèmes acous-
tiques ne sont généralement pas intrinsèquement passifs. L’utilisation de la commande
passive nécessite dès lors une étape préliminaire pour rendre le système passif par la com-
mande. Dans le cas des systèmes à non minimum de phase (ce qui est souvent le cas
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des systèmes acoustiques), il faut de plus commencer par rendre le système à minimum
de phase en utilisant une action en boucle ouverte. Ceci présuppose de disposer d’une
mesure de la perturbation. Une mise en œuvre de ces différentes étapes est présentée sur
un problème de contrôle actif dans les publications [46], [47].

7.4 Commande optimale et optimisation convexe
Par commande optimale procédant par optimisation convexe, on désigne ici les approches
de synthèses Linéaire Quadratique Gaussienne (LQG), H2 et H∞, nous évoquerons les
formulations associées, en terme d’optimisation convexe, en terme de LMI (de l’anglais
Linear Matrix Inequalities).

7.4.1 LQG
Nous rappelons tout d’abord brièvement en quoi consiste l’approche LQG ([20], [48]).
Cette stratégie fait l’hypothèse que le modèle du système est linéaire et connu et que
les bruits de mesure v et de process w sont de nature stochastique avec des propriétés
statistiques connues au travers de leur matrice de covariance respective V et W :

ẋ = Ax+Bu+ w
y = Cx+Du+ v

(7.18)

Grâce au principe de séparation, le problème LQG peut être scindé en deux sous-
problèmes pouvant être résolus séparément :

− la synthèse du retour d’état LQ ;

− la construction d’un filtre de Kalman.

Retour d’état LQ Soit donc le système ẋ = Ax + Bu, le problème LQ consiste à
trouver la commande stabilisante par retour d’état u = −Kcx permettant de minimiser
le critère :

J =
∫ ∞

0
xTQx+ uTRu dt (7.19)

La solution à ce problème est bien connue :

Kc = R−1BX (7.20)

Où X est l’unique solution semi-définie positive de l’équation algébrique de Riccati :

ATX +XA−XBR−1BTX +Q = 0 (7.21)

Observateur de Kalman Dans la synthèse LQG on considère ne pas mesurer l’état
du système, on le reconstruit donc au travers d’un observateur mis sous forme d’un filtre
de Kalman, dont l’équation d’évolution est la suivante :

˙̂x = Ax̂+Bu+Kf (y − Cx̂) (7.22)
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Le gain d’observation optimal est celui qui minimise E
{

[x− x̂]T [x− x̂]
}
; il est donné

par :
Kf = Y CTV −1 (7.23)

Où Y est l’unique solution semi-définie positive de l’équation algébrique de Riccati :

Y AT + AY − Y CTV −1CY +W = 0 (7.24)

Cette solution est aussi celle du problème de commande H2 ad hoc (voir ci-dessous).
On la retrouve entre-autres dans les publications suivantes : [49], [50] [51].

7.4.2 Commandes H2 et H∞
La résolution des problèmes H2 et H∞ a été proposée dans [52]. Elle s’appuie sur la
mise du problème de commande sous forme standard et met en jeu dans chaque cas deux
équations de Riccati.

7.4.2.1 Forme standard

Les problèmes H2 et H∞ sont formulés sous la forme dite « standard » représentée en
figure 7.8. Cette écriture du problème de commande permet de représenter synthétique-
ment le système à contrôler et le cahier des charges associé. Considérons le bloc P , on
l’appelle modèle augmenté. Ses entrées et sorties sont définies de la manière suivante :

− u est le signal de commande ;

− y représente les sorties mesurées ;

− w désigne les signaux exogènes tels que les perturbations et les consignes ;

− z regroupe les sorties à réguler.

Le bloc K désigne le régulateur. C’est le transfert entre la sortie z et l’entrée w qui
rend compte du cahier des charges. Il s’exprime au travers de la Transformation Linéaire
Fractionnaire (LFT) inférieure notée Fl(P,K). Les commandes H2 et H∞ visent à trouver
le régulateur stabilisant K permettant de minimiser la norme H2, respectivement H∞, de
Fl(P,K).

P
w z

K

u y

Figure 7.8 – Forme standard
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7.4.2.2 Commande H2

Ainsi que nous l’avons mentionné on peut aisément écrire le problème LQG sous forme
d’un problème H2. Le lecteur intéressé peut se référer à [20]. Ainsi le problème H2 peut
à la fois être interprété comme un problème de commande optimale LQG ou comme une
méthode de synthèse fréquentielle pondérée. L’approche la plus utilisée dans le domaine
du contrôle actif acoustique reste l’approche LQG (voir ci-dessus). On peut toutefois citer
l’application de la commande H2 faite dans [53].

7.4.2.3 Commande H∞

La commande H∞ est reconnue pour sa capacité à prendre en compte des exigences
de robustesse. L’objectif visé au travers de la formulation standard est de minimiser la
norme H∞ du transfert Tw→z. Pour y parvenir une voie consiste à résoudre le problème
H∞ sous-optimal, à savoir qu’on optimise les paramètres de K de manière à satisfaire :

‖Fl(P,K)‖∞ = ‖Tw→z‖∞ < γ (7.25)

γ étant un réel positif. On réduit ensuite la valeur de γ de manière à approcher la valeur
optimale. Notons toutefois que si la propriété suivante est établie :

‖Tw→z‖∞ < γ ⇒ ‖Twj→zi
‖∞ < γ ∀i, j (7.26)

La réciproque est fausse. Un certain pessimisme est potentiellement introduit par cette
condition seulement suffisante. Pessimisme qui est d’autant plus grand que les dimensions
de Fl(P,K) sont grandes. La synthèse H∞ peut par ailleurs être abordée de diverses
manières : problème de sensibilité mixte (formulation basée système), formulation basée
sur les signaux (norme induite) ou encore approche par loop-shaping (voir [20] et [48]).

La stratégie de commande H∞ a été appliquée dans différentes situations au problème
de contrôle actif acoustique. On la retrouve notamment dans les publications suivantes :
[54], [55], [56], [57], [58].

7.4.3 LMI et commande multi-objectif
Une autre manière de formaliser un problème de commande sous la forme d’un pro-
blème d’optimisation convexe consiste à l’écrire sous forme d’inégalités matricielles li-
néaires (acronyme anglais LMI). Cette approche permet de poser et de résoudre, dans un
formalisme unifié, nombre de problèmes de commande. Nous ne détaillons pas dans ce
mémoire la théorie sur les LMI mais renvoyons pour cela aux livres [20] et [59].

Nous retrouvons cette approche appliquée au contrôle actif acoustique dans la publi-
cation [23]. Elle y est utilisée pour résoudre un problème H∞ multi-objectif. Un autre
papier, [8], appliqué à un dispositif d’appui-tête actif met en également en œuvre une
approche multi-objectif H2/H∞. La résolution est faite par programmation quadratique
séquentielle. Dans ces deux papiers la formulation multi-objectif est appliquée à un cas
monovariable.

Dans le présent travail c’est également une approche multi-objectif qui est visée. La
méthode de résolution que nous avons retenue est basée sur les outils de l’optimisation
non lisse présentés dans [60]. Nous revenons sur les raisons de ce choix dans le chapitre 8.
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7.5 Robustesse
Un dernier point qui mérite d’être abordé dans cet état de l’art concerne la prise en compte
des incertitudes. Plusieurs voies sont envisageables. La première consiste à considérer
une incertitude paramétrique (structurée). Il faut pour cela que le modèle de synthèse
contienne un ou plusieurs paramètres incertains (e.g. α dans le cas monoparamétrique),
dont on puisse borner la valeur dans un certain intervalle [αmin, αmax]. On écrit alors le
paramètre de la manière suivante :

α = ᾱ (1 + rα∆) (7.27)

Dans cette expression :
− ᾱ est la valeur moyenne du paramètre ;

− rα = (αmax − αmin) / (αmax + αmin) est l’incertitude relative sur le paramètre ;

− et ∆ est un scalaire variable satisfaisant |∆| ≤ 1.
Ainsi paramétré, on décrit une infinité de modèles. Les paramètres incertains considé-
rés peuvent être des grandeurs physiques. On pourrait par exemple imaginer un modèle
acoustique paramétré par la température, dont on connait la plage de valeurs admissibles.
Un autre exemple pour un modèle donné sous forme modale consisterait à tenir compte
d’incertitudes sur les pulsations propres et les amortissements des modes.

Une seconde approche met en jeu des incertitudes plus globales non structurées. Dans
cette approche les incertitudes sont formalisées au travers d’un gabarit dans le domaine
fréquentiel. Différentes formes peuvent être considérées :

− Incertitude additive ;

− Incertitude additive inverse ;

− Incertitude multiplicative ;

− Incertitude multiplicative inverse.
Dans le cas multivariable on distingue également incertitude multiplicative en entrée ou
en sortie. Nous présentons ici seulement l’incertitude multiplicative (c’est la plus utilisée)
dans le cas monovariable. Nous renvoyons vers [20] pour les autres cas.

Soit donc un modèle nominal G0 et le modèle perturbé G̃, le modèle d’incertitude
multiplicative s’écrit de la manière suivante :

G̃(s) = G0(s) (1 + w(s)∆(s)) (7.28)

Dans cette expression ∆ représente n’importe quel transfert satisfaisant ‖∆‖∞ ≤ 1. w
peut être vu comme une pondération permettant de normaliser l’incertitude. Le schéma
bloc correspondant est donné en figure 7.9.

w ∆

G0

Figure 7.9 – Incertitude multiplicative
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En développant cette équation on note que considérer un tel modèle revient à chaque
pulsation ω à borner les incertitudes dans un disque du plan complexe.

G̃(s) = G0(s) +G0(s)w(s)∆(s) (7.29)

∆ est une fonction de transfert stable d’amplitude inférieure à 1 à toutes les fréquences.
Si on considère l’ensemble des ∆ possibles, ∆(jω) forme à chaque fréquence dans le plan
complexe un disque de rayon 1 centré à l’origine. G0(jω)+G0(jω)w(jω)∆(jω) forme donc
un disque de rayon |G0(jω)w(jω)| centré sur G0(jω) (voir en figure 7.10).

G0(jω)

|G0(jω)w(jω)|

Re

Im

Figure 7.10 – Disques d’incertitudes dans le plan complexe

Lors de la construction du modèle d’incertitude on recherche donc la pondération w qui
à chaque fréquence conduit à un rayon |G0(jω)w(jω)| permettant d’englober l’ensemble
des incertitudes. Pour réduire le conservatisme les différents disques générés par w doivent
entourer au plus près les incertitudes.

Dans la littérature du contrôle actif sont essentiellement utilisées les incertitudes non
structurées multiplicative [8], [51] ou additive [54], [47].

Une dernière voie, privilégiée dans ce mémoire, consiste à considérer un jeu fini de
modèles de synthèses (approche multi-modèle) et à assurer la stabilité et la performance
pour chacun de ces modèles. Remarquons qu’on pourrait aussi construire à partir de ce jeu
de modèles, un modèle d’incertitude non structurée et appliquer la méthodologie indiquée
précédemment. Ce choix n’a pas été fait ici pour éviter tout pessimisme.
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En amont de l’application au problème industriel, on présente ici les travaux réalisés
sur le démonstrateur IRCCyN Box en vue de se familiariser avec la problématique du
contrôle actif dans une cavité et d’évaluer les performances robustes atteignables dans
différentes configurations. Les différentes configurations mentionnées au chapitre 3 vont
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être étudiées et comparées. Précisément, on propose dans ce chapitre d’étudier autour
d’une formulation unifiée les trois points suivants :

1. évaluation des performances robustes atteignables en fonction du nombre d’action-
neurs et de capteurs ;

2. apport d’une mesure de la perturbation et donc d’une stratégie à deux degrés de
liberté, en comparaison d’une stratégie à un degré de liberté, i.e. par rétroaction
pure ;

3. comparaison des résultats obtenus avec un critère H∞ et avec un critère H2.

L’importante contribution de ce chapitre est de proposer un cadre d’étude forma-
lisé permettant une comparaison équitable entre diverses architectures. Le méthodologie
proposée est un outil précieux permettant de comparer précisément et quantitativement
les performances maximales atteignables en fonction d’hypothèses d’architecture plus ou
moins fortes.

Le contenu du chapitre est organisé de la manière suivante, on décrit tout d’abord le
problème traité, on présente ensuite la stratégie de commande mise en œuvre, ainsi que la
structuration et l’initialisation choisie pour le régulateur. On détaille ensuite les résultats
obtenus sur l’IRCCyN Box.

8.1 Description du problème

Comme nous venons de le mentionner, le système considéré dans ce chapitre est l’IRCCyN
Box. La manière dont elle est utilisée est illustrée en figure 8.1. Le haut-parleur HP3
représenté en rouge génère la perturbation, le bruit à rejeter, tandis que les haut-parleurs
HP1 et/ou HP2 sont utilisés pour émettre le contre-bruit. Par ailleurs, on dispose des
deux microphones M1 et M2 pour mesurer le bruit dans la cavité. Le point rouge indique
que l’objectif du contrôle est d’atténuer le bruit au niveau du seul microphone M1.

Vue de dessus

Figure 8.1 – Démonstrateur IRCCyN Box

D’autre part dans ce chapitre, on considère disposer du modèle du chemin primaire
Gp. Le modèle de synthèse considéré, représenté en figure 8.2, inclut donc Gp et Gs.
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Gpup

Gsu = us e

yp

ys

up

y

Figure 8.2 – Schéma bloc du démonstrateur IRCCyN Box

Les doubles flèches matérialisent les signaux possiblement vectoriels. Les notations
sont les mêmes que celles utilisées au chapitre 3. Le signal e réellement mesuré par les
microphones est la somme du bruit à rejeter yp et du contre-bruit ys. Le signal up est
le signal uHP3 de commande du haut-parleur perturbateur. Il peut suivant les cas être
disponible en sortie du système et servir à la mise en œuvre d’une action de précompen-
sation. C’est pour cette raison que la flèche amenant up en sortie du système apparait
en pointillés. Les autres signaux dépendent du cas considéré. On indique leur définition
dans le tableau 8.1, où HPu désigne les haut-parleurs de commande (par opposition au
haut-parleur perturbateur) et M les microphones de mesure. Ce tableau regroupe toutes
les configurations qui seront étudiées dans la suite de ce chapitre.

up non mesuré up mesuré
SISO1 SISO2 MISO MIMO MIMO+

HPu HP1 HP2 HP1, HP2 HP1, HP2 HP1, HP2
u = us uHP1 uHP2 uHP1 , uHP2 uHP1 , uHP2 uHP1 , uHP2

M M1 M1 M1 M1,M2 M1,M2
ys ys1 ys1 ys1 ys1 , ys2 ys1 , ys2

yp yp1 yp1 yp1 yp1 , yp2 yp1 , yp2

e yM1 yM1 yM1 yM1 , yM2 yM1 , yM2

y yM1 yM1 yM1 yM1 , yM2 yM1 , yM2 , uHP3

Tableau 8.1 – Tableau des configurations

L’ordre de G est noté n et celui du régulateur nK .

Remarque 8.1. On considère au plus ici deux microphones et deux haut-parleurs (l ≤
2 et m ≤ 2), toutefois la stratégie de commande proposée dans la suite est générique et
permet a priori de considérer diverses configurations multivariables.

Quel que soit le cas considéré, l’objectif du contrôle actif pratiqué dans ce chapitre est
d’atténuer le signal e1.

8.2 Stratégie de commande
La stratégie de commande présentée dans ce chapitre a été formulée en vue de traiter gé-
nériquement et équitablement les comparaisons indiquées en introduction du chapitre. Le

93



CHAPITRE 8. ÉVALUATION DES PERFORMANCES ROBUSTES
ATTEIGNABLES

schéma bloc support de la formulation du problème de commande est donné en figure 8.3.
Ce n’est autre que le schéma 8.2 sur lequel on ajoute le régulateur K.

Gpup

Gs

yp

ys

K

e

u = us
up y

Figure 8.3 – Problème de commande sous forme de schéma bloc

8.2.1 Critère
L’objectif visé est l’atténuation du bruit perçu au niveau du microphoneM1. Nous sommes
dans la configuration où l’on dispose du modèle du chemin primaire. Comme indiqué au
chapitre 3 le transfert Tup→e1 est alors le plus approprié pour rendre compte de l’atténua-
tion en e1. Par ailleurs, on considère ne pas disposer de modèle de la perturbation up.
On utilisera donc la norme H∞ pour contraindre, dans le critère J , le transfert Tup→e1

pondéré par un filtre passe-bande W1 :

J = min
K
‖W1Tup→e1‖∞ (8.1)

Ce critère sera inchangé dans les différents cas considérés. La bande passante [fmin , fmax]
du filtre W1 permet de régler la plage d’atténuation.

8.2.2 Robustesse aux dynamiques négligées
L’indicateur proposé dans le chapitre 3 pour évaluer la robustesse aux dynamiques (haute
fréquence) négligées dans le cas où on connait Gp est la norme H∞ du transfert Tup→us .
Afin de considérer des contraintes similaires en monovariable et en multivariable, on
contraindra ici la norme H∞ de chacun des transferts Tup→usi

pondéré par le filtre passe-
haut W2 :

‖W2Tup→usi
‖∞ < 1

La fréquence de coupure de W2 est choisie de manière à fortement pénaliser les fré-
quences au-delà de la plage de validité du modèle de synthèse.

8.2.3 Robustesse aux incertitudes
La robustesse est obtenue en imposant une marge de module garantie. Toutefois on ne
considère pas la marge de module globale, mais les marges de module locales (en sortie)
Mmij

telles que définies en annexe D équation (D.3), ceci toujours afin de considérer des
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contraintes permettant la comparaison entre les différents cas considérés. La contrainte
de robustesse considérée est donc la suivante :

‖W3Typj→ei
‖∞ < 1

La pondération W3 étant un simple gain, elle peut se réécrire de la manière suivante :

W3 < ‖Typj→ei
‖−1
∞ = ‖Sij‖−1

∞

8.2.4 Contraintes sur les pôles du régulateur
Les dernières contraintes du cahier des charges (Cf. chapitre 3) encore non prises en
compte sont :

− la contrainte de stabilité forte ;

− et la contrainte de Shannon.

L’une comme l’autre peuvent se traduire par des conditions sur le positionnement des
pôles du régulateur dans le plan complexe.

Le régulateur est stable si ses pôles sont à partie réelle négative :

Re (piK ) < −ε (8.2)

Afin de garantir le respect du théorème de Shannon lors de la discrétisation du régu-
lateur, on impose que le module de ses pôles soit inférieur à la demi-fréquence d’échan-
tillonnage :

|piK | <
2πfe
Nf

(8.3)

Graphiquement dans le plan complexe, la satisfaction simultanée des deux contraintes
nécessite que les pôles du régulateur appartiennent à l’intersection (notée REG sur la
figure 8.4) :

− Du demi-plan gauche ;

− Et du cercle centré à l’origine et de rayon 2πfe

Nf
.

Shannon

Stabilité

REG Re

Im

Figure 8.4 – Région des pôles du régulateur
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8.2.5 Multi-modèle
Comme spécifié au chapitre 3, le problème de commande est considéré sous l’angle multi-
modèle. Le problème d’optimisation considéré est donc le suivant :

min
K

max
k∈{1,...,N}

‖W1T
(k)
up→e1‖∞ Sous contraintes



maxk∈{1,...,N} ‖W2T
(k)
up→usi

‖∞ < 1

maxk∈{1,...,N} ‖W3T
(k)
ỹpj→ei

‖∞ < 1

Re (piK ) < −ε

|piK | <
2πfe

Nf

(8.4)
Dans ces expressions T (k)

up→e1 désigne le transfert Tup→e1 obtenu en boucle fermée avec
le kième modèle. Le modèle augmenté correspondant est donné en figure 8.5. Une entrée
exogène notée ỹpj

a été ajoutée, elle n’a pas de réalité physique, mais permet de considérer
la fonction de sensibilité comme un transfert entre l’une des entrées exogènes et l’une
des sorties. Les flèches pointillées colorées permettent elles de spécifier sur quel transfert
s’applique chacune des pondérations.

Modèle augmenté

G
(k)
p

up

ỹp

G
(k)
s

us

yp

ys

us eup

e

W1 z1
e1

W2 z2

W3 z3

z

w

yu

Figure 8.5 – Modèle augmenté

8.3 Méthode de résolution
Le problème de commande que nous venons de décrire possède plusieurs caractéristiques.
Tout d’abord c’est un problème multi-objectif (H2 sous contrainte H∞, ou H∞ sous
contrainte H∞). Ensuite, on impose certaines contraintes sur les dynamiques du régu-
lateur, notamment la contrainte de stabilité forte. Par ailleurs, nous l’avons vu au cha-
pitre 6, ce problème met en jeu des modèles d’ordre élevé. Ainsi, même dans l’hypothèse
où l’on pourrait se ramener par un certain nombre de relaxations (qui ne sont pas souhai-
tables en regard de l’objectif d’évaluer au plus près les performances atteignables) à un
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problème convexe sous forme LMI, les ordres considérés ne permettraient pas de résoudre
ce problème avec les outils de l’optimisation convexe. La structuration du régulateur (en
vue de réduire la taille de l’espace de décision) est vraisemblablement un passage obligé
pour trouver une solution efficace à ce problème de commande. De part ces différentes ca-
ractéristiques (multi-objectif, stabilité forte, régulateur structuré), le problème considéré
n’est donc pas convexe et sa fonction objectif est de plus non lisse.

La voie privilégiée pour la résolution de ce problème est donc l’optimisation non lisse.
En commande, cette approche a été initiée par les travaux de Pierre Apkarian et Domi-
nikus Noll [60], [61], [62] avec le solveur systune d’une part et ceux de Michael Overton,
Didier Henrion, Denis Arzelier et leurs co-auteurs avec le solveur HIFOO [63], [64]. Bien
qu’il s’agisse dans les deux cas d’optimisation dans l’espace compensateur, les solutions
proposées diffèrent significativement au niveau algorithmique.

Le solveur HIFOO procède en deux phases. Il débute avec un algorithme de quasi-
Newton, puis termine par une technique d’échantillonnage de gradient (proposée dans [65]
et [66]). Dans la seconde étape, le caractère non lisse est géré en échantillonnant aléatoi-
rement le gradient au voisinage des points pour éviter de rester bloquer par un point où
la fonction objectif est non lisse. De part ce caractère aléatoire, HIFOO a seulement un
certificat de convergence probabiliste. Il peut donc pour un même point initial conduire à
des solutions différentes. Par ailleurs, les informations sur le sous-gradient ne sont jamais
exploitées.

Le solveur systune met en œuvre un algorithme purement déterministe (présenté
dans [67] et [68]) procédant en une seule étape. Le sous-gradient de Clarke est calculé à
chaque itération pour construire un modèle tangent du problème. Le modèle tangent est
mis à jour par des méthodes de faisceaux. Contrairement à HIFOO, systune offre donc
une garantie de convergence déterministe et conduit dès lors toujours à la même solution
pour un point initial donné.

Une comparaison plus détaillée de HIFOO et systune est donnée dans [69]. Le présent
travail utilise le solveur systune (version Matlab R2014a).

Notons que les algorithmes d’optimisation que nous venons de présenter n’offrent que
des garanties de convergence locale. Ce caractère local doit être abordé avec précaution
et nécessite une structuration et une initialisation intelligente du régulateur.

8.4 Structuration du régulateur

8.4.1 Structure retour d’état observateur
Nous avons choisi de structurer le régulateur sous forme retour d’état observateur. Cette
structure permet de fixer une partie des coefficients du régulateur qui ne sont autres que
ceux du modèle identifié ad hoc. L’observateur d’état reconstruit l’état du système, en
minimisant (au travers de son gain d’observation Kf ) l’écart entre la sortie mesurée e et
la sortie reconstruite ê. Cet état estimé, noté x̂s, est ensuite multiplié par le gain de retour
d’état Kc afin d’obtenir la commande (à appliquer aux actionneurs).

L’écriture de la représentation d’état du régulateur sous forme retour d’état observa-
teur s’appuie sur celle du modèle G présenté en figure 8.3 :{

ẋ = Ax+Bsus +Bpup
e = Cx+Dsus +Dpup

(8.5)
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Elle s’écrit de la manière suivante :{ ˙̂x = Ax̂+Bsus +Bpup +Kf (e− ê)
us = −Kcx̂

(8.6)

Si on remplace ê par son expression :

ê = Cx̂+Dsus+Dpup (8.7)

On obtient la représentation d’état suivante (où la matrice A provenant de G est sous
forme modale (Cf. chapitre 6)) :{ ˙̂x = (A−KfC) x̂+ (Bs −KfDs)us + (Bp − KfDp) up +Kfe

us = −Kcx̂
(8.8)

Remarque 8.2. Dans les expressions précédentes les termes en gras ne sont à considérer
que pour les formulations à deux degrés de liberté incluant une action en boucle ouverte
basée sur une mesure de la source de perturbation up.

Le régulateur est donc du même ordre que le modèle identifié (nK = n) et est paramétré
par les matrices de gainKc etKf . Ces matrices sont respectivement de dimensionsm×n et
n×l. Le nombre total de variables de décision est donc n×(m+l). À titre de comparaison,
l’absence de structure conduirait à un problème d’optimisation avec n2+n×(m+l)+m×l
variables de décision.

8.4.2 Comparaison avec la forme modale
Dans notre papier [70], qui initiait notre travail en traitant du problème de contrôle
actif dans une cavité dans le cas monovariable où l’on ne dispose pas de mesure de la
perturbation, le régulateur était structuré sous forme modale. Notons son ordre nm et
exprimons sa représentation d’état de la manière suivante :{

ẋK = AKxK +BKy
u = CKxK

(8.9)

Les matrices de cette représentation d’état sont définies comme suit :

AK =



λ1 [
0 1
−ω2

n2 −2ξ2ωn2

]
. . . [

0 1
−ω2

n2k
−2ξ2kωn2k

]



BK =



1
0
1
...
0
1


CK =

[
C1 C2 C3 . . . C2k C2k+1

]
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Les paramètres de Ck étant exprimés de la manière suivante :

C1 = 1
{
C2 = 2ξ2ω

2
n2C

′′
2

C3 = 2ξ2ωn2C
′′
3

{
C2k = 2ξ2kω

2
n2k
C
′′
2k

C2k+1 = 2ξ2kωn2k
C
′′
2k+1

(8.10)

La matrice AK est donc bloc diagonale et paramétrée par des pulsations propres et
des amortissements. La matrice BK est fixée et ne contient aucune variable de décision.
Enfin la matrice CK est paramétrée par des coefficients normalisés C ′′k qui ont la même
dimension physique et des valeurs comparables.

Cette structure a plusieurs avantages, tout d’abord elle permet de limiter le nombre
de paramètres optimisés et de considérer un régulateur d’ordre réduit. De plus, le sens
physique qui est donné aux coefficients permet de borner les valeurs des paramètres et
de réduire ainsi l’espace de décision. En effet, les coefficients d’amortissement ξ sont
bornés par définition à l’intervalle [0, 1] et les pulsations propres peuvent être choisies en
correspondance avec la plage d’atténuation considérée de manière à concentrer le travail
du régulateur dans la plage cible du contrôle. Ces choix se sont avérés payants sur le
problème monovariable considéré dans [70].

Le passage au problème multivariable (avec m signaux de commande et l sorties me-
surées) mettrait en jeu pour la forme modale nm × (m + l + 1) variables de décision. Ce
nombre est comparable à celui de la forme retour d’état observateur à ceci près que nm
peut être choisi inférieur à l’ordre du modèle de synthèse et ainsi permettre de considérer
un ensemble de décision plus restreint. Cette structuration n’a toutefois pas été retenue
pour traiter le cas multivariable. C’est que la forme retour d’état-observateur permet en-
core davantage de tirer parti des connaissances a priori dont on dispose sur le système
(modèle du chemin secondaire voire primaire). Par ailleurs, la réduction d’ordre n’est pas
un enjeu central de notre étude. On cherche d’abord à évaluer la limite des performances
atteignables.

8.5 Initialisation
Avant de pouvoir lancer l’optimisation, il faut au préalable traiter le problème de l’initia-
lisation. Comme la structuration du régulateur, le choix de ce point d’initialisation mérite
une certaine attention du fait des garanties de convergence seulement locales offertes par
le processus d’optimisation.

La procédure proposée ici consiste à partir de la solution d’une régulation H2/Linéaire
Quadratique Gaussienne (H2/LQG), facile à obtenir et de structure identique. La formu-
lation proposée est présentée en figure 8.6. Dans cette formulation, l’erreur e est pondérée
par un filtre passe-bande WLQ de manière à concentrer l’atténuation dans la plage de
fréquence cible [fmin, fmax]. WLQ joue ici le même rôle que la pondération W1 dans la
formulation non lisse. Le paramètre ρ permet lui de régler le compromis entre performance
et énergie de commande. Vỹp et Vup sont les matrices de covariance des bruits ỹp et up.

Cette initialisation fournit un point initial stable. Le problème H2/LQG est réglé pour
que a minima la solution obtenue satisfasse les contraintes du problème d’optimisation
non convexe visé in fine. Pour cela les performances doivent rester contenues. Le retour
d’état est donc réglé de manière à favoriser la réduction de l’énergie de commande au
détriment des performances (ρ est choisi grand).
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Figure 8.6 – Régulation H2/LQG

Notons de plus que la synthèse H2/LQG présentée ici est réalisée à partir du seul
modèle « nominal ». C’est le réglage « mou » qui permet de trouver un régulateur initial
satisfaisant les contraintes pour tous les modèles utilisés dans la synthèse non lisse.

Une autre voie pour l’initialisation eut été la synthèse d’un régulateur H∞ standard.
La réécriture du problème de commande décrit en figure 8.3 sous forme standard n’est
toutefois pas directe. Elle met en jeu d’importants couplages plus difficiles à appréhender.
Une étape supplémentaire serait également nécessaire pour réécrire le régulateur sous
forme retour d’état observateur.

8.6 Résultats
La stratégie de commande qui vient d’être détaillée a été appliquée aux trois comparaisons
mentionnées en introduction de ce chapitre, à savoir :

1. évaluation des performances robustes atteignables en fonction du nombre d’action-
neurs et de capteurs ;

2. apport d’une mesure de la perturbation et donc d’une stratégie à deux degrés de
liberté, en comparaison d’une stratégie à un degré de liberté, i.e. par rétroaction
pure ;

3. comparaison des résultats obtenus avec un critère H∞ et avec un critère H2.

Les résultats de ces trois comparaisons sont présentées dans l’ordre.
L’influence du nombre d’actionneurs et de capteurs est évaluée en comparant les ré-

sultats obtenus pour les configurations SISO1, SISO2, MISO et MIMO du tableau 8.1 et
ce pour deux plages d’atténuation différentes : [190, 220] Hz et [190, 300] Hz.

La comparaison des stratégies à un et deux degrés de liberté est menée sur les configu-
rations MIMO et MIMO+ de ce même tableau en considérant successivement les plages
d’atténuation [190, 300] Hz et [100, 400] Hz.
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Enfin, la comparaison H2 et H∞ est réalisée sur le cas MIMO avec pour plage d’atté-
nuation [190, 300] Hz.

En préambule de ces comparaisons, on illustre autour d’un cas de référence, somme
toute classique, les indicateurs retenus parmi ceux identifiés au chapitre 3.

8.6.1 Indicateurs retenus
Le cas considéré pour présenter les indicateurs est la configuration SISO1 du tableau 8.1
avec pour plage d’atténuation [190 - 220] Hz (bande passante de la pondération W1).

8.6.1.1 Indicateurs de robustesse

Considérons tout d’abord les indicateurs de robustesse. Ils sont, comme nous l’avons ex-
pliqué, implémentés sous forme de contraintes dures. Ces dernières doivent nécessairement
être satisfaites pour que le résultat soit jugé acceptable. Ainsi dans tous les résultats pré-
sentés ci-dessous les transferts Tup→usi

respectent le gabarit W−1
2 , une marge de module

locale en sortie de 0.5 est garantie et ce pour les trois modèles de synthèse (approche
multi-modèle) utilisés. Par ailleurs, le régulateur est stable et en accord avec le théorème
de Shannon. Dans la suite nous ne reviendrons pas sur ces points.

8.6.1.2 Le critère

Concernant les indicateurs de performance, on retiendra lors des comparaisons la valeur
du critère. Dans le cas exemple, elle est de :

J = max
1,...,N

‖W1Tup→e1‖∞ = 50.3

8.6.1.3 σ̄(Tup→e1)σ̄(Tup→e1)σ̄(Tup→e1)

On étudiera également le diagramme de Bode du transfert Tup→e1 . Il est donné pour le
cas considéré en figure 8.7. Sur cette figure on superpose les résultats obtenus avec chacun
des trois modèles utilisés lors de la synthèse multi-modèle. Par la suite, pour rendre lisible
les comparaisons, on considérera sur les graphiques seulement les données du modèle
« nominal » présenté au chapitre 6.

8.6.1.4 Norme l2

La norme l2 du signal d’erreur e1 est utile pour la dernière comparaison du chapitre portant
sur la norme du critère H2 ou H∞. Pour comparer le résultat H2 et H∞ on peut toujours
utiliser l’indicateur fréquentiel σ̄(Tup→e1), mais on ne peut plus comparer les critères. On
est donc privé de d’indicateur scalaire. Il est alors possible de considérer la norme l2 de
e1 pondérée par le filtre W1 :

‖W1e1‖2

Pour le calcul de e1 la simulation est faite sur le modèle nominal avec up défini comme
un bruit blanc filtrée sur la plage [20-500] Hz. Dans le cas exemple, la valeur obtenue en
boucle fermée est :

‖W1e1‖2 = 7.1× 10−2

Les autres indicateurs de performance mentionnés au chapitre 3 ne sont pas utilisés
dans ce chapitre.
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Figure 8.7 – Atténuation obtenue sur la plage [190-220] Hz (Simulation)

8.6.1.5 Comparaison simulation/expérimentation

Les quelques résultats qui viennent d’être présentés pour illustrer les indicateurs utilisés,
ainsi que les résultats qui sont donnés dans la suite de ce chapitre ont été obtenus en
simulation. Chacune de ces simulations a été validée expérimentalement. Et cette valida-
tion montre à chaque fois que simulation et expérimentation sont cohérentes. Ainsi dans
la suite de ce chapitre on se limite à présenter les résultats de simulation. On donne tou-
tefois dans ce préambule de la partie résultats deux graphiques qui illustrent sur deux cas
différents cette bonne cohérence entre simulation et expérimentation. Il s’agit en figure 8.8
de la comparaison entre simulation et expérimentation pour le cas considéré jusqu’ici. Sur
ce graphique, le transfert expérimental Tup→e1 a été obtenu en faisant le rapport de l’inter-
spectre Supe1 et du spectre Supup . D’autre part le scénario expérimental consiste à contrer
le bruit blanc filtré sur [20-500] Hz appliqué en entrée du haut-parleur perturbateur. La
figure 8.9 présente le même type de résultat, mais pour un cas sur lequel nous reviendrons
plusieurs fois dans la suite. Il s’agit du cas MIMO où l’on considère la plage d’atténuation
[190, 300] Hz.
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Figure 8.8 – Comparaison Simulation/Expérimentation dans le cas SISO1
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Figure 8.9 – Comparaison Simulation/Expérimentation dans le cas MIMO
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Ces deux comparaisons montrent que les résultats de simulation sont cohérents avec
les résultats expérimentaux.

8.6.2 Influence du nombre de capteurs et d’actionneurs

Ainsi que nous l’avons mentionné un peu plus haut, l’évaluation de l’influence du nombre
de capteurs et d’actionneurs sur les performances atteignables est réalisée en comparant
les résultats obtenus dans les quatre premières configurations du tableau 8.1 :

− SISO1 ;

− SISO2 ;

− MISO ;

− MIMO.

Dans ces configurations la perturbation n’est pas mesurée, il n’y a donc pas d’action de
précompensation mise en œuvre (stratégie à un degré de liberté seulement). L’influence de
cette dernière sur les performances atteignables est en effet évaluée à part dans la partie
qui suit. Deux plages d’atténuation différentes ont été considérées, l’une étroite l’autre
plus large :

− [fmin , fmax] = [190, 220] Hz

− [fmin , fmax] = [190, 300] Hz

Les différentes valeurs de critère obtenues pour chacun des cas considérés sont récapi-
tulées dans le tableau 8.2.

Tableau 8.2 – Valeur du critère H∞

SISO1 SISO2 MISO MIMO
[190-220] Hz 50.3 235.4 27.9 21.9
[190-300] Hz 322.6 271.8 148.7 91.8

On voit dans ce tableau que sur les deux plages d’atténuation la valeur du critère
est meilleure (plus faible) dans le cas MIMO que dans le cas MISO. Elle est également
meilleure dans le cas MISO que dans les cas SISO. L’ajout de capteurs et d’actionneurs a
comme nous l’espérions, une conséquence significativement positive sur la valeur du critère
et donc sur les performances atteintes. Le contrôle MIMO permet ici de diviser par deux
voire trois la valeur du critère obtenue dans le meilleur cas SISO. On retrouve bien entendu
ce résultat sur les diagrammes de Bode du transfert Tup→e1 présentés en figures 8.10 et
8.11 respectivement pour la plage d’atténuation [190− 220]Hz et [190− 300]Hz.
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Figure 8.10 – Atténuation obtenue sur la plage [190-200] Hz (Simulation)
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Figure 8.11 – Atténuation obtenue sur la plage [190-300] Hz (Simulation)
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On notera également un autre constat, qui illustre la discussion du chapitre 6 en regard
des limitations imposées par les zéros à non minimum de phase. On voit en effet sur la
figure 8.11 que la commande SISO1 est totalement inefficace aux environs de 235 Hz, même
constat pour la commande SISO2 aux environs de 220 Hz. Or ces fréquences correspondent
précisément à celles de zéros à non minimum de phase des transferts monovariable du
chemin secondaire donnés dans le tableau 6.2. Les commandes multivariables ne sont
quant à elles pas limitées par ces zéros à non minimum de phase monovariable.

Un autre point toujours en lien avec les zéros à non minimum de phase. On voit dans
le tableau 8.2 et sur la figure 8.10 que sur la plage d’atténuation [190, 220] Hz le cas
SISO1 donne un bien meilleur résultat que SISO2. Ceci peut-être expliqué par le zéro
instable du transfert entre le haut-parleur HP2 et le microphone M1 que nous venons
de mentionner et qui intervient à 220 Hz. Nous avions vu que l’impact de ce zéro à non
minimum de phase (voir la figure 6.4) intervenait de 210 à 230 Hz. Ce résultat se vérifie
donc ici en pratique puisqu’on peine à obtenir de l’atténuation à proximité de 220 Hz. Le
zéro à non minimum de phase du transfert entre le haut-parleur HP1 et le microphone
M1 intervenant à 235 Hz ne pose lui pas de difficulté pour obtenir de l’atténuation en
dessous de 220 Hz. Son impact est négligeable en dehors de la plage 230-238 Hz.

Ces résultats ont fait l’objet d’une publication en conférence [71].

8.6.3 Comparaison feedback avec et sans feedforward
L’apport d’une mesure de la perturbation est évalué en comparant les performances ob-
tenues dans le cas MIMO et MIMO+ du tableau 8.1. Entre ces deux configurations seule
varie la prise en compte ou non d’une mesure de la perturbation up. Deux plages d’atté-
nuation sont de nouveau considérées, la plage la plus large de la comparaison précédente
et une autre plage encore plus large :

− [fmin , fmax] = [190, 300] Hz

− [fmin , fmax] = [100, 400] Hz

Les valeurs de critères obtenues dans ces différentes configurations sont présentées dans
la tableau 8.3.

Tableau 8.3 – Valeur du critère H∞

MIMO MIMO+
[190-300] Hz 91.8 39.5
[100-400] Hz 766.8 159.6

L’amélioration des performances apportée par la mesure de la perturbation sur la plage
[190, 300] Hz est très nette puisque le critère est quasiment divisé par trois. La figure 8.12
confirme ce résultat, une atténuation supplémentaire de 10 dB est obtenue sur le transfert
Tup→e1 .
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Figure 8.12 – Comparaison du feedforward et du feedback (Simulation)
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Figure 8.13 – Comparaison du feedforward et du feedback (Simulation)
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Les résultats obtenus sur la seconde plage d’atténuation [100, 400] Hz permettent de
montrer qu’en élargissant de nouveau la plage d’atténuation, la rétroaction seule com-
mence à être limitée (critère de 766.8), alors que la stratégie à deux degrés de liberté
atteint toujours un bon niveau de performance (avec un critère de 159.6). On donne les
transferts Tup→e1 obtenus dans ce cas en figure 8.13. On remarquera sur ces figures que
l’amplification en dehors de la plage d’atténuation est moins marquée voire inexistante
pour le cas avec feedforward.

8.6.4 Comparaison critère H2 et critère H∞
Pour comparer les performances obtenues avec un critère H2 et un critère H∞, on ne
peut plus regarder les valeurs des critères qui n’ont pas la même signification. On peut
toutefois comparer le transfert sur lequel s’applique le critère : Tup→e1 . Il est présenté en
figure 8.14.
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Figure 8.14 – Comparaison du H2 et du H∞ (Simulation)

On peut également calculer la norme l2 de e1 pondérée par le filtre W1. On obtient :

− H2 : ‖W1e1‖2 = 23.96× 10−2

− H∞ : ‖W1e1‖2 = 24.00× 10−2

La comparaison des normes l2 donne très légèrement l’avantage à la formulation avec
un critère H2. Cette norme est en effet la plus pertinente dans le cas où le signal de per-
turbation est un bruit blanc (dans le scénario de simulation pour le calcul de la norme l2,
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up est un bruit blanc filtré entre 20 et 500 Hz) (voir pour rappel les propriétés de la norme
H2 en annexe C). Notons toutefois que pour l’application industrielle qui sera présentée
au chapitre suivant, nous ne connaissons pas a priori les caractéristiques stochastiques de
la perturbation. La norme H∞ doit donc être préférée à la norme H2 pour la définition
du critère sur le problème industriel.

Conclusions
Les résultats de ce chapitre montrent qu’on parvient bien à mettre en œuvre le cahier
des charges. Les comparaisons sont conformes aux attentes et ont permis de quantifier
précisément les performances atteignables dans différentes configurations de contrôle actif
dans une cavité. Ces résultats quantifiés, les indicateurs introduits comme support de la
comparaison et la formalisation proposée pour le problème d’optimisation, sont autant
d’outils qui peuvent guider les concepteurs de ce type de dispositif.
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Après avoir comparé au chapitre précédent différentes configurations d’un problème
générique de contrôle actif acoustique dans une cavité, on se place ici dans le cadre du
problème industriel. On rappelle tout d’abord les caractéristiques de ce problème. La
méthodologie de commande proposée est ensuite exposée en détails, puis mise en œuvre
sur les deux démonstrateurs présentés au chapitre 4.
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9.1 Description du problème
L’enjeu industriel réside dans l’atténuation du bruit basse fréquence et large bande (pro-
venant essentiellement du bruit de roulement) dans l’habitacle d’un véhicule automobile.

Comme nous l’avons indiqué au chapitre 3, puis au chapitre 7, il n’est pas aisé de dis-
poser d’une mesure de la perturbation compatible avec les contraintes industrielles. Les
solutions utilisant pour cela plusieurs accéléromètres positionnés sur les voies de passage
des vibrations provenant du contact roue/chaussée [13], ne sont pas viables industriel-
lement essentiellement pour des raisons de coût et d’intégration. On renonce donc ici
à disposer d’une mesure de la perturbation. Par ailleurs, comme nous l’avons justifié
en section 6.3.4 on renonce également à disposer d’un modèle de la perturbation. Ainsi
pour l’application industrielle considérée on se restreint au cas le plus défavorable, où on
agit seulement par rétroaction, sans mesure ni modèle de la perturbation. Le système à
contrôler est donc celui présenté au chapitre 4 en figure ? ? et identifié au chapitre 6. Il
est composé du seul chemin secondaire. Nous le voyons, le problème industriel est plus
ardu que le problème présenté au chapitre précédent puisque nous ne disposons plus de la
connaissance du chemin primaire. Ce dernier était nécessaire au chapitre précédent pour
que la formulation du problème de commande permette une comparaison équitable des
différentes architectures alors considérées.

Notons également que les actionneurs et les capteurs utilisés sont ceux disponibles de
série sur véhicule. Leur position est considérée dans ce travail comme non négociable.

Le problème industriel vise bien sûr une application sur véhicule. En amont de cela,
le problème industriel a initialement été considéré sur l’IRCCyN Box. Ce démonstrateur
permet en effet de se placer dans des conditions de fonctionnement similaires à celles du
cas véhicule. On présente en figure 9.1 la manière dont est utilisée l’IRCCyN Box pour
cela. Comme précédemment le haut-parleur HP3 représenté en rouge génère la perturba-
tion, tandis que les haut-parleurs HP1 et HP2 sont utilisés pour émettre le contre-bruit
permettant d’atténuer le bruit au niveau des deux microphones M1 et M2. On considère
pour la synthèse ne pas mesurer le bruit perturbateur, ni disposer d’un modèle des trans-
ferts entre le haut-parleur HP3 et les microphones de contrôle (chemin primaire). Dans
ces conditions, la principale différence avec l’application industrielle réelle réside dans le
nombre d’actionneurs et de capteurs (2 haut-parleurs et 2 microphones sur l’IRCCyN
Box, contre 4 haut-parleurs et 3 microphones sur véhicule).

Vue de dessus

Figure 9.1 – Utilisation de l’IRCCyN Box avec des hypothèses en adéquation avec le
problème industriel

La résolution du problème industriel telle que réalisée dans ce chapitre doit donner
des éléments de réponse sur :

− Les possibilités d’atténuation en basse fréquence (en dessous de 100 Hz) ;
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− Le niveau d’atténuation atteignable en fonction de la largeur de la plage d’atténua-
tion visée ;

La stratégie de commande sera mise en œuvre en simulation et expérimentalement sur
l’IRCCyN Box. Les résultats ainsi obtenus seront chacun confrontés aux résultats de
simulation obtenus sur le cas véhicule.

9.2 Stratégie de commande
Le problème de commande à considérer se présente donc comme un problème de rejet
de perturbation de sortie par rétroaction. Seuls interviennent le chemin secondaire Gs,
la perturbation yp. Gp n’est pas connu et ne fait donc pas partie du modèle augmenté
présenté en figure 9.2 (Cf. contour en pointillé). La définition des différents signaux du
schéma 9.2 est donnée dans le tableau 9.1 (il permet de faire le lien avec les schémas ? ?
(véhicule) et 9.1 (IRCCyN Box)).

Modèle augmenté

Gpup

Gsus
ys

us e

e

yp

W1 z1

W2 z2

W3 z3

z

w

yu

Figure 9.2 – Modèle augmenté pour la résolution du problème industriel

Véhicule IRCCyN Box
HPu HP1, HP2, HP3, HP4 HP1, HP2

u = us uHP1 , uHP2 , uHP3 , uHP4 uHP1 , uHP2

M M1,M2,M3 M1,M2
ys ys1 , ys2 , ys3 ys1 , ys2

yp yp1 , yp2 , yp3 yp1 , yp2

y = e yM1 , yM2 , yM3 yM1 , yM2

Tableau 9.1 – Définition des signaux pour le problème industriel

Le problème d’optimisation adapté aux contraintes industrielles du problème de contrôle
actif visé, qui est considéré est le suivant :
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min
K

max
i,j
‖W1Typj→ei

‖∞ Sous contraintes



‖W2Typ→us‖∞ < 1

‖W3Typ→e‖∞ < 1

Re (piK ) < −ε

|piK | <
2πfe

Nf

(9.1)

Il s’appuie sur les différents indicateurs de performance et de robustesse définis au
chapitre 3. Il possède également de nombreux points communs avec la formulation du
chapitre précédent, nous détaillons ci-dessous les différences.

9.2.1 Critère

Nous sommes dans le cas où l’on ne dispose pas de modèle de la perturbation, la norme
retenue pour la définition du critère est donc la norme H∞. Le transfert pénalisé est la
fonction de sensibilité en sortie S = Typ→e. Comme préconisé au chapitre 3 ce n’est pas
la sensibilité multivariable qui est pénalisée mais le max des transferts monovariables. La
pondération W1 est un filtre passe-bande jouant le même rôle que dans la formulation
précédente, sa bande passante [fmin , fmax] règle la plage d’atténuation désirée.

J = min
K

max
i,j
‖W1Typj→ei

‖∞ (9.2)

9.2.2 Robustesse non structurée

La robustesse aux dynamiques négligées est évaluée au travers de la norme H∞ de la
sensibilité de la commande (KS = Typ→us) pondérée par un filtre passe-haut W2, qui
pénalise les hautes fréquences non modélisées.

‖W2Typ→us‖∞ < 1 (9.3)

9.2.3 Robustesse aux incertitudes

La robustesse aux incertitudes est obtenue au travers de la seconde contrainte qui impose
une valeur minimale de marge de module multivariable :

W3 < ‖Typ→e‖−1
∞ = ‖S‖−1

∞ (9.4)

W3 est un simple gain.

9.2.4 Contraintes sur les pôles du régulateur

Les contraintes sur les dynamiques du régulateur restent inchangées.
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9.2.5 Multi-modèle
La réécriture du problème sous forme multi-modèle est la suivante :

min
K

max
k∈{1,...,N}

max
i,j
‖W1T

(k)
ypj→ei

‖∞ Sous contraintes



maxk∈{1,...,N} ‖W2T
(k)
yp→us

‖∞ < 1

maxk∈{1,...,N} ‖W3T
(k)
yp→e‖∞ < 1

Re (piK ) < −ε

|piK | <
2πfe

Nf

(9.5)
Dans les résultats présentés dans la suite de ce chapitre, cette précaution supplémen-

taire est prise seulement sur le démonstrateur IRCCyN Box. Non pas qu’elle ne soit pas
nécessaire dans le cas véhicule, mais nous ne disposons pas des données permettant l’ob-
tention de plusieurs modèles. D’autre part les ordres des modèles véhicule sont grands,
et si l’approche multi-modèle permet d’améliorer notablement la robustesse de l’asservis-
sement, elle vient également accroître la taille du problème d’optimisation. Ainsi, il est
possible que le recours à une synthèse multi-modèle sur le cas véhicule complique encore
un peu plus la résolution numérique du problème de commande. Ce point n’a pu être traité
durant la thèse mais devra être approfondi en vue d’une mise en œuvre expérimentale sur
véhicule.

La résolution du problème d’optimisation que nous venons d’écrire est faite au travers
d’une approche multi-objectif. Les motivations sont les mêmes qu’au chapitre précédent.
Le caractère local de l’optimisation requiert un choix pertinent quant à la structuration
et l’initialisation du régulateur.

9.3 Structuration du régulateur
Le régulateur est de nouveau mis sous forme retour d’état observateur. Sa représentation
d’état est construite à partir de celle du modèle du chemin secondaire Gs :{

ẋs = Asxs +Bsus
ys = Csxs +Dsus

(9.6)

Elle s’écrit de la manière suivante :{ ˙̂xs = Asx̂s +Bsus +Kf (e− ŷs)
us = −Kcx̂s

(9.7)

Si on remplace ŷs par son expression :

ŷs = Csx̂s +Dsus (9.8)

On obtient la représentation d’état suivante :{ ˙̂xs = (As −KfCs) x̂s + (Bs −KfDs)us +Kfe
us = −Kcx̂s

(9.9)
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9.4 Initialisation du régulateur

L’initialisation est réalisée au travers d’une synthèse H2/LQG (présentée en figure 9.3)
similaire à celle du chapitre précédent. De nouveau, le paramètre ρ est réglé «mollement »,
de manière à satisfaire les contraintes du problème non lisse qui ne sont pas explicites dans
le problème H2/LQG. Cela permet également d’assurer que le régulateur initial synthétisé
sur le modèle nominal stabilise aussi les autres modèles lors des synthèses multi-modèles.

Modèle augmenté

Vyp

Vỹp

Gsus

yp

ys

ỹp

us e

e
WLQ z1

ρ1/2 z2

z0

w0

yu

Figure 9.3 – Régulation H2/LQG

9.5 Résultats

Dans cette partie sont évaluées les différents points mentionnés dans la description du
problème, à savoir :

− Les possibilités d’atténuation en basse fréquence ;

− Le niveau d’atténuation atteignable en fonction de la largeur de la plage d’atténua-
tion visée ;

− La validation expérimentale des résultats de simulation ;

Les deux premiers points sont traités en simulation sur les deux démonstrateurs (IRC-
CyN Box et Véhicule), tandis que le dernier l’est expérimentalement sur l’IRCCyN Box
seulement.
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9.5.1 Précisions sur les indicateurs utilisés

9.5.1.1 Critère

La valeur de la fonction de coût à optimiser est normalisée (voir section 3.2.4.1) de telle
sorte qu’on obtient de l’atténuation dans la plage désirée que si ce critère est inférieur à
1.

9.5.1.2 σ̄(Typj→ei
(jω))σ̄(Typj→ei
(jω))σ̄(Typj→ei
(jω))

On analyse également la valeur singulière du transfert de la sensibilité qui maximise le
critère d’optimisation. Dans le cas de l’IRCCyN Box une approche multi-modèle est mise
en œuvre, on précise alors (en légende des graphiques) le modèle auquel appartient le
transfert considéré. Le numéro du modèle correspond à la numérotation des réponses en
fréquence de la figure 6.1 donnée au chapitre 6.

9.5.1.3 RDSPi(jω)

On présente enfin si nécessaire l’atténuation perçue au niveau des différents microphones
de mesure en comparant les spectres obtenus avec et sans contrôle.

Sur l’IRCCyN Box on obtient les spectres en appliquant un bruit blanc filtré entre
[20-500]Hz sur l’entrée du chemin primaire up.

Sur véhicule seules des simulations ont été réalisées. Lors de ces simulations, le bruit
de perturbation yp est choisi comme un bruit blanc filtré entre [20-500]Hz. yp est un
signal vectoriel dont les composantes ne sont pas indépendantes ; on ne peut donc pas
appliquer des bruits indépendants sur chaque entrée. Dans les simulations qui suivent
c’est le même bruit blanc filtré qui est appliqué sur chacune des entrées ypj

(notons que
cette configuration n’est pas pleinement réaliste).

9.5.2 Atténuation en basse fréquence

Examinons tout d’abord les possibilités d’action en basse fréquence sur l’IRCCyN Box
puis sur le véhicule.

9.5.2.1 IRCCyN Box

Nous avons déjà commenté le fait que les haut-parleurs qui équipent l’IRCCyN Box n’ont
pas d’enceinte arrière. Ainsi, bien qu’il s’agisse de haut-parleurs de petite taille ils per-
mettent d’agir relativement bas en fréquence. Nous avions déjà conjecturé ce résultat
en analysant au chapitre 4 les réponses en fréquence mesurées sur le démonstrateur. On
confirme ici cette conjecture par les résultats obtenus en contrôlant le bruit dans la plage
[50-80] Hz. La valeur du critère obtenue est 0.47 ; il est associé au transfert Typ1→e1 (du
modèle 3) dont l’amplitude est donnée en figure 9.4.
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Figure 9.4 – Transfert Typ1→e1 (modèle 3) (plage d’atténuation [50-80] Hz) (Simulation)
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Figure 9.5 – Atténuation perçue au niveau des microphones M1 et M2 (Simulation)
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L’atténuation perçue localement au niveau des microphones entre fonctionnement en
boucle ouverte et fonctionnement en boucle fermée est fidèle à ce résultat, comme le montre
la figure 9.5. L’atténuation dans la plage d’atténuation atteint 15 à 20 dB. On constate
également comme attendu de l’amplification en dehors de la plage d’atténuation, qui
illustre le phénomène d’effet waterbed qu’on retrouve systématiquement lors de régulation
par rétroaction.

9.5.2.2 Véhicule

On présente ci-dessous les résultats obtenus sur véhicule en considérant la même plage
d’atténuation. Le critère final est de 0.70 ; il est associé au transfert Typ3→e3 . Si on compare
ce résultat à ceux obtenus un peu plus haut en fréquence (voir ci-dessous la deuxième
ligne du tableau 9.2), les difficultés présagées en basse fréquence au regard des réponses
en fréquence mesurées sur le système ne semblent pas ou peu se vérifier.
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Typ3→e3 [50-80] Hz (Véhicule)

Figure 9.6 – Transfert Typ3→e3 (plage d’atténuation [50-80] Hz) (Simulation)

De même l’atténuation perçue localement au niveau des microphones est fidèle à ce
résultat (voir la figure 9.7). L’atténuation constatée atteint environ 8 dB.
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Figure 9.7 – Atténuation perçue au niveau des microphones M1, M2 et M3 (Simulation)

9.5.3 Largeur de la plage et niveau d’atténuation

Un autre point qu’on souhaite évaluer est le niveau d’atténuation atteignable en fonc-
tion de la largeur de la plage d’atténuation considérée. Bien entendu, plus on élargit la
plage d’atténuation plus le niveau d’atténuation obtenu est faible. L’enjeu visé ici est de
quantifier ce phénomène et d’évaluer si on peut ou non obtenir un niveau d’atténuation
intéressant sur une large bande de fréquence. Pour donner des éléments de réponse quatre
plages ont été testées sur l’IRCCyN Box et sur le cas véhicule :

− 190-220 Hz

− 270-300 Hz

− 190-300 Hz

− 100-400 Hz

Les valeurs de critère obtenues sur chaque plage d’atténuation sont données dans le
tableau 9.2
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190-220 Hz 270-300 Hz 190-300 Hz 100-400 Hz
IRCCyN Box 0.5150 0.1851 0.6711 0.9303

Véhicule 0.5660 0.7085 0.9967 1

Tableau 9.2 – Tableau des critères

Comme précédemment on s’intéresse également aux diagrammes de Bode des trans-
ferts qui maximisent chacun des critères. Ils sont donnés en figure 9.8 (IRCCyN Box)
et 9.9 (véhicule).
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[190-220] Hz (Typ2→e2 , Modèle 3)

[270-300] Hz (Typ1→e1 , Modèle 3)

[190-300] Hz (Typ1→e1 , Modèle 1)

[100-400] Hz (Typ2→e2 , Modèle 2)

Figure 9.8 – Transferts associés aux critères du tableau 9.2 (IRCCyN Box) (Simulation)

Notons tout d’abord que le résultat obtenu sur la plage 190-220 Hz pour le cas véhicule
ne respecte pas tout à fait les contraintes. Les valeurs obtenues dans ce cas sont les
suivantes :

− ‖W2Typ→us‖∞ = 1.20

− ‖W3Typ→e‖∞ = 1.19

C’est pour cette raison que la valeur du critère est indiquée en rouge dans le tableau 9.2.
On voit sinon qu’un niveau d’atténuation intéressant est obtenu sur l’IRCCyN Box

jusqu’à la plage 190-300 Hz. Sur 100-400 Hz l’atténuation devient faible.
Sur le cas véhicule, les ordres considérés sont beaucoup plus grands et mettent vrai-

semblablement en difficulté l’optimisation. C’est ainsi que comme nous l’avons indiqué le
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[190-220] Hz (Typ1→e1 )

[270-300] Hz (Typ2→e2 )

[190-300] Hz (Typ3→e3 )

[100-400] Hz (Typ1→e1 )

Figure 9.9 – Transferts associés aux critères du tableau 9.2 (Véhicule) (Simulation)

résultat obtenu sur 190-220 Hz ne rentre pas dans les contraintes sans qu’on ait de réelle
explication physique. L’atténuation obtenue sur les plages de fréquence « étroites » est
un peu plus faible que sur l’IRCCyN Box mais reste intéressante. Par suite, on peut se
demander si l’absence d’atténuation obtenue sur 190-300 Hz est une limitation réelle des
performances ou s’il s’agit d’un problème numérique rencontré lors de l’optimisation. Plus
d’investigations seraient nécessaires sur ce point, elles n’ont pu être menées dans le temps
imparti pour la thèse.

Enfin, considérons l’indicateur RDSPi(jω) (défini en section 3.2.1.2) qui compare les
spectres microphoniques avec et sans contrôle. La figure 9.10 représente cet indicateur dans
le cas de l’IRCCyN Box avec la plage d’atténuation 100-400 Hz. Ce graphique illustre les
limites de l’indicateur à rendre compte de l’atténuation globale. En effet si tous les trans-
ferts de la fonction de sensibilité multivariable sont correctement atténués, l’indicateur
indique qu’à certaines fréquences de la plage d’atténuation le niveau de bruit sur les mi-
crophones M1 ou M2 est amplifié. Ce constat bien qu’ennuyeux ne remet pas en cause
l’efficience globale du contrôle. Il met en lumière le fait qu’en multivariable, les bruits e1
et e2 proviennent chacun à la fois de l’entrée yp1 et yp2 . Ainsi, si le spectre de yp2 est grand
à une certaine fréquence, il peut contribuer à ce que e1 soit également grand à cette même
fréquence. Si à la fréquence considéré yp1 est lui faible, alors l’indicateur RDSPi sera grand.
C’est ce phénomène qu’on observe sur la courbe du microphone M1 aux environs de 265
Hz. C’est le même phénomène qui se produit au niveau du microphone M2 aux environs
de 230 Hz (voir la figure 9.11 pour les spectres en boucle ouverte).
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Figure 9.10 – Atténuation perçue au niveau des microphones M1 et M2 (Simulation)
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Figure 9.11 – Spectres microphoniques obtenus en boucle ouverte (Simulation)
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9.5.4 Validations expérimentales sur l’IRCCyN Box

Les différents résultats de simulation que nous venons de présenter ont également été
validés expérimentalement sur l’IRCCyN Box. On donne à titre d’exemple en figures 9.12
et 9.13 la comparaison entre simulation et expérimentation pour les plages d’atténuation
190-220 Hz et 190-300 Hz. Les comparaisons sur les autres plages d’atténuation donnent
des résultats similaires. Elles montrent toutes une bonne cohérence entre simulation et
expérimentation.
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Figure 9.12 – Spectres microphoniques obtenus en boucle ouverte (Simulation et Expé-
rimentation)
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Figure 9.13 – Spectres microphoniques obtenus en boucle ouverte (Simulation et Expé-
rimentation)

9.5.5 Confidentiel
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Bilan et apports
Après une introduction à l’acoustique automobile et aux procédés passifs de contrôle
de bruit, la première partie a passé en revue différents indicateurs de performance et
de robustesse existants ou nouveaux (dans le cas multivariable notamment) utilisés ou
utilisables dans le contexte du contrôle actif de bruit. Un cahier des charges formalisé et
générique pour les problèmes de contrôle actif dans les cavités a finalement été proposé.

La partie II a permis de présenter les deux démonstrateurs expérimentaux supports
de la thèse et les enjeux de la modélisation acoustique. Ce point est indiqué dans la
littérature comme un point difficile surtout dans le cas multivariable, où des dynamiques
sont partagées entre les différents transferts, et où les ordres considérés sont importants,
notamment pour l’atténuation large bande. La méthode des sous-espaces s’est avérée la
mieux appropriée.

La partie III contient le cœur de la contribution avec la formulation et la résolution
d’un problème de commande répondant au cahier des charges de manière robuste. Dans
le chapitre 8 tout d’abord, une formulation générique et cohérente a été proposée en
vue de pouvoir comparer les performances atteignables dans différentes configurations de
commande. Nous avons ainsi :

− fait varier les nombres d’actionneurs et de capteurs ;

− choisi d’utiliser ou non une mesure de la perturbation ;

− examiné l’intérêt quant au choix du critère : H2 ou H∞.

Le chapitre 9 a apporté quant à lui un certain nombre de réponses au problème industriel
posé. Dans ces deux chapitres (8 et 9) le problème est résolu par un processus d’optimi-
sation non lisse ; une initialisation et une structuration parcimonieuse du régulateur ont
été proposées. L’approche est validée en expérimentation sur le démonstrateur IRCCyN
Box et est appliquée en simulation sur des modèles identifiés à partir de données expéri-
mentales du démonstrateur véhicule. Sur le cas véhicule, le processus d’optimisation peine
parfois à converger sans doute en raison de l’ordre élevé du modèle identifié.

Les contributions de ce travail ont donc été tout d’abord méthodologiques par la
formalisation d’un cahier des charges générique pour les problèmes de contrôle actif dans
une cavité. Ce cahier des charges est basé sur des indicateurs permettant l’évaluation
claire et précise des performances atteignables. Il permet de couvrir une large variété des
problèmes de contrôle actif existants.
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Une autre contribution de ce travail réside dans la formalisation d’un problème de
commande permettant la comparaison équitable de différentes architectures de contrôle
actif. Les résultats obtenus permettent de quantifier et de clarifier les apports de chaque
architecture et de les comparer lisiblement.

Un apport supplémentaire de cette thèse est la formalisation d’un problème de com-
mande et l’évaluation précise des performances atteignables dans le cadre des hypothèses
du problème industriel posé.

Enfin la dernière contribution de ce travail réside dans la sélection d’outils permet-
tant la résolution efficace des différents problèmes d’optimisation posés en vue d’évaluer
précisément les performances atteignables.

Le démonstrateur IRCCyN Box a été un support important aux divers résultats pré-
sentés dans ce mémoire. Ayant été développé durant la thèse, il constitue lui aussi une
des contributions de cette thèse.

À l’issue de ce travail, nous avons montré que l’on peut faire de l’atténuation acoustique
large bande et robuste. Dans le cas d’une commande par rétroaction pure cette atténuation
se paye par le phénomène d’effet waterbed. Nous l’avons vu au chapitre 8, le passage de
la commande monovariable à la commande multivariable permet de relâcher certaines
contraintes liées aux zéros à non minimum de phase et la commande à deux degrés de
liberté avec une action de précompensation permet de s’affranchir du phénomène d’effet
waterbed et d’atteindre des niveaux de performance significativement meilleurs qu’avec
seulement la rétroaction. Ces résultats ne sont pas surprenants, mais ils sont ici traités de
manière systématique, et quantifiés. Ces informations et les divers résultats de la thèse
sont autant d’éléments qui permettront à Renault de mieux juger des potentialités du
contrôle actif acoustique pour l’atténuation du bruit basse fréquence large bande.

Les travaux de cette thèse ont donné lieu à :

− deux publications en conférence [70] et [71] ;

− trois présentations en séminaires ou groupe de travail scientifiques ;

Des publications sont également en préparation, il s’agit de deux papiers de revue et d’une
publication en conférence. La liste détaillée est donnée en introduction du mémoire.

Perspectives
Les perspectives liées à ce travail sont de deux natures :

− algorithmiques

− fondamentales

D’un point de vue algorithmique tout d’abord, un premier point concerne l’initialisa-
tion. Actuellement, elle ne tient pas compte de toutes les contraintes du problème d’op-
timisation, on règle seulement « mollement » l’initialisation de manière à rentrer dans le
domaine des contraintes. Les performances du régulateur initial sont en général faibles
et c’est l’optimisation non lisse qui est seule chargée d’abaisser le critère. Une autre voie
consisterait à rechercher un régulateur initial plus performant solution d’un problème
d’optimisation relaxé mais convexe et guider ainsi davantage l’optimisation non lisse.
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L’ordre du régulateur est également un point possible d’approfondissement. Excepté
dans nos premiers travaux sur le cas monovariable [70], où nous procédions à une paramé-
trisation modale originale, le régulateur est à ce jour choisi du même ordre que le modèle
de synthèse afin de pouvoir évaluer au plus près les performances atteignables.

Enfin une comparaison de la méthodologie présentée dans ce mémoire et des stratégies
du type FxLMS très répandues dans la littérature serait un élément intéressant d’évalua-
tion de la présente solution. Notons toutefois que si l’on peut comparer les niveaux de
performance atteints, les garanties de robustesse offertes par la présente solution sont elles
difficilement quantifiables pour les stratégies de type FxLMS. Ceci constitue un point fort
de la méthodologie de commande proposée ici. Un papier au sujet de cette comparai-
son est en préparation. Les premiers résultats donnent clairement l’avantage à l’approche
poursuivie dans ce mémoire.

D’autres points d’intérêt sont d’ordre plus fondamental. Ils concernent par exemple
la recherche de la position optimale pour les actionneurs et les capteurs dans l’habi-
tacle. Dans ce travail la position des actionneurs et des capteurs et le choix de l’instru-
mentation étaient considérés comme non négociables. Il peut toutefois s’avérer opportun
d’évaluer quantitativement si une position différente peut aider l’atteinte de meilleures
performances. Une thèse est actuellement en cours à l’IRCCyN qui s’intéresse à l’analyse
spatiale du champ acoustique et l’analyse de conditions d’observabilité et de commanda-
bilité.

Ainsi que nous l’avons montré une mesure de la perturbation permet d’améliorer
significativement les performances. La recherche d’une mesure qui quoique compatible
avec les contraintes industrielles serait de nature à produire une bonne estimation de la
perturbation constituerait également une voie d’amélioration.
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Annexe A
Densité spectrale de puissance

Ces rappels sont tirés de [72] et de [73].

A.1 Définitions
Définition A.1. Un processus aléatoire est stationnaire si ses caractéristiques statis-
tiques sont indépendantes de l’origine des temps.

Définition A.2. Un processus est ergodique si on peut remplacer les moyennes d’en-
semble par des moyennes temporelles. Dit autrement il y a autant d’informations dans
une réalisation suffisamment longue que dans un grand nombre de réalisations de durée
moindre.

A.2 Propriétés d’un signal aléatoire stationnaire et
ergodique

Si on considère un processus aléatoire et ergodique X(t). Il est entièrement caractérisé
par sa moyenne m et sa fonction d’autocorrélation ϕ(τ) :

m = E (X(t)) = lim
T→∞

1
2T

∫ T

−T
x(t)dt (A.1)

Où x est une réalisation particulière du processus X(t).
Si on note X̊(t) = X(t)−m et x̊(t) = x(t)−m :

ϕxx(τ) = E
(
X̊(t)X̊(t− τ)

)
= lim

T→∞

1
2T

∫ T

−T
x̊(t)̊x(t− τ)dt (A.2)

Avec pour propriétés : {
ϕxx(0) = v (variance)
ϕxx(−τ) = ϕxx(τ) (A.3)

La fonction d’autocorrélation nous renseigne sur le degré de prédictibilité du signal.
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A.3 Densité spectrale de puissance
La densité spectrale de puissance Sxx(jω) est la transformée de Fourier (ou transformée
de Laplace bilatère) de sa fonction d’autocorrélation (on note cette transformée de Fourier
φxx(jω)) :

Sxx(jω) =
∫ +∞

−∞
ϕxx e

−jωτdτ = φxx(jω) (A.4)

Soit un système linéaire G(jω) d’entrée u et de sortie y, le spectre du signal de sortie
s’obtient de la manière suivante :

Syy(jω) = G(−jω)Suu(jω)G(jω) (A.5)

L’interspectre s’écrit lui de la manière suivante :

Syu(jω) = G(−jω)Suu(jω) (A.6)

On a de plus la propriété :

Syu(jω) = Suy(−jω) (A.7)

D’autre part si on considère un signal z(t) corrélé avec u, on a la propriété suivante :

Syz(jω) = G(−jω)Suz(jω) (A.8)

A.4 Cas multivariable
La fonction d’autocorrélation s’écrit :

ϕxx(τ) = E
(
x̊(t) x̊T (t− τ)

)
(A.9)

Chaque élément de la matrice s’écrit de la manière suivante :

ϕxixj
(τ) = E (x̊i(t) x̊j(t− τ)) (A.10)

La matrice spectrale d’autocorrélation s’obtient en appliquant la transformée de Fou-
rier terme à terme :

Sxx(jω) = T F(ϕxx(τ)) (A.11)

Le spectre de sortie d’un système multivariable s’obtient lui de la manière suivante :

Syy(jω) = G(−jω)Suu(jω)GT (jω) (A.12)

Les interspectres s’obtiennent eux de la manière suivante :

Syu(jω) = G(−jω)Suu(jω) (A.13)

Suy(jω) = Suu(jω)GT (jω) (A.14)
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Valeurs Singulières

La décomposition en valeurs singulières est un outil classique de l’algèbre linéaire. Nous
rappelons brièvement ici sa définition puis nous donnons son expression analytique dans
le cas d’une matrice 2 × 2, enfin nous décrivons brièvement son interprétation pour les
systèmes multivariables. Ces rappels sont tirés de [20].

B.1 Définition
Soit une matrice complexe A de dimension l × m, elle peut se factoriser de la manière
suivante :

A = UΣV H (B.1)

Dans cette expression les matrices U de dimension l× l et V de dimension l×m sont
unitaires. Σ contient une matrice diagonale Σ1 de valeurs singulières réelles σi rangées par
ordre décroissant. Deux cas sont à considérer :

Σ =
[

Σ1
0

]
; l ≥ m (B.2)

ou
Σ =

[
Σ1 0

]
; l ≤ m (B.3)

Avec
Σ1 = diag{σ1, σ2, · · · , σk}; k = min (l,m) (B.4)

et
σ̄ = σ1 ≥ σ2 ≥ · · · ≥ σk = σ (B.5)

Les valeurs singulières de la matrice A sont également les racines carrées des k =
min (l,m) plus grandes valeurs propres de AAH et de AH :

σi =
√
λi (AAH) =

√
λi (AHA) (B.6)
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ANNEXE B. VALEURS SINGULIÈRES

B.2 Valeur singulière d’une matrice 2× 2
Soit une matrice A de dimensions 2× 2. On introduit les deux grandeurs suivantes :

b = tr(AHA) =
∑
ij

|aij| c = det(AHA)

On sait que la somme des valeurs propres d’une matrice est égale à sa trace et son
produit à son déterminant, on a donc :

λ1 + λ2 = b λ1λ2 = c

Si on utilise ces relations lors de la résolution de σi(A) =
√
λi (AHA), on obtient :

σ̄(A) =

√
b+
√
b2 − 4c
2 σ(A) =

√
b−
√
b2 − 4c
2

B.3 Interprétation pour les systèmes multivariables
Soit un système multivariable G(s) ayant m entrées et l sorties. Soit la pulsation ω, on
peut appliquer la décomposition en valeurs singulières à la matrice complexe G(jω) :

G(jω) = UωΣωV
H
ω (B.7)

Dans cette expression Uω et Vω peuvent être interprétées comme des matrices de rota-
tion. Leurs vecteurs colonne sont unitaires et orthogonaux et représentent respectivement
les directions de sortie et d’entrée du système G.

Σω est elle la matrice de gain de G.
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Annexe C
Normes de signaux et de systèmes

Les rappels sur les normes sont tirées de [20] et [48].

C.1 Signaux

C.1.1 Norme l2
Par définition la norme l2 d’un signal x appartenant à l’ensemble l2 des signaux de carré
sommable s’écrit :

‖x‖2 =
√∫ ∞

0
‖x(t)‖2dt (C.1)

Cette norme fait tout d’abord une synthèse sur les différentes voies au travers de la
norme 2 vectorielle appliquée au vecteur x(t) :

‖x(t)‖2 = x(t)Tx(t) =
∑
i

|xi(t)|2 (C.2)

Puis un résumé sur le temps au travers de l’intégrale temporelle.
Élevée au carré, elle s’interprète comme l’énergie du signal x.

C.1.2 Norme l∞
La norme l∞ d’un signal x appartenant à l∞ l’ensemble des signaux bornés est définie
comme suit :

‖x‖∞ = sup
t

(
sup
i
|xi(t)|

)
(C.3)

C.1.3 Norme de puissance
La norme de puissance (notée ici ‖ · ‖pow) est définie de la manière suivante :

‖x‖pow =
√

lim
T→∞

1
T

∫ T

0
‖x(t)‖2dt (C.4)

Élevée au carré, elle s’interprète comme la puissance moyenne du signal x.
Notons toutefois que si on l’appelle ici norme, elle n’en est pas une en réalité car elle

ne respecte pas la propriété :
‖x‖ = 0 ⇔ x(t) = 0, ∀t (C.5)
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C.2 Systèmes
Pour la définition des normes sur les systèmes on introduit le système G d’entrée u et de
y tel que :

y = Gu (C.6)
La réponse impulsionnelle du système G est notée g.

C.2.1 Norme H2

La norme H2 est définie de la manière suivante :

‖G(s)‖2 =
√

1
2π

∫ ∞
−∞

Trace (G∗(jω)G(jω)) dω (C.7)

Cette norme peut s’interpréter comme l’énergie de la réponse impulsionnelle, on a en
effet la propriété :

‖G(s)‖2 = ‖g(t)‖2 =
√∫ ∞
−∞

Trace (g∗(t)g(t)) dt (C.8)

Elle correspond également à l’énergie en sortie du système quand on injecte en entrée
un bruit blanc gaussien de moyenne nulle.

C.2.2 Norme H∞
La définition de la norme H∞ est la suivante :

‖G(s)‖∞ = sup
ω
σ̄(G(jω)) (C.9)

C’est le gain maximal de la réponse fréquentielle.
Cette norme vérifie également la propriété :

‖G(s)‖∞ = sup
u(t)

‖y(t)‖2

‖u(t)‖2
(C.10)

Cette norme peut ainsi être considéré comme une norme induite par la norme des signaux
de l2.

C.2.3 Normes induites
Nous avons déjà partiellement mentionné les liens entre les normes sur les signaux et celles
sur les systèmes. Le tableau C.1 récapitule ces liens.

‖u‖ ‖y‖ ‖G‖
énergie énergie H∞

puissance puissance H∞
bruit blanc puissance H2

Tableau C.1 – Normes induites
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Annexe D
Marge de module

Nous rappelons dans cette annexe la définition de la marge de module. De manière qua-
litative tout d’abord, la marge de module est une marge de robustesse, elle caractérise
donc une certaine distance à l’instabilité. Plus cette marge est grande, plus la distance à
l’instabilité est grande et donc plus l’asservissement considéré est robuste.

Pour préciser les choses rappelons que la question de la stabilité intéresse en premier
lieu l’action en boucle fermée (voir figure D.1).

Gu y

w

K

Figure D.1 – Rejet de perturbation par rétroaction

Sur ce schéma, considérons le transfert qui relie w la perturbation et la sortie y. Il est
appelé fonction de sensibilité (en sortie) et est souvent noté S :

S = Tw→y = (I + L)−1

Où L désigne le transfert de la boucle ouverte (appelé transfert de boucle) : L = −GK.
Cette fonction de sensibilité nous indique dans quelle mesure la sortie y est affectée

par la perturbation w. Plus l’amplitude de S est grande plus y est sensible à w et moins
l’asservissement est donc robuste. À l’inverse plus l’amplitude de S est faible plus la
régulation est robuste.

La marge de module Mm, nous sert à quantifier la robustesse aux incertitudes. Elle
est définie comme la norme H∞ de l’inverse de la fonction de sensibilité :

Mm = ‖S‖−1
∞ (D.1)

On illustre généralement cette marge de robustesse dans le cas monovariable sur le
diagramme de Nyquist. Ce diagramme représente dans le plan complexe le transfert de
boucle L mentionné ci-dessus. Pour rappel, dans ce diagramme le point (-1,0) est appelé
point critique car si le lieu de Nyquist franchit ce point, la boucle fermée devient instable.
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Comme représenté en figure D.2, la marge de module représente la distance entre le lieu
de Nyquist L et le point critique, qu’on peut qualifier de distance à l’instabilité.

L

‖S‖−1
∞

(−1, 0) Re(L)

Im(L)

Figure D.2 – Lecture de la Marge de module sur le digramme de Nyquist

Indicateur important de la robustesse, la marge de module peut être utilisée à la
fois en monovariable et en multivariable. Dans ce dernier cas, la marge de module telle
que définie dans (D.1) offre des garanties de robustesse « globales ». Cependant, on peut
également s’intéresser à la robustesse de manière plus locale. Considérons à cet effet les
composantes des signaux y et w, qu’on note yi et wj. Si on souhaite quantifier la manière
dont la composante wj affecte la sortie yi, il faut considérer le transfert monovariable
Twj→yi

, qu’on appelle fonction de sensibilité locale en sortie Sij :

Sij = Twj→yi
(D.2)

La marge de module locale correspondante s’écrit :

Mmij
= ‖Sij‖−1

∞ (D.3)

Il n’y a bien sûr pas équivalence entre robustesse locale et globale. Garantir la robus-
tesse locale, même sur tous les transferts Sij, ne suffit pas à garantir la robustesse globale,
car les différentes marges de module locales ne tiennent pas compte des effets qu’il peut
y avoir simultanément sur les différents transferts Sij.
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Contrôle actif acoustique du bruit large bande dans un habitacle automobile

Active control of broadband noise in a car cabin

Résumé

L’atténuation des bruits gênants dans une automobile est
classiquement réalisée par ajustement des caractéristiques
mécaniques du véhicule : masse, raideur et amortissement. C’est
une approche dite passive. Malheureusement, elle induit un ajout
de masse important pour traiter les basses fréquences. Le contrôle
actif de bruit (atténuation d’un bruit par superposition d’un
contrebruit) est actuellement envisagé comme une solution possible
à ce problème. L’objectif de cette thèse est d’évaluer les
performances atteignables par cette solution.
Un système acoustique étant par essence fortement résonant, sa
modélisation sur une large plage de fréquence conduit à des
modèles d’ordre élevé, pour l’obtention desquels une méthode
d’identification appropriée doit être utilisée. C’est la méthode des
sous espaces par approche fréquentielle dans le domaine continu
qui a été retenue.
La traduction du cahier des charges conduit à un problème de
régulation multivariable H∞ multi-objectif et multi-modèle avec
contrainte de stabilité forte. Par ailleurs, actionneurs et capteurs ne
sont pas colocalisés et on ne mesure pas la perturbation à rejeter.
La volonté d’évaluer au plus près les performances atteignables
justifie la résolution du problème par optimisation non lisse. Cette
approche évite tout pessimisme, mais nécessite de par son
caractère local une bonne initialisation et une structuration du
régulateur parcimonieuse.
La méthodologie proposée a été validée en simulation et
expérimentalement. Elle permet une évaluation et une comparaison
précises des performances atteignables en fonction des contraintes
sur les mesures et les moyens d’action disponibles.

Abstract

Classical methods used for noise reduction in cars are based on
adjusting the mechanical properties: mass, stiffness and damping.
They are qualified as passive and induce significative addition of
weight for reducing low frequency noises. Active noise control is
seen as a possible solution to achieve low frequency noise
attenuation and weight reduction.
The goal of this work is to evaluate achievable performances with
such solution.
Acoustic enclosures are known to be resonant systems of high
order. Obtaining a model of it, therefore requires a suitable
identification method. The approach chosen is based on subspace
methods. It processes data in the frequency domain for obtaining a
continuous time model.
The control problem derived from the specifications is a MIMO H∞,
multi-objective and multi-model problem with a strong stability
constraint. Futhermore, actuators and sensors are not-colocated,
and no measure of the disturbance is available. In order to precisely
evaluate the achievable performances, this problem is solved using
nonsmooth optimization.
Such approach ensures the absence of pessimism, but requires an
appropriate initialization and a parsimonious controller structure,
because it does not ensure convergence toward the global optimum.
The proposed methodology was validated in simulation and
experimentally. It allows a precise evaluation and comparison of
achievable performances according to the constraints on available
measures and means of action.

Mots clés
Contrôle actif acoustique, Atténuation large
bande, Automobile, Commande multi-objectif,
Commande robuste.

Key Words
Active noise control, Broadband noise
attenuation, Automotive control, Multi-objective
control, Robust control.
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