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RESUMO

O estdgio de entrada da grande maioria dos equipamentos eletrénicos mo-
dernos consiste em um conversor CA—CC com baixo fator de poténcia
e elevado conteido harmonico, o que é indesejavel do ponto de vista da
rede elétrica. Os conversores Boost com correcao do fator de poténcia
(CFP) sdo, atualmente, solugdes consolidadas para atender as espe-
cificacoes de qualidade da rede elétrica. No entanto, o projeto de
controladores para esses dispositivos é bastante complexo devido as nao
linearidades do modelo e também da lei de controle para garantir um
fator de poténcia unitario. Neste contexto, a técnica do autocontrole
da corrente se destaca dentre as demais estratégias de controle para
conversores Boost com CFP pela sua simplicidade, por dispensar o sen-
soriamento da tensao de entrada e pelo baixo custo. Nesta dissertacao,
abordam-se os problemas de andlise de estabilidade e desempenho, e
sintese de controle para conversores Boost com CFP autocontrolado
pela corrente utilizando uma formulagao matematica baseada em desi-
gualdades matriciais lineares (LMIs). Com este objetivo, utiliza-se a
técnica do modelo médio para o conversor em malha aberta além de uma
representacao algébrico-diferencial do sistema em malha fechada para
manipular mais facilmente a nao linearidade inerente a lei de controle.
Para o sistema em malha fechada, realiza-se uma anélise de estabilidade
local considerando uma incerteza na carga e obtendo estimativas da
regiao de atragao. Esta metodologia de andlise é estendida para a sintese
de controle (sintonia dos pardmetros do controlador) considerando in-
certezas na carga (variante no tempo) e uma perturbagio na tensio de
entrada levando em consideragao robustez e critérios de desempenho
baseados no ganho L5 e na taxa de decaimento exponencial.

Palavras-chave: Conversor Boost com CFP. Estimativa da regiao de
atracao. Sintese de controle.






ABSTRACT

The input stage of most modern electronic equipments consists of an
AC—-DC converter with low power factor and high harmonic contents,
which is undesirable from the point of view of the grid power line. The
Boost converters with power factor correction (PFC-Boost) are currently
consolidated solutions to comply with the quality specifications of the
power grid. However, the control design for PFC-Boost converters is
very complex because of the nonlinearities of the model and of the
control law (needed to ensure a unity power factor). In this context, the
self-current control technique stands out among other control strategies
because of its circuit simplicity, no input voltage sensing and low cost.
In this master thesis, the stability and performance analysis, and control
synthesis problems are addressed for current self-controlled PFC-Boost
converters considering the linear matrix inequality (LMI) framework. To
this end, the average modeling technique is applied to represent the open-
loop dynamics while a differential-algebraic state-space representation
is applied to deal with the nonlinear closed-loop dynamics. Moreover, a
local stability analysis of the closed-loop system is assessed assuming
load uncertainty while estimating the system domain of attraction.
Then, the analysis results are extended for control design (i.e., controller
tuning) considering a time-varying (and bounded) load and vanishing
input voltage disturbances as well as performance specifications in terms
of the system Ls-gain and of an exponential decay rate.

Keywords: PFC Boost converters. Domain attraction Estimation.
Control Synthesis.
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1 INTRODUCAO

O primeiro estdgio da entrada de alimentacao de equipamentos
eletronicos modernos consiste, em geral, de um conversor de poténcia
CA—CC com baixo fator de poténcia e elevado contedido harmonico
na corrente de entrada poluindo a rede elétrica. Do ponto de vista do
sistema de distribuicao de energia elétrica o fator de poténcia pode
ser entendido como um critério de qualidade e eficiéncia do consumo
de energia, pois relaciona a quantidade de energia fornecida pela rede
elétrica com a quantidade de energia efetivamente utilizada para realizar
trabalho. Pode-se definir o fator de poténcia como sendo expresso pela
razao da poténcia ativa e a poténcia aparente de um dado equipamento
elétrico. Portanto, para a rede elétrica, a carga ideal é resistiva (fator de
poténcia unitério), o que torna necessdrio incluir algum tipo de corregéo
do fator de poténcia para os equipamentos eletronicos cujo estagio de
conexdo a rede elétrica consiste de um conversor CA—CC.

Neste sentido, uma maneira de superar este problema é incorpo-
rar ao conversor uma etapa de correcao do fator de poténcia. Desta
forma, aqueles equipamentos caracterizados como cargas nao lineares
passam a apresentar alto fator de poténcia. Dentre as diversas solugoes
de conversores de tnico estdgio, o conversor elevador de tensao CC—CC,
também conhecido como conversor Boost, com corregcao do fator de
poténcia (CFP) é uma topologia consolidada, devido a sua simplici-
dade, eficiéncia e baixo custo. Em geral, utiliza-se esse conversor com
frequéncia de comutacao fixa imposta por uma modulagao por largura
de pulso (PWM) e operando em modo de condugao continua.

Ao incorporar a correcao do fator de poténcia ao conversor,
observa-se um novo objetivo de controle: a corrente de entrada deve ter
o mesmo formato e fase que a tens@ao de entrada para obter um alto
fator de poténcia. Portanto, para os conversores Boost, as estratégias
de controle mais aplicadas podem ser classificadas quanto a forma de
controle da corrente. Na literatura especializada, destacam-se duas
técnicas de controle. A primeira delas, denominada de método direto,
utiliza a informacao da tensdo de entrada como sinal referéncia para
controlar a forma da corrente de entrada. Nesta estratégia a técnica de
controle por valores médios instantaneos da corrente do indutor é a mais
utilizada® (TODD, 1996). A segunda forma, chamada de controle indireto,
considera a medicao da corrente do indutor no conversor ao invés da

1Por possuir um circuito integrado dedicado a sua implementacio (TODD, 1996),
além de ser a solugdo default no software Psim (POWERSIM, 2014).
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tensao de entrada para controlar a corrente de entrada, pois a corrente
no indutor tem a mesma forma da tensao de entrada. Nesta estratégia,
destaca-se a técnica do autocontrole da corrente? (RAJAGOPALAN; LEE;
NORA, 1997; BEN-YAAKOV; ZELTSER, 1999; BORGONOVO et al., 2005).

A técnica por valores médios citada acima controla a corrente
no indutor para impor na corrente de entrada o formato da tensao de
entrada. Nesta técnica, para controlar a corrente no indutor, utilizam-se
duas etapas, sendo a primeira para gerar o sinal de referéncia da corrente
e outra o sinal de controle. A etapa que gera o sinal de referéncia da
corrente consiste de uma multiplicacao entre o sinal que regula a tensao
de saida e a tensao de entrada. Desta forma, obtém-se a amplitude e
o formato da tensao de entrada para formar a corrente de referéncia a
partir do sinal que regula a tensao de saida. Esta referéncia por sua
vez é comparada com uma amostra da corrente do indutor e processada
para gerar o sinal de controle adequado para a modulagao PWM que
comanda a comutagao da chave. Por essa descrigao, torna-se evidente
que a tensao de entrada é a responsavel pela imposicao do formato da
corrente de entrada.

Entéo, a estrutura de controle da técnica por valores médios pode
ser caracterizada por duas malhas de realimentacao, uma para cada
etapa. A malha interna realimenta a corrente do indutor, enquanto
a malha externa realimenta a tensao de saida, e para conectar as
malhas utiliza-se um multiplicador. Logo, a lei de controle é nao linear
(devido a essa multiplicagdo), apesar de em cada uma das malhas
utilizarem-se controladores lineares. Embora a lei de controle seja nao
linear, classicamente, utiliza-se a abordagem no dominio da frequéncia
e ferramentas lineares para o projeto dos controladores lineares (em
geral, do tipo PI). Do ponto de vista pratico, essa abordagem determina
um modelo simples e funcional para o projeto da lei de controle de
conversores operando em condi¢Oes nominais, mas apresenta uma perda
de desempenho significativa (até mesmo a instabilidade) em situagoes
com carga leve.

Em relagao ao desempenho da regulacao da saida, a ondulagao da
tensao é inevitavel para o equilibrio de energia uma vez que a poténcia de
entrada é uma funcao senoidal quadrada, e o tamanho do armazenador
de energia pode ser escolhido para manter a magnitude da ondulagao
a um nivel razodvel. Porém, na pratica percebe-se que isto afeta a
resposta dinamica, de modo que ha um compromisso entre velocidade
de resposta e atenuagao da ondulagdo. Com base nessa caracteristica
dinédmica, supoe-se no projeto de controle pela abordagem frequencial

2Também denominada de técnica autocontrolada pela corrente.



27

que a frequéncia da rede é a largura de banda méaxima permitida no
circuito de regulacao de saida sob a condigdo de fator de poténcia
unitdrio (CHU et al., 2009). Nesse caso, pela abordagem frequencial,
assume-se que a frequéncia de cruzamento para um controlador do tipo
PI na malha de tensao é em torno de % ou % da frequéncia da rede e
a margem de fase é escolhida maior que 45°. Enquanto que na malha
de corrente a frequéncia de cruzamento é limitada em torno de % da
frequéncia de comutagao, e para obter estabilidade deve ser 50 a 100
vezes maior que a frequéncia da rede. Logo, a malha de corrente possui
uma velocidade de resposta muito superior a malha de tensao, porém
neste caso acontece um fenémeno de distor¢ao da forma de onda quando
a corrente é nula (SUN, 2004), o que a torna muito sensivel a ruidos
(CHEN; MATHEW; SUN, 2007).

Nestas especificagoes comuns, para atenuar a ondulagao na tensao
de saida, efeito da segunda harmonica da tensao da rede, o controlador
PI da malha da tensao tem dinamica muito lenta para ter desempenho
e robustez satisfatérios (CHU et al., 2009). Assim, em situagbes de cargas
leves, interrupcoes instantaneas ou mudanca do valor eficaz da tensao
de entrada o desempenho pode ficar comprometido, ou seja, quando
o conversor estiver em operagao fora das condigbes nominais a tensao
de saida pode torna-se oscilatéria, e em casos criticos até perder a
estabilidade. Neste contexto, existem trabalhos recentes que utilizam da
estrutura de controle pela técnica por valores médios, porém acrescentam
alguma adaptagao para superar os problemas que esta técnica possui
na operacgao fora das condigoes nominais.

Um trabalho que visa robustez e melhorar a velocidade de resposta
para suportar mudangas da carga é (FIGUERES et al., 2007), que usa a
técnica de controle de injecao da corrente de carga. A ideia desta técnica
é adicionar uma malha de realimentacao da corrente da carga com a
finalidade de atualizar rapidamente o valor de referéncia da corrente do
indutor. Desta forma, obteve-se uma resposta da tensao de saida mais
acelerada diante de mudanga de carga, quase eliminando os sobressinais
tipicos deste tipo de conversores. Uma alternativa ao acréscimo da
malha de controle, e visando os mesmos objetivos é encontrado em
(MOON; CORRADINT; MAKSIMOVIC, 2010). Neste caso, a solucao foi
utilizar controladores PI com ganhos autoprogramados. Dessa forma,
verifica-se se existem perturbagoes nas malhas e caso ocorra modificam-
se os ganhos dos controladores aumentando ou diminuindo a velocidade
de resposta devido a variacao dos parametros.

Por outro lado, em (AROUDI; ORABI, 2012) a estratégia foi uti-
lizar uma malha de realimentacao em atraso do sinal de saida para o
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controlador da malha de tensdo, de modo que com esse acréscimo fosse
possivel tratar os fendmenos nao lineares e distor¢ao harmoénica que
sdo naturais da técnica de controle por valores médios. J4 em (GIRI
et al., 2010) apesar de utilizar a estrutura de controle em questao os
controladores PI foram substituidos. Na malha de tensao foi utilizado
um filtro de 3* ordem e o controlador da malha de corrente foi projetado
utilizando backstepping. Essas modificagoes resultaram em estabilidade
e desempenho diante de cargas desconhecidas.

Na busca por maior robustez em (KESSAL; RAHMANI, 2013) a
malha de corrente foi substituida por um controlador de estrutura
varidvel com modos deslizantes (sliding mode) dispensando a modulagao
PWM. Nesta modificagao da estrutura de controle, obteve-se em regime
permanente uma baixa distor¢ao harmonica e alto fator de poténcia,
além de uma certa robustez em relacao a mudangas na carga. Em
(JAPPE; MUSSA, 2009) apresenta o problema da interrupgao instantinea
da tensao de alimentacao e seus efeitos sobre o conversor. Neste caso,
como solucao foi projetado junto aos controladores PI uma malha anti
wind-up como uma protecao. Pois, observa-se que apds a interrupgao da
energia de entrada pode ocorrer a saturacao do controlador permitindo
a circulacao de um alto valor de corrente que pode danificar a chave
semicondutora.

Em relacao ao método indireto do controle da corrente anterior-
mente apresentado, a alternativa do autocontrole da corrente também
possibilita elevado fator de poténcia. Neste caso, o controle da corrente
do indutor nao utiliza a tensao de entrada diretamente, o que implica
na auséncia do monitoramento da tensao de alimentacao. Nesta técnica,
torna-se necessdrio apenas uma etapa para o controle da corrente, o
que torna o controlador mais simples. Observa-se que a corrente do
indutor possui o mesmo formato da onda da tensao de entrada, entao
basta controlar sua amplitude para obter alto fator de poténcia, o que
é possivel através de uma agao proporcional na malha de controle da
corrente (BEN-YAAKOV; ZELTSER, 1999). Por esse motivo, esta técnica
chama-se autocontrole da corrente, pois utiliza uma amostra da corrente
do indutor para gerar o sinal de controle da corrente. Isto torna a lei
de controle com menos elementos dispensando a utilizagao de agao de
controle PI na malha de corrente. Para controlar a malha de tensao se
utiliza uma acao PI, de maneira similar a técnica classica por valores
médios na qual a malha de tensao gera uma amplitude de referéncia
para a corrente. Para conectar as malhas utiliza-se uma divisao, pois a
amplitude gerada pelo controle da tensao é inversamente proporcional
a corrente de referéncia.
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Porém, além da nao linearidade racional na entrada da malha
de corrente, esta técnica apresenta problemas também no que se refere
a robustez, quando submetida a cargas leves de maneira similar ao
conversor Boost com CFP clédssico (LANGE; HELDWEIN, 2011; JAPPE;
MUSSA; COUTINHO, 2011). Neste caso, o seu desempenho é afetado
podendo em algumas situagoes criticas se instabilizar. Em (LANGE;
HELDWEIN, 2011) a solug¢@o encontrada foi substituir o controlador
proporcional na malha da corrente por um compensador em atraso de
fase autoajustével para cada faixa de poténcia processada na saida.
Assim, manteve-se uma margem de fase robusta o suficiente para obter
a estabilidade independente da carga, ao custo de tornar o controlador
mais complexo. No entanto, essa abordagem nao leva em conta as nao
linearidades do modelo e do controle. Isto significa que nao é possivel
garantir a estabilidade do sistema de controle quando os estados do
sistema se afastarem em demasia do ponto de operagao do conversor,
pois, o modelo linear perde consisténcia. Em (JAPPE; MUSSA; COUTINHO,
2011), propoe-se uma metodologia para anélise de estabilidade na qual
a dinamica nao linear é levada em consideragao. Esta técnica de analise
permitiu também obter uma estimativa da faixa de carga admitida com
garantia de estabilidade.

De forma resumida, as técnicas citadas possuem leis de controle
nao lineares, mas devido a complexidade de lidar com a lei de controle
completa, em geral utilizam-se ferramentas lineares para o projeto dos
controladores. Em contraste com esta pratica, recentemente, destacam-
se as estratégias de controle nao lineares que permitem o projeto dos
controladores levando em conta integralmente a dinamica do sistema
em malha fechada. Em (DAS et al., 2013) utiliza-se fungées de Lyapunov,
(CHU et al., 2009) realimentagdo linearizante exata e (SELEME et al.,
2013) utiliza a teoria de passividade. No entanto, ao considerar as
nao linearidades do conversor Boost e da lei de controle, aumenta-se o
esforgo para o projeto de controle, porém em contrapartida obtém-se
uma garantia de estabilidade e desempenho.

De maneira geral, as técnicas frequenciais nao podem garantir
estabilidade e desempenho, pois sao baseadas em aproximacoes linea-
res da dinamica do sistema. Isto justifica o crescimento do estudo de
técnicas de projeto de controle que visam garantir estabilidade e de-
sempenho. Uma ferramenta que vem sendo utilizada com este objetivo
sdo as desigualdades matriciais lineares (LMI). As técnicas cldssicas de
projeto, tais como reguladores lineares quadréticos (LQR), norma #s
e norma H., tem sido aplicadas através da abordagem LMI em diver-
sos problemas, inclusive em conversores de poténcia, principalmente
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conversores estaticos CC—CC.

Neste contexto, destaca-se o trabalho (OLALLA et al., 2009), que
busca a solugao do projeto LQR através de uma abordagem LMI. No
entanto esse trabalho considera somente as parcelas lineares do modelo
do conversor. Em (OLALLA et al., 2012a) foi considerado no projeto
do controlador a dinamica nao linear, as incertezas paramétricas, a
saturagao do sinal de controle. Além disso, utilizou-se um controlador
por realimentagao de estados com a adi¢ao de uma acao integral (erro
entre safda e referéncia) que contava com alocagao de polos para as
especificagbes em transitorio e Ho, em regime permanente. Além disso,
neste trabalho também obteve-se uma estimativa da regiao de atracao.
J& em (OLALLA et al., 2012b) tem-se basicamente a mesma abordagem
em relacao aos requisitos de projeto do trabalho anterior, porém os
ganhos do controlador sao escalonados.

Uma abordagem alternativa para o projeto de controladores
robustos pode ser vista em (MONTAGNER et al., 2012). Neste trabalho foi
utilizado um controlador Hs robusto de realimentacao de estados. Nesta
abordagem, apesar de considerar uma aproximacgao linear do modelo
do conversor, mostra superioridade em desempenho comparada com o
controle cldssico escolhido para comparacao. Além dessas contribuigoes
para o controle robusto de conversores Boost, encontra-se em (LEYVA;
INGLES; OLALLA, 2012) um foco na atenuacao da ondulagéo da tensao de
saida através da filtragem do sinal de controle, que é um outro aspecto
relacionado ao desempenho. J4 em (TORRES-PINZON; GIRAL; LEYVA,
2012) apresenta-se uma abordagem multivaridvel para o problema de
controle de dois conversores Boost em cascata. Portanto, as abordagens
LMIs apresentam condigoes para obter projetos de controle que garantem
a estabilidade e algum desempenho, pois podem considerar a estimativa
da regiao de atracao como uma regiao segura para operagao. Além
disso, essas técnicas facilitam a inclusao de critérios de desempenho e
robustez ao projeto.

Diante de tudo que foi exposto, este trabalho concentra-se no
estudo do conversor Boost com correcao do fator de poténcia autocontro-
lado pela corrente. Essa escolha justifica-se pelo fato que o método de
controle indireto é menos suscetivel a ruidos de chaveamento, pois nao
é necessario medir a tensao de entrada. Outra vantagem é uma certa
imunidade a interrupg¢oes instantéaneas da tensao de entrada (JAPPE;
MUSSA, 2009). Mas como apresentado acima, esta técnica pode levar
a instabilidade do sistema de controle quando operando com pouca
carga (i.e., regime de operagdo com carga leve) principalmente quando
o controle é implementado digitalmente (JAPPE; MUSSA; COUTINHO,
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2011).
1.1 OBJETIVOS

O objetivo principal deste trabalho é desenvolver uma abordagem
LMI para tratar de problemas de controle do conversor Boost com
correcao do fator de poténcia autocontrolado pela corrente operando em
modo de conducdo continua e frequéncia fixa de comutacao imposta por
modulacao PWM. Em particular, para este conversor busca-se estimar a
regiao de atragao através da andlise de estabilidade regional e determinar
ganhos robustos através da sintese do controlador baseado em ganho
Lo. Além disso, a sintese do controlador considera a incerteza na carga
e perturbagao na tensao de entrada.

1.2 CONTRIBUICAO CIENTIFICA

O trabalho contribui com novas experiéncias no uso de fungoes
de Lyapunov polinomiais e abordagens LMIs aplicadas na anélise de
estabilidade e na sintese de controladores robustos. Em particular,
apresentam-se uma andlise de estabilidade e sintese do controlador para
um conversor Boost com correcao do fator de poténcia autocontrolado
pela corrente.

Além disso, mostra como obter um modelo nao linear em espago
de estados que representa a dinamica do conversor Boost com correcao
do fator de poténcia em malha fechada. Para este conversor considera-se
a incerteza na carga e a pertubacao na tensao de entrada.

Neste trabalho, encontra-se também uma anéilise de estabilidade
que leva em conta a incerteza na carga, uma dada taxa de convergéncia
garantida e as nao linearidades do conversor e do controlador. Esta
andglise é baseada em uma abordagem LMI resultando em uma estimativa
da regiao de estados atingiveis.

O principal resultado do trabalho é um método de projeto de
ganhos robustos para o conversor Boost autocontrolado pela corrente.
O método é uma abordagem LMI, e utiliza fungoes de Lyapunov po-
linomiais e o ganho £, como critério de desempenho. Os resultados
desta dissertacao foram condensados no artigo “Robust Tuning of Cur-
rent Self-Controlled Single-Phase PFC Boost Converters”submetido ao
IEEE Multi-Conference on Systems and Control, 2015, a se realizar na
Australia.
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1.3 ESTRUTURA DA DISSERTACAO

O restante desta dissertagao é organizado nos seguintes capitulos:

Capitulo 2: revisa conceitos béasicos de sistemas nao lineares
variantes no tempo e incertos. Apresenta as principais técnicas
LMIs para tratar sistemas nao lineares;

Capitulo 3: apresenta o conversor Boost com correcao do fator
de poténcia além de demonstrar a obtencao do modelo em malha
fechada que serd utilizado para a andlise e sintese;

Capitulo 4: desenvolve uma abordagem LMI para a analise de
estabilidade regional do conversor Boost em malha fechada consi-
derando uma carga incerta (mas constante) e sem perturbagao;

Capitulo 5: contém o principal resultado do trabalho. Desen-
volve uma abordagem LMI para a sintese de ganhos robustos
do conversor Boost com corregéao do fator de poténcia autocon-
trolado pela corrente considerando a carga variante no tempo e
perturbacao de entrada Lo;

Capitulo 6: apresenta as conclusoes gerais do trabalho e resume
os resultados obtidos.
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2 PRELIMINARES

Neste capitulo, revisam-se os principais conceitos de sistemas
dindmicos e de controle para os sistemas nao lineares a serem utilizados
nessa dissertacao. Em especial, caracteriza-se a estabilidade para siste-
mas nao lineares considerando a teoria de Lyapunov, e apresentam-se
os métodos baseados em desigualdades matriciais lineares (ou LMIs)
que serao utilizados para a obtengao de condigoes para a andlise de
estabilidade e sintese de controle para a classe de sistemas nao lineares
considerada nessa dissertacao. Além disso, dar-se-4 atengao a regiao de
atracao e suas propriedades, de modo a relacionar a abordagem LMI e
a teoria de Lyapunov.

2.1 SISTEMAS NAO LINEARES

Considere o seguinte sistema nao linear variante no tempo:
= f(t,x) xo=2x(to) (2.1)

em que x € R™ é o vetor de estados, xg € o vetor de condicOes iniciais,
t € Ry é o tempo e ¢y o instante inicial.

Para desenvolver esta dissertacao sao necessarias definicoes e
conceitos basicos relativos aos sistemas nao lineares, representados por
(2.1), que podem ser facilmente encontrados em (KHALIL, 1996). Neste
contexto, a nogao de ponto de equilibrio é fundamental. Em um sistema
dinamico, um ponto de equilibrio, Z, ¢ um ponto no espaco R™ para o
qual as trajetérias convergem ao tempo tender ao infinito. Em outras
palavras, & é definido como um ponto de equilibrio se f(¢,z) = 0, para
todo t € R;. Em um sistema linear tem-se um tnico ponto de equilibrio,
o que facilita a analise, mas em um sistema nao linear podem existir
vérios pontos de equilibrio (com diferentes comportamentos), e portanto
o conceito de estabilidade é também associado ao ponto de equilibrio.
Quando o ponto de equilibrio ndo é a origem, Z # 0, em muitos casos é
possivel transladar o ponto de equilibrio a origem fazendo uma mudanga
de varidveis (KHALIL, 1996), desta forma considera-se nesta dissertagao
que a origem é o ponto de equilibrio a ser considerado para a andlise de
estabilidade.

Por exemplo, tomando o seguinte sistema nao linear e invariante
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no tempo:
&= f(x), f(@)=0, zo=ux(0) (2.2)

pode-se fazer, sem perda de generalidade, a mudanca de varidveis
y =z — I, que fica:

y=i=f(z)=fly+) = 9(y), g(0)=0 (2.3)

Neste trabalho, tem-se interesse em desenvolver condigoes para
caracterizar a estabilidade regional, ou seja, verificar a estabilidade de
um ponto de equilibrio, e além disso determinar uma estimativa da
regiao de atragao desse ponto, obtendo assim uma regiao em que é
garantida a convergéncia das trajetorias para o ponto de equilibrio.

Definicao 1 (Regido de Atragao). Considere que ¢s(t,to, zo) seja a
solugao (trajetoria) do sistema (2.1), para uma determinada condigdo
inicial xg e instante inicial tg > 0, sendo a origem o ponto de equilibrio.
Entao, a regidgo de atragdo R, ¢ definida como o conjunto de todos os
pontos xg € R™ para qualquer ty € Ry, tal que ¢s(t, to, xg) € definida
para todo t > 0 e limy_, o0 Ps(t, to, xo) = 0.

Observagao 1. A regido de atracao é um conjunto contrativo e in-
vartante, ou seja, ¢ um conjunto de estados iniciais para 0s quais a
convergéncia das trajetérias ao ponto de equilibrio € garantida. Essa
definicao é muito util para estabelecer o conceito de estabilidade regional
a sequir (KHALIL, 1996).

A estabilidade de um ponto de equilibrio esté associada ao com-
portamento das trajetérias dos estados nas vizinhangas desse ponto.
Por exemplo, considere a Figura 1, onde apresentam-se trés trajetérias
de trés sistemas dinamicos distintos, com mesmo ponto de equilibrio
(origem) e mesmas condigdes iniciais. Agora, considere duas regioes
definidas como B(e) de raio € e B(d) de raio 4, ambas centradas no
ponto de equilibrio.

Apesar das trajetorias dos trés sistemas iniciarem no mesmo ponto
Zo, que estd no interior da regido B(d), o comportamento dindmico é
diferente. Pois, para o sistema cuja trajetéria fica contida dentro da
regiao B(e), pode-se dizer que esse sistema possui ponto de equilibrio
estavel. Além disso, quando a trajetéria do sistema converge para a
origem, pode-se dizer que o sistema possui ponto de equilibrio assintoti-
camente estavel. Porém, para o sistema cuja trajetéria sai do interior
da regido B(e), pode-se dizer que o ponto de equilibrio é instével.

Neste exemplo, a estabilidade foi caracterizada para a vizinhanga
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do ponto de equilibrio, pois este é o caso mais comum encontrado em
sistemas dinamicos nao lineares. Entretanto, existem casos em que é
possivel caracterizar a estabilidade global, ou seja, quando as trajetorias
iniciam em qualquer ponto xzg € R™, e convergem para o ponto de
equilibrio.

Figura 1 — Exemplo grafico da nocao de estabilidade.

.-

No entanto, a estabilidade de um sistema nao linear nao é o tinico
requisito necessario para caracterizar o comportamento de um sistema
dinamico. Desta forma, torna-se interessante estabelecer uma nogao
(desempenho) que forneca mais informagoes em relagao a estabilidade.
Por exemplo, a estabilidade exponencial além de garantir a convergéncia
assintotica assegura um decaimento exponencial para as trajetorias dos
estados. Desta forma, as trajetérias iniciadas dentro de uma regiao
definida por || 2o ||< § terdo suas trajetérias z(t) definidas como:

l(t) < Ae™E0) g ||, V ¢ >t

se existir um A e a > 0 (taxa de convergéncia).

Agora, ndo sé a estabilidade estd sendo verificada, mas também
tem-se uma nocao de desempenho através de uma taxa de decaimento
(similar ao conceito de constante de tempo em um sistema linear).

Em principio, essa nogao de estabilidade exige que se conheca
todas as possiveis trajetorias do sistema, o que é impossivel na pratica.



36

Por essa razao, resultados que nao necessitem da solugao do sistema
para verificar a estabilidade s@o mais utilizados. Este é o caso do método
direto de Lyapunov, que nao exige a solugao das equagoes diferenciais,
portanto, nao é necessario a priori conhecer as trajetérias do sistema.

A seguir, apresentam-se vérios resultados relacionando o conceito
de estabilidade acima definido através da caracterizacdo da estabilidade
do ponto de equilibrio no sentido de Lyapunov. Mas antes, considere
um sistema nao linear invariante no tempo:

e seja V(x) uma fungao escalar continuamente diferencidvel, denominada
como fungdo de Lyapunov. A derivada de V() ao longo das trajetérias
de (2.4) é V(z) e dada por:

V(x) Z axl Z (,m (2.5)

fi(x)
[av v av] fa(z) 731()
= 873:1 67122 E : = o7 x

Teorema 1 (Estabilidade por Lyapunov (KHALIL, 1996)). Seja z =0
um ponto de equilibrio para o sistema © = f(z), f(0) =0, com f(x)
satisfazendo as condigdes para existéncia e unicidade de solugédes, e D C
R™ um dominio contendo a origem. Suponha que exista V : D +— Ry,
uma funcao escalar definida positiva e continuamente diferencidvel no
dominio D, tal que

V(0)=0e V(z)>0, z€D, 2#0 (2.6)
V(z) <0 em D (2.7)

entao, x = 0 € estdvel. Por outro lado, se
V(z) <0, z€D, z#0 (2.8)

entao, T = 0 € assintoticamente estdvel.

A ideia de mostrar a estabilidade de um ponto de equilibrio a
partir da verificagao de certas propriedades de uma fungao, torna-se um
instrumento atrativo na teoria de sistemas e controle, pois é possivel
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caracterizar a estabilidade sem precisar resolver o conjunto de equagoes
diferenciais que definem as trajetérias do sistema.

A partir das consideracoes e definigoes apresentadas, a seguir,
apresentam-se dois resultados da teoria de Lyapunov especializados
ao problema de estabilidade considerado nesta dissertagao. Com este
objetivo, primeiro, considere o seguinte sistema nao linear incerto:

&= f(x,0), v€By, d€Bs, x9=u2x(0) (2.9)

em que x é o vetor de estados e § é o vetor de incertezas (possivelmente
variante no tempo). Assume-se que f(z,d) é continua e limitada para
todo = € B, e § € By, para garantir existéncia e unicidade de solugao
da equagao diferencial do sistema (2.9).

Lema 1 (Estabilidade Regional (COUTINHO, 2003)). Considere o sis-
tema ndo linear incerto (2.9), os conjuntos B, e Bs, com [ : B, X Bs —
R™ sendo uma funcgdo localmente Lipschitz tal que f(0,6) = 0, para
todo § € Bs. Supondo que existam escalares positivos €1, €a, €3, ¢, €
uma funcao continuamente diferencidvel V : B, — R satisfazendo as
sequintes condigoes:

ar'z <V(r) < ez'z, Vo€ B, (2.10)
V(z,0) < —esz'x, Vo € By, 6 € Bs (2.11)
R(c) & {x : V(z)<c}CB, (2.12)

entao, a origem do sistema € localmente exponencialmente estavel. Além
disso, o conjunto R(c) é uma estimativa da regiago de atragao obtida
a partir da fungao de Lyapunov V(x), o que significa que para todo
2(0) € R(c), a trajetoria x(t) € R(c) e converge para a origem quando
t — 0.

Apesar do resultado acima garantir a estabilidade exponencial
do sistema (2.9), a seguir apresenta-se um resultado que permite ca-
racterizar a estabilidade exponencial além de determinar um limitante
inferior da taxa de convergéncia do sistema.

Lema 2 (Taxa de Convergéncia (COUTINHO, 2003)). Considere o
Lema 1. Suponha que existam escalares positivos €,, €,, ¢, € uma
funcdo continuamente diferencidvel V : B, — R tendo as seguintes
propriedades:

€’z <V(x) < epx’x, Vo € B, (2.13)

V(x,0) < —2uV(z), Ve € By, € Bs e peRy (2.14)
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R(c) 2 {x : V(z)<c} CB, (2.15)

entdo, para todo x(0) € R(c) a trajetdria x(t) — 0 quando t — oo e
satisfaz a sequinte relacao:

F2@) < /= [[2(0) | e (2.16)

Portanto, ao se considerar sistemas nao lineares incertos, ou seja,
aqueles sistemas em que os parametros das equagoes diferenciais sao
desconhecidos mas com uma faixa de valores admissiveis, essa abordagem
por Lyapunov mostra-se ainda mais vantajosa.

Assim, neste trabalho, consideram-se sistemas nao lineares su-
jeitos a incertezas paramétricas (invariantes e/ou variantes no tempo).
Desta forma, tem-se o sistema nominal que é aquele com os parametros
de projeto e o sistema incerto que considera que o parametro varia em
uma faixa previamente estabelecida. Entao, considerando § um vetor
de parametros incertos, define-se um conjunto de incertezas admissiveis
como:

Bs={6 €R" : Sminyi < 6nyi < Omazyi, i=1,...,1} (2.17)
em que By é uma regiao politopica representando os valores admissiveis
de 4.

Eventualmente, a estabilidade nao pode ser verificada para qual-
quer politopo Bs, mas apenas para um politopo Bs muito pequeno
formado a partir do valor nominal do parametro incerto considerado.
Essa nogao de estabilidade associada a faixa de valores do parametro
incerto é definida como robustez. Assim, de uma maneira simplista,
quanto mais robusto for um sistema, maior é faixa de valores admissiveis
para d tal que a estabilidade do ponto de equilibrio é garantida. Por-
tanto, ao se referir em um sistema robusto estd implicito que este é
estavel para a faixa de parametros previamente especificada.

Destaca-se que geralmente a estabilidade global em sistemas nao
lineares nao é alcancada, ou seja, para um ponto de equilibrio nem
todas as condigoes iniciais resultam em trajetérias estdveis. Desta forma,
o tamanho/geometria da regiao de atragdo depende do tamanho do
conjunto admissiveis de incertezas. Para ilustrar a relagao entre robustez,
estabilidade e regiao de atracao, considere o sistema do oscilador Van
der Pol em tempo reverso (KHALIL, 1996):

3'3:[(1) e(xf_ll)}x’ x:[ﬁ;] (2.18)
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onde € é o coeficiente de amortecimento nao linear.

Neste oscilador tem-se a origem como o inico ponto de equilibrio,
porém a estabilidade nao é global, de modo que somente uma regiao na
vizinhanga da origem resulta em um conjunto cujas condigoes iniciais
sao trajetdrias estaveis, como pode ser observado na Figura 2.

Figura 2 — Regido de Atracao do Oscilador Van der Pol em tempo
reverso para € = 1.

3

Observa-se que o sistema de Van der Pol em tempo reverso possui
um parametro €, que pode ser tomado como um parametro incerto,
em que seu valor nominal é e = 1. Ao se considerar valores diferentes
do nominal, a regiao de atracao é deformada, como pode ser visto na
Figura 3. Tomando-se um valor menor que a unidade, ¢ = 0.1, por
observagao na Figura 3(a), aparetemente tem-se uma regiao de atragao
menor se comparada ao caso nominal, e percebe-se que o formato tende
a um circulo de raio 2. J4 ao se considerar um valor maior que a unidade,
€ = 2, o tamanho do conjunto de condigbes inicias parece ser maior, ao
menos em uma dada dire¢ao, como pode ser verificado na Figura 3(b).
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Figura 3 — Regiao de Atracao do Oscilador Van der Pol com variagao
do parametro.

4 4
2 2
g0 80
-2 -2
4 0 2 4 0 2
X1 Z1
(a) Com e =0.1. (b) Com € = 2.

Com esse exemplo fica claro a dependéncia da regiao de atragao
com o parametro incerto, de modo que a incerteza pode aumentar ou
diminuir o tamanho da regiao de atragao. Porém, nao existe uma regra
geral que define a relacao entre a incerteza paramétrica e a regiao de
atracao. Em casos extremos, a variacao paramétrica pode levar a uma
mudanga topolédgica no sistema, como o surgimento de novos pontos de
equilibrio e perda de estabilidade local do ponto de equilibrio em anélise
(MONTEIRO, 2003). Nesta dissertacao, concentra-se no caso na qual a
variagao paramétrica nao leva a modificagoes topoldgicas no sistema.

Outro aspecto estd em encontrar a expressao analitica exata
da regiao de atragao, sendo esta uma tarefa praticamente impossivel
para sistemas com mais de um estado. Uma alternativa é obter uma
estimativa da regiao de atragao através de conjuntos invariantes obtidos
das fungbes de Lyapunov. As fungoes de Lyapunov permitem encontrar
uma estimativa da regiao de atracao através das superficies de niveis.
Desta forma, a fungdo de Lyapunov V : D +—— R, ¢ utilizada para
estimar a regiao de atragao R,. Tomando V como uma fungao de
Lyapunov, seja o conjunto R(c) abaixo:

Re)={zeR" : V(x)<c}

Supondo que V> 0, V < 0, € D, z # 0, tem-se que o
conjunto R(c) é invariante e contrativo, ou seja, existe a garantia que
as trajetorias convergem para o ponto de equilibrio se iniciadas no
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interior desse conjunto. Portanto, lim;—, . ¢s(z, o) = 0, para todo
xo € R(c) C Ry, em que R(c) é uma estimativa da regido de atragdo
(KHALIL, 1996).

Em geral, a fungao de Lypaunov V(x) influencia no tamanho e
na forma da estimativa da regido de atragdo R. Assim, ao se considerar
fungoes de Lyapunov mais complexas é possivel obter estimativas da
regido de atragdo menos conservadoras (COUTINHO et al.,, 2004), ou
seja, obter uma estimativa R(c) mais préxima da regido de atragao
Re. Por exemplo, em (COUTINHO; DE SOUZA; TROFINO, 2009), vérias
estimativas da regiao de atracao sao propostas para o sistema de Van
der Pol utilizado anteriormente, sendo que cada estimativa é obtida
a partir de fungoes de Lyapunov com diferentes complexidades. Na
Figura 4, quatro estimativas sdo apresentadas e que foram obtidas a
partir das seguintes fungoes de Lyapunov:

Vi(x) = 0;(z)P;0;(x), i=1,...,4
em que:
01(x) =2, O(z)=[2? z1290 23 01(2)],
O3(z) = [2] 2iza mad af Oa(2)'],
O4(z) =[x} 2379 2222 13 23 03(x)].

Observa-se que V;(x) é um polinémio em z de grau 2i, sendo
a regido de atracdo estimada R4 (pela fungdo de Lyapunov de oitavo
grau) a que alcancou o tamanho mais préximo da regiao de atracéo
exata. Portanto, a funcdo de Lyapunov de maior complexidade é a
que apresentou a estimativa de menor conservadorismo. No entanto,
as funcoes de Lyapunov de maior complexidade produzem um maior
custo computacional pelo método utilizado em (COUTINHO; DE SOUZA;
TROFINO, 2009).

2.2 DESIGUALDADES MATRICIAIS LINEARES - LMIS

Os problemas de controle envolvendo sistemas nao lineares nao
sao novos, porém até o final do século XX nao existiam instrumentos
computacionais eficientes capazes de resolvé-los. O advento de solugoes
computacionais efecientes através da programacao semidefinida, tor-
nou as desigualdades matriciais lineares (ou LMIs) uma interessante
ferramenta para tratar problemas de controle, principalmente, aqueles
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envolvendo sistemas incertos. Neste contexto, os problemas de controle
cléssicos foram reformulados em termos de desigualdades matriciais
lineares. Nesta segao, apresentam-se algumas defini¢oes, operagoes
algébricas envolvendo matrizes e exemplos da formulagao LMI.

Figura 4 — Exemplo de estimativas de regiao de atragao utilizando
fungoes de Lyapunov mais complexas (COUTINHO; DE SOUZA; TROFINO,
2009).

4 x2

-25 -20 -1.5 -1.0 -0.5 0.0 0.5 1.0 1.5 20 25

2.2.1 Principais Definigoes

Ao tratar-se de LMIs é importante ter em vista que a solugao é
computacional, e esta é dependente de como o problema de controle é
formulado. Uma propriedade fundamental de LMIs é que o conjunto
solucao de uma LMI é convexo. Neste caso, se a incerteza aparecer de
forma linear nas condigoes LMIs o conjunto solugao permace convexo
e as condicoes de estabilidade em uma dada regiao podem ser obtidas
numericamente em um conjunto finito de pontos. Caso contrario, se a
incerteza aparecer de forma nao linear, portanto nao convexa, restrigoes
na forma de desigualdades matriciais ndo apresentam resultados 6timos
globais e geralmente devem ser resolvidas em um grande conjunto de
pontos (HINDI, 2004).

Um conjunto X é dito ser convexo se para todo z,y € X e todo
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¥ € R, tal que 0 < ¥ < 1 tem-se:
dr+(1-FNyeX

Isto significa que um conjunto X serd convexo se para quaisquer
dois pontos = e y pertencentes a X o segmento de reta unindo estes
pontos também pertencera a este conjunto. A convexidade permite de-
terminar a validade das solugoes por LMIs em um determinado dominio
através dos pontos extremos desse conjunto (no caso um politopo) di-
minuindo drasticamente o esforco computacional. Desta forma, a nogao
de conjuntos politépicos torna-se um conceito importante na solucao de
problemas de controle em termos de LMIs. Pode-se definir um conjunto
politépico (ou simplesmente um politopo) X C R™ como sendo invélucro
convexo de um nimero finito de pontos em R™ (HINDI, 2004).

Uma desigualdade matricial linear é definida na seguinte forma
(BOYD et al., 1994):

FO)2EFy+01F1+-+0,F, >0 (2.19)

emque 64, ...,0, € Rsdo as varidveis de decisao e Fy, Fi,. .., Fy, € R**"
sao matrizes simétricas conhecidas. Nesta abordagem, o problema é
encontrar 6, quando possivel, tal que F(6) > 0.

Entao, o problema na formulacao LMI consiste em encontrar uma
solugao para as varidveis de decisao sujeita as restrigoes na forma de
desigualdades matriciais lineares. A solugdo de LMIs pode ser vista
sob duas perspectivas distintas quanto a qualidade da solugao. Pode-se
encontrar uma solucgao factivel, que apenas respeita as restri¢oes, ou
pode-se obter uma solugao 6tima, ou seja, a formulagdo LMI pode levar
em conta uma funcao custo a ser otimizada aliada as restrigoes. Um
problema de otimizagao convexo com restrigoes LMIs pode ser definido
na seguinte forma:

min 0 sujeito a F(6) >0 (2.20)

em que o vetor § € R? é a varidvel a ser otimizada, ¢ € R? é um vetor
conhecido e F(#) > 0 é uma LMI em 6 (BOYD et al., 1994).

Desta forma, pode-se elaborar um problema de otimizagao, em que
a solugao sera uma variavel de decisao otimizada, ou pode-se elaborar um
problema de factibilidade, neste caso hd somente o interesse de verificar a
existéncia da solugao. Por exemplo, na teoria de controle a desigualdade
de Lypaunov pode ser posta como um problema de factibilidade, para
verificar a estabilidade de sistemas lineares invariantes no tempo, em
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que a variavel de decisao é a matriz P, e deseja-se encontrar qualquer
matriz definida positiva que satisfaz a desigualdade (2.21).

AP+PA<O (2.21)

onde A € R™*".

Nesta dissertagao, utiliza-se 0 MATLAB como plataforma para
a obtencao de solugoes para problemas de programagao semidefinida
(ou com restrigdes LMIs) com o auxilio dos pacotes Yalmip (LOFBERG,
2015b) e Sedumi (LOFBERG, 2015a). Nota-se em (2.21) que a matriz P
simétrica é a varidvel de decisdo e portanto (2.21) néo se encontra na
forma padrao em (2.20). A conversao da formula¢do LMI é feita pelo
programa Yalmip e a solucao da LMI é obtida pelo SeDuMi.

A seguir sdo apresentados os principais resultados prévios da
algebra linear envolvendo operacoes com desigualdades matriciais e que
serao utilizados neste trabalho.

Definigao 2 (Complemento de Schur, (BOYD et al., 1994)). Considere
o sequinte conjunto de desigualdades matriciais:

P() >0, Q@) — B(O)P®)'B(0) >0 (2.22)

onde as matrizes P(0) = P(0)', Q(0) = Q(8)’, B(0) sdo funcdes afins em
0. Entdo, o conjunto de desigualdades ndo lineares (2.22) € equivalente

a sequinte LMI:
Q) B(0)
[ B(O) P(9) } >0 (2.23)

Note que o complemento de Schur permite obter uma repre-
sentagdo convexa para as duas restrigbes matriciais em (2.22).

Lema 3 (Lema de Finsler, (OLIVEIRA MAURICIO C. E SKELTON, 2001)).
Seja o € R™ um vetor, F' € R"*" uyma matriz simétrica e C €
R™*"e yma matriz com posto(C) < n,. Entdo, as sequintes relagdes
sao equivalentes:

i. c'Fo <0, VCo =0, og#0;

iWi. CY'FCt <0;

iii. IpeR: F — pC'C < 0;

w. 3L € Re*™ . F 4+ LC + C'L' < 0;

onde C+ é wma matriz cujas colunas representam uma base para o
espaco nulo de C.
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Este lema permite construir uma tunica restricao LMI a partir de
restricoes de desigualdade associadas a restrigoes de igualdade.

Lema 4 (Procedimento - &, (BOYD et al., 1994)). Sejam Fy,..., F,
funcgoes quadrdticas da varidvel 8 € R™ com a sequinte estrutura:
Fi(0) =0'T;0 + 2ui0 +v;, i=0,1,...,q (2.24)
em que T; =T € R"e*" gy, ¢ R™ ev; € R.
Entao a sequinte condicao:
Fy(0) >0, VO : Fi(0) <0, i=1,...,q (2.25)
€ satisfeita se existirem escalares Ty, ..., T, positivos tais que:
q
Fo(0) = Y 7:Fi(6) >0, Vo (2.26)
i=1

O Procedimento - S permite concatenar varias restrigoes escalares
de desigualdade em uma tnica LMI. Além desses resultados da &lgebra,
ainda é necessario apresentar mais detalhes para o caso em que as
LMIs sao dependentes de parametros (que nesta dissertacao podem
representar incertezas ou mesmo estados do sistema).

2.2.2 LMIs Dependentes de Parametros

As LMIs sao restricoes lineares ou afins nas varidveis de decisao,
e com os demais termos conhecidos e constantes. No entanto, existem
certas classes de sistemas que exigem que a LMI dependa de algum
parametro. Se estes parametros aparecerem de forma afim nas LMIs e
seu dominio for caracterizado por um conjunto politépico, a propriedade
da convexidade permite resolver as LMIs apenas nos pontos extremos
do dominio de parametros.

Nestas situagoes ja foi verificado que a utilizacao do lema a seguir
reduz o conservadorismo da solu¢do (COUTINHO, 2003), este lema é uma
extensao do lema de Finsler para restrigoes dependente de parametros.

Lema 5 (Dependéncia de Parametros (COUTINHO, 2003)). Seja H(z) €
R"=*"= yma matriz simétrica cujos elementos sao fungdes afins no
parametro z € R™=. Seja M,(z) € R™=*"= uma matriz afim em z tal
que M,(2)z =0 e B, uma regiao politépica e convezxa, tal que z € B,.
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Entao a condig¢io z’H(2)z > 0 € satisfeita para todo z € B, e z # 0
se existir uma matriz L com as mesmas dimensdes de M. tal que a
sequinte LMI € satisfeita em todos os vértices do politopo B, :

H(z) + LM, (2) + M.(2)'L' >0 (2.27)

Para exemplificar problemas LMI dependente de parametros,
considere a representacao do oscilador Van der Pol em tempo reverso
da equacao (2.18). Esse oscilador pode ser expresso da seguinte forma:

&= A(x)x (2.28)

onde A(z) € R™*™ é uma matriz cujos elementos a;; sdo funcdes depen-
dentes de x.

Uma estratégia possivel para determinar a estabilidade regional
de um sistema nao linear na forma apresentada em (2.28) através de
LMIs, utilizando a decomposigao algébrica diferencial apresentada a
seguir.

Entao, tomando (2.28) e decompondo como:

T Az + Agz (229)

0 = Azx—+ Auz (230)

onde A1, Ay, A3z e A4 s@o matrizes cujos elementos sdo fungoes afins de
z. Essa decomposicao é equivalente ao sistema original apenas se Ay
tiver posto completo para todo = no espaco considerado, de forma que
A(I) = Al - A2A21A3.

Com relacao ao oscilador de Van der Pol em tempo reverso, mas
considerando o amortecimento nédo linear unitério (¢ = 1) se obtém:

A = [(1) :ﬂ Ay = L?l] Az =1[0 =] Ay=[-1] (2.31)

com z = x1x2. Note que a funcao escalar z é uma variavel auxiliar
introduzida ao problema para permitir a obtencao de uma restricao LMI
que depende de forma afim no estado x como demonstrado a seguir.
Agora, pode-se utilizar o Lema 1 para mostrar a estabilidade.
Entao, escolhendo V' (z) = 2’ Pz como fungao Lyapunov, a derivada fica:

V(z) =i' Pz + ' Pi (2.32)

Substituindo (2.29) em (2.32), e rearranjando fica:
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z * 0 z

V() = m’ [PA1 + AP PAQ} m —0

]

V(z,2): [As Ad] m =0 (2.33)

Note-se que ® é uma matriz simétrica afim nos elementos de P.
Assim, pode-se aplicar o Lema 5 para obter uma solu¢do LMI, sendo
que a matriz M é definida como:

M(LL') = [Ag A4]

Portanto, o ponto de equilibrio sera localmente exponencialmente
estavel, se as seguintes condigoes via LMI forem satisfeitas:

P > 0 (2.34)
®+ LM(z)+M(x)L < 0 (2.35)

para todo z € X, onde X é um politopo representando o dominio dos
estados do sistema. Como a restri¢ao (2.35) é afim em x, por convexidade,
pode-se buscar as varidveis de decisdo P e L que satisfazem (2.34) e
(2.35) nos vértices de X.
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3 O CONVERSOR BOOST

Neste capitulo, apresenta-se o conversor Boost e o modelo em
malha fechada utilizado para o projeto de controle. Primeiramente,
revisa-se o principio de funcionamento do conversor em sua operagao
CC-CC e com correcao do fator de poténcia. Em seguida, mostram-se as
equagoes dinamicas relacionadas as etapas de operacao a fim de obter um
modelo adequado ao objetivo de controle. Especificamente na primeira
secao, trata-se do principio de funcionamento e do modelo médio em
malha aberta. Depois, destaca-se a importancia e as diferencas do
conversor Boost com CFP. Na secao seguinte revisa-se uma estratégia de
controle e suas caracteristicas. Finalmente, na tltima secao apresenta-se
o modelo em malha fechada do conversor a ser considerado nos préximos
capitulos.

3.1 PRINCIPIO DE FUNCIONAMENTO

Os conversores estdticos processam energia através da comutacao
de interruptores, formando assim diferentes topologias de circuitos
com diferentes formas de transferéncia de energia. Desta forma, a
transferéncia de energia depende da comutacao dos interruptores, e
estes por sua vez dependem de algum tipo de controle, em geral, em
malha fechada. Existem muitas formas de controlar os interruptores,
mas a forma mais empregada é por modulacao por largura de pulso -
PWM com frequéncia fixa de comutagao, que resulta em um sinal de
comando de amplitude constante cuja largura define o intervalo em que
os interruptores permanecem abertas ou fechadas (BARBI; MARTINS,
2000).

A modulagdo por largura de pulso possui um sinal chamado
de portadora, em geral de alta frequéncia e de formato triangular ou
dente de serra, e um sinal chamado de modulante oriundo do sistema
de controle. Na Figura 5 ambos os sinais sao mostrados como V;..; e
V5, respectivamente. Neste caso, o sinal resultante do PWM é uma
sequéncia de pulsos de frequéncia constante V,,; mostrados na Figura 5,
onde V,,; é o sinal de controle aplicado ao interruptor. Se o sinal
modulante for constante, ou seja, estd em regime permanente, entao a
safda terd largura fixa, d, para um perfodo de comutacao T, em que d
representa o periodo ativo do interruptor e é denominado razao ciclica.
Portanto, nesta dissertagao tem-se interesse por conversores estaticos
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com frequéncia de comutacao fixa imposta por modulagao por largura
de pulso (HOLMES; LIPO, 2003).

Figura 5 — Exemplo grafico dos sinais que compoe a modulacao por
largura de pulso (MEZAROBA, 2015).
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Além disso, tem-se interesse no conversor elevador de tensao com
corre¢ao do fator de poténcia. Para este conversor pode-se relacio-
nar o ganho de tensdo saida/entrada com a razao ciclica em regime
permanente, d, da seguinte formas:

Vs 1

= 3.1
Vin 1-4d 3.1)

em que V;, é um parametro do conversor e V, é a tensao de saida
desejada.

Essa relacao é graficamente expressa na Figura 6 e representa a
caracteristica de transferéncia estatica ideal do conversor Boost. Nota-se
que quando d tende & unidade, a tensdo de saida tende ao infinito, e a
minima tensao de saida é V;,. Observa-se da figura uma relagao nao
linear entre o ganho estatico e a razao ciclica, o que fica acentuado
para valores de d > 0.7. Portanto, existe uma relacio direta entre a
modulacao e a razao ciclica, de modo que a razao ciclica é proporcional
ao sinal modulante V5.

A seguir aborda-se primeiro as caracteristicas e operagao da
parte CC-CC de um conversor Boost operando em modo de condugao
continua.
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Figura 6 — Transferéncia estética ideal do conversor Boost.
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3.1.1 Conversor Boost CC-CC

No conversor Boost CC-CC tem-se a tensdo média de saida maior
que a tensdo média de entrada, conforme ganho estatico anteriormente
apresentado, portanto regular a tensao de saida é o principal objetivo
de controle neste conversor. Ao se observar a Figura 7 que mostra o
esquema do circuito do conversor, percebe-se que o interruptor S é o
tnico elemento atuador, pois os demais sao elementos passivos e a fonte
vin. Desta forma, utiliza-se a razao ciclica para regular a tensao de
saida.

Figura 7 — Circuito de poténcia do conversor Boost CC-CC

- D
SANS >
iL S

Vin @) S —C Vo R

Observa-se que a indutancia L é colocada em série com a fonte
de alimentacao V;,, assim a entrada do circuito comporta-se como uma
fonte de corrente iy,. Ja na saida o capacitor C esta em paralelo com a
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resisténcia de carga R, logo, supondo o capacitor suficientemente grande,
tem-se na saida o comportamento de uma fonte de tensao V,. Entre a
entrada do circuito com a fonte de corrente e a saida do circuito com
a fonte de tensao estao dois elementos de comutagao. Os estados do
interruptor S junto ao diodo D definem duas topologias distintas para
o periodo de comutacao, criando duas etapas de operagao.

A primeira etapa é quando o interruptor S estd conduzindo (S
estd fechado - ON: Vg = 0 e ig = ir) e o diodo D é inversamente
polarizado isolando a entrada da saida. A corrente do indutor ¢;, cresce
até um valor maximo I, a corrente no diodo ip é nula e parte da
energia do capacitor é consumida pela carga, criando uma corrente
constante do capacitor para a carga (i, = i¢). J4 quando o interruptor
S nao estd conduzindo (S estd aberto - OFF: Vg =V, e ig = 0) comega
a segunda etapa de operagao. Agora o diodo conduz interligando a
entrada a saida. A corrente do indutor decresce até um valor minimo I,,,
o diodo conduz a mesma corrente do indutor, i;, = ip, que serd drenada
pelo capacitor e pela carga. O funcionamento descrito é caracterizado
pelo modo de conducao continuo, ou seja, o conversor funciona com a
corrente do indutor sempre maior que um valor minimo de projeto que
é diferente de zero. Na Figura 8, mostram-se as formas de onda das
correntes e das tensoes no conversor Boost.

Observa-se na figura que para cada forma de onda de corrente
existe um valor médio para um dado periodo de comutagao. Pode-se
descrever aproximadamente a dindmica do conversor utilizando esses
valores médios, e isso torna-se mais realista para altas frequéncias de
chaveamento que é imposta pelo PWM. Assim as grandezas elétricas po-
dem ser tomadas como constantes, por exemplo, a corrente instantanea
i1,(t) pode ser considerada constante e igual a (i), e 0 mesmo pode ser
aplicado a tensao de entrada e a tensao de saida. Desta forma, define-se
o valor médio (as vezes chamado de valor médio instantaneo) para um
mesmo periodo de comutacao para as seguintes grandezas:

(Vin) = /th Vin (T)dT (3.2)

<iL> A_T iL(T)dT (33)

s

<UO> =

Sl= S 8=

/;TS vo(T)dT (3.4)

em que T, é o periodo de comutagao.
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Figura 8 — Formas de onda no conversor Boost (BARBI; MARTINS, 2000).
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Neste trabalho, utiliza-se esse conceito de valor médio para esta-
belecer equagoes de estado para representar a dindmica do conversor.
Essa técnica, chama-se na literatura de representagao pelo modelo
médio. Essa forma de representagao comecou com os trabalhos de
(MIDDLEBROOK; CUK, 1976). Mais detalhes sobre essa representacgao
podem ser encontrados em (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001; COELHO;
SCHWEITZER; MARTINS, 2012).

3.1.1.1 Modelo Médio

Para obter o modelo médio do conversor Boost em malha aberta
assume-se que esteja operando em modo de condugao continua, que os
dispositivos semicondutores sejam ideais e que as resisténcias intrinsecas
dos componentes passivos sdo consideradas nulas. Assim, a operacgao
do conversor apresenta duas topologias, de acordo com a posicao do
interruptor, fechado (ON) e aberto (OFF), conforme pode ser visto na
Figura 9.

Figura 9 — Topologias de circuito do conversor Boost em um periodo de
comutagao.

@

Vin

(b) Topologia com o interruptor aberto - OFF.

Da primeira topologia, quando o interruptor esta fechado obtém-
se as seguintes equagoes diferenciais seguindo as leis basicas de circuitos
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elétricos:
diy,
m—LSE =0
v dt
v dv
24+C0= =0 3.5
R (35)

com as varidveis calculadas pelas equagbes (3.2), (3.3) e (3.4), que
resulta na seguinte representacao de estado:

&2 )
com & = [ir, v,] o vetor de estado. Essa representacdo pode ser reescrita
de forma compacta:

0 0
-1

0 Ze

Vin

1
L
0

é: = Aonf + Bonvin (36)

Na segunda topologia, quando o interruptor estd aberto obtém-se
as seguintes equagoes diferenciais:

dig,
in — Uo — L— =0
v v i
. Vo dv,
szEdet = 0 (3.7)
cuja representacao de estado é:
-1
: 1
&1 ] Oz [ & ] =
: - + Vin
[ & L §
C RC
de forma compacta: )
§:Aoff§+Boff'Uin (38)

Portanto, a representagio de estados em (3.6) descreve o sistema
dinamico quando o interruptor esta fechado, enquanto a representacao
em (3.8) corresponde ao sistema quando o interruptor estd aberto.
Desta forma, o modelo médio pode ser usado para obter uma tnica
representacao de estado, que descreve a dinamica do conversor durante
um periodo de comutagdo (JAPPE; MUSSA; COUTINHO, 2011; COELHO;
SCHWEITZER; MARTINS, 2012). Entéao, tomando d como a razao ciclica,
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ou seja, como o periodo em que o interruptor conduz obtém-se:

€ = [Aond + Aoff(1 - d)] f + [Bond + Boff(1 - d)] Vin (3'9)
Reorganizando essa expressao, sabendo que B,, = By, tem-se:

€= Aos& + (Aon — Aogf)éd + Bogvin (3.10)

Essa expressao pode ser modificada, para que a razao ciclica
complementar seja utilizada como o sinal de controle obtendo-se:

é = Aon§ + (Aoff - Aon)fuo + Boffvin (311)

onde u, = 1 — d é a entrada de controle.

A representagao em (3.10) e (3.11) em espago de estados através do
modelo médio do conversor Boost é nao linear. Esse modelo é conhecido
como bilinear, visto que a nao linearidade é uma multiplicagao entre o
estado e o sinal de controle.

A fim de ilustrar o comportamento do modelo médio e do conver-
sor real serd apresentado um exemplo de simulagao. As especificagoes do
conversor estdo na Tabela 1 e a simulagao da Figura 10(a) foi realizada
no software Psim. Nesta simulacao, apresenta-se o comportamento do
conversor em malha aberta para um tempo de simulagao de 0,04 s,
sendo que em 0,02 s é realizado uma mudanca de carga para 40 €. Ja
na Figura 10(b) apresenta-se um detalhamento da tensao de saida e da
corrente no indutor quando acontece a mudanga de carga. Observa-se
que o sinal com ondulacao é a tensao de saida do conversor comutado,
aqui chamado de v,, enquanto a saida do conversor equivalente é um
sinal médio, aqui nomeado de V,_,,eq-

O ponto de equilibrio em malha aberta do conversor é dado por:

0 = Aoffg+ (Aon — Aoff)f_(z"‘ Bogpvin
L o L 11
_ ) At 1 Loéd+ 6 Vin
¢ “hC ¢ !

_7+7+f — d=1-" (3.12)
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Da segunda linha:

& & & ._ & _&

3.13
1-d Vin ( )

Portanto, em malha aberta define-se a tensao de saida desejada
em regime permanente v, e a alimentacao v;,, entao obtém-se a razao
ciclica d e a corrente no indutor ir,.

Tabela 1 — Especificagoes do circuito de poténcia do conversor Boost
CC-CC.

Poténcia de Saida » = 200 W
Tensao de entrada RMS Vin =50V
Tensao de saida V, =100 V
Frequencia de comutagao | fs =40 kHz
Indutor L =25mH
Capacitor Co =8 uF
Resistor de carga R, =50 Q

Para obter o circuito equivalente do modelo médio serd utilizada
a equagao (3.10), mas com a razao ciclica em equilibrio que fica:

é = Aoff§+ (Aon j ‘A(Jff)gd_+ BOffvi”
= (Aond+ (1 —=d)Aoss))§ + Bogfvin

Voltando as varidveis originais de circuito, corrente no indutor
i1, e tensao de saida v,, tem-se:

1-d

ir _ 0 ~ i3 ir n
Vo 1-d 1 Vo

C  RC

1
L
0

Observa-se que na matriz de dinamica o valor 1 — d representa
um ganho no circuito equivalente. Além disso, esse valor representa
a razao ciclica complementar visto que define o tempo médio que a
chave fica aberta. Portanto, apesar do sinal de controle utilizado na
representacao ser a razao ciclica d, a dinamica do conversor depende da
razao ciclica complementar u,.

Ao usar o modelo médio para representar a dinamica estd sendo
ignorado do comportamento real das harmonicas devido ao chaveamento
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e as ondulagoes (ripple) da tensdo de saida e da corrente no indutor, visto
que essas grandezas sao agora continuas para um periodo de comutagao.

Figura 10 — Simulagdo do modelo real e médio do conversor Boost
CC-CC.

Vo Vo_med

100 //\\
80
60
40
20
iL iL_med
° \_—f -
o/
2
0

0 0.002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0014 0.016
Time (s)

(a) Tensdo de saida e corrente no indutor dos modelos real e
médio.

Vo Vo_med

0.01 0.011 0.012 0.013
Time (s)

(b) Tensao de saida e corrente no indutor quando acontece
uma mudanca de carga.

3.1.2 Conversor Boost com Correcao do Fator de Poténcia

Nesta segao, apresenta-se o conversor Boost com corregao do fator
de poténcia. Porém, antes de tratar as caracteristicas deste conversor, é
preciso definir o que é fator de poténcia e suas implicagbes ao se tratar
de conversores estaticos de poténcia. Assim, pode-se definir o fator de
poténcia como sendo expresso pela razao da poténcia instantanea e a
poténcia aparente de um dado equipamento elétrico:

P (kW)

FP = SOVA) (3.15)
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Portanto, o valor do fator de poténcia diz respeito a eficiéncia com
que o sistema elétrico consumidor esta processando energia, evitando
perdas no sistema elétrico de distribuicao e transmissao. Visto que
um baixo valor de F'P indica que é necessario distribuir mais energia
para suprir a poténcia requerida, ao passo que para a mesma poténcia
requerida, mas com um alto valor de F'P necessitara de menor quan-
tidade de energia do sistema elétrico de distribuicao. Logo, o fator de
poténcia possui uma importancia por causa do indicativo da qualidade
da energia na rede, bem como por motivacao financeira devido as perdas
de distribuicao e transmissao.

No entanto, a expressao (3.15) ndo é muito tutil para entender
quais sao as caracteristicas do sistema elétrico que prejudicam a obtengao
de um alto fator de poténcia. Assim, considerando que a tensao ou a
corrente é puramente senoidal, pode-se assumir que a poténcia ativa é a
multiplicagao entre as componentes fundamentais de tensao e corrente,
Vin,1 € Iin,1, € 0 ngulo de defasamento entre estas componentes ¢, e a
poténcia aparente é a multiplicacdo entre os valores eficazes de tensao e
corrente com todas as harmonicas, V;, e I, , tem-se:

‘/in,l-[in,l

Fp = Jinliind

os(y) (3.16)

A partir desta expressao percebe-se que o fator de poténcia pode
ser caracterizado através do conteiido harmonico e pelo angulo de
defasamento entre as componentes fundamentais da tensao e corrente.
Entédo, pela Equagdo (3.16), torna-se claro que para obter fator de
poténcia unitdrio é necessario reduzir o contetido harmoénico, Vi, = Vip, 1
e Iy, = I;jp 1 e diminuir o defasamento ¢, cos (¢) ~ 1.

Por exemplo, considere dois circuitos com fator de poténcia
distintos, um retificador em ponte, com filtro de saida para regular
a tensao, e um conversor Boost com correcao do fator de poténcia,
controlado pela técnica de valores médios. Essa técnica é mais utilizada
para o conversor Boost e o circuito simulado faz parte da biblioteca
de exemplos do Psim. Os esquemas elétricos dos circuitos estao na
Figura 11.

Primeiro, mostram-se as tensoes e correntes de entrada do con-
versor Boost com alto fator de poténcia e depois do retificador, como
observa-se na Figura 12(a). Nota-se na figura que a corrente de entrada
do conversor Boost é um sinal com ondulagao, porém em fase com a
tensdo de entrada. J& em relagao ao retificador a corrente estd comple-
tamente diferente da forma de onda senoidal como pode ser visto na
Figura 12(b).
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Figura 11 — Circuitos de um retificador com filtro e um conversor Boost
com CFP implementados no Psim.

CIO T

Vin("U) 2 >
(= o <
[ IR

— 1

L
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= —

iL veh

[> Vin

(b) Conversor Boost com Corregédo do Fator de Poténcia.

Figura 12 — Simulacao comparativa das tensoes e correntes de entrada
de um conversor Boost com CFP e um retificador com filtro.

Vin_1/10 lin_1
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(a) Tensdo e corrente de entrada do conversor Boost com
correcao do fator de poténcia.
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(b) Tenséo e corrente de entrada do retificador com filtro.
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O software Psim oferece no ambiente de simulacao o cédlculo do
fator de poténcia. Assim, usando este recurso foi obtido, para o tempo
de simulacao de 0,1 s até 0,15 s, um F'P = 0,98 para o conversor Boost,
enquanto que para o circuito retificador ficou em FP = 0,20. Logo, nao
basta mais apenas regular a tensao de saida como no conversor CC-CC,
mas é preciso garantir também que a corrente de entrada tenha a forma
de onda como uma imagem da tensao de entrada, tornando assim o
conversor uma carga resistiva do ponto de vista da rede de alimentacao.
Portanto, tem-se dois objetivos de controle no conversor Boost com
corregao do fator de poténcia: regular a tensao de saida e impor um
formato na corrente do indutor assegurando alto fator de poténcia.

Agora, que ja foi estabelecido o problema do fator de poténcia
é preciso tratar das caracteristicas dinamicas do conversor Boost com
corregao do fator de poténcia. Como visto, no conversor Boost com
CFP a corrente no indutor é uma imagem da tensao de entrada, isto
significa que apds o retificador tem-se duas frequéncias caracterizando as
grandezas elétricas envolvidas com a dindmica do conversor, sendo uma
de baixa frequéncia relacionada com a rede e outra de alta frequéncia
relacionada com a comutacao.

FEm relagao a frequéncia da rede, esta é duplicada apds o reti-
ficador. Isto significa que a corrente no indutor e a tensao de saida
apresentam uma ondulacao de 120 Hz. No caso da corrente do indutor
a forma de onda serda uma imagem da tensao retificada com um ruido de
alta frequéncia. Ja em relacao a tensao de saida, idealmente constante,
havera uma ondulagao em 120 Hz em torno do valor médio de saida
projetado. Isto pode ser observado na Figura 13. Nesta figura, a tensao
de saida V,, a corrente real do indutor é I, e a corrente com a dinamica
de alta frequéncia filtrada é chamada de iy, _,,eq4. A ondulagdo observada
na corrente do indutor diz respeito a dinamica de alta frequéncia, ou
seja, é a influéncia da comutacgao.

Assim, em termos do valor médio das grandezas elétricas, tem-se
que a corrente no indutor é um sinal continuo na baixa frequéncia, pois o
efeito da comutagéo foi filtrado ao considerar seu valor constante dentro
de um periodo de comutacao. Isto estd relacionado com a abordagem da
secao anterior, em que no modelo médio sao ignorados comportamentos
oscilatérios de alta frequéncia dentro de um periodo de comutacao.

Anteriormente, definiu-se a tensdo de entrada, a corrente no indu-
tor e a tensao de saida como constantes para um periodo de comutagao
nas Equagbes (3.2), (3.3) e (3.4), respectivamente. Agora, ao se tratar
do conversor Boost com CFP essas grandezas sao periddicas, e sao
redefinidas como segue:
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1 t

) = — / V| sinwr|dr (3.17)
Ts Ji—m,
1 t

(i) = — / i1 (wr)dr (3.18)
Ts Ji-,

(Vo) 7];5/tT Vo(wT)dT (3.19)

em que T, é o periodo de comutagao.

Portanto, o modelo adotado para representar a dinamica do
conversor com correcao do fator de poténcia, com as variaveis definidas
pelas equagbes (3.17), (3.18) e (3.19) tem a mesma forma da equagéo
(3.11), reescrita como a seguir:

§ = AL + Béu, + Evin (3.20)

em que & = [£1,&] = [iL,v,)" é o vetor de estados e u, é o sinal de
controle que determina o periodo em que a chave esta aberta. E as
matrizes sao definidas a seguir:

-1

L | p=
0

o~ =

Ql~ o

Figura 13 — Formas de onda da tensao de saida e corrente no indutor
(real e filtrada).
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3.1.2.1 Trajetérias dos Estados: Dinamica Comutada e Modelo Médio

Na segao anterior, obteve-se a dinamica do conversor através
da representacao pelo modelo médio. Como o modelo médio é uma
aproximacao da dindmica do conversor, torna-se evidente que existem
diferencas entre as trajetérias de ambas representagoes (real e média).
Para ilustrar tal caracteristica considere um plano v, X iy, da operacao
do conversor, ou seja, as trajetérias dos estados tem duas formas de
ondas distintas.

A primeira, diz respeito ao conversor Boost com a dinamica real,
aquela que considera a comutagao, tal como a tensao V,, e corrente Iy,
da Figura 13. A segunda estd relacionada com a corrente média, cuja
forma de onda nao apresenta as oscilagoes devido a comutagao, portanto
é continua do ponto de vista da frequéncia da rede. Ambos os planos
podem ser visto nas Figuras 14(a) e 14(b).

Figura 14 — Tensao de saida e corrente no indutor formando um plano.
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(a) Dindmica com grandezas reais.

Vo_med
352
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(b) Dindmica com grandezas médias.

Observa-se que ao considerar o tempo de simulagdo da Figura 13
tem-se quase 5 ciclos completos de 120 Hz, assim as trajetorias no plano
v, X i1, devem se sobrepor. Porém, percebe-se o carater oscilatério
da dindmica comutada do conversor Boost com corregao do fator de
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poténcia. J4 ao considerar a corrente filtrada tem-se trajetérias com
carater fortemente continuas, de modo que a oscilacao é devido ex-
clusivamente a resolucao da simulacao. Portanto, essas figuras com o
plano tensao-corrente apresentam as diferencas entre o modelo médio e
a dinamica real para representar o comportamento dinamico dos estados
do conversor Boost com CFP.

Além disso, a regiao de atracao da Definicao 1 pode nao ser
idéntica para ambas representagoes. Em outras palavras, ao estimar a
regiao de atragao do conversor Boost com CFP no plano v, X iy, obtém-
se uma estimativa a partir das grandezas médias da tensao de saida e
corrente de entrada, logo a regiao estimada se refere as trajetérias da
Figura 14(b), no caso do circuito simulado, o que é um inconveniente
associado ao modelo médio.

3.2 ESTRATEGIAS DE CONTROLE

Nesta secao, revisa-se a estratégia de controle chamada de Au-
tocontrole da corrente, cuja principal caracteristica é a realimentacao
direta da corrente para impor alto fator de poténcia, nao possuindo
assim um sinal de referéncia senoidal para a corrente no indutor. Porém,
antes de apresentar o Autocontrole da corrente abordada-se a estratégia
classica.

3.2.1 Controle Classico

O conversor Boost com correcdo do fator de poténcia possui
dois principais objetivos de controle: (i) regulacao da tensao de saida
obtendo tensdo constante; (ii) imposi¢ao do formato da corrente de
entrada igual ao da tensao de entrada obtendo alto fator de poténcia.
Esses objetivos sao alcancados através de diferentes estratégias, mas
a mais empregada utiliza a técnica de valores médios (TODD, 1996).
Esta técnica consiste em controlar a corrente do indutor utilizando uma
corrente de referéncia para impor na corrente de entrada o formato da
tensao de entrada, enquanto a tensao de saida é regulada através da
amplitude da corrente drenada pelo conversor.

Nesta técnica, para controlar a corrente no indutor, utilizam-se
duas etapas, onde uma gera o sinal de referéncia da corrente e outra o
sinal de controle. Observa-se que nesta estratégia o sinal de controle
é a razao ciclica d. A etapa que gera o sinal de referéncia da corrente
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consiste de uma multiplicagao entre o sinal que regula a tensao de saida
e a tensao de entrada. Desta forma, do sinal que regula a tensao de
saida obtém-se a amplitude e da tensao de entrada o formato para a
corrente de referéncia. Esta referéncia por sua vez é comparada com
uma amostra da corrente do indutor e processada para gerar o sinal de
controle adequado para a modulacao PWM que comanda a comutacao
do interruptor. Por essa descricao torna-se evidente que a tensao de
entrada é diretamente a responsavel pela imposi¢ao do formato na
corrente de entrada.

Entao, a estrutura de controle desta técnica pode ser caracterizada
por duas malhas de realimentagao, uma para cada etapa, como pode ser
visto na Figura 15. A malha interna realimenta a corrente do indutor,
enquanto a malha externa realimenta a tensao de saida, e para conectar
as malhas utiliza-se um multiplicador que também recebe a tensao
de entrada retificada e a tensao de entrada filtrada. Essa tensao de
entrada filtrada serve para manter um valor de referéncia constante
frente variacoes da tensao de entrada. Portanto, a lei de controle é néo
linear devido essa multiplicacao, apesar de em cada uma das malhas
ser utilizado controladores lineares do tipo PI. Embora a lei de controle
seja nao linear, classicamente, utiliza-se abordagem no dominio da
frequéncia e ferramentas lineares para o projeto dos controladores PI,
0 que significa que o projeto de controle nao leva em conta a lei de
controle por completo, mas somente as partes relativas ao PI.

Portanto, a estratégia classica na concep¢ao linear tem o principio
de controle da corrente baseado na imposigao da tensao sobre o indutor,
a fim de controlar sua corrente. Quando o interruptor esta fechado a
tensd@o sobre o indutor é a prépria alimentagao vy(t), pois a entrada
do conversor estd isolada da saida, mas quando a chave estd aberta a
tensao sobre indutor depende da diferenca entre a tensao de entrada e
a tensdo equivalente da saida vista sobre a chave vs(t), logo a tensao
sobre o indutor ¢é definida como:

(3.21)

Ao supor que a tensdo de entrada mantém seu formato e o valor
eficaz estdvel, isto é, sem perturbacoes, todo o controle da tensao do
indutor depende da tensdo va(t), ou seja, depende da tensdo equivalente
da saida vista sobre o interruptor, o que evidencia a importancia da
tensao de entrada sob a comutacao do interruptor. Entao, a razao ciclica
com a qual o interruptor é comandado define a tensao vy(t), que por
consequéncia determina a tensao resultante sobre o indutor.
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Figura 15 — Diagrama de controle da corrente no indutor pela estratégia
classica.
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Em outras palavras, nessa estratégia a tensao de entrada é vista
como uma perturbacgao, logo ha necessidade de um sinal de referéncia
para a corrente do indutor, pois somente a tensao equivalente da saida
vista sobre a chave é insuficiente para o controle de vy, (t).

3.2.2 Autocontrole da Corrente

Ao utilizar o autocontrole da corrente proposta em (BORGONOVO
et al., 2005), a tensao de entrada é considerada uma referéncia no modelo,
o que dispensa uma referéncia para corrente, sendo possivel haver a
realimentacao direta da mesma, ainda assim garantindo um alto fator
de poténcia. Nisto consiste a principal diferenca entre as estratégias de
controle. Essa mudanga de perspectiva em relagao a tensao de entrada
também tem consequéncias sobre a estrutura de controle, ou seja, sobre
a lei de controle e o funcionamento do conversor em malha fechada.

A lei de controle proposta em (BORGONOVO et al., 2005) consiste
em gerar a tensao vs(t) diretamente da amostra da corrente. Como
resultado desta abordagem, pode-se simplificar a complexidade do con-
trole da corrente, reduzindo um dos controladores a um proporcional,
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como pode ser observado pelo diagrama de blocos da Figura 16.

Nesta técnica, a tens@o va(t) é definida pela razao ciclica com-
plementar, pois essa tensao é nula com a chave fechada. Assim, a
modulacao PWM é responsdvel por prover o sinal de controle adequado
a chave. Isto pode ser expresso como:

va(t) = [1 — d(t)]v, (3.22)

em que d(t) 4 a razao ciclica. Ao se utilizar a estratégia de controle da
Figura 16, mas com apenas um controlador proporcional na malha de
controle da corrente, tem-se:

1—d(t) = Kip(t) (3.23)
Juntando as equagoes (3.22) e (3.23) tem-se:

va(t) = ir(t)Kv, (3.24)
Da defini¢ao da tens@o sobre o indutor em (3.21):

diL(t)

oL (t) = v (1) — va(t) = 125

(3.25)

Como a tensdo vy(t) é definida por (3.24), entdo, substituindo-a
em (3.25):

dip(t
L ’gt( ) 0y (t) — in () K, (3.26)
O ponto de equilibrio pode ser calculado com a derivada igual a
zero:

vg(t) —ip(t)Kv, =0 (3.27)

De onde obtém-se: v

__Yg
Iy = KV, (3.28)

Com I}, e V, sendo respectivamente, a corrente no indutor e a
tensao na saida em regime permanente. Essa expressao significa que a
amplitude da corrente no indutor é inversamente proporcional ao ganho
K.

Além disso, aplicando a transformada de Laplace em (3.26):

I (s)sL = Vy(s) — I(s)KV, (3.29)
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Que resulta na seguinte funcgao de transferéncia em malha fechada:

IL(S) . ]./L
Vy(s) s KV,/L (3.30)

Como a indutancia L e a tensao em regime permanente V, sao
dados do projeto do conversor, a posicao do polo é livremente alocével
pelo ganho K. Assim, essa estratégia de controle é equivalente a um
filtro sobre a tensao de entrada com corrente do indutor como saida,
podendo atenuar possiveis componentes harmonicas presentes na tensao.
Portanto, uma realimentacao direta da corrente do indutor com um
controlador proporcional é suficiente para estabilizacao e obtencao de
um alto fator de poténcia.

No entanto, ao considerar a regulacao da tensao de saida é preciso
ter em vista que a amplitude da corrente no indutor é inversamente
proporcional ao ganho K e a tensao V,, tal como expresso pela equacao
(3.26), desta forma, ao inserir a malha de controle da tensao de saida
é preciso implementar um termo racional do tipo 1/x que ajusta a
saida do controlador PI com o ganho K. Essa é a solucao proposta
por (BORGONOVO et al., 2005) para tratar da relacdo nao linear entre a
tensao de saida e a amplitude da corrente no indutor.

Figura 16 — Diagrama de controle da corrente no indutor pelo autocon-
trole da corrente.
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A fim de ilustrar o funcionamento do conversor em malha fechada,
utilizando a estratégia do autocontrole da corrente, apresenta-se um
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exemplo de conversor, cujas especificagoes foram retiradas de (JAPPE;
MUSSA; COUTINHO, 2011). Neste trabalho, esse conversor serd usado
como referéncia nas simulagoes, de modo a servir como um projeto de
controle para comparagao nos proximos capitulos.

As especificagoes do circuito de poténcia estdao na Tabela 2. En-
quanto os dados do controlador estdo na Tabela 3. Assim, o esquema
de controle esta na figura 16.

Tabela 2 — Especificagoes do circuito de poténcia do conversor Boost
com CFP.

Poténcia de Saida P, =600 W

Tensao de entrada RMS Vae =220V

Tensao de saida Vo =400 V
Frequencia de comutagao fs =50 kHz

Frequencia da rede 60 Hz

Indutor L =2mH

Capacitor Co =1mF

Resistor de carga R, =260 Q2

Ganho de realimentacao da malha i, Imaz =15 A
Ganho de realimentacao da malha V, Vimaz = 490 V

Tabela 3 — Ganho do controlador de referéncia (JAPPE; MUSSA; COUTI-
NHO, 2011).

K | K, | K;
9,52 | 2,8 | 140

Pode-se observar a tensao de saida com a ondulagao de 120 Hz
na Figura 17(a), bem como a corrente no indutor. Pode-se notar na
figura, que a corrente é uma imagem da tensao de entrada. Além disso,
ao realizar a simulacao no Psim, e usando os mesmos recursos anteriores
tem-se o F'P = 0,99, este resultado numérico é um reflexo do formato
de onda imposto pelo controle, que pode ser visto na Figura 17(b).

Finalmente, neste trabalho adota-se esta estratégia de controle
para aplicar ao conversor Boost com correcao do fator de poténcia.
Essa escolha é realizada devido as caracteristicas do autocontrole da
corrente serem superiores ao controle cldssico em rela¢do a: (i) néo
é necessario o monitoramento da tensao de entrada (ii) atenuacao de
ruidos na corrente do indutor, principalmente, originados pela tensao
de entrada; (iii) menor complexidade da lei de controle e (iv) obtencao
de alto fator de poténcia.



70

Figura 17 — Simulacao do conversor Boost autocontrolado pela corrente.
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3.3 OBTENCAO DO MODELO MEDIO EM MALHA FECHADA
CONSIDERANDO AUTOCONTROLE DA CORRENTE

Parte-se do modelo médio dada pela equagao (3.20), reescrita a
seguir: _
§ = A + BSu, + Evin

com a razao ciclica complementar como o sinal de controle, ou seja,
controlando quando a chave estd aberta. Neste modelo, as grandezas
elétricas instantaneas sao aproximadas para um valor contante em um
periodo de comutacao, visto que a frequéncia da rede é muito menor
que a frequéncia de comutagao. Isto é aplicado para a tensao de entrada
Vin, assim como para as varidveis de estado & = [, 52]/ = [iL, vo]/.

A estrutura de controle utilizando o autocontrole da corrente é
apresentada na figura 18, que consiste de um sinal de referéncia para
tensao e uma amostra da tensao de saida, de onde gera um sinal de
erro que sera processado pelo controlador PI. A saida do PI divide uma
amostra da corrente, criando um sinal de amplitude adequado para o
controle da corrente no indutor.

Figura 18 — Estrutura de controle pelo autocontrole da corrente.

Observagao 2. Observa-se na Figura 18 que a tensdo de saida e cor-
rente do indutor na entrada do controlador sdo as mesmas do conversor
Boost, ou seja, considera-se o conversor Boost em malha fechada sem
0s ganhos de realimentacdo 1/Vian € 1/ ey, da Figura 16.

A dinamica do controlador PI é expressa como:

{b. = K383+ Ko(Viey — &2) (3.31)

§3 = Viey — &2

em que b é a saida do PI e &3 é a variavel de estado da dinamica do
integrador, cuja funcao é regular a tensao de saida.

A amplitude e a forma de onda da corrente de entrada é imposta
pela malha da corrente, que consiste na realimentagao da corrente do
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indutor e um ganho proporcional. Ambas as malhas de controle sao
conectadas por um termo racional que divide uma amostra da corrente
realimentada pela saida do PI que pode ser escrito como:
= KL = Ry &L (3.32)
b b

em que u, € o sinal de controle e corresponde a razao ciclica complemen-
tar. De fato, neste trabalho considera-se o PWM com ganho unitério, o
que significa que o sinal de controle é definido para u, € [0, 1].

Observa-se que o controlador nao depende da tensao de entrada.
Assim, a dindmica do termo racional fica:

_ K&

Uo b uob:K1§1 — 0= *Uob+K1£1

e substituindo a expressdo da saida do PI, b, da equagao (3.31), tem-se a
dinamica do controlador através de uma expressao algébrica diferencial:

53 = Vref — &2
0 = (K3 + Ko(Vier — &2))uo + Ki1&1 (3.33)

Ao acrescentar na equagao (3.33) a dindmica do conversor tem-se
o sistema aumentado em malha fechada:

§ = A + Béu, + Evp
6.3 = Vref - 52 (334)
0 =—(K36+ Ko(Vier — &2))uo + K161

Como pode ser observado na Figura 14 o modelo médio realiza
uma aproximagcao das grandezas elétricas de alta frequéncia, portanto
da dinamica comutada. Mas devido a tensao de entrada ser senoidal
de baixa frequéncia, ao passar um periodo de comutacao o valor médio
das grandezas elétricas mudam como se fossem continuas, seguindo a
evolugao no tempo da tensao de entrada em um periodo da frequéncia
da rede. Assim, havera multiplos valores médios para representar um
Unico periodo da frequéncia da rede. O mesmo acontece com a corrente
no indutor e na tensao de saida. Portanto os estados nao convergem
para um ponto de equilibrio, mas para uma trajetéria ciclica, tal como
observado na Figura 14(b). No entanto, como o objetivo deste trabalho
é realizar a sintese de controle para um ponto de equilibrio, pode-
se aproximar essa trajetéria ciclica para um ponto de equilibrio ao
aproximar a tensao de entrada senoidal por seu valor eficaz.
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Ao tomar o valor eficaz da tensdo de entrada utiliza-se um valor
constante para a tensao de entrada para um periodo da frequéncia da
rede, e dessa forma obtém-se a corrente de entrada e a tensao de saida
também constantes na frequéncia da rede. Assim, este procedimento
permite obter um ponto de equilibrio do sistema em malha fechada
(3.34), que servird para realizar a andlise de estabilidade e a sintese do
controlador.

3.3.1 Determinando o Ponto de Equilibrio em Malha Fechada

Como visto no Capitulo 2, verifica-se a estabilidade regional para
um ponto de equilibrio do sistema em andlise, logo, torna-se necessario
determinar o ponto de equilibrio em malha fechada do conversor Boost
com CFP autocontrolado pela corrente.

Da equacdo (3.34) fica: & = 0 — & = Vies. E fazendo £=0
temos que

€ = —(A+ Bu,) 'Evg,

logo, tem-se o equilibrio de &; e & como:

_ Uin

51 _ 'LL_02R
Uy
_ Vs,
O que pode-se relacionar com & = — = V., ¢ de onde sai
_ Uo
.
U, = —= . Portanto,
Vref
2
g _ ‘/V'ef _ V;“ef
! u,R v R

Entao, o ponto de equilibrio em malha fechada dos estados &; e
& coincidem com os de malha aberta das equagoes (3.12) e (3.13). Em
malha fechada tem-se o ponto de equilibrio do estado adicional inserido
pelo controlador do integrador, entdo &5 vem de

0= _(KS& + K2(‘/;"ef - 52))@0 + Klgl

0= —(K3&)u, + K1&
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que resulta em B
- K&
K3u_o

Finalmente,

&
Vin R
& = Vier (3.36)
- K&

& = Kot (3.37)

o
o
I

(3.35)

Enquanto os estados da corrente no indutor e tensao de saida
dependem, unicamente, de parametros de projeto do conversor e da
carga, o estado do integrador depende também dos parametros do
controlador. Como posteriormente serd feita uma translagao para a
origem do ponto de equilibrio, torna-se necesséario evitar que o ponto de
equilibrio do integrador dependa dos parametros do controlador. Desta
forma, define-se n como a relagao entre os ganhos que influenciam o
ponto de equilibrio do integrador:

K,
17 = — = constante (3.38)
K

A condicao acima nao é necessaria ao realizar a andlise de esta-
bilidade, pois os ganhos do controlador sao conhecidos a priori para
determinar o ponto de equilibrio. No entanto, ao realizar a sintese,
como o ponto de equilibrio depende do controlador essa relagao nao
esta definida porque os ganhos ainda nao foram determinados, o que
acrescentaria uma dificuldade adicional a sintese.

Para superar este problema, deve-se tomar algum valor de 1 conhe-
cido quando for realizada a sintese. Assim, neste trabalho, considera-se
que o parametro 7 seja conhecido. Por exemplo, na ilustracao utilizada
anteriormente, considerou-se o ponto de equilibrio utilizado na referéncia
(JAPPE; MUSSA; COUTINHO, 2011). Desta forma, o ponto de operagao do
integrador é fixado como se fosse um parametro de projeto do conversor
sendo transparante a etapa de sintese dos parametros do controlador.
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3.3.2 Representagao em Espacgo de Estados

Nesta dissertagao sao objetivos estabelecer as condigoes para
verificar a rejeicao de perturbagao e a estabilidade robusta. Entao, para
obter uma representacao de estado adequada considera-se duas situagoes
no modelo:

i) Perturbagao na tensao de entrada:

Como foi visto, a tensao de entrada afeta a corrente no indutor,
entao perturbagoes na tensao de entrada irao produzir transitérios
na corrente. Por isso, a fim de expressar a perturbacdo no valor da
tensao v;,, considera-se composta por um termo conhecido, W = v,
e um termo incerto, w, ficando:

Vin = W +w

Além disso, neste trabalho serd considerado que essa pertubagao
é de energia limitada, portanto pode-se definir um conjunto de
perturbacoes admissiveis W como:

WE{weLy: [|wl]3< A, A >0} (3.39)

em que
| w 3= / w(t) w(t)dt < oo (3.40)
0

ii) Incerteza de carga:

Em relagao a incerteza de carga considera-se um conjunto limitado
de faixas de valores admissiveis Bs. Assim, a carga nao poderd
assumir qualquer valor, mas estd dentro de uma faixa com limites
em torno do valor nominal. Por conveniéncia, toma-se a carga como
a condutéancia, pois esta tem uma relagao diretamente proporcional
a corrente no indutor. Logo, fazendo Y, = 1/R, tem-se que o &; e
&3 podem ser redefinidos como:

_ V2

a,) = -, (3.41)
. Ko

&(Y,) = Kﬂofl(Yo)—ufO&(Yo) (3.42)

em que Y, =Y, + 6Y,, com Y, a carga nominal e §Y, a incerteza.
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A partir desta definicdo JY, define a amplitude méaxima e minima
da mudanca de carga admitida no sistema, e por consequéncia a
amplitude da corrente no indutor em regime permanente. Como,
neste trabalho, supoe-se que a carga é variante no tempo, deve-se
também caracterizar a variagao no tempo da carga. Neste trabalho,
toma-se a incerteza de carga, dY,, limitada em amplitude e a
mudancga de carga, Y, como limitada em energia. Portanto, o
conjunto de incerteza na carga admissivel é definido como:

Bs = {0Y, : 6Y, € Bs, ||6Y,]]2 < A2} (3.43)

onde
85 = {5Y0 L P1 S 5Y0 S pg} (344)

é um politopo como definido anteriormente, cujo p; e ps sdo es-
calares que limitam a magnitude da variacao da carga admissivel.
Enquanto,

I, I3= [ 0vite)2ar < o (3.45)

em que Ay representa uma nocao de como acontece a mudancga de
carga.

Por conveniéncia deseja-se que o ponto de equilibrio seja a origem

do sistema em malha fechada. Portanto, aplica-se uma translacao do
ponto de equilibrio de (3.34) para origem de uma representagdo em
malha fechada alternativa com novas coordenadas.

Entao, muda-se as variaveis:

1= -6, =G —bery=E6—&

e aplica-se a perturbagao no sinal de controle, © = u, — ,, € na tensao
de entrada, w = v, — W.

Além disso, ao considerar a incerteza na carga como variante

no tempo, torna-se necessario tomar a derivada do ponto de equilibrio
nesta nova representacao, obtendo-se:

@ = %(m + &) (u+ 1) + %(w+W) -& (3.46)

@y = %Y"(m +&)+ %(m +&)(u+ o) — & (3.47)

T3 = Vref - (ZCQ + 52) - 53 (348)
0 = —(Ks(as+8&)+ Ka(Vier — (w2 + £2)))(u + 100)
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Finalmente, tem-se de forma compacta a seguinte representacao
em espaco de estados do sistema em malha fechada:

x(t) = A(0Y,)x(t) + B(x,0Y,)u(t) + Ew,(¢) (3.50)
0 = KCx(t) + KD(x,dY,)u(t) )
emque x(t) =[ 1 x2 w3 | é o vetor de estados, 0Y, € Bs CR é a

incerteza na carga, u(t) é o sinal de controle para o sistema transladado
ew,(t)=[w 6Y, ] €W, CR?éo vetor de pertubacdes de entrada
(variacao de tensao de entrada e taxa de variacdo da carga), onde W, é
definido como:

Wa £ {wa € R?:[ wo [3< A, A >0} (3.51)

com A\ = A1 + As.
As matrizes sdo definidas como:

0 —go 0 @
A(6Y,) = | G —Y,+6Y, 0 | BOooYo) = | &(0Y) + 1
C C C
0 0 0
2
l _V;“ef
E=]| 0 0 ,C=|0 a, O
0 _nv?ef 0 0 —Uo
UoVin
0
D(X, ($YO) = xTo eK = [ Kl KQ Kg ]

—(&3(0Y5) 4 x3)

Observa-se que a matriz A(dY,) tem elementos que dependem
linearmente de Y, B(x,0Y,) e D(x,dY,) s@o matrizes que dependem
linearmente do estado x e da incerteza dY,, as matrizes C e E sao
constantes, e K é o vetor de ganhos do controlador. Portanto, a
representacao de estado em (3.50) considera o conversor Boost com
CFP em malha fechada sujeito a perturbagao de entrada e & mudanga de
carga. Utiliza-se este modelo para andlise de estabilidade e desempenho
no préximo capitulo.
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4 ANALISE DE ESTABILIDADE E DESEMPENHO

Neste capitulo apresenta-se um método para investigar a estabili-
dade e desempenho do conversor Boost. Para facilitar a compreensao
da metodologia proposta, neste capitulo considera-se o problema de
andlise de estabilidade para o sistema sem perturbagao. Posteriormente,
no capitulo 5 sera considerado o problema completo com perturbagao
na entrada. Em particular, enfatiza-se o problema de estimacao da
regiao de atragao supondo que a carga é incerta mas constante, além
do critério de desempenho da taxa de convergeéncia.

Entao, considere o sistema em malha fechada na forma da Equagao
(3.50) com w,(t) = OVt reescrito a seguir:

x(t) = A(0Y,)x(t) + B(x,0Y,)u(t)
0 = KCx(t) + KD(x,0Y,)u(t)
A partir desta representacdo do conversor Boost em malha fe-

chada, define-se a anélise de estabilidade deste sistema no seguinte
contexto:

Hipdtese 1. a. A origem do sistema, X =0, é um ponto de equilibrio;

b. As trajetorias dos estados x da Equagao (3.50) sao limitadas e
continuas para todo x € B, e dY, € Bs de interesse, onde B, é uma
regiao politopica dos estados contendo a origem;

c. O parametro incerto, 0Y,, € limitado em amplitude a uma regido Bg,
definida como:
Bé = {5Yo :p1 < 6Yo < 02} (41)

com a carga sendo Y, =Y, + Y, e §Y, ~ 0.

Com base no contexto acima estabelecido considera-se o seguinte
problema:

Problema 1. Considere o sistema (3.50) com a Hipdtese 1. Determinar
numericamente uma funcao de Lyapunov local e uma estimativa do sua
regiao de atragao através de um problema de programacdo semidefinida
(LMI) supondo que o espago de estados € limitado a uma regido politdpica
B; e que a incerteza 6Y, seja limitada em amplitude ao conjunto By.

Para solucionar este problema pode-se aplicar o Lema 1. Por isso,
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na préxima secao apresenta-se a candidata a funcao de Lyapunov.
4.1 FUNCAO DE LYAPUNOV

Neste trabalho, tem-se um interesse especial em fungoes de Lya-
punov polinomiais, pois estas podem apresentar estimativas da regiao
de atragdo menos conservadoras para sistemas nao lineares (COUTINHO;
DE SOUZA; TROFINO, 2009). Assim, para estabelecer uma relacio entre
o sistema em (3.50) e a candidata a fun¢do de Lyapunov é conveniente
reescrever o sistema na forma como segue:

Sk = A(x)% , i:{ﬂ,szu g},

A(3Y,) B(x,0Y,) ] (4.2)

Ax)= [ KC KD(x,5Y,)
Agora, considera-se a seguinte classe de fungoes de Lyapunov:

V(x) = ¥P(x)S% , P(x) = [ 9<X)'§@<X) @(’P‘{)’Q } L 43)

em que P =P e R™™ Qe R™*! ¢ R € R sio matrizes constantes
a serem determinadas, e © : R™ — R™*"* é uma funcao nao linear de
X, que define a complexidade da fun¢ao candidata.

Da definicdo de S em (4.2) e P em (4.3), pode-se considerar que:

V(x) = X¥'P(x)Sx = x'O(x) PO(x)x = ((x)P({(x) (4.4)

com ((x) = O(x)x.

Observa-se que se escolhido ©(z) como uma matriz identidade,
entao a funcao de Lyapunov é quadratica. Porém, neste trabalho, utiliza-
se uma fungao afim em x, pois o sistema como representado em (3.50)
é bilinear. Entao, considere a seguinte matriz:

B (x) = { @(IX)} o) ngm, (4.5)

em que T; € R™*3 j = 1,2, 3, sio matrizes constantes. Com esta
escolha a func¢do de Lyapunov é de quarto grau, pois a fungao ¢((x) é de
segundo grau.



81

No Lema 1 a primeira condicao a ser verificada é em relacao a
funcao de Lyapunov:
V(x)>0

Porém, de (4.4) percebe-se que V(x) nao é uma fungao afim em
X, portanto, ndo é uma LMI. Assim, pode-se reescrever como:

C(x)Pl(x) >0, Vx: N (x)((x)=0

em que a matriz Ni(x) é chamada de aniquiladora, pois terd seus
elementos escolhidos de tal forma que {(x) para todo x € B, pertenga
ao espago nulo de N (x).

Entao, ao aplicar o Lema 5 encontra-se uma formulacao convexa
suficiente para testar a restricao da fungao de Lyapunov:

P+ LlNl(X) +N1(X)/L/1 >0 (46)

em que deve-se encontrar uma matriz P definida positiva e uma matriz
L; livre com as mesmas dimensoes de N7 (x)’.

Uma vez apresentada a funcao de Lyapunov, de acordo com o
Lema 1, para verificar a estabilidade do ponto de equilibrio é preciso co-
nhecer a derivada temporal da funcao de Lyapunov. Com essa finalidade

calcula-~se d(O(x)x)/dt, deste modo:

d(O(x)x)/dt = O(x)x + O(x)x,

d(6(x))/dt = 3(25:‘)5( _ [ ZleoTiiix ]

em que i; é a i-ésima linha da matriz identidade I, .

(O (x)x) /dt — [ Z?iloTiii"‘ }x+ {@(IX) } >'<

mas i;X é um escalar, podendo comutar para esquerda. Assim, pode-se
TEESCTEeVEr a eXPressao como segue:

d(B(x)x) /dt = { 2 T } %+ { o) } % = O(x)% ,

O(x) = [ O(x) +ZI?~;1 Tox i; ]

Entao, pode-se escrever a derivada temporal da funcao de Lyapu-



82

n\j:xc)om: 2x'0(x)' PO (x)x (4.7)
Rl itHb
e[ R R L o )13
_ QQI{@(X)’(I)’@(X) é(;)'Q}g;(

- [ SR QR[N B )
Finalmente,
V(x) =% [ xi Xi } X (4.8)

e V1 =He{O(x)'PO(x)A(5Y,) + O(x)'QKC} (4.9)

V, = O(x)PO(x)B(x,0Y,) + O(x)QKD(x,6Y,) + CK'R’ (4.10)

V3 = RKD(x,Y,) + D(x,0Y,) K'R’ (4.11)

Ao observar a derivada da funcao de Lyapunov obtida percebe-se
que seus elementos possuem uma relagao quadratica em x, o que implica
que a propriedade de convexidade nao estd garantida. Assim, se faz
necessario uma abordagem que elimina essa relagao tornando todas as
expressoes afins em relagao a x e §Y,. Na proxima se¢ao apresenta-se
uma formulagao convexa para derivada temporal da fungao de Lyapunov.

4.1.1 Formulagido Convexa para V (z)

As funcées de V1 e V5 encontradas na derivada da funcao de
Lyapunov nao sao afins nos termos dependentes. Entao, para tornar
a derivada da funcgao de Lyapunov convexa utiliza-se uma nova repre-
sentagao do sistema a partir de (3.50) e uma relagao de igualdade do tipo
¢(x)N = x. Esta nova representagio é obtida decompondo as matrizes
B(x,0Y,) e D(x,0Y,), com a finalidade de eliminar a dependéncia de x
no interior das matrizes.
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Entao, considere o sistema em (3.50) na seguinte representagao:

{ (1) = A(6Yy)x(t) + B1(8Y, )u(t) + Box(t)u(t) (4.12)

0 = KCx(t) + KD (Y, )u(t) + KDox(t)u(t)

com x(t), 0Y, e u(t) definidas como em (3.50), e as matrizes sdo mos-
tradas abaixo:

—&5/L 0 —-1/L 0
B,(0Y,)=| &/C |,Ba=|1/C 0 0
0 0 0 0
0 00 0
D,(0Y,)=| 0 |,Dy=|0 1 0
—&3 0 0 -1

Agora, as matrizes By e Dy s&o constantes, o que permite a
multiplicagao com P@(x) mantendo a convexidade, enquanto as matrizes
B, (Y,) e D1(dY,) sdo dependentes apenas da incerteza, no entanto
estas ndo irdo multiplicar nenhum termo também dependente de x. Além
disso, definindo uma matriz constante N € R™*™ tal que {(x)N =x, o
termo é(x) serd retirado dos elementos V; e V. Desta forma pode-se
reescrever a derivada da funcao de Lyapunov como:

V(x) = 2x'6(x)PO(x)x (4.13)
x'O(x)’ POx) Q O I 00 x
= 2 u 0 R 0 0 0 O U
x'u 0 0 0 0 00 X

desta expressao pode-se relacionar com o sistema como segue:

[ I ] [ % ] [A(dYo) B.(6Y,) By ] [Né(x)x]
0 U U
0 Xt

KC KD(§Y,) KD-
0 0 0

[A(ay,,)N B.(6Y,) Bs ] [C(X)]

o oo
o oo

XU

KCN KD;(dY,) KDy u
0 0 0 XU

= Al Ca (X)
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onde
- A((SYO)N B1(5Yo) B2 C(X)
A= KCN KD;(6Y,) KDy | e (u(x)= U
0 0 0 X1

Entao, obtém-se:

(x)’ PO(x) Q 0O
= 2 u 0 R 0 | A1¢(x) (4.14)
x'u 0 0 o0
) V' [V Vi Vi ¢(x)
= u V12 V22 V23 u
XU Vi, Vi 0 XU
V() = (a(x)Vala(x) (4.15)
onde
Vi1 Viz Vi3
V.= V;u V/22 Vs
Vis Vg 0
com os elementos de V, definidos a seguir:
V11 =He{PO(x)A(5Y,) + QKCN} (4.16)
Vi, = Pé(x)Bl(éYo) + QKD (6Y,) + NC'K'R/ (4.17)
Vi3 = PO(x)B; + QKD, (4.18)
Vs, = RKD,(6Y,) + D1 (0Y,)'K'R’ (4.19)
Vi3 = RKD, (4.20)

Agora, V, da derivada da fungdo de Lyapunov possui todos seus
elementos como fungoes afins em X, o que garante a convexidade. Porém,
foi incluida em V (x) a funcdo ¢(x) que é quadrética em x. No entanto,
isto facilmente pode ser resolvido com o Lema 5, pois os elementos de
(4 (x) nao sao independentes, entao existe uma matriz Na(x) tal que:

No(x)(o(x) =0, Vx € B, (4.21)
Assim, pode-se reescrever (4.15) como:

Ca(X)'Vula(x) <0, Vx:Ny(x)Cu(x) =0
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e aplicar o Lema 5 para obter uma restricao LMI:
V., + LQNQ(X) +N2(X)/L,2 <0 (422)

com Lo uma matriz livre de mesma dimensao que Na(x)'.
4.2 REGIAO DE ATRAGAO

Se a V(x) em (4.3) satisfaz as condi¢oes do Lema 1 para todo
x € B, e 0Y, € Bs, entdo mostra-se que uma regiao definida por uma
curva de nivel da funcdo de Lyapunov é um conjunto contrativo e
positivamente invariante. Visando uma solucao convexa do Problema 1
considera-se o seguinte politopo que contém a origem:

BIZ{X:—akgkaﬁk7ak,5k>0,k:1,2,3} (423)
E considera-se a seguinte estimativa da regiao de atragao:
R={x:V(x)=((x)P{(x) <1} (4.24)

Como V (x) satisfaz as condigdes do Lema 1 para todo x € B,, entdo a
estimativa da regido de atragao R é um subconjunto de B, (R C By).
E essa condicao pode ser expressa como:

1+ a;lcﬁcx >0

=B x >0 } Vx @ ((x)P¢(x)—-1<0. (4.25)

em que ¢ € R3 é a i-ésima linha da matriz identidade I5.
Aplica-se o Procedimento - S para as expressoes dos limites
inferiores (ay) e superiores (5 ):

I >0 (1+ag ' ¢px) — 7 (1 — ((x)P¢(x)) >0, Vk=1,2,3

Iy, >0 (1— B lex) — (1 — C(x)'PC(x)) >0, VE=1,2,3

Ajusta-se 7, = 1/27, e U, = 1/2vy,. Entao, faz-se necessério exitir
escalares positivos 71, T2, T3 € v, o, I3, tais que:

{C(ic)HT(fot:—_lJ?,; Tkak;NkHC(lx)] > 0. (4.26)
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[C(i‘)]/[—(f:gk_llzzf,g _Vk/BE»lNkH ! }20- (4.27)

em que Ny =N, k=1,2,3.

As restrigoes nas Equagdes (4.26) e (4.27) garantem que a es-
timativa R da regido de atragdo seja um subconjunto do espago B,
considerado. No entanto, essas restricbes nao sao afins em x, pois
dependem de ((x) que é uma fungao quadrdtica.

Para obter uma solugéo convexa aplica-se o Lema 5 em (4.26) e
(4.27). Entao, toma-se a seguinte restrigdo de igualdade:

} =0, Vxe€B, (4.28)
O que permite obter:

-1
{ (21, —1) TRy Nk:| FHN; (x)+ N3 (x) HY > 0 (4.29)

7766%71]\7]/C P

{_(fkygkillji% _Vk/BE, } +MpN3(x)+N3(x) M), >0 (4.30)

com Hj e My, sao matrizes livres de mesma dimensao de N3(x)' e
Vk=1,2,3.

4.3 ESTABILIDADE REGIONAL

Nesta secao, apresenta-se uma solugao convexa do Problema 1
utilizando as defini¢oes introduzidas nas secoes 4.1 e 4.2. Entao, para
um controlador particular com ganho K a estabilidade do sistema em
malha fechada é garantida em uma regiao contrativa e invariante, de
acordo com o Lema 1, se as seguintes condigoes sao satisfeitas:

Teorema 2. Considere o sistema em (3.50), que representa a dindmica
em malha fechada do conversor Boost, e a decomposi¢io em (4.12) para
um dado controlador de ganho K. Seja B, uma regido politopica para
os estados definida pelos escalares oy, e B com k =1,2,3 como definida
em (4. 23) e Bs o conjunto de incerteza admissivel no entorno da carga
nominal, Y,, como em (4.1). Seja ©(x) € R™** uma dada funcio afim
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em x tal como apresentada em (4.5).

Suponha que existem matrizes P =P’, Q, R, L1, Lo, H;, M,
e escalares positivos T1,Te, T3 € V1, V2,3 € as sequintes LMIs para todo
(x,0Y,) € V(B x Bs):

P+ LlNl(X) +./\/1(X)/L/1 >0 (431)
V., + LQNQ(X) + NQ(X)IL/Q <0 (432)
I, +HiN3(x)+N3(x)H), >0, Vb =1,2,3 (4.33)
s +MpNs(x)+N3(x)'M), >0, Vk=1,2,3 (4.34)
com
I — (2ms —1)  —mrar 'Ng M. — vy — 1) wB Ny
¢ | —mear NG, P PP T BTN, P

Vii Via Vi3
V,= |V}, Vi Vo
! !
Vis Vi 0

cujos elementos V;; sio dados pelas Equagdes (4.16), (4.17), (4.18),
(4.19) e (4.20). E com as matrizes aniquiladoras escolhidas como:

J\/l(X)ZLI) N@(%)} 7N3(X)={)(; MZ)]

Nz(x):[/vl(x) 0 0} eN(X):[xQ — o}

0 x -1 0 T3  —T2

Entao, a origem do sistema em malha fechada em (3.50) é lo-
calmente exponencialmente estdvel. Além disso, para todo t > 0, para
algum x(0) € R e 0Y, € Bs as trajetdrias dos estados tendem para
origem quando o tempo tende ao infinito, onde R definido em (4.24) €
uma estimativa da regiao de atracao.

Prova do Teorema 2. Suponha que as LMIs (4.31) e (4.32) estejam
satisfeitas nos vértices politopo V(B, x Bs), entdao por convexidade
também sao satisfeitas para todo x € B, e §Y, € B;.

A primeira parte desta prova é obter a partir da LMI (4.31) uma
restrigdo semelhante a condigao (2.10) do Lema 1 reescrita abaixo:

ax'x < V(x) < ex'x, Vx € B,
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Nota-se que V (x) = ((x)'P¢(x) é a funcao de Lyapunov escolhida.
Seja N uma matriz tal que N{(x) = x. Agora considere a LMI
(4.31):
P + LiNVi(x) + Vi (x)'Ly > 0

Existem escalares positivos sendo um suficientemente pequeno €;
e outro suficientemente grande e tal que:

61N’N S P + LlNl(X) —|—N1(X)/L/1 S EQN/N

desde que a LMI seja estrita e os elementos de N7 (x) sejam limitados.
Pré e pés multiplicando a expressio acima por ((x)" e {(x), respectiva-
mente, tem-se:

e1x'x < ((x)'Pl(x) < eax'x (4.35)

uma vez que N;(x)¢(x) = 0.
A segunda parte desta prova é obter a partir da LMI (5.34) uma
restricao semelhante & condigao (2.10) do Lema 1 reescrita abaixo:

V(x,0Y,) <0, Vx € B,
Agora considere a LMI (4.32):
V., + LQNQ(X) +N2(X)/L/2 <0

como a LMI é estrita, existe um escalar positivo suficientemente pequeno
€3 tal que:
Vo + LoNa(x) + Na(x)'Li < —esN, N,

onde N,=[ N 0 0 O ] Prée pdsmultiplicando a expressao acima
por [ ((x)) ' xXu w | eseu transposto obtém

V(x,0Y,) < —esx'x. (4.36)

Por fim, pré e pés multiplicando a LMI em (4.33) e (4.34) por
[ 1 ((x)" ] e seu transposto, as LMIs resultam em (4.29) e (4.30),
respectivamente. De modo que R C B, .
O resto desta prova segue diretamente do Lema 1.
O

A solucao do Teorema 2 garante que o sistema é regionalmente
estavel e resulta em uma estimativa da regiao de atracao. No entanto, a
estimativa obtida pelo teorema pode ser conservadora. Assim, pode-se
obter uma estimativa otimizada da regiao de atragao para um dada
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funcdo de Lyapunov.

Neste trabalho, utiliza-se o traco da matriz P(x) = ©(x)PO(x)
como o critério de otimizacao. Por exemplo, para fungoes quadraticas o
trago da matriz P(x) estd inversamente relacionado com o tamanho da
estimativa, assim quanto menor o trago maior o tamanho da estimativa.
Porém, como neste caso a fungao de Lyapunov é polinomial aplica-se ao
problema de otimizagdo a mesma solugdo de (4.6) tratar o problema da
dependéncia quadritica em x de P(x).

Portanto, para maximizar o tamanho da estimativa da regiao de
atracao utiliza-se o seguinte resultado:

Observacgao 3. Para obter a mdxima estimativa da regido de atracao
a partir do Teorema 2 considera-se o sequinte problema de otimizacdo:

min 0
sujeitoa: o — trago(P + LiNi(x) + Ni(x)'L]) > 0, (4.37)
(4.31), (4.32), (4.33) e (4.34)

Na préxima secao, apresenta-se com base nestes resultados a
analise de estabilidade contendo a informacao da taxa de convergéncia.

4.4 TAXA DE CONVERGENCIA

Uma vez que na segao anterior foram estabelecidas condigoes para
verificar a estabilidade regional. Nesta segao, considera-se o problema
de determinar a estabilidade regional tomando-se como restrigao uma
dada taxa de convergeéncia.

Isso significa que para toda condigao inicial pertencente a regiao
de atragao, a trajetoria converge para o ponto de equilibrio satisfazendo
a seguinte relagao do Lema 2:

F2@) < (/= =) | e (4.38)

Pode-se formalmente escrever o problema de andlise como:

Problema 2. Considere o sistema (3.50) com o Hipdtese 1. Para uma
dada tazxa de convergéncia u determinar numericamente uma funcdo de
Lyapunov local e uma estimativa do seu dominio de atracdo através de
um problema de programacdio semidefinida (LMI).

Assim, para obter uma solugdo convexa do Problema 2 considere



90

o Lema 2 que redefine a condicao em relagao a derivada da funcao de
Lyapunov como:

V(x,0Y,) < —2uV(x), V& € B,, 0Y, € Bs (4.39)

Esta nova restricao deve ser adicionada a derivada da fungao
de Lyapunov da Equagao (4.13), de modo que somente modifica-se o
elemento V77 da Equagao (4.16), ficando:

Vi1 = He{PO(x)A(6Y,)N + QKC N + uP}. (4.40)

Entao, para um controlador particular com ganho K a estabili-
dade do sistema em malha fechada é garantida em uma regiao contrativa
e invariante a uma dada taxa de convergéncia u, de acordo com o Lema
2, se as seguintes condicoes sao satisfeitas:

Teorema 3. Considere o sistema em (3.50), que representa a dindmica
em malha fechada do conversor Boost, e a decomposi¢io em (4.12) para
um dado controlador de ganho K. Seja B, uma regiao politépica para
os estados definida pelos escalares ay, e B, com k =1,2,3 como definida
em (4.23), e Bs o conjunto de incerteza admissivel no entorno da carga
nominal, Y, , como em (4.1). Seja O(x) € R™*® uma dada fungdo
afim em x tal como apresentada em (4.5). Seja p uma dada taxa de
convergéncia.

Supondo que existem matrizes P =P’, Q, R, Ly, Ly, Hy, My, ¢
escalares positivos Ty, T, T3 € V1,va,v3 e as LMIs (4.31), (4.32), (4.33)
e a definida abaizo para todo (x,0Y,) € V(B, x Bs):

Vo + LaNo(x) + Na(x)'Ly < 0 (4.41)
com B
~ Vi1 Viz Vi3
V, = 12 Vo Va3
/ !
13 Va3 O

cujos elementos V;; sao dados pelas Equagées (4.17), (4.18), (4.19),
(4.20) € (4.40).

Entao, a origem do sistema em malha fechada em (3.50) é lo-
calmente exponencialmente estqvel. Além disso, para todo t > 0, para
algum x(0) € R e 0Y, € Bs as trajetérias dos estados tendem para
origem quando o tempo tende ao infinito com uma taza @, onde R
definido em (4.24) é uma estimativa da regiao de atragdo.

A prova deste teorema é direta a partir da prova do Teorema 2 e
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do Lema 2.
Além disso, a Observacao 3 pode ser aplicada novamente para o
resultado do Teorema 3.

4.5 RESULTADOS E DISCUSSOES

Nesta secao, apresentam-se resultados a partir dos Teoremas 2
e 3 das secoes anteriores. Para este fim realizam-se exemplos mostrando
aspectos da influéncia da escolha dos parametros de projeto e anélise
na estimativa da regiao de atragao. Desta forma, os exemplos a seguir
abordam as seguintes questoes:

e Influéncia da escolha do politopo B, na estimativa da regiao de
atracao;

e Diferencas entre as estimativas a partir de fungoes de Lyapunov
quadrética e polinomial;

e Influéncia da faixa de valores da incerteza na carga;

e Relagao entre faixa de valores da incerteza e tamanho da regiao
de atragao para uma dada taxa de convergéncia;

Além disso, para os exemplos a seguir utiliza-se o trabalho em
(JAPPE; MUSSA; COUTINHO, 2011) como referéncia, uma vez que este
apresentou resultados de analise de estabilidade utilizando uma abor-
dagem LMI visando obter uma estimativa de carga admissivel que
garantisse estabilidade para o conversor Boost com CFP autocontrolado
pela corrente, cujos ganhos foram obtidos por técnicas lineares. Por essa
razao, utiliza-se as especificacoes de poténcia do conversor apresentadas
em (JAPPE; MUSSA; COUTINHO, 2011), reescritas na Tabela 4 e os ganhos
do controlador da Tabela 5.

Observa-se que em (JAPPE; MUSSA; COUTINHO, 2011) néo foi
considerado a perturbacao na entrada na andlise de estabilidade, e nao
foi estimada a regiao de atragao. Entao, nos exemplos a seguir considera-
se a perturbacao de entrada nula, mas avalia-se a regiao de condigoes
iniciais admissiveis a partir das estimativas da regiao de atracao para
as questoes acima mencionadas.

Exemplo 1. Considere o conversor Boost com corre¢do do fator de
poténcia autocontrolado pela corrente, cuja representacao em malha
fechada é dada pela Equacdo (3.50), as especificagdes de poténcia da
Tabela 4 e a Hipotese 1.
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Tabela 4 — Especificagoes do circuito de poténcia do conversor de
referéncia (JAPPE; MUSSA; COUTINHO, 2011).

Poténcia de Saida P, =600 W
Tensao de entrada RMS Vae =220V
Tensao de saida Vo =400 V
Frequencia de comutagao | fs = 50 kHz
Frequencia da rede 60 Hz
Indutor L =2mH
Capacitor Co, =1 mF
Resistor de carga R, =260 Q

Tabela 5 — Ganho do controlador de referéncia (JAPPE; MUSSA; COUTI-
NHO, 2011).

K K, | K;
9,52 2.8 140

Neste exemplo, utiliza-se os ganhos do controlador da Tabela 5.
Porém, nestes valores considera-se os ganhos de realimentacgao estdtica
1/Vinaz € 1/Imax da Figura 16. Por isso, para aplicar o método deve-se
ajustar os ganhos de acordo com a Observacdao 2 obtendo os valores
parametrizados a sequir:

K =10,6346 0,0057 0, 2857]
Entao, calcula-se o ponto de equilibrio da Tabela 6.

Tabela 6 — Ponto de equilibrio em malha fechada.

gl(Yo) €2 53(Yo) U
2.79 | 400 | 11,3 | 0,55

Neste exemplo considera-se a faira de valores da incerteza na
carga, | 0Y, |< 0,00019 S, que representa uma mudanga de carga de até
+5 % no entorno do valor nominal Y,, o que equivale a sequinte faiza

de resisténcia:
247 QO < R, <273 Q

Para aplicar o Teorema 2 € preciso definir o politopo B,. Utiliza-
se 0s sequintes limites:

a =B =1[1080 6]
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para obter um politopo simétrico.

O método exige a escolha da funcdo de Lyapunov de acordo com
a Equagdo (4.4). Para escolher os termos que compde ((x) observa-se
que as derivadas dos estados x1 e xo $Go nao lineares, por isso torna-se
atrativo escolher para a funcao de Lyapunov termos ndo lineares de xy
e xo. Neste caso, termos de sequndo grau para compor ((X) sdo os mais
simples de representar. Além disso, como a deriada do estado x3 €
linear em relacdo a o, torna-se conveniente simplificar a escolha de
termos de x3 para a funcdo de Lyapunov.

Escolhe-se a fungao ((x) como:

C(z) =O(x)x = [x% T1T9 T1T3 x% Tow3 T1 To T3] (4.42)

em que o0s termos que contém x, e xTo sdo de sequndo grau. Desta forma,
tem-se as sequintes matrizes para formar a fung¢ao O(x) da Equagdo

(4.5):

(4.43)

=

I
OO OO
SO o= O
OO = OO

!

I
OO O OO
o= O OO
_= o O oo

99

=

I
OO O OO
OO O OO
OO O OO

Portanto, com base nestas informacdes e aplicando-se o Teorema 2
encontra-se a sequinte estimativa da regidgo de atracdo:

Figura 19 — Estimativa da regiao de atracao do conversor Boost com
CFP.

ng
i

Nesta figura, mostra-se uma estimativa da regido de atragdo em
um espago de mesma dimensao que o sistema. Os eixos x1, To € T3
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representam, respectivamente, a diferenca entre a corrente no indutor,
a tensao de saida e o estado do integrador com seus valores nominais.
Outro aspecto € que o plano x1x2 foi rotacionado em 180° para visualizar
a por¢ao em que Ty € negativo, ou seja, quando a tensao de saida €
menor que seu valor nominal.

Nota-se que a por¢ao da regigo de atracao para valores negativos
da tensao € diferente que a porgao para valores positivos, indicando
que a Tegido estimada nao € simétrica em relacao a xo. Além disso,
observa-se que existe uma inclinacao na direcao formada pelo plano
(z2,23).

Para facilitar a visualizagdo desses detalhes a sequir apresenta-se
a estimativa da regiao de atracao através de duas projecoes, ou seja,
uma proje¢ao formada pelo plano (x1,x3) e outra pelo plano (xa,x3).

Figura 20 — Estimativas das regides de atra¢do nos planos (z1,z2),
(22, 2x3) do conversor Boost com CFP.

40+ g

o = 0 5 10

(a) Estimativa da regido de atragdo no plano (z1, z2)
ex3 =0.

6 T T T T T T T T

x3
°

i 4

(b) Estimativa da regido de atra¢do no plano (z2,x3)
exy =0.

Na Figura 20(a) percebe-se que a projecio da estimativa da regiao
de atragao tem uma caracteristica de um circulo achatada, alcancando
valores maiores para a tensao de saida quando positiva. Jd na Fi-
gura 20(b) torna-se evidente a inclina¢do na diregcdo primeiro-terceiro
quadrante no plano (xa,x3).
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Exemplo 2. Considere as condi¢oes do Exemplo 1. Agora, considere
um politopo B, assimétrico, tomando-se os sequintes limites o e 3

a=[10606] B=/[10708]

A escolha deste politopo tem por objetivo explorar a inclinagdo no
plano xox3 observada no exemplo anterior, pois B, € maior na dire¢cdo
do primeiro quadrante.

Portanto, com base nestas informacdes e nas condi¢oes do exem-
plo anterior e aplicando-se o Teorema 2 encontram-se as projecoes da
estimativa da Tegidgo de atracao apresentadas na Figura 21:

Figura 21 — Estimativas das regides de atragdo nos planos (z1,z2),
(z2,23) do conversor Boost com CFP: comparacdo entre politopo
simétrico e assimétrico.

60 T T T

401

-40r Simétrico
-Assimétrico

— i i i
Ezq.O -5 0 5 10

(a) Estimativa da regidao de atragdo no plano (z1,z2) e
x3 = 0.

©

i
-40 -20 0 20 40 60
T

(b) Estimativa da regido de atragdo no plano (z2,z3) e
x1 = 0.

Neste exemplo, observa-se da Figura 21 que a nova estimativa da
regiao de atragdo, com o politopo assimétrico, praticamente, contém toda
a regiao estimada do Exemplo 1. Portanto, ao se utilizar um politopo
crescendo na direcao do primeiro quadrante obteve-se uma estimativa
da regigo de atracdo de tamanho maior. Desta forma, torna-se claro
que a escolha do politopo influéncia o tamanho da estimativa da Tegido
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de atragao.

Exemplo 3. Considere as condi¢oes do Exemplo 1. Agora, considere
a faiza de valores admissiveis para a mudanca na carga estimada em
(JAPPE; MUSSA; COUTINHO, 2011), que estende a faiza para cargas leves
chegando a 450 2, o que representa uma mudanga de —42% da carga
nominal Y,, tornando wma larga faiza de incerteza de carga 8Y,, com
os valores a sequir:

p = [—0,0016 0,0000][S]
entdo, a mudanca de carga admitida estd definida entre os limites:
[Yomin Yomaz] = [0,0022 0,0038][S]

Para essa faiza de wvalores, o problema de otimizagdo da Ob-
servagdo 3 ndo € factivel para o politopo B, escolhido no Exemplo 2.
Assim, tomando-se um novo politopo:

a=[10605] B =1[10708]

Neste caso, o politopo € pouco menor somente em relagao ao es-
tado do integrador, porém nas demais dimensoes mantém-se 0§ Mesmos
limaites.

Portanto, com base nestas informacoes e aplicando-se o Teo-
rema 2 encontra-se a sequinte estimativa da regido de atra¢do:

Figura 22 — Estimativa da regiao de atragao do conversor Boost com
CFP com faixa de valores da incerteza estendida para cargas leves (até
—42% de Y,).

S0 S Z) T o VAN TG 7
A KA
LD

Nesta figura, mostra-se uma estimativa da regido de atragdo em
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um espago de mesma dimensdo que o sistema. Os eiros T1, Ty € T3
representam, respectivamente, a diferenca entre a corrente no indutor,
a tensao de saida e o estado do integrador com seus valores nominais.
Outro aspecto € que o plano x1x2 foi rotacionado em 180° para visualizar
a por¢ao em que Ty € negativo, ou seja, quando a tensao de saida é
menor que seu valor nominal.

Nota-se na Figura 22 que no plano (x2,x3) que a inclinagao
observada nos eremplos anteriores diminuiu, tornando a estimativa
parecida com uma bola achatado, apesar que a por¢ao da regido de
atragao para valores positivos da tensdo de saida seja, aparentemente,
maior que para valores negativos.

Além disso, a fim de comparar a estimativa deste exemplo, obtida
para uma larga faiza de valores admissiveis para a mudanca de carga,
com a estimativa do Exemplo 1, obtida para uma faiza estreita de valores,
sao desenhadas nas mesmas figuras as projecoes formadas pelos plano
(z1,22) € plano (x9,x3).

Figura 23 — Estimativas das regices de atra¢do nos planos (z1,z2),
(22, x3) do conversor Boost com CFP: comparagao de estimativas para
faixa de valores com mudanca de carga de 5% e 42%.

60

e x3 = 0.

-2t 4

—al 4

-40 -20 0 20 40 60

(b) Estimativa da regido de atra¢do no plano (z2,z3)
exy =0.

Neste exemplo, trata-se a relacao entre a mudanca de carga
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e a estimativa da regido de atragao. Utilizando-se como referéncia
de tamanho de regido de atracdao a estimativa do Exemplo 2, pode-se
observar na figura que o tamanho da estimativa da regido de atragdo
praticamente se mantém quando admite-se uma mudanca de carga
mdzima para —42% do valor de Y, = 0,0038, o que corresponde a

§Y, = —0,0016.

Exemplo 4. Considere as condi¢oes do Exemplo 3. Agora, considere
uma funcdo de Lyapunov quadrdtica:

V(x)=xPx, PeR¥? ¢ x=[21 25 23] (4.44)

Na Secao 4.1, apresentou-se uma classe de funcdo de Lyapunov
do tipo polinomial através da Equacao 4.4. Porém, pode-se obter a
partir daquela classe uma fun¢ao de Lyapunov quadrdtica tal como a
Equagao 4.44. Para isto é necessdrio fazer ((x) = x, o que implica:

¢(x) = B(x)x = { o) ] = 6(x) = I

Com esse procedimento obtém-se uma funcao de Lyapunov quadrdtica.
Mas do ponto de vista prdtico pode-se tomar da Equacao 4.4 uma matriz

P tal como:
O5x5 Os5x3
P= x
{ O3x5 Pi }

em que Py € uma matriz definida positiva de tamanho 3 x 3 a ser
encontrada.

Portanto, com base nestas informagoes e aplicando-se o Teo-
rema 2 encontra-se a sequinte estimativa da regiao de atra¢ao:

Figura 24 — Estimativa da regiao de atragao do conversor Boost com
CFP através de uma funcao de Lyapunov quadrética.
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Nesta figura, mostra-se uma estimativa da regido de atracdo em
um espago de mesma dimensdo que o sistema. Os eiros T1, Ty € T3
representam, respectivamente, a diferenca entre a corrente no indutor,
a tensdao de saida e o estado do integrador com seus valores nominais.
Outro aspecto € que o plano x1x2 foi rotacionado em 180° para visualizar
a por¢do em que Ty € negativo, ou seja, quando a tensao de saida é
menor que seu valor nominal. Nota-se na Figura 24 a simetria e a
caracteristicas arredondada dos contornos, evidenciando que a estimativa
€ uma elipse de dimensdo 3.

A sequir, compara-se as estimativas da regiGo de atra¢do, obtida
através de uma funcdo de Lyapunov quadrdtica e de uma polinomial.

Figura 25 — Estimativas das regioes de atragdo nos planos (z1,z3),
(z2,23) do conversor Boost com CFP: comparagao entre estimativas a
partir de fungoes de Lyapunov quadrética e polinomial para o caso de
larga faixa de valores de incerteza.
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(a) Estimativa da regiao de atragdo no plano (z1,z2) e
x3 = 0.

60

1
A
o

i
N
o

So
N
o
B
o

2

(b) Estimativa da regido de atragdo no plano (z2,z3) e
x1 = 0.

Esse exemplo acompanha a ideia apresentada no Fxemplo 3, que
compara as estimativas de regigo de atragdo. Neste caso, observando as
projecoes na Figura 25, percebe-se que a estimativa da regido de atra¢do
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através da fungao de Lyapunov polinomial € maior que a obtida com a
quadrdtica. F evidente que o custo computacional é maior para obter
estimativas com fungoes de Lyapunov mais complexas.

Exemplo 5. Neste exemplo, a ideia € mostrar uma estimativa da regiao
de atra¢ao para uma dada taxa de convergéncia. Assim, considere as
condicoes do Exemplo 8 em que se comparou as estimativas para fairas
de valores da incerteza 8Y, de £5% e —42% de Y.
Agora, considere uma taxa de convergéncia:
pn=0,2

Esse valor dado para a taxza é um limitante inferior da velocidade
de convergéncia da trajetoria do sistema, ou seja, para as trajetorias da
regiao de atragao estimada tem-se garantia que a taxa de convergéncia
nao € menor que o valor dado.

Portanto, com base nestas informagoes e aplicando-se o Teo-
rema 3 encontra-se a sequinte regiago de estabilidade:

Figura 26 — Estimativas das regides de atragado nos planos (z1,z2),
(22, x3) das estimativas da regiao de atragdo do conversor Boost com
CFP: comparagao de estimativas para faixa de valores com mudanga de
carga de +£5% e —42% com uma dada taxa de convergéncia.
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ex3 =0.

-40 -20 0 20 40 60
T2

(b) Estimativa da Regido de Atragao no plano (z2,x3)
ex; =0.
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Finalmente, apresentou-se estimativas da regidao de atracdo para
uma dada taza de convergéncia. Neste exemplo, toma-se duas faixas
de valores de incerteza, de £5% e —42% jd utilizadas nos exemplos
anteriores, mas considerando-se a mesma taxa de convergéncia igual a
w=0,2.

Além disso, esse exemplo apresentou duas estimativas com in-
certezas diferentes tal como no Exemplo 3, mas para a mesma taza, e
ainda mantendo-se a mesma relacao de tamanho das regioes de atragao
estimadas, ou seja, a estimativa da regidgo de atracdo para a faira de
—42% € pouco maior que a faiza de £5%.

Nesta secao foram vistos cinco exemplos para mostrar diversas
situagoes nas quais é possivel estimar a regiao de atracao, para o
conversor Boost com correcao do fator de poténcia. Além disso, neste
capitulo focou-se em analise de estabilidade e robustez para o sistema
sujeito a incerteza na carga. No préximo capitulo, serd apresentado
condigoes para realizar a sintese do controlador com o sistema sujeito a
incerteza na carga e com perturbacoes na tensao de entrada.
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5 SINTESE DO CONTROLADOR

Neste capitulo, considera-se o problema de sintese do controlador.
Em especial, apresenta-se um método numérico para a sintonia de
ganhos que assegurem uma estabilidade robusta em uma determinada
regiao R e um limitante do ganho Lo do sistema.

O método sera desenvolvido considerando que o conversor esta
operando em modo de conducao continua e com uma frequéncia fixa
imposta pelo PWM. Considera-se ainda que o conversor esta sujeito a
perturbacoes na tensao de entrada e a mudanga de carga. Portanto,
pode-se utilizar a Equacgéo (3.50) para representar a dindmica do sistema
em malha fechada, reescrita a seguir:

x(t) = A(0Yy)x(t) + B(x,0Y,)u(t) + Ew,(t)
0 = KCx(t) + KD(x,0Y,)u(t)

A partir desta representacao do conversor Boost em malha fe-

chada, pode-se definir o seguinte contexto para o projeto do controlador:

Hipdtese 2. a. A origem do sistema, X =0, é um ponto de equilibrio;

b. As trajetorias dos estados x da Equagdo (3.50) sdo limitadas e
continuas para todo x € B, e §Y, € Bs de interesse, onde B, € uma
regido politdpica dos estados contendo a origem;

c. O parametro incerto, 0Y,, € limitado em amplitude a uma regido Bg,
definido em (3.44);

d. A pertubagio wo(t) = [w 6Y,)" ¢ limitada em energia a um conjunto
W, definido em (3.51).

Com base no contexto estabelecido considera-se o seguinte pro-
blema:

Problema 3. Considere o Conversor Boost com corre¢do do fator de
poténcia em modo de condu¢do continua, o modelo em malha fechada
do sistema em (3.50) com a Hipdtese 2. Deseja-se determinar nu-
mericamente ganhos robustos do controlador, K = [ K, Ky Kj ],
através de um problema de programacao semidefinida (LMI) utilizando
uma func¢do de Lyapunov local, considerando a restricio de ganhos
7’] = Kl/K3.
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Nota-se da solucao encontrada para a andlise de estabilidade
do capitulo anterior que o controlador K multiplica termos da fungao
de Lyapunov, em que estes termos sao variaveis de decisao. Logo, ao
tratar-se da sintese do ganho essa multiplicagao torna-se um problema
nao convexo, pois agora K é também uma variavel de decisao. Por
essa razao, primeiro formula-se uma solucao convexa para analise de
estabilidade e desempenho para o sistema nas condigoes da Hipétese 2,
e depois considera-se o problema de controle.

Entao, para formular a analise de estabilidade quando o sistema
esta sujeito a perturbagao de entrada adota-se a mesma metodologia
do capitulo anterior. Primeiro apresenta-se a funcao de Lyapunov e
depois realiza-se as inclusoes para obter um resultado simultaneo de
desempenho e estimativa da regiao de atragdo. A principal diferenga do
que foi realizado no capitulo anterior estd em considerar a perturbagao
de entrada no sistema (devendo considerar w(t) e dY, nao nulos), e por
esta razao incluir o ganho L9 como um critério de desempenho.

Como visto no capitulo de anédlise, a representagao do sistema em
(3.50) néo conduz a uma derivada temporal da fungéo de Lyapunov linear
nos termos dependentes (neste caso os estados), portanto a convexidade
nao estd garantida e a restricao nao é uma LMI. Entao, considera-se a
seguir a solucao adotada na subsegao 4.1.1, que decompoe as matrizes
B(x,dY,) e D(x,dY,) para obter uma representagio que conduz a uma
derivada temporal da fungdo de Lyapunov convexa.

Considere o sistema em (3.50) e a decomposigao de (4.12) reescrita
a seguir com a inclusao da perturbacao:

Xx(t) = A(6Y,)x(t) + B1(0Yo)u(t) + Bax(t)u(t) + Ew,(t) 5.1)
0 = KCx(t) + KD, (Y, )u(t) + KDox(t)u(t) '

com x(t), 6Y,, u(t) e w,(t), e as matrizes definidas como em (3.50).
Para estabelecer uma relacao entre a funcao de Lyapunov e a
representacao em (5.1), pode-se reescrever o sistema como:

Sx = A(z)x (5.2)
onde x= [ X U Xu Wq ]I, S = diag{Is,0,05,02} e

A(Y,) Bi(5Y,) B,

E
. KC KD,(6Y,) KD, 0
Alz)= 0 10( : 02 0

0

0 0 0
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Agora, com a representacgao do sistema como em (5.2) pode-se
diretamente obter a funcao de Lyapunov e sua derivada.

5.1 FUNCAO DE LYAPUNOV

Na andlise de estabilidade do capitulo anterior, foi utilizada uma
funcao de Lyapunov polinomial, e foi mostrado nos exemplos que esta
apresenta estimativas da regiao de atragao menos conservadoras do que
funcao de Lyapunov quadratica. Por isso, para realizar o projeto do
controlador serd considerado a mesma classe de fungdes de Lyapunov:

O(z)PO(z) O(x)Q 0 0
V(x) = X¥P(x)S% , P(z) = o ﬁ O CE)
0 0 0 0

em que P=P e R™™ Qe R™*! e R € R sfio matrizes constantes
a serem determinadas, ¢ © : R® — R™*3 ¢ uma funciio nao linear de x,
que define a complexidade da funcao candidata.

Da defini¢io de S em (5.2) e P em (5.3) pode-se considerar que:

V(x) = X P(x)S% = x'6(x)PO(x)x = ((x)P((x), ((x) = O(x)x

o que conduziu & mesma V (x) obtida em (4.4). Logo, seguindo os passos
realizados na Segao 4.1 encontra-se a seguinte restrigao:

P+L1N1(X) +N1(X)/L/1 >0

em que deve-se encontrar uma matriz P definida positiva e uma matriz
L; livre com as mesmas dimensoes de Ni(z)’, tal como em (4.6).

Uma vez apresentada a fungdo de Lyapunov, de acordo com o
Lema 1, para verificar a estabilidade do ponto de equilibrio é preciso co-
nhecer a derivada temporal da fungao de Lyapunov. Com essa finalidade
calcula-se d(O(x)x)/dt, que resulta:

d(O(x)x)/dt = O(x)x ,

é(X) — @(X) —|— 2::[?:1 TiX iz

em que os passos intermedidrios estao na Secao 4.1.
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Entao, pode-se escrever a derivada temporal da funcao de Lyapu-

nov como:
V(x) = 2x'6(x)'PO(x)x
7' O(x)’ PO(x) Q 0 O I 000
_ u 0 R OO 0000
B XU 0 0 0O 0 000
w/, 0 0 0O 0 0 0O
(x) V' [V Viz Viz Vi ¢(x)
_ u V/12 V22 V23 0 u
- Xu 5 Vi O 0 Xu
W, ‘v O 0 0 W,
V(x) = (a(x)Vala(x)
onde
C(X) V/11 Vi Vi3 Vi
_ u o V12 V22 V23 0
Calx) = XU ¢ Vo= Vi Vo, 0 0
W, ‘4 O 0 0
com os elementos de V, definidos a seguir:
V11 =He{PO(x)A(6Y,) + QKCN} (5.5)
V1, = PO(x)B,(8Y,) + QKD, (¢Y,) + N'C'K'R’ (5.6)
Vi3 = PO(x)B; + QKD, (5.7)
Vi, = POX)E (5.8)
Vi = RKD,(6Y,) + D1 (0Y,)'K'R’ (5.9)
V23 = RKDs (5.10)

e N é uma matriz constante em que N((x) = x.

Agora, a fungdo V, possui todos seus elementos como fungoes
afins em x e dY,, o que garante a convexidade. No entanto, o procedi-
mento realizado para remover a nao linearidade do interior da derivada
temporal da fungdo de Lyapunov implicou em utilizar {(x), que é uma
funcdo em x, incluida no vetor ¢,(x) que compde V(x) em (5.4), logo
devemos de alguma forma considerar a dependéncia de ((x) em (5.4)
adicionando multiplicadores a restrigdo LMI como em (4.22).

Como os elementos de (,(x) nao sao independentes, existe uma

XU
Wa

(5.4)
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matriz Na(x) tal que:
No(x)Ca(x) =0, Vx € B, (5.11)
Assim, pode-se reescrever (5.4) como:
Ca(X)'Vala(x) <0, Vx:No(x)Ca(x) =0
e aplicar o Lema 5 para obter uma restricao LMI:
Vo + LaNa(x) + Na(x)'L5 < 0 (5.12)
com Ly uma matriz livre de mesma dimensao que N3 (x)'.

Observagao 4. No capitulo anterior foi estabelecido uma condigao
para verificar a estabilidade regional com uma taxa de convergéncia
garantida. Para esta finalidade basta adicionar ao elemento Vi1 de V,
a informacado da restricao da taxa de convergéncia:

V11 = He{PO(x)A(6Y,)N + QKCN + 1P}. (5.13)

Isso significa que para toda condi¢do inicial pertencente a regido
de atracgdo, a trajetoria converge para o ponto de equilibrio satisfazendo
a sequinte relagao do Lema 2:

lz@) < /= [ z(0) | e~ (5.14)

5.2 GANHO £,

O problema de controle consiste na sintese (sintonia) dos parametros
do controlador de forma robusta, ou seja, pardmetros de controle ca-
pazes de garantir que o sistema em malha fechada seja estavel e que
possua um certo desempenho quando sujeito a mudanca de carga e
perturbagoes na tensdo de entrada. Com este objetivo, considera-se a
norma Lo ao problema de controle.

Portanto, afim de definir o desempenho no sentido L, considera-
se a seguinte saida de desempenho:

z = Fx + Gu + Hw, (5.15)

onde z € R™*, w, € W, e as matrizes F, G ¢ H sdo constantes com



108

dimensoes apropriadas a serem definidas pelo projetista.

Agora, considere a definigdo da norma L, adaptada de (KHALIL,
1996; COUTINHO et al., 2008), em que se relaciona, para condigdes iniciais
nulas, um ganho do sistema || Gy, - || da entrada de perturbagao w,
para a saida z:

Z
| Guw, = ”ooé sup {””2 c2(0) = O}

wa EWS, waZ0 | wa |2 '

No entanto, obter o valor exato deste do ganho em geral é dificil,
entao busca-se obter uma estimativa do limitante superior do ganho
Lo. Essa estimativa torna-se um critério de desempenho avaliando da
entrada w, para a saida z.

Por consequéncia, para o sistema em malha fechada de (3.50) com
a safda de (5.15) o ganho do sistema, || Gy, = ||, ¢ menor do que /v se
existir V(x), tal que a solugao do sistema em regime permanente tem a
derivada temporal satisfazendo a seguinte desigualdade (COUTINHO; DE
SOUZA, 2012; SCHAFT, 1992):

V(x) 4+ 2z —w w, <0 (5.16)

Tomando-se (5.16) tem-se:

y 1

V(x)+v~ z'z — W;wa <
<a (X)IVaCa (X) + ’yilzlz - Wflw‘l <
C(X) ! Vi1 Viz2 Vi3 Vi C(X)
!
U 12 Va2 Va3 0 u o P
XU 13 Va3 0 0 Xu tyoEE-Wewe < 0
We 4 0 0 0 Wq
Cx) ][ Vii Vi2 Viz Vi ¢(x)
!
U 12 Va2 Va3 0 U 1
XU 13 Viaz 0 0 Xu troem s 0
Wq /14 0 0 712 Wa
Ca(x) Va1Ca(x)+
x 1'T F X
u G’ 1 u
XU 0 (Y™l [ F G o H ] XU <0
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(a(x)'V(uCa(x)—F
(=) ][ NF ¢(x)
U G’ 1 U
< 0 (v '] [ FN G 0 H } xu <0
W Hl Wgq
com
Vii Viz Viz Vi N'F/
_ 12 Va2 Va3 0 _ G’
Va=l v, Vi 0 o | ©Z5] o
4 0 0 —I> H
tem-se:
Ca(¥)'Va16a(x) + Ca(x)'Z[yZ ¢u(x) <0 (5.17)

que pode ser reescrito como:
Ca(x)'(Var + Z[y1Z')Ca(x) < 0 (5.18)
Agora, se a expressao abaixo é satisfeita:
Va +Z[y 12 <0 (5.19)
entao, aplicando-se o complemento de Schur tem-se:

[ Vau Z

/A ]<0 (5.20)

De onde pode ser reescrito como:

SRR C R

¢ define-se:
| Va Z
Vaz = |: z' _'YInz :|

Assim como em (5.4), para obter uma condi¢ao na forma LMI
que garanta a suficiéncia de (5.21) utiliza-se o conceito de aniquiladores
e multiplicadores.

Em outras palavras, os elementos de (,(x) nao sdo independentes,
portanto existe uma matriz Na(x) tal que:

No(x)¢u(x) =0, Vz € B, (5.22)
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Assim, pode-se reescrever (5.4) como:

[@“)Tva[@“)]<va:L%&>0}{93)}0

\4 \4

e aplicar o Lema 5 para obter uma restricao LMI:

No(x)!

Vaz + Lo [ Na(x) 0]4—[ 0

} L, <0 (5.23)
com Ly uma matriz livre de mesma dimensao que [ Nao(x) O ]/.

5.2.1 Estimativa da Regiao de Atragao Considerando a Per-
turbacao de Entrada

Como visto acima, se vy satisfaz a Equacao (5.16), entao /v é
um limitante superior do ganho L. Este ganho relaciona a energia da
saida z quando sujeita a perturbacao w, a partir do regime permanente.
Como definido anteriormente, a perturbacao pertence a um conjunto
limitado em energia, como reescrito abaixo:

W, & {Wa €R? | wa ”%S A A > O}

Nota-se que o tamanho do limitante de energia (\) desse conjunto
influéncia de alguma forma a dinamica do sistema. Para determinar
como a perturbacao influéncia a dinamica do sistema toma-se:

J. £ V(X) + ’Y_lZ/Z — W:;,Wa
e integrando de 0 até 7' obtém-se:
T T,
/ J.dt = / (V(X) +y 17— wgwa) dt
0 0
T
/‘@ﬁ:vw@»fwamw
0
T T
! / z'z dt — / wiw, dt, YT >0 (5.24)
0 0

Assumindo-se que o sistema é estavel, entdo J, < 0Vx € B, e
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x(0) € R,, tal que R, é redefinido de (4.24) como:
Ry = {x: V(x) = C(x)'P(x) < 1} (5.25)
Portanto, para o caso w, = 0, obtém-se:
Viz) < —y"'2'2<0

o que garante z(t) — 0 para ¢ — oo. Assim, R, é um conjunto
contrativo e invariante, ou seja, é uma estimativa da regiao de atragao.
No entanto, ao considerar a perturbagao w, #Z 0 tem-se:

T T
V(x(T)) < V(x(0)) =y~ * / z'z dt + / wiw, dt, YT >0
0 0

evidentemente, que

T o0
/ wwdt §/ W Wdt < 0o
0 0
portanto,
V(x(T)) < V(x(0)+ | wa [l3 =7~ [z |13, ¥T'> 0
como z(0) € Ro, || wa [3< A e ||z ||2> 0 a desigualdade torna-se:
V(x(T)) <1+

o que significa que as trajetérias estao contidas em um conjunto A maior
que o conjunto de condigoes iniciais.
Definindo:

R={x:V(x)=(x)P{x) <1+ A} (5.26)

entao, as trajetérias do sistema quando sujeito a perturbacao w, nao
sairao do conjunto R. Desta forma, R é um conjunto invariante, ou
seja, uma estimativa dos estados atingiveis.

Portanto, pode-se concluir que quanto maior a energia da per-
turbagao A, maior deve ser o tamanho do conjunto de estados atingiveis
R.
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5.3 REGIAO DE ATRACAO

Com base na segao anterior, o conjunto R é uma estimativa
da regiao dos estados atingiveis para o sistema quando sujeito a per-
turbacdo. Desta forma, torna-se necessario adicionar a informacéo de A
a formulagao convexa obtida na Secao 4.2.

Entdo, considera-se a estimativa da regiao atingivel em (5.26),
reescrita abaixo:

R = {x: V(x) = ((x)'P((x) < 1+ A}

Como V(x) satisfaz as condi¢oes do Lema 1 para todo x € B,,
entao a estimativa da regiao de atracdo R é um subconjunto de B, por
consequéncia R, C R C B,. E essa condigao pode ser expressa como:

1+ a;lc%x >0

-3 x>0 } Vx : ((x)PC(x)—(1+ ) <0. (5.27)

em que ¢, € R3 é a k-ésima linha da matriz identidade Is.
Aplica-se o Procedimento - S para as expressoes dos limites
inferiores (ay) e superiores (8y):

I >0 (14 ap ' epx) — F(1+ X = ((x)'PC(x) >0, VE=1,2,3

I > 0: (1= By eex) — (1 + A = ((x)'P¢(x)) >0, Vk=1,2,3

Ajusta-se 7, = 1/271 e Iy, = 1/2v. Entao, faz-se necessirio
existir escalares positivos 71, 7o, T3 € V1, Vs, I3, tais que:

{C(lr)c)H@;ka;—llJ_\f;) TkakplNk} :C(lx)] > 0. (5.28)

{C(ﬁc)H(iigkl—lNz) V’“ﬁl’;_lN’“_[Cl )] > 0. (5.29)

em que Ny = ¢, N, k=1,2,3.

As restrigoes nas Equagoes (5.28) e (5.29) garantem que a estima-
tiva R da regiao de estados atingiveis seja um subconjunto do espaco
B, considerado. No entanto, essas restricoes nao sao afins em x, pois
dependem de ((x) que é uma fungao quadrética.

Para obter uma solugdo convexa aplica-se o Lema 5 em (5.28) e
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(5.29). Entdo, toma-se a seguinte restricao de igualdade:

1
()

O que permite obter as seguintes condicgoes suficientes na forma
LMI para (5.28) e (5.29):

Ni(z) { } =0, Vx € B, (5.30)

|:(27']€ -1 )\) Tkak_lNk

Tkak_lN]g P :| +HkN3(X)+N3(X)/H;€ Z 0 (531)

(2vr —1-1) _VkﬁkilNk INA/

g N .
[ —vefBr N}, P +MN3 (%) +N3(x)' M, >0 (5.32)
com Hy e M}, sendo matrizes livres de mesma dimensao de N3(x)' e
Vk=1,2,3.

5.4 ANALISE DE ESTABILIDADE COM PERTURBACAO £; NA
ENTRADA

Nesta secao, apresenta-se uma formulacao convexa que conduz
para a solugao do Problema 3 utilizando as definigoes introduzidas na
segoes anteriores. Entao, para um controlador particular com ganho K
a estabilidade do sistema em malha fechada é garantida em uma regiao
contrativa e invariante, de acordo com o Lema 1 e uma estimativa do
limitante superior do ganho L, se as seguintes condigbes sao satisfeitas:

Teorema 4. Considere o sistema em (3.50), que representa a dindmica
em malha fechada do conversor Boost para um dado controlador de ganho
K. Seja B, uma regido politopica para os estados definida pelos escalares
ap e By com k = 1,2,3 como definida em (4.23), Bs o conjunto de
incerteza admissivel no entorno da carga nominal, Y, como em (3.44) e
W, o conjunto de perturba¢ao admissivel definida em (3.51). Seja p uma
dada taza de convergéncia tal como definida no Lema 2 e (:)(x) € R™*?
uma dada fungdo afim em x tal como apresentada em (4.5).

Suponha que existe as matrizes P =P’, Q, R, Ly, Lo, Hy, My,
e escalares positivos T1,Ta, T3 € V1,Va,V3, A €7y que satisfacam as LMIs
a sequir para todo (x,Y,) € V(B, x B;s):

P+L M (X) + M (X)/Lll >0 (533)
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’

Va2 + Lo [ Ma(x) 0 ]+ [ NQ(()X) } L, <0 (5.34)

Mo +HNG () + N5 (x)H, >0, k=1, 2, 3 (5.35)

T +MNs (x) +N3(x) M, >0, k=1, 2, 3 (5.36)
com

B (2Tk —1- )\) —Tkak_lNk . (2Vk -1 )\) VkﬂkilNk
HOé - —1 a7/ ) HB - —1 a7s
— Tk Nk P Vkﬂk Nk: P

€

Vii Vio Vi3 Viu N'F
Vi, Vo Ves 0 G
Ve=|V, Vi 0 0 0
FN G 0 H I,

cujos elementos Vi; sao dados pelas Equagoes (5.13), (5.6), (5.7), (5.8),
(5.9) e (5.10). E com as matrizes aniquiladoras escolhidas como:

[} 28] - [44 0 5, 9]

woefy ] e[z 2 2.

Entao, tem-se as sequintes situagoes:

i Para qualquer x(0) € R, e w, € W, as trajetdrias do sistema nao
saem do conjunto R para todo t > 0;

it Para qualquer x(0) € R, e w, =0, a origem do sistema em malha
fechada em (8.50) é localmente exponencialmente estdvel, x € R,
para todo t > 0 e as trajetorias dos estados tendem para origem
quando o tempo tende ao infinito;

i Para qualquer wq € W, e x(0) =0, || G, [|00< 7 € X(t) € R(N)
para todo t > 0.

Prova do Teorema 4. Suponha que as LMIs (5.33) e (5.34) estejam
satisfeitas nos vértices do politopo V(B, x Bs), entdo por convexidade
também sao satisfeitas para todo x € B, e §Y, € Bs.

A primeira parte desta prova é obter a partir da LMI (5.33) uma
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restricao semelhante a condigao (2.10) do Lema 1 reescrita abaixo:
ax'x < V(x) < eax'x, Vx € B,

Nota-se que V(x) = ((x)'P{(x) é a fun¢ao de Lyapunov escolhida.
Seja N uma matriz tal que N((x) = x. Agora considere a LMI
(5.33):
P+ L1N1(X) Jr./\/l(X)/Lll >0

Existem escalares positivos sendo um suficientemente pequeno €
e outro suficientemente grande e tal que:

€1N’N é P + LlNl(X) +N1(X)/L,1 é EQN/N

desde que a LMI seja estrita e os elementos de A (x) sejam limitados.
Pré e pdés multiplicando a expressdo acima por ((x)’ e ((x), tem-se:

ex'x < ((x)P¢(x) < eax'x (5.37)

uma vez que N (x)¢(x) = 0.
A segunda parte desta prova é obter a partir da LMI (5.34) uma
restricao semelhante & condigao (5.16) reescrita abaixo:

V(x) 4+~ 2z — wiw, <0, Vx € B, (5.38)
Agora considere a LMI (5.34):

NQ(X)/

Va2 + Lo [ Na(x) O]Jr{ 0

} L, <0
Pré e pés multiplicando por [ ¢(x)’ u x'u w, 0 | e seu
transposto e aplicando o complemento de Schur que conduz para:

V(x,0Y,) +~ 12z — wi w, <0, Vx € By, 0Y, € Bs

desde que [ Ma(x) 0 [ ¢(x) v xXu w, 0 ]/ =0e V(x,0Y,)
é definido em (5.4).

Agora, pré e pés multiplicando a LMI em (5.35) e (5.36) por
[ 1 (¢(x)" ] e seu transposto, as LMIs resultam em (5.31) e (5.32), com
N3(x)[ 1 ¢(x)" J'=0. De modo que R C B, .

Por fim, integrando (5.38) de 0 até T' com T > 0 obtém-se:

V(x(T)) < V(x(0)+ || wa [[3< 1+ A
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entdo, R é um conjunto contrativo e invariante. Além disso, se x(0) =0
tem-se || z [3< v || wa [I3, V(X(T)) < A, entdo || Gu,= o< /7 € R()
é um conjunto contrativo e invariante.

O resto desta prova segue diretamente do Lema 1. O

A solugao do Teorema 4 garante que o sistema é estavel e resulta
em uma estimativa da regiao de atragao. No entanto, o interesse neste
capitulo é o projeto do controlador, ou seja, é determinar os ganhos
com alguma garantia de desempenho. Assim, pode-se facilmente utilizar
o teorema acima para obter uma estimativa otimizada do limitante
superior do ganho £,. Para essa finalidade utiliza-se o seguinte resultado:

Coroldrio 1 (Estimativa do Ganho L3). Considere o Teorema 4 € o
escalar v. Suponha que as matrizes P = P’, Q, R, Ly, Lo, Hy, M,
o0s escalares positivos T, Te, T3, V1, V2, V3, A > 0 e v > 0 sao solugdo para
o sequinte problema de otimizagdo:

min v sujeitoa: (5.33),(5.34),(5.35) e (5.36) (5.39)

Entao, o ganho Lo do sistema (3.50), || Guw, = |loo, € limitado por
V- Em outras palavras, para um conjunto admissivel W, :

|| gwaz Hooé sup {|HZH2 : JU(O) e 0} < ﬁ

W EWa, WaZ0 | Wq ||2 .

Desta forma, quanto menor o vy encontrado menor serd o ganho
do sistema da entrada w, para a saida z. Portanto, minimizar o ganho
Lo indica atenuar o efeito da perturbag¢do na saida de interesse.

5.5 PROJETO DE CONTROLE

Nesta segao, apresenta-se uma solugao do Problema 3 utilizando
um resultado direto do Teorema 4. Observa-se que do Teorema 4
o projeto dos ganhos do controlador K conduz a uma desigualdade
matricial bilinear, devido a multiplicacao de K pelos elementos Q
e R da funcao de Lyapunov. Dessa forma, para caracterizar uma
formulagao convexa para o problema de controle é preciso remover essas
multiplicagoes entre variaveis de decisao. Para superar este problema,
neste trabalho o vetor Q e o escalar R sao considerados elementos dados.
Assim, é possivel a partir da solucao das LMIs do Teorema 4 encontrar
os ganhos do controlador.
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Além disso, para garantir que 7 seja constante independente dos
ganhos projetados, a seguinte restricao de igualdade deve ser adicionada
ao projeto:

em que 7 foi definido em (3.38).
Entao, apresenta-se o seguinte resultado para projetar os ganhos
do controlador minimizando o limitante superior de || G, . ||%:

Teorema 5. Considere o sistema em (3.50), que representa a dindmica
em malha fechada do conversor Boost para um dado controlador de
ganho K. Considere a Hipdtese 2 e um dado vetor Q e um escalar R.
Seja B, uwma regidgo politopica para os estados definida pelos escalares ay,
e Bx com k =1,2,3 como definida em (4.23), Bs o conjunto de incerteza
admissivel no entorno da carga nominal, Y, como em (3.44) e Wy 0
conjunto de perturbag¢io admissivel definida em (3.51). Seja p uma
dada taza de convergéncia tal como definida no Lema 2 e ©(x) € R™*3
uma dada fun¢do afim em x tal como apresentada em (4.5).

Supondo que existe as matrizes P = P’, Ly, Ly, Hy, My, e
escalares positivos Ty,Ta, T3 € V1,V2,V3, A €7y sao solugcdo do sequinte
problema de otimizagao :

min vy sujeitoa: (5.33),(5.34),(5.35),(5.36) e (5.40) (5.41)

Entao, K € o vetor de ganhos do controlador e tem-se as sequintes
sttuagoes:

i Para qualquer x(0) € R, e w, € W, as trajetdrias do sistema nao
saem do conjunto R para todo t > 0;

it Para qualquer x(0) € R, e w, =0, a origem do sistema em malha
fechada em (8.50) é localmente exponencialmente estdvel, x € R,
para todo t > 0 e as trajetorias dos estados tendem para origem
quando o tempo tende ao infinito;

iti Para qualquer wq € W, e X(0) =0, || G, [[0o< /7 € X(t) € R(A)
para todo t > 0.

Prova do Teorema 5. A prova segue diretamente da prova do Teo-
rema 4 levando em conta a restri¢ao de igualdade em (5.40). O

Observagao 5. No Teorema 5 toma-se o vetor Q e o escalar R como
dados. No entanto, encontrar esses elementos que resulte em uma
solugao factivel na sintese do controlador nao € uma tarefa fdcil. Entao,
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pode-se obter o vetor Q e o escalar R factiveis resolvendo o Teorema 4,
supondo que se conheca um ganho K que estabiliza o sistera (obtido,
por exemplo, por métodos cldssicos).

5.6 RESULTADOS E DISCUSSOES

Nesta secao, primeiro apresenta-se, passo a passo, como proceder
com o projeto do controlador a partir dos resultados tedricos apresenta-
dos nas secoes anteriores. Em seguida, apresentam-se alguns exemplos
de projetos a fim de mostrar como os parametros de entrada, tal como
a escolha do tamanho do politopo B,, da taxa de convergéncia e do
tamanho da faixa de valores da incerteza influenciam na sintese dos
ganhos e na estimativa do limitante do ganho £,. Esses exemplos podem
servir como “orientagao” de sintonia do controlador. Por fim, esta secdo
termina apresentando um exemplo completo de projeto a partir das
orientagoes precedentes.

A determinagao dos ganhos é realizado utilizando o Teorema 5
e sua aplicagao conta com o vetor Q e o escalar R como dados de
entrada. Desta forma, escolher esses elementos adequados que convirja
para a solugéao do problema de otimizacao do teorema é um desafio.
Para superar esta questao, utiliza-se o resultado do Colorario 1 para
calcular o vetor Q e o escalar R adequados, ou seja, antes de realizar
a sintese do controlador é realizado uma etapa de andlise para obter
o vetor Q e o escalar R. Para facilitar a apresentacao do método de
projeto elaborado considere a Tabela 7.

Nesta tabela sao elencados os dados de entrada e saida para
o procedimento de analise e de sintese, e foi subtraido a escolha da
saida de interesse z para simplificar a discussao. Ainda assim, torna-se
claro a partir da tabela que existem muitas alternativas de ajuste dos
parametros para realizar o projeto. Mas para o primeiro exemplo, a
maneira mais simples é considerar os dados de entrada que aparecem em
ambos os procedimentos iguais. Isso significa que é necesséario apenas
ajustar trés dos sete, de tal modo que o mesmo desempenho exigido
na analise serd tomado como minimas condigoes a serem satisfeitas
na sintese. Logo, espera-se que os dados de saida da sintese sejam
resultados de um controlador de melhor desempenho que o da anélise.
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Tabela 7 — Relacao dos dados de entrada e saida para os procedimentos
de analise e sintese.

Anilise

Limitantes « e 8 do politopo B,

Entrada | Limitantes p; e ps da faixa de valores da incer-
teza na carga;

Taxa de convergéncia

Estimativa da regiao de atracao R

Saida Estimativa do limitante superior da norma Lo
Vetor Q e o escalar R

Sintese

Limitantes « e 5 do politopo B,

Limitantes p; e po da faixa de valores da incer-
teza na carga

Taxa de convergéncia p

Vetor Q e o escalar R

Estimativa da regiao de atracao R

Saida Estimativa do limitante superior da norma Lo
Ganhos Y do controlador

Entrada

Em outras palavras, que o limitante superior do ganho Lo da
sintese seja menor que o da andlise e a estimativa da regiao de estados
atingiveis da sintese seja maior que da andlise. Portanto, essas duas
verificagoes sao suficientes para aferir a qualidade do controlador proje-
tado, embora somente depois de se realizar simulacoes e testes praticos
com o conversor utilizando os ganhos projetados tem-se garantia de
desempenho. Por esta razao, neste trabalho concentra-se em simulagoes
que se verifica o desempenho da tensao de saida quando o sistema esta
sujeito a mudanga de carga e perturbagcoes.

Assim, diante de tudo que foi exposto, neste trabalho o primeiro
exemplo utiliza a seguinte estratégia: fixra os mesmos valores para os
dados de entrada em ambos procedimentos.

Exemplo 6. Neste exemplo, realiza-se a sintese dos parametros do
controlador para o mesmo conversor utilizado nos exemplos do capitulo
anterior. Assim, considere o conversor Boost com corre¢do do fator de
poténcia, cuja representacao em malha fechada € dada pela Equagdo
(3.50), com as especificacoes de poténcia da Tabela 4 e o ponto de
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equilibrio da Tabela 6.

Além disso, considere a func¢do de Lyapunov da Equagdo (4.42)
como a funcao de Lyapunov polinomial para este exemplo. Também
considera-se as condi¢oes iniciais nulas para realizar o projeto, o que
equivale a V(x(0)) = 0. E definindo A = 1 tem-se que o conjunto de
estados atingiveis R(A) = {z : V(z) < 1}.

Outra defini¢ao exigida pelo método € a escolha das varidveis
para compor a saida de interesse z. Como considera-se que o sistema
estd sujeito a perturbacoes e um dos objetivos de controle é reqular a
tensao de saida, torna-se evidente que a tensdo de saida, xo, deve estar
na saida de interesse. Além disso, deseja-se que o sinal de controle u
seja suave e capaz de atenuar as perturbagdes do sistema, entdao o sinal
de controle também deve estar na saida de interesse. Portanto, a saida
de interesse pode ser escrita como:

z = [ 2 } — 7'z = 23 +u?
u
tal que

01 0 0
e[ 0] a0 neon.

Agora, define-se os dados de entrada para os procedimentos de
andlise e sintese. Entdao, toma-se 0s sequintes limites para o politopo
B,:

a = =[1040 3]

A taza de convergéncia escolhida é p=0,5. E a faiza de valores
da incerteza na carga, | §Y, |= 0,0013S. Este valor foi escolhido para
representar uma mudanca de carga de até +35% entorno do wvalor
nominal Y,, o que equivale a sequinte faiza de resisténcia:

192 Q < R, <400 Q

Com os parametros de andlise e projeto escolhidos, tomam-se os
mesmos ganhos do controlador utilizado no Exemplo 1 para aplicar ao
Colorario 1, reescritos a sequir:

K =0,6346 0,0057 0,2857]

Portanto, com base mestas informacoes e aplicando-se o Co-
lordrio 1 encontra-se o sequinte vetor Q:
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Q = 10% x [—0, 1146; —0,0279;0,0273; —0,0001;
0,0042; —6,1324; —0,0602; 1,5046)

e o escalar R = 3,6469 x 10%

Além disso, como resultado obtém-se uma estimativa de estados
atingiveis R mostrada na Figura 27(a) e na Tabela 8 mostra-se uma
estimativa otimizada do limitante superior de || G, ||%-

Assim, tomando-se o vetor Q, o escalar R e 0s demais dados
apresentados acima aplica-se o Teorema 5, que resulta na sintese dos
ganhos a sequir, na estimativa da regiao de estados atingiveis R mostrada
na Figura 27(b) e na estimativa otimizada do limitante superior de
| Gw, > |2, mostrado na Tabela 8.

K =10,4007 0,0174 0,1804]

Observa-se na Tabela 8 que a estimativa do limitante superior
de || Gw, - ||% obtida na sintese é menor que a obtida na andlise, o que
representa que o procedimento de sintese determinou ganhos para o
controlador cuja dinamica em malha fechada possui melhor desempenho,
visto ser capaz de rejeitar perturbacoes de maior energia.

Tabela 8 — Estimativas do limitante superior de || G, . ||2, — Projeto 1.
Anélise | v=1,3693
Sintese | v = 1,0600

Nesta figura, mostra-se uma estimativa da regiao de estados
atingiveis para ambos procedimentos, andlise e sintese, em um espaco
de mesma dimensao que o sistema. O eixo x1 representa a corrente no
indutor, o eixo To a tensao de saida e o eiro x3 representa o estado do
integrador. Outro aspecto € que o plano xixzo foi rotacionado em 180°
para visualizar a por¢ao em que a tensdo de saida € negativa.

Ao observar as estimativas percebe-se que estas sao pequenas dado
o tamanho do politopo, e ambas estimativas sao de tamanhos proximos.
Uma forma de verificar a qualidade do controlador projetado € comparar
a estimativa da regidgo de estados atingiveis obtida na sintese com a
da andlise. Entdo, a sequir apresentam-se as estimativas da regidgo de
estados atingiveis de ambos procedimentos com x3 = 0 para facilitar a
visualizagao desse detalhe. Na Figura 28 mostra-se ambas estimativas
no plano (z1,x2), e claramente a estimativa da sintese é maior que a
obtida na andlise.
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Figura 27 — Estimativas da regiao de estados atingiveis do conversor
Boost com CFP.
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(b) Estimativa da regido de estados atingiveis para sintese.

Figura 28 — Estimativa do conjunto de estados atingiveis

no plano
(x1,22) e 3 = 0 do procedimento de anélise e sintese.
-4 -3 -2 -1 0 1 2 3 4
T
Portanto, o projeto nos requisitos de estimativas da regido de

estados atingiveis e do limitante superior do ganho Lo obtiveram me-
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lhor resultado. Para verificar essa superioridade qualitativa, realiza-se
stmulacoes no Psim para observar o desempenho do controlador pro-
jetado quando acontece mudancga de carga no conversor e comparar
o desempenho com o controlador de referéncia retirado de (JAPPE;
MUSSA; COUTINHO, 2011). Nas simulagées no Psim a sequir utiliza-se
um conversor em malha fechada com o esquema da Figura 16, que
considera 0s ganhos estdticos de realimentagdo, tal como em (JAPPE;
MUSSA; COUTINHO, 2011). Portanto, deve-se utilizar a parametrizagdo
da Observacao 2. Desta forma, os ganhos projetados neste exemplo
redimensionados $ao:

K = 16,0104 8,5380 88, 3878]

Na simulacao dois conversores de mesmas especificacoes de pro-
jeto sao testados, de modo que um possui o controlador com os ganhos
de referéncia e outro com os ganhos determinadas no projeto. Na Fi-
gura 29(a) apresentam-se as saidas de ambos conversores para o caso
em que ocorre uma mudanc¢a de carga tempordrio a partir do regime
permanente de 260 2 para 400 Q, em que este € um dos limites de carga
admitidos no projeto. Observa-se na figura que a saida do conversor com
o controlador projetado, denotada por V, — sin (em vermelho), é mais
rdpida e tem menor sobressinal que a saida do conversor de referéncia,
denotada por V, — art (em azul).

Além disso, realiza-se simulacdo para a situa¢do em que ambos
0s conversores estdo sujeitos a uma mudancga de carga para 40% da
corrente nominal, o que corresponde a 650 . O conversor com o
controlador projetado mantém-se estavel, e com desempenho superior
ao conversor com o controlador de referéncia, como pode ser verificado
na Figura 29(b). Nesta figura, a saida do conversor com o controlador
projetado é denotada por V,— sin (em vermelho), e a saida do conversor
de referéncia é denotada por V, — art (em azul). Portanto, torna-se
evidente a partir destes testes a vantagem do controlador projetado sobre
o controlador de referéncia.

Por fim, para mostrar a robustez do controlador projetado realiza-
se um teste com mudanca de carga tempordria a partir do regime
permanente de 260 Q para 866 ). Nesta situagdo, o conversor com
o controlador projetado da Figura 30(a) mantém-se estdvel, enquanto
que o controlador com o controlador de referéncia instabiliza apds a
mudanca de carga como pode ser visto na Figura 30(b).
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Figura 29 — Tensao de saida para mudancas de carga. Conversor com
controlador projetado estd em vermelho e conversor com controlador de
referéncia estd em azul.

Vo_sin Vo_art
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(b) Mudanca para 650 €.
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Figura 30 — Corrente de entrada para os conversores Boost com CFP
com controlador projetado e de referéncia para mudanca de carga de
866 (2.

lac
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(a) Controlador projetado.
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(b) Controlador de referéncia.
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Apés este exemplo, em que foi detalhado passo a passo como
realizar o projeto e também foi mostrado a viabilidade do método para
determinar ganhos robustos, apresenta-se uma série de projetos classi-
ficados quanto a estratégia de escolha dos parametros de entrada dos
procedimentos de andlise e sintese. Estes projetos foram desenvolvidos
com a finalidade de mostrar a influéncia dos parametros de entrada na
determinacao dos ganhos. A primeira estratégia envolve a escolha do
politopo B, a segunda a escolha da taxa de convergéncia e a terceira a
escolha da faixa de incerteza na carga. Os demais parametros sao iguais
ao do Exemplo 6. Toma-se como critério de desempenho as estimativas
do limitante superior do ganho L2 em todos os projetos.

Além disso, para facilitar a visualizagdo e interpretacdo dos
resultados das estratégias, as tabelas mostrando os parametros do
controlador K serao ajustadas, para que os ganhos do controlador
aparecam maiores. O ajuste é realizado levando-se em conta os ganhos
de realimentagao estatica 1/Vipaz € 1/Lnaz, Ou seja, os ganhos do
controlador aparecerao nas tabelas como:

KTabelas = [Kl * Ima:c K2 * Vmaz K3 * Vmaac} (542)

caso contrario as tabelas conteriam os ganhos com nimero pequenos
para serem interpretados.

A estratégia 1 é a mais simples, pois considera os dados de entrada
e saida todos iguais para ambos os procedimentos, analise e sintese. E
evidente que este procedimento por ser o mais simples oferece menores
ajustes na obtencao de um controlador que tenha melhor desempenho.

Assim, na Tabela 9 apresenta-se projetos de A até F' para diferen-
tes tamanhos de politopos. Os projetos de A até D utilizam politopos
simétricos, enquanto os projetos E e F' utilizam politopos assimétricos.
Nota-se que o projeto A é idéntico ao Exemplo 6. Os demais da tabela
diferenciam-se somente na escolha do politopo.

Ao observar a Tabela 9 percebe-se que todos os projetos resul-
taram em estimativas do limitante superior de || G, ||% menores do
que no procedimento de andlise, o que é um indicativo satisfatério de
desempenho. Além disso, existe uma tendéncia de quanto maior o
tamanho do politopo maiores sao os ganhos, ou seja, ao se comparar
com os valores dos parametros do controlador de referencia os ganhos
projetados sao maiores.

Nota-se que o projeto D, com o menor politopo, possui os menores
ganhos, inclusive tendo seus valores distantes dos demais, e também
para este projeto obteve-se a menor estimativa do limitante superior de
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| Gw, - |2 para anélise e a segunda melhor estimativa para a sintese,
perdendo apenas para o projeto A.

Tabela 9 — Primeira estratégia de projeto - ‘tudo igual’.

Entrada Saida
POlitOPO B Yanalise |Vsintese K Projeto

a = =[10; 40; 3]| 1,3693 | 1,0600 | [6,0104;8,5380; 88, 3878] A
a=p= [10; 40; 5] 1,4981 | 1,1524 [15, 0632;12,8937; 221, 5172] B
a = 8 =[10; 60; 5]| 1,5419 | 1,3196 | [13,0292; 7, 3495; 191, 6064] C
a = =[10; 30; 2]| 1,2983 | 1,0674 | [2,6657;4,9611;39,2022] D

o = [10; 40; 4] P

5= [10; 30; 2] 1,3463 | 1,0681 [4, 7743;7,0098; 70, 2110] E

o = [10; 50; 3] . .

= [10; a0; 3] 1,4345 | 1,1291 [147 2023;11,9962; 208, 8575] F

A segunda estratégia de projeto é variar o valor da taxa de
convergéncia nos procedimentos de andlise e sintese. Em relacao aos
demais parametros de entrada, toma-se os mesmos do Exemplo 6. Nesta
estratégia, o ideal é ajustar para a sintese uma taxa de convergéncia
maior do que a ajustada na andlise. Na Tabela 10 sao apresentados
projetos de A até F' para diferentes ajustes da taxa de convergéncia.

Tabela 10 — Segunda estratégia de projeto - ‘aumento de p’.

Entrada Saida
- andlise|u - sintese|Yanalise | Ysintese K Projeto
0,2 0,5 1,2477 | 0,9937 |[6,8614; 10, 5930; 100,9029]| A
0,2 0,8 1,2477 | 1,0920 |[8,1016;11,3102; 119,1410]| B
0,5 0,8 1,3693 | 1,1900 | [5,0017;6,8379; 73, 5551] C
0,5 1,2 1,3693 | 1,4689 | [5,4633;6,3091; 80, 3423] D
0,8 1,2 1,5544 | 1,5017 | [6,0427;6,6369; 88, 8634] E
1,2 1,6 1,8963 | 1,9167 | [7, 7455; 6, 1805; 113, 9039] F

Nota-se da tabela acima que o ganho K5 possui valor maior para
os projetos que consideram taxas de convergéncia menores, e valores
em torno de uma faixa pequena para os casos com taxas maiores. Em
todos os casos, os valores sao maiores do que o ganho K5 do controlador
de referéncia. Percebe-se também que existe uma tendéncia de quanto
maior a taxa de convergéncia maiores sao as estimativas do limitante
superior de || G, - ||%, inclusive para o caso em que se considera a maior
taxa de convergéncia obteve-se a inversao da relacao encontrada nos
demais projetos. Na maioria dos projetos as estimativas do limitante
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superior de || G, - |2, da etapa de sintese sdo menores do que na analise,
o que é um indicativo satisfatério de desempenho.

Esse resultado do método de projeto pode estar associado ao
fato que a solugao do problema de controle envolver a otimizacao do
limitante de || Gy, [|%, tanto no procedimento de andlise quanto no de
sintese. Outro aspecto que pode contribuir para esta tendéncia é o fato
de a taxa de convergéncia e o ganho Lo serem critérios de desempenho,
podendo ser conflitantes com diferentes pesos na solugao do problema
de otimizagao. Tendo em vista, que a taxa de convergéncia é um critério
de desempenho para todos os estados, enquanto a ganho Lo é relativa
somente as variaveis escolhidas no projeto.

Uma dltima estratégia de projeto considera a influéncia da escolha
da faixa de valores da incerteza da carga JY,, mostrando a diferenca
em escolher faixas diferentes para a andlise e sintese. Assim como nas
estratégias anteriores, os demais parametros de entrada sao os mesmos
do Exemplo 6. Na Tabela 11 apresenta-se projetos de A até F para
diferentes escolhas de faixa de valores da incerteza.

A incerteza na carga 0Y, define a largura da faixa no entorno da
carga nominal para o qual é admitida mudanga de carga. Para facilitar
a visualizagao e interpretagao na Tabela 11, nas definigoes de p serd
apenas apresentado um valor percentual equivalente a p, ainda assim
capaz de definir o limite inferior e superior de Y.

Por exemplo, ao definir p do Exemplo 6 como:

p =[-0,0013;0,0013]
definia-se a mudanga de carga entre os limites:
[Yomins Yomaz) = [0,0025;0,0051]

o que corresponde a um valor 35% no entorno do valor nominal, entao
pode-se escrever:
py, = [0,65;1,35]

em que py, indica qual a faixa de valores de incerteza na carga admissiveis
em termos percentuais a partir da carga nominal, o que representa
implicitamente definir [p1, p2].

Na Tabela 11 mostra-se dois tipos de escolha da largura da faixa
de valores da incerteza. Os projetos A, C' e E possuem faixas mais
estreitas na etapa de andlise do que na etapa de sintese, enquanto nos
projetos B, D e F possuem faixais mais largas na etapa de anélise do
que na de sintese. De modo geral, os projetos que consideram larguras
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de faixa mais largas na etapa de andlise e larguras mais estreitas na
sintese possuem um desempenho superior comparado a escolha oposta,
ou seja, os projetos B, D e F' resultaram em uma estimativa do limitante
superior de || G, . |2, da etapa de sintese menor do que na etapa de
analise, e com uma diferenca entre as estimativas maior.

Tabela 11 — Terceira estratégia de projeto - ‘mudando [p1, p2]’.

Entrada Saida

P% - andlise P% - sintese Yanalise |Vsintese K Projeto

[0,95;1,05] | [0,65; 1,35] | 1,2062 | 1,0344 | [5, 5484; 7, 4565; 81, 5935]

[0,65;1,35] [[0,95;1,05]| 1,3693 | 1,0099 | [4,1081;7,4741; 60, 4133]

0,90;1,10] | [0, 60;1,40]| 1,2232 | 1,0467 |[6,8100; 8, 7657; 100, 1465]

0,60; 1,40] [[0,90; 1, 10] | 1,4145 | 1,0564 | [4,0700; 6, 7564; 59, 8525]

[0,95;1,05] |[0,40;1,60] | 1,2062 | 1,3911 | [6,5551; 3, 6410; 96, 3982]

| || O] Q| | >

[0,40;1,60] [[0,95;1,05]| 1,6839 | 1,1262 | [5, 5484; 7, 4565; 81, 5935]

Nos projetos E e F' a diferenga de tamanho das faixas entre as
etapas de projeto sao maiores do que nos demais, de modo que no projeto
FE obteve-se o pior resultado, em que se encontrou uma estimativa do
limitante superior de || G, . [|% no procedimento de sintese maior que
na andlise. O projeto B resultou no melhor desempenho, em que o
limitante da norma foi otimizada ao menor valor dentre os demais
projetos.

Para finalizar as orientacoes de projeto, observa-se que todos
projetos apresentados resultam em melhor desempenho e robustez se
comparado com o controlador de referéncia (JAPPE; MUSSA; COUTI-
NHO, 2011). Além disso, outras estratégias podem ser aplicadas ao
método de projeto desenvolvido. Entao, abaixo resume-se as principais
caracteristicas dos resultados obtidos:

e Todos os projetos resultaram em um ganho Ky de maior valor
se comparado com o controlador de referéncia. E na maioria dos
projetos o ganho K5 obtido tem seu valor proximo de 6 a 8, e no
pior projeto apresentou Ko = 3,6410 (Tabela 11);

e A maioria do projetos resultaram em estimativas do limitante
superior de || Gy, . |2, da etapa de sintese menor do que da etapa
de andlise. Em duas situagoes se verificou que os parametros
de projeto nao eram favoraveis: altas taxas de convergeéncia e
alargamento da faixa de incerteza na etapa de sintese;

e Todos os projetos mostraram-se mais rapidos que o controlador
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de referéncia em simulagoes no Psim para os testes realizados no
Exemplo 6.

Entao, diante do que foi exposto o exemplo a seguir apresenta
um projeto do controlador utilizando os melhores resultados mostrados
nas tabelas.

Exemplo 7. FEste ezemplo apresenta um projeto cujos dados de entrada
sao aqueles que se destacaram nas estratégias acima apresentadas.

Considere o Exemplo 6 e os melhores resultados obtidos das es-
tratégias apresentadas, baseando-se como critério as menores estimativas
do limitante superior de || Gu,» ||%

e [stratégia 1: Projeto D — Politopo B, com « = = [10; 30; 2];
b EStratégia 2: P?”Oj(?tO A— Hanalise = 07 2e Hsintese = 07 5;

e FEstratégia 3: Projeto B — po_anatise = [0,65;1,35] € poyy_sintese =
[0,95; 1, 05);

Ao aplicar o método apresentado no Exemplo 6, através do Co-
lordrio 1 e do Teorema 5, seque 0s sequintes resultados:

o Andlise:

1. Vetor Q e escalar R:

Q = 10° x [-0,0428;0,0016; 0,0116; 0, 0002;
—0,0055; —6, 3908; —0, 0699; 1, 5781]

e R =5,4191 x 10*
2. Estimativa da regido de estados atingiveis na Figura 31(a).

3. Estimativa do limitante superior de || G, . |2, na Tabela 12.
o Sintese:
1. Ganho projetado:

K = [0,1870; 0,0112; 0,0842]

2. Estimativa da regiao de estados atingiveis na Figura 31(b).

3. Estimativa do limitante superior de || G, . ||% na Tabela 12.
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Ao observar a Tabela 12 e as Figuras 31 e 32 percebe-se que ambos
critérios de qualidade do projeto sao satisfeitos. Em outras palavras, a
estimativa do limitante superior de || G, . ||%, da sintese é menor que
da andlise e a estimativa da regido de atracao da sintese € maior que a
obtida na andlise.

Tabela 12 — Estimativas do limitante superior de || G, . |2, — Projeto
2.

Analise | v =1,1901
Sintese | v=1,0364

Nesta figura, mostra-se uma estimativa da regido de estados
atingiveis para ambos procedimentos, andlise e sintese, em um espaco
de mesma dimensdo que o sistema. O eixo x1 representa a corrente no
indutor, o eixo xo a tensao de saida e o eiro x3 representa o estado do
integrador. Outro aspecto € que o plano xixzo foi rotacionado em 180°
para visualizar a por¢do em que a tensdo de saida € negativa.

Figura 31 — Estimativas da regiao de estados atingiveis do conversor
Boost com CFP.

0.5
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R
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(b) Estimativa da regido de estados atingiveis para sintese.
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Para facilitar a visualizagao do tamanho relativo entre as duas
estimativas apresenta-se estas no plano (x1, x2) na Figura 32, mostrando
a estimativa da sintese maior que da andlise.

Figura 32 — Estimativas das regioes de estados atingiveis no plano
(x1,22) e 3 = 0 do procedimento de anélise e sintese.

4ll—Analise
—Sintese

Como realizado no Exemplo 6, para verificar a superioridade
qualitativa do método de projeto, realiza-se simulagoes no Psim. Porém,
agora observa-se o desempenho do controlador projetado quando acontece
perturbacdo na tensao de entrada. Na Figura 33 mostra-se a tensdo de
satda de dois conversores, sendo que a saida denotada por V, — sin (em
vermelho) utiliza o controlador projetado, cuja resposta a perturbagdo é
pouco mais lenta, porém tem menor sobressinal que a saida do conversor
de referéncia, denotada por V, — art (em azul).

A fim de comparar os controladores projetados nos Exemplos 6 e 7
realiza-se uma simulac¢dao no Psim com a situacao de mudanga de carga
de 260 Q para 866 Q. Neste caso, o controlador projetado no Exemplo 7
tem melhor desempenho que o projetado no Exemplo 6, pois € um pouco
mais rdapido e com menor sobressinal. Na Figura 34(a) apresenta-se
as saidas de ambos conversores, de modo que saida do conversor com
o controlador projetado no Exemplo 6 é denotada por V, — sinl (em
vermelho), enquanto a saida do conversor com o controlador projetado
no Ezemplo 7 € denotada por V, — sin2 (em azul).

Jd na Figura 34(b) apresenta-se os estados do integrador de ambos
conversores, de modo que o estado do integrador com o controlador
projetado no Exemplo 6 converge para o equilibrio apds a mudancga
de carga com uma resposta mais rapida e oscilatoria que o estado do
integrador com o controlador projetado no Exemplo 7. € denotada por
Vo — sin2 (em azul). Na Figura 34(b) o estado do integrador com o
controlador projetado no Exemplo 6 é denotada por int —v — sinl (em
vermelho), enquanto o estado do integrador com o controlador projetado
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no Ezemplo 7 € denotada por int — v — sin2 (em azul).

Figura 33 — Tensao de saida quando o sistema sujeito a perturbagao
na tensao de entrada. Conversor com controlador projetado estd em
vermelho e conversor com controlador de referéncia esta em azul.

Vo_sin  Vo_art

440

360

Time ()

Figura 34 — Tensao de saida e integrador para mudangas de carga 866 ).
Conversor com controlador do Exemplo 6 estd em vermelho e conversor
com controlador projetado neste exemplo estd em azul.
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(b) Integrador.
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Nesta secao, foram vistos exemplos de projetos utilizando o
método desenvolvido neste capitulo. Além disso, mostrou-se que mesmo
para diferentes estratégias de entrada de dados o método continua valido
e resultando em ganhos robustos. Por fim, resultados de simulagao
focaram em avaliar o desempenho do conversor quando esta sujeito a
mudancga de carga e perturbagoes na tensao de entrada utilizando os
ganhos projetados.
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6 CONCLUSOES

Nesta dissertagao, propos-se uma abordagem LMI para a andlise
de estabilidade e desempenho, e sintese do ganhos do conversor Boost
com corregao do fator de poténcia autocontrolado pela corrente. A
abordagem proposta considerou o modelo médio nao linear do conver-
sor supondo uma modulacdo PWM, uma carga variante no tempo e
perturbacao Lo na tensao de entrada. De forma resumida, a seguir
apresentam-se os resultados apresentados em cada capitulo.

O capitulo 1 apresentou uma revisao bibliogréafica do problema de
controle do Boost CFP, evidenciando uma &rea para contribuicao deste
trabalho. Na sequéncia, os principais conceitos de sistemas nao lineares
variantes no tempo e incertos foram apresentados no Capitulo 2, pois o
modelo do conversor em malha fechada considerado nessa dissertagao
é nao linear, variante no tempo e sujeito a perturbagoes limitadas em
energia. Além disso, as principais técnicas LMIs para sistemas néao
lineares foram revisadas.

O terceiro capitulo apresentou as caracteristicas de funcionamento
e o modelo em malha fechada do conversor Boost. Para a obtencao do
modelo em malha fechada do conversor foi utilizado o modelo médio,
onde aparece uma nao linearidade envolvendo o estado e a entrada
de controle. Além disso, ao considerar o controlador foi utilizado a
representacao algébrica diferencial para tratar a lei de controle da
malha de corrente que é racional. Portanto, tanto o conversor quanto o
controlador possuem alguma nao linearidade que foi incluida no modelo
em malha fechada. Além disso, realizou-se a translagdo do ponto de
equilibrio original do sistema para a origem do modelo em malha fechada,
e neste processo, considerou-se a incerteza na carga e a perturbacio na
tensao de entrada.

O capitulo 4 introduz a abordagem LMI que utiliza de uma
funcao de Lyapunov polinomial para a andlise de estabilidade regional
do conversor em malha fechada quando sujeito a incerteza na carga. O
método de andlise desenvolvido resulta em uma estimativa da regiao
de atragao, que pode ser tomado para o conversor Boost como uma
regiao segura de operagao. Além disso, a estimativa pode ser maxi-
mizada através da solugao de um problema de otimizagao elaborado
a partir da andlise de estabilidade. Neste capitulo ainda se tratou do
problema de estimar uma regiao de atracao para uma determinada taxa
de convergéncia. Para verificar o método foram realizados exemplos
com diferentes parametros de analise. Em particular, para mostrar a
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estabilidade utilizou-se um controlador de referéncia retirado de (JAPPE;
MUSSA; COUTINHO, 2011).

O capitulo 5 apresentou a abordagem LMI para a determinagao
de ganhos robustos para o conversor Boost com correcao do fator de
poténcia autocontrolado pela corrente. Esta abordagem caracteriza-se
por utilizar funcao de Lyapunov polinomial, e considerar uma carga
incerta variante no tempo e critérios de desempenho em relagao a velo-
cidade da resposta e também a atenuacao de pertubagoes limitadas em
energia. Como resultado dessa abordagem obtém-se ganhos robustos,
uma estimativa de uma regiao de estados atingiveis do sistema em
malha fechada com os ganhos projetados e uma estimativa do limitante
superior do ganho L£,. Além disso, nesse capitulo foram mostrados
exemplos de sintese com diferentes parametros de projeto. Os exemplos
realizados mostraram superioridade em desempenho nos critérios avali-
ados, obtendo as menores estimativas do limitante superior do ganho
Lo e a maior estimativa da regiao de atracao. Por fim, nos exemplos
apresentados foram realizadas simulacoes no Psim a fim de comparar o
controlador projetado com o retirado de (JAPPE; MUSSA; COUTINHO,
2011). Nas simulagdes testou-se mudangas de carga e perturbacao
na tensao de entrada temporarias que mostraram que o controlador
projetado é mais rapido e robusto.

Observa-se que o trabalho possui algumas limitagoes em algu-
mas diregoes de investigacao. Duas limitacoes evidentes do trabalho
relacionam-se com os resultados. A primeira é o uso nos exemplos de
uma tnica saida de interesse z’ = [z2,u]’ como critério de desempenho
para a sintese do controlador. Existem outras possibilidades para serem
exploradas. Outra limitacao é a falta de resultados praticos para avaliar
o desempenho, pois uma implementacao digital do controlador inclui um
atraso de fase nao considerado no modelo que pode afetar o desempenho
do conversor em malha fechada. Apesar destas limitagoes enquanto
método de anadlise e sintese este trabalho tem validade pelo tipo de
testes realizados.

Outra limitacao estd em relagao ao modelo médio considerado
nessa dissertagao. E evidente que no conversor Boost com corregao do
fator de poténcia os estados nao convergem para um ponto de equilibrio,
mas para um ciclo limite. A ondulacdo da tensdo de saida quando
nao desprezada e a forma senoidal da corrente do indutor conduzem
para trajetorias ciclicas em 120 Hz. Porém, como desejava-se realizar a
sintese, a estratégia de utilizar os valores eficazes mostrou-se suficiente
para determinar ganhos robustos.

Portanto, mesmo com limitagoes o método de anélise e sintese
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apresentado nesta dissertacao podem ser aplicados ao conversor Boost
com correcao do fator de poténcia sem perda de generalidade.

6.1 PERSPECTIVAS FUTURAS

Uma diregao imediata deste trabalho é considerar no modelo uma
taxa de variacao de carga e variacao da tensao de entrada limitadas
em amplitude como uma perturbagio persistente (TARBOURIECH et al.,
2011). Neste contexto, torna-se possivel avaliar o sistema para mudangas
de carga periddicas, e também para variagoes persistentes na tensao de
entrada.

Em relagao a estimativa da regiao de atragao, pode-se considerar
fungoes de Lyapunov mais complexas, ou mesmo fungoes dependentes
da incerteza de carga. A fungdo de Lyapunov é diretamente responsavel
pelo tamanho e forma da estimativa da regiao de atragao.

Em outra diregao, pode-se considerar a andlise de estabilidade e
o projeto dos controladores utilizando o modelo discretizado em malha
fechada. Isto significa considerar aspectos das implementacgoes praticas
que usam controladores digitais, o que pode resultar em uma garantia
de desempenho considerando a implementagao digital do controlador le-
vando em conta os efeitos causados pelo atraso inerente dos amostradores
de ordem zero (ZOH).
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