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RESUMO

Conversores cc-cc tém sido cada vez mais utilizados nas mais diversas aplicagoes
para adequacao dos niveis de tensao e corrente, estando presentes em fontes alterna-
tivas de energia, como painéis fotovoltaicos e carregadores de baterias, dentre outros.
Tais conversores geralmente necessitam de operacao em malha fechada visando a re-
gulagao da tensao de saida e a rejeicao de disturbios provenientes de variacoes na
fonte de alimentacao de entrada ou na carga. Diante desse contexto, este trabalho
visa propor um procedimento sistematico e avaliar a aplicagao de métodos de con-
trole baseado em dados, em especial, o Virtual Reference Feedback Tuning (VRET)
e o Virtual Disturbance Feedback Tuning (VDFT), para conversores cc-cc. Para o
método VRF'T, sao consideradas também as configuracoes de controle com malha
unica e com multiplas malhas. Essas abordagens de controle sao sistematizadas para
aplicacao as classes dos conversores buck, boost, buck-boost e seus derivados, onde o
conversor SEPIC pode ser incluido. Os resultados demonstram que as metodologias
de controle baseado em dados no dominio do tempo conseguem atingir os objeti-
vos de projeto em relacao ao modelo de referéncia fixado, sendo um conversor boost
usado como estudo de caso para a obtencao de resultados experimentais. Ainda,
¢ considerada uma andlise para a avaliagao do ponto de operagao a ser utilizado
para coleta de dados dos conversores mencionados, visando um projeto via VRFT
mais robusto para o controle de tensao desses conversores. Métricas de robustez do

sistema compensado também sao obtidas a partir dos dados do processo.

Palavras-chave: Controle baseado em dados, Conversores CC-CC, VDFT, VRFT.



ABSTRACT

DC-DC converters have been used in several applications in order to adjust volt-
age and /or current levels. They are used in renewable energy sources, such as photo-
voltaic arrays and in battery charges, among others. These converters generally need
to work in closed-loop, aiming to regulate the output voltage and reject disturbances
caused by source and load variations. In this context, this work proposes a system-
atic procedure and application of data-driven control methods, specially the Virtual
Reference Feedback Tuning (VRFT) and the Virtual Disturbance Feedback Tun-
ing (VDFT) methods, for de-dc converters, where both single-loop and multi-loop
configurations are considered for VRFT. These control approaches are developed
considering buck, boost and buck-boost type topologies, where the SEPIC converter
can be included. The obtained results show that data-driven strategies can achieve
the control objectives given by a reference model, where a boost converter has been
used as an experimental case study. Also, an analysis is realized in order to stablish
the converter equilibrium point that provides a design with improved robustness for
the controller given by VRFT. Robustness indexes of the controlled system are also

obtained in a data-driven approach.

Keywords: Data-driven control, DC-DC converters, VDFT, VRFT.
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1 INTRODUCAO

Os conversores estaticos sao essenciais ao processamento de energia elétrica,
manipulando os niveis de tensao/corrente de uma entrada para uma saida. Eles
sdo compostos por elementos semicondutores (diodos, transistores) e armazenado-
res (indutores, capacitores). Seu principio de operagao baseia-se na comutacao dos
semicondutores em alta frequéncia. Esses conversores sao encontrados nas mais di-
ferentes configuragoes e aplicagoes como, por exemplo, conversores cc-ca (corrente
continua-corrente alternada), amplamente utilizados no controle de maquinas elétri-
cas (PRABAHARAN; PALANISAMY, 2017), e os conversores ca-cc, encontrados
no estagio de entrada de sistemas como fontes ininterruptas de energia (AAMIR;
KALWAR; MEKHILEF, 2016; RASHID, 2011).

Uma terceira classe importante de conversores sao 0s conversores cc-cc, 0s quais
fornecem uma saida cc com valor médio maior ou menor que o nivel cc da en-
trada (KAZIMIERCZUK, 2016). Essa classe de conversores tem apresentado uma
demanda crescente em funcao de diversas aplicagoes: na geracgao fotovoltaica, em
que, em geral, necessita-se de elevagdo da tensao cc gerada pelos painéis (GOPI;
SREEJITH, 2018); no acionamento de motores cc, para controle de varidveis como
torque, velocidade, e para o acionamento com partida suave (SILVA-ORTIGOZA
et al., 2015); nos carregadores de bateria, fontes de computadores e equipamentos
eletronicos em geral, que necessitam geralmente de valores de tensao cc menores que
os obtidos diretamente pela retificacao da rede elétrica.

Nesse contexto, as principais aplicagoes de conversores cc-cc impoem o atendi-
mento de requisitos adicionais de desempenho além da regulagao do nivel de tensao
da saida. Por exemplo, em fontes de alimentacao de sistemas criticos como compu-
tadores e equipamentos médicos, sao necessarios barramentos de tensao com valor
constante e com alta imunidade a distirbios, dada a sensibilidade das cargas as
variagoes bruscas na alimentacao (TANG et al., 2015). Em painéis fotovoltaicos,
tem-se a variacao da tensao e da poténcia maxima fornecida em funcao da irradia-
¢ao solar e temperatura. Dessa forma, usa-se um conversor cc-cc para impor uma

tensao nos terminais de saida dos painéis, de maneira a atingir o ponto de méaxima
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poténcia, na estratégia conhecida como rastreamento do ponto de maxima poténcia
(MPPT) (GOPI; SREEJITH, 2018). Além do controle da tensdo dos conversores,
diversas aplica¢oes também exigem o controle da corrente de entrada e/ou saida.
Nos carregadores de baterias, é comum que se faca uma parte do processo de carga
sob corrente constante e outra sob tensao constante, o que constitui o protocolo de
carga CC-CV (Constant-Current Constant-Voltage), exigindo o controle da corrente
de saida do conversor além do controle de tensao (HUSSEIN; BATARSEH, 2011), o
que pode ser resolvido através do uso de configuragoes de controle em cascata (RE-
MES; ROSA; OLIVEIRA, 2015; REMES et al., 2020). J4 na corregao do fator de
poténcia, controla-se a corrente de entrada do conversor para a obtencao de um fator
de poténcia (FP) préximo ao unitario (PELLEGRINO; ARMANDO; GUGLIELMI,
2010).

Uma maneira de atender a esses requisitos € através do controle em malha fechada
do conversor. Por outro lado, o projeto de controladores para conversores cc-cc nao
¢ uma tarefa trivial devido a uma série de caracteristicas inerentes ao principio de
funcionamento do conversor. Primeiramente, esses sistemas possuem caracteristicas
nao lineares associadas aos sistemas chaveados, uma vez que a atuacao na planta é
feita pela comutacao em alta frequéncia de semicondutores. Outro fator que adici-
ona complexidade ao projeto do controlador é que esses sistemas possuem elementos
incertos e/ou variantes no tempo, como a tensao de alimentacao de entrada e/ou
a carga conectada a saida do conversor (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001; KA-
ZIMIERCZUK, 2016). Finalmente, algumas topologias, como os conversores boost,
flyback e seus derivados, apresentam resposta inversa (zero de fase nado minima), li-
mitando a banda de atuagao dos controladores ou podendo levar a sistemas instaveis
em malha fechada (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE, 2005). Nao ¢ por acaso que
solugoes que conseguem lidar com a presenca de tal resposta inversa, tanto do ponto
de vista do projeto do controlador quanto na proposi¢ao de novas topologias de con-
versores, sdo um tema de pesquisa abordado até os dias atuais (HUNG; TSENG,
2018; PADUVALLI et al., 2018; LEONCINI; LEVANTINO; GHIONI, 2020).

As metodologias de projeto de controladores para conversores sao predominan-
temente baseadas no modelo matematico do conversor. Nessas abordagens, a quali-
dade do modelo utilizado no projeto do controlador influencia diretamente no com-
portamento do sistema em malha fechada. Modelos mais representativos consideram
diversas caracteristicas dos componentes dos conversores que nem sempre sao facil-
mente obtidas. Um exemplo sao as resisténcias série equivalentes dos elementos
armazenadores (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001; KAZIMIERCZUK, 2016), que
precisam ser obtidas através de ensaios ou informagoes fornecidas pelos fabricantes.
Tem-se ainda a necessidade de se avaliar as variagoes paramétricas de, por exemplo,

capacitores e indutores, os quais apresentarao valores distintos do nominal. Outras
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caracteristicas sao atrasos devido a modulagao por largura de pulso, perdas nos
semicondutores e demais elementos parasitas. Ademais, muitos dos elementos sao
dependentes de varidveis como tensao, corrente e temperatura (KAZIMIERCZUK,
2016). Dessa forma, é comum a utilizagdo de modelos simplificados e/ou nao sufi-
cientemente representativos, acarretando um desempenho dinamico inadequado ou
até mesmo na instabilidade do sistema em malha fechada.

A metodologia de controle baseado em dados nao necessita da modelagem e/ou
identificacao de um modelo do processo para realizacao do projeto do controlador.
Nesse caso, pode-se projetar diretamente um controlador de ordem fixa a partir
de um critério de desempenho a ser otimizado, usando apenas dados coletados da
planta, evitando, assim, a etapa intermediaria de modelagem. Essa abordagem
tem sido utilizada em diversas aplicagoes (ROJAS et al., 2012; CAMPESTRINI
et al., 2016a; TESCH, 2016), incluindo o controle de conversores (NICOLETTI,
MARTINO; KARIMI, 2019a; CORLETA et al., 2016), podendo ser utilizados tanto
dados no dominio do tempo quanto de resposta em frequéncia da planta.

No contexto dos conversores estaticos, ainda sao poucos os trabalhos que se uti-
lizam de solugoes de controle baseado em dados (data-driven ou DD). Em ALZATE
et al. (2017), um conjunto de dados que caracteriza a resposta em frequéncia de
um conversor boost é utilizado para determinar uma regiao de ganhos estabilizantes
para controladores tipo proporcional-integral (PI) e relaciona-los a caracteristicas de
projeto como a frequéncia de cruzamento por 0 dB e a margem de fase, baseando-
se na estratégia abordada por KEEL; BHATTACHARYYA (2008). Dessa forma,
um controlador PI estabilizante pode ser escolhido a partir do conjunto de solu-
¢oes possiveis obtido. Outro exemplo é apresentado em NICOLETTI; MARTINO;
KARIMI (2019a), para os quais um conjunto de dados obtidos também no dominio
da frequencia é utilizado para o projeto do controlador de um conversor utilizado
em um acelerador de particulas. Nesse caso, diferentes solucoes podem ser obtidas
pela formulagao de diferentes problemas de otimizacao (Hi, Ha € Hoo), de forma a
atender a requisitos desejados para as fungoes de sensibilidade do sistema em malha
fechada.

A utilizacao de técnicas DD, em especial no contexto dos conversores, apresenta
algumas vantagens: supressao do modelo e do dilema entre complexidade e repre-
sentatividade desse; caracteristicas da planta como a resisténcia série equivalente,
atrasos devido a modulagao por largura de pulso, entre outras, sao capturadas pelos
dados da planta e tratadas através do problema de otimizagao; obtencao de uma
solugao 6tima para um critério definido (CAMPI; SAVARESI, 2006).

Entre as técnicas DD que utilizam a abordagem no dominio do tempo, o Método
da Referéncia Virtual (Virtual Reference Feedback Tuning - VRFT) merece desta-

que por ser um método pioneiro que necessita de um tnico experimento (one-shot)



24

para a realizagao do projeto do controlador (CAMPI; LECCHINI; SAVARESI, 2000,
2002; BAZANELLA; CAMPESTRINI; ECKHARD, 2011). Em seguida, variagoes
do método VRFT, como o VRF'T para controladores com dois graus de liberdade
(LECCHINI; CAMPI; SAVARESI, 2002) e o VREFT com critério flexivel para lidar
com os zeros de fase ndo minima da planta (CAMPESTRINI et al., 2011), foram
desenvolvidas. Existem ainda outras abordagens de controle baseado em dados one-
shot, como a Identificacdo do Controlador Otimo (OCI, do inglés) (CAMPESTRINI
et al., 2016b), que apresenta uma solu¢ao com variancia reduzida se comparada as
solugoes tradicionais, o Método de Distirbio Virtual ( Virtual Disturbance Feedback
Tuning - VDFT) (ECKHARD; CAMPESTRINI; BOEIRA, 2018), que almeja re-
jeitar o efeito de perturbacoes, e o Linear Quadratic Regulator (LQR) baseado em
dados (GONCALVES DA SILVA et al., 2019), que permite solucionar o problema
do LQR e obter uma realimentagao de estados usando apenas os dados da planta.

Diante do exposto, as técnicas DD sao de particular interesse para o projeto
de controladores aplicados a conversores cc-cc por captarem, através dos dados ad-
quiridos na planta, caracteristicas inerentes a operacao do controlador usualmente
desconsideradas pelos métodos baseados em modelo. Além disso, a literatura oferece
solugoes dedicadas as particularidades dos conversores, como a existéncia de zeros
de fase nao minima e o controle simultaneo dos lacos de tensao e corrente.

Nesse contexto, este trabalho tem como objetivo geral a aplicacao de métodos
DD no dominio do tempo para o projeto de controladores aplicados a conversores
cc-cc.  Um ponto fundamental desta tese é analisar e adaptar esses métodos de
projeto levando em conta as particularidades e os objetivos de controle oriundos
desses conversores. Associados a esse objetivo geral, sao propostos os seguintes

objetivos especificos:

e Aplicagao e andlise de técnicas DD one-shot, baseadas no dominio do tempo,

para realizar o controle de tensao dos conversores cc-cc, destacando-se os mé-

todos VRFT e VDFT.

e Sintese, a partir de abordagens de controle baseado em dados, de controladores
em estruturas multilago, levando em conta, no lago de realimentagao, tanto a

tensao de saida quanto a corrente de entrada do conversor.

e Formulacao de filtros que possam aprimorar as estimativas de controladores

subparametrizados para as configuracoes de controle multilago consideradas.

e Proposicao de diretrizes especificas para as etapas de coleta de dados, escolha
da(s) estrutura(s) do controlador e determinagao do comportamento desejado

em malha fechada, em uma classe de conversores cc-cc.
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Este trabalho possui a seguinte organizacao: o Capitulo 2 traz alguns conceitos
fundamentais sobre os conversores cc-cc, visando familiarizar melhor o leitor acerca
dos processos aqui considerados, além de uma revisao da literatura sobre o controle
desses conversores. Esse capitulo também contextualiza as abordagens de controle
DD no dominio do tempo ja descritas na literatura. No Capitulo 3, sao apresentadas
algumas das contribuicoes deste trabalho referentes a aplicacao e sistematizacao do
método VRF'T para conversores cc-cc, considerando estruturas de controle com ape-
nas uma malha. No Capitulo 4, as contribuicoes acerca do projeto de controladores
para estruturas com multiplas malhas, usando o método VRF'T, sao abordadas no
contexto dos conversores cc-cc. No Capitulo 5, as contribuigcoes acerca do projeto de
controladores para rejeicao de disturbios, usando o método VDFT, sao abordadas
no contexto dos conversores cc-cc. No Capitulo 6, é tratada a escolha do ponto
de operagao dos conversores cc-cc para o projeto de um controlador, pelo método
VRFT, visando uma maior robustez. Por fim, o Capitulo 7 traz as conclusoes e as

perspectivas futuras para este trabalho.
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2 REVISAO DA LITERATURA: CONVERSORES CC-CC
E METODOS DE CONTROLE BASEADO EM DADOS

Este capitulo traz inicialmente alguns conceitos importantes acerca dos conver-
sores cc-cc, juntamente com uma revisao bibliografica acerca das técnicas de projeto
de controladores neles utilizadas, incluindo técnicas de controle baseado em dados.
Sao apresentados também os fundamentos das metodologias de controle baseado em
dados utilizadas nesta tese.

A seguir, sao abordadas algumas topologias de conversores cc-cc, em especial,
as topologias boost e single-ended primary-inductor converter (SEPIC). Os modelos
matematicos dessas topologias sao, entao, obtidos visando descrever algumas de suas
caracteristicas relevantes, porém salienta-se que esses modelos nao sao utilizados nas

etapas de projeto do controlador.

2.1 Topologias de Conversores CC-CC

A adequacao nos niveis cc da saida de um conversor pode ser dada tanto pela
reducao quanto pela elevacao do valor médio do sinal de saida. Nesse sentido, podem
ser citadas trés topologias elementares de conversores cc-cc: o conversor buck (abai-
xador), o conversor boost (elevador) e o conversor buck-boost (abaixador-elevador).
Todas essas topologias possuem apenas dois semicondutores e dois elementos ar-
mazenadores de energia e se enquadram dentro das topologias nao isoladas, o que
implica uma conexao galvanica entre a fonte de alimentacao e a saida do conversor
(KAZIMIERCZUK, 2016).

Em diversos casos, o isolamento galvanico é necessario para garantir mais segu-
ranca ao usuario, o que ¢é atingido através do uso de acoplamento magnético. Um
exemplo de topologia de conversor cc-cc isolado é o conversor flyback, no qual o indu-
tor da topologia buck-boost é substituido por um indutor acoplado magneticamente,
garantindo isolamento galvanico entre entrada e saida. Ademais, tal topologia per-
mite que haja mais saidas com diferentes niveis de tensao através da adicao de
multiplos enrolamentos de saida do transformador (KAZIMIERCZUK, 2016).
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Existem ainda diversas outras topologias de conversores cc-cc: 0s conversores
Cuk e single-ended primary-inductor converter (SEPIC), por exemplo, que se en-
quadram na familia de conversores cc-cc de quarta ordem (MARKKASSERY et al.,
2020) e possuem um nimero maior de elementos armazenadores, ao passo que possi-
bilitam que curto-circuitos nao sejam propagados da entrada para a saida e também
o uso de circuitos de acionamento mais simples para os semicondutores (ERICKSON;
MAKSIMOVIC, 2001; RASHID, 2011). Topologias como o full-bridge cc-cc possuem
um nimero maior de semicondutores para processamento de poténcias maiores (KA-
ZIMIERCZUK, 2016). H4 ainda as topologias ressonantes e com comutagao suave,
com o objetivo de aumentar a eficiéncia e também a poténcia processada (RASHID,
2011).

Dadas as intimeras topologias de conversores cc-cc, na sequéncia deste capitulo,
serao detalhados os conversores boost e SEPIC, dado que estes sao amplamente
utilizados em diversas aplicacoes, como na elevacao da tensao gerada por arranjos
fotovoltaicos e também em carregadores de baterias comerciais. Ademais, é consi-
derada apenas a andlise dos conversores operando em Modo de Conducao Continua
(CCM, do inglés), ou seja, o caso em que a corrente do indutor é sempre maior que
zero durante a operagao em regime permanente, o que leva a uma maior eficiéncia
de operacao quando comparado ao Modo de Condugao Descontinua (ERICKSON;
MAKSIMOVIC, 2001).

2.1.1 Conversor boost

O circuito simplificado que representa o conversor boost é ilustrado na Figura 1,
onde v;,(t) denota a tensao de alimentagao e v,(t), a tensdo de saida do conversor.
Os componentes L. e C. representam o indutor e o capacitor, respectivamente. Por
simplicidade, considera-se que o transistor ()7 e o diodo ()5 atuam como interruptores
ideais. Na saida, R, representa a resisténcia de carga do conversor, que pode ser
vista como um parametro variante no tempo e limitado pela capacidade maxima de

poténcia do conversor.

Figura 1 — Representacao do circuito do conversor boost

UL (t)
Co- rozo.f\ ’L'Lr(t) N +

Q2
Vin (1) ds (t)—'l: Q1 C. —
ic(t)

Ro S vo(t)

<

Fonte: do autor.



28

Na sequéncia, é apresentada a anélise do funcionamento do conversor boost em

regime permanente.

2.1.1.1 Andlise em regime permanente do conversor boost

A operagao do conversor boost se da pela comutagao periédica do semicondutor
()1 ao longo de um periodo Ty, controlada através do sinal de comando dy(t). Por
definicao, esse sinal assume sempre os valores 1 ou 0, tal que )7 estd em conducao
se ds(t) = 1 e bloqueado se ds(t) = 0. Pode-se, entao, definir a razao ciclica d
do conversor como sendo a razao entre o tempo em que ds(t) = 1 e o periodo T,
de forma que dg(t) = 1 no intervalo 0 < t < dT; e d4(t) = 0 em dTy < t < Ts.
Note que os casos limites sdo obtidos quando ds(t) =0,V 0 <t < T, e ds(t) = 1,
V0 <t < Ty, de tal forma que a razao ciclica sempre estara restrita ao intervalo
0<d< 1

Vale ressaltar que o sinal d,(t) é geralmente obtido através da modulagao por
largura de pulso (PWM, do inglés) do sinal d(¢) '. Neste caso, assume-se que o
periodo T; é suficientemente pequeno, tal que d(t) =d,V 0 <t < Tj.

Na Figura 2, é apresentado o circuito equivalente do conversor em cada uma
das condigoes de operacao. No caso em que dg(t) = 1, tem-se a primeira etapa de
operacao do conversor, onde () estd em conducao e ()2 estd em bloqueio. Quando
ds(t) = 0, configura-se a segunda etapa de operacao do conversor boost, onde 4

entra em bloqueio, forcando a conducao de @)s.

Figura 2 — Circuito equivalente do conversor boost para as duas etapas de operacao:
(a) ds(t) =1 e (b) ds(t) = 0.

+1)L(t)_
. LB > ° .

T oL, () Q- T

Vin (t) Q1 Cc. —= Ro 2uo(t) (a)
B ic(t) Y io(t) B
+ Lc ZL(t) QQ +

Vin (t) Q1 C. == R, 2v.(t) (b)
- l “OF @

Fonte: do autor.

A anélise dos conversores em regime permanente assume que a tensao de entrada,

LA razdo ciclica é adimensional, motivo pelo qual é adotada a unidade pu.
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tensao de saida e razao ciclica sao mantidas constantes durante todo o periodo T}
nos valores v, (t) = Vi, v,(t) =V, e d(t) = D, respectivamente. Nessa condigao, da

Figura 2 segue que a tensao sobre o indutor é dada por

Vin, se 0 <t < DT
vp(t) = : (1)
Vin — Vo, e DT, <t < T
Conforme mostrado em KAZIMIERCZUK (2016, p. 27), o valor médio da tensao

vz (t) dentro do perfodo T} é nulo 2, resultando em

Tis/o “op(r)dr = ViuD 4 (Vi = Vo)(1 = D) = 0. @

A partir da equagao (2), é possivel determinar a seguinte rela¢ao entre os valores
de tensao de entrada e de saida em funcao de D, conhecida como ganho estéatico de
tensao: v .

C=——0<D<1. 3
v —1op Vs (3)

Note que, para valores de 0 < D < 1, a tensao de saida em regime permanente

sempre serd maior ou igual a tensao de entrada, o que deixa evidente a caracteristica
elevadora de tensao do conversor. No caso limite de D = 1 pu, o ganho estatico é
nulo, e nao infinito. Isso se deve ao fato de que, quando ds(t) = 1 V ¢, tem-se
sempre em conducao e () sempre em bloqueio, nao havendo transferéncia de energia
da entrada para a saida. Como o conversor estd em regime permanente, toda a
tensao armazenada no capacitor ja foi dissipada pela carga, resultando em V, =0 V.
Note também que tal situacao se traduz em um curto-circuito na alimentacao apos
a saturacao do indutor L.. Logo, é comum que, na pratica, a razao ciclica seja
limitada a valores menores que 1 pu, tipicamente abaixo de 0,85 pu.

Uma relagao de ganho em regime permanente pode ser obtida para a corrente
do conversor boost, através do balanco de poténcia. Desprezando-se as perdas do
conversor, tem-se, em regime permanente, que a poténcia na entrada do conversor

é igual a poténcia na saida, ou seja,
Pin = ‘/inIL = ‘/o[o = Poa

onde se assume que i (t) = I, e i,(t) = I, sdo constantes. Entao, o ganho estdtico

de corrente é: ;

2 =1-D. 4
- )

Como i (t) e v,(t) variam de forma ciclica ao longo de um periodo T em regime

permanente, pode-se caracterizar as ondulagdes (ou ripples) como uma componente

2Notacao padrdo < - >7. para os valores médios ao longo de um perfodo T, omitida por

simplicidade.
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ca somada a um valor constante I, e V,, respectivamente, sendo que os valores de pico
a pico do ripple da corrente e da tensao sao aproximados por (KAZIMIERCZUK,

2016)

VinD

fsLe’
1,D

~ 2 6
fsCe’ (6)

sendo que f; = 1/T, é conhecida como a frequéncia de comutagao do conversor.

AV,

2.1.1.2 Modelo médio de pequenos sinais do conversor boost

Dada a dinamica nao linear dos conversores cc-cc, resultado da comutacao dos
semicondutores, havera uma resposta dinamica diferente para cada etapa de ope-
racao do conversor. Logo, visando simplificar a andlise dinamica, faz-se o uso de
um modelo médio, que tenta aproximar os dois comportamentos dinamicos distintos
por um modelo equivalente. Na pratica, tal modelo equivalente caracteriza a parcela
dinamica de baixas frequéncias e despreza os comportamentos de altas frequéncias.
Para tal, considera-se o valor médio dos sinais do conversor, ao longo de um periodo
T, suficientemente pequeno, tal que d(t) = d, V 0 <t < T.

A partir da Figura 2, segue que a corrente do indutor e a tensao no capacitor

durante um periodo sao dadas por

iL(t) = Uiz(j),
z')o(t) = - g:)c(;iv

quando ds(t) =1 e por

quando dg(t) = 0.
A partir dessas duas etapas de operacao, pode-se considerar o modelo médio
(ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001):

() (L= d®)u()
ZL(t) = i3 7 ,
(1= d(t)in(t)  vo(t) (7)

Oo(t) = C. T C.R)

sendo ir,(t) e v,(t) as varidveis de estado e d(t) a varidvel manipulada. Nota-se um
produto entre as variaveis de estado i, e v, e a varidvel manipulada d, caracterizando,

assim, um modelo nao linear.
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Um modelo linear que representa localmente o sistema (7) no entorno de um

ponto de equilibrio pode ser obtido assumindo
x(t) = X + (1), (8)

onde x representa uma variavel qualquer, X o seu valor no ponto de operagao deter-
minado e  uma variacao de pequenos sinais ao redor de X, de forma que X > 7.
Aplicando esse método ao modelo (7), segue que o comportamento do conversor
boost no entorno do ponto de operacao (D, V,, I1) é dado por
2 Vet () (1= D= d)(V, +0,(0)
L L.
o) (Wt

(1= D —d(t))(I1 +ir(t)
C, C.R, '

sabendo que X = 0.
Assumindo que o produto de dois pequenos sinais quaisquer 7 e o ¢ desprezivel,
ou seja, r1T2 ~ 0, entao, pode-se obter o modelo para as equagoes dinamicas de

pequenos sinais

- (10)

sendo a condigao de equilibrio caracterizada por

1
0= Yin _ (U=DVo Vo = ——=Vin,
Le Le & 1-D (11)
0= U=DI _ v, [ 1
C. R,C.’ L 1_ D o0

A partir de (10), segue que a fungdo de transferéncia da razao ciclica para a
tensao de saida é dada por (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001, p.300)

j

o(s) | —dstUEE? G- 2)
Gvd(s) - - 2 - 1 <(1;D)2 = 32 S ) (12)
d(s) s+ 705 T TL.c 2T G T 1

onde
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Note que (12) varia com o ponto de operacao (D, I, V,), que depende das
variaveis V;,, P, e R, (tendo em mente as relagoes (3), (4), V, = R,1, e P, = V,1,).
A caracteristica do sistema é de segunda ordem, contendo um zero de fase nao
minima w,. Esse zero é diretamente proporcional a resisténcia de carga R,, além
de possuir uma dependéncia inversa com relacao a razao ciclica, aumentando com a
diminuicao de D. Perceba ainda que o fator de qualidade ® @, ¢ proporcional & R,
e a (1 — D), diminuindo com o aumento de D. Por fim, nota-se que wy diminui com
o aumento de D.

Considerando agora a fungao de transferéncia da razao ciclica para a corrente do
indutor, segue que (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001, p. 470)

< v, 2,
ir(s) _ .S T RL.C. (13)
d(s) 2+ gis+ (IL_CgC)?

Gid(S) =

Nesse caso, (13) também é dependente do ponto de operagao, com resposta caracte-
ristica de segunda ordem, mas contendo um zero de fase minima em w, = 2/(R,C.)
(ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001, p.470). Por fim, pode-se considerar a relagao
entre a corrente iz (t) e a tensdo ¥,(t):
Gus) = 2 _ B ) _ o TR
ir(s)  d(s) in(s) 1+
Outra caracteristica importante obtida a partir de (10) é a funcao de transferéncia
da tensdo de entrada para a tensado de saida (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001,
p. 300)

(14)

~ 1-D
To(5) .. Gao

va(s) = — — cvc — ’ (15>
I =l R R

sendo G, (0) = Gy = (1 — D)™!, em concordancia com (3).

Por fim, a variacao de pequenos sinais da tensao de saida é dada por
Uo(8) = Goa(5)d(s) + Gop(8)in(s). (16)

Nota-se, entao, que nas fungdes de transferéncia G,q(s), Gia(s) e Gy(s), a carga
R, atua predominantemente como uma variagao paramétrica e que variagoes em v,
podem ser vistas como um distirbio de saida filtrado por Gy, (s).

O modelo de outros conversores, como é o caso das topologias cc-cc buck, buck-
boost e derivados, pode ser obtido de forma analoga ao conversor boost, e uma
discussao aprofundada pode ser consultada em (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001;
KAZIMIERCZUK, 2016). Na sequéncia, é apresentado o conversor SEPIC e sua
modelagem, a fim de se estabelecerem caracteristicas comuns aos conversores ja

mencionados.

3Lembrando que o fator de qualidade Qg ¢ inversamente proporcional ao coeficiente de amorte-
cimento &g, de forma que Qo = 1/(2&p). Por consequéncia, () influencia a resposta em frequéncia

ao redor da frequéncia de ressonancia wy.
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2.1.2 Conversor SEPIC isolado

A topologia single-ended primary-inductor converter (SEPIC), por possuir qua-
tro elementos armazenadores, enquadra-se na familia de topologias de conversores
de quarta ordem, conferindo a este também uma maior complexidade de projeto. O
circuito simplificado desse conversor na sua forma isolada é apresentado na Figura 3,
onde L. representa o indutor de entrada que possui corrente iz (t), L,,2 representa
o efeito da indutancia magnetizante do indutor magneticamente acoplado que possui
corrente ir5(t) e relagdo de espiras de Ny : 1, Cq e Cpo sdo capacitores com tensoes
vor(t) e v,(t), respectivamente, () representa o interruptor e Q2 o diodo de saida.
Esse conversor possui uma fonte de alimentagao com tensao v;,(t) na entrada e for-
nece uma tensao de saida v,(t) para uma dada carga R,, que pode ser manipulada
através da razao ciclica d(t). Novamente, a modulagao de d(t) via PWM gera o sinal

ds(t), assim como no caso do conversor boost.

Figura 3 — Circuito equivalente do conversor SEPIC isolado.

. C . .
ir1(t) ol i1(t) N, .1 i2(t) Q2
WP —>———| — - . N
+ Ly U01(t) 4 4 +
vint) (t)—||: Q1 Lim28 vi(t) g H g v2(t) Coa==  RoSvo(t)
_ iLz(t) - - %o _

Fonte: do autor.

Destaca-se que o modelo desse conversor em sua forma nao isolada pode ser
obtido simplesmente tomando-se o caso particular onde N; = 1, assim como no caso
do conversor flyback (KAZIMIERCZUK, 2016). Dessa forma, essa topologia com
isolacao galvanica permite uma andlise mais generalista. Na sequéncia, o modelo
do conversor SEPIC sera brevemente abordado, visando trazer apenas uma breve
descricao das suas caracteristicas dinamicas gerais. Enfatiza-se novamente que tal

modelo nao ¢ utilizado nas etapas de desenvolvimento do controlador.

2.1.2.1 Modelagem do conversor SEPIC

Os passos para obtenc¢ao do modelo seguem a mesma ideia ja apresentada ao con-
versor boost. Aqui, por simplicidade, serd feita a andalise dinamica pelo modelo de
pequenos sinais e a analise de regime permanente de uma s6 vez. Uma analise mais
detalhada da modelagem desse conversor pode ser consultada em (ENG; PINSO-
PON; BUNLAKSANANUSORN, 2009; KASSICK, 2011). Nesse caso, consideram-
se novamente as duas etapas de operagao possiveis para o conversor SEPIC, sendo

que, na primeira delas, tem-se o sinal de gatilho ds(t) = 1 e, consequentemente, o
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interruptor )1 em condugao. No sentido oposto, tem-se com ds(t) = 0 o bloqueio

de @)1. Isso leva as configuracoes mostradas na Figura 4.

Figura 4 — Etapas de operacao do conversor SEPIC isolado em CCM: (a) ds(t) = 1;
(b) dy(t) =0

i) G () N, .16 Qo
+ L1 ) + 1= ) + + ) +
ver(t) . .
Vin () Qi Loe§ uit) § H g u(l) Co=m Rogvo(t) (a)
_ ina(t) - - ()] —
mi[,{(t) C{T 'ngt) N, : 1 izgt) Q2
+ L + | l(t)_ 4 4 +
Vin (1) Q1 Lm2§ v1(t).§ H g.vz(t) Coo == Rogwo(t) (b)
_ ina(t) — - Qo)) —

Fonte: do autor.

Analisando a Figura 4 (a), nota-se, que devido a condugao de @1, o indutor L.
possui uma tensao vy (t) = Leyizi(t) = vin(t), enquanto o indutor Ly, possui uma
tensao ngiLg(t) = vra(t) = —ver(t). Ja o bloqueio de Q2 faz com que a carga R,
dissipe parte da energia armazenada em C.o, 0 que é matematicamente expresso por
—io(t) = —0o(t) /Ry = Cea0(t). Ademais, tal bloqueio resulta em 41 (t) = Nyio(t) = 0

e, consequentemente, tem-se iro(t) = Ce0c1(t). Isso leva ao conjunto de equagoes

(iLl(t) = szf),

: vor (t)

ira(t) = =2,

. B Z'LQ(%?; (17)
Ve (t) = L

=22

Fazendo uma analise similar para a Figura 4 (b), pode-se obter o seguinte con-

junto de equacoes:

(. vin(t)  wver(t)  Nywo(t)

1a(t) = L B Lo B Ly

Noog(t) ‘

ZLQ(t) — L )

: it (18)
Vet (t> - C . )

0 () = Niira(t)  Nyira(t)  vo(t)
\ © CCQ CcQ ROCCQ.
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Tomando novamente o conceito de modelo médio dentro do periodo de comutacao
T, (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001) através das equagoes (17)-(18), chega-se ao

modelo bilinear

(- vin(t) (1 =d()ver(t) (1 —d(t))Nevo(t)
lt) = Lo Lo
fa(t) d&wHt+¢1—a)mwxo7 .
2 19
1}01 (t) 2L2<2t 1 — ’LLl(t>
» 1—d&<Mu1 (i— D) Niiza(t)  vo(t)
| ="0, Co  RCa

Mais uma vez, considerando-se as variagoes de pequenos sinais de um sinal qual-

quer  ao redor de um ponto de equilibrio X, tal que T < X, obtém-se o ponto de

operacao
r[ B D‘/o
"7 (1= D)N,R,
Iro — l’
7 NR, (20)
VC’I - V;na
DV,
Vy = s
L N,(1—- D)

e o seguinte modelo para variagoes de pequenos sinais

(= (1-D). (A=D)N:. Ver + NVo- 1
- - - 0 d ins

o Lcl ven Lcl Yot Lcl + Lclv

B -D (1—=D)N; _ Ver + NV, =

lry = —5—Uc1 — Vo — d,

Lm2 Lm2 Lm2 (21)

. (1-D)- D - —Ir + I 5

vc1 = C ir1 + ——ir2 + C—d7

cl cl

. _(1-D)N- (Cl — D)N,- N RS2y,
\ - Cc2 me Cc2 k2 RoCc2 ? Ccl .

sendo omitida a dependéncia em ¢ por simplicidade. Tal modelo possui dinamica
muito préxima a descrita em (ENG; PINSOPON; BUNLAKSANANUSORN, 2009),
mas, levando em consideracao a relacao de transformacao N; e desconsiderando os
efeitos advindos das perdas do conversor. Nota-se que o modelo desse conversor é de
quarta ordem, o que agrega uma maior complexidade ao projeto de controladores.
Muitas vezes, é possivel desprezar modos dinamicos menos representativos de um
dado sistema, com o objetivo de obter um modelo menos complexo. Tal abordagem
serd discutida brevemente na sequéncia para o conversor SEPIC, com a qual se

obtém uma aproximagcao de segunda ordem do seu modelo.

2.1.2.2  Aproximacao de sequnda ordem do modelo do conversor SEPIC

Inicialmente, considera-se que a capacitancia C,.; é grande o suficiente para que
o0 seu respectivo capacitor seja considerado uma fonte de tensao dentro de um pe-

riodo de comutacao T,. Da mesma forma, também se considera que a indutancia de
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entrada L.; também é suficientemente grande, podendo, assim, aproximar o com-
portamento do seu indutor pelo de uma fonte de corrente. Tais aproximagoes, em
geral, sao validas para conversores operando em modo de conducao continua, como
considerado neste trabalho (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001; RASHID, 2011).
Ademais, sdo desprezadas aqui variacoes advindas da fonte de alimentacao, de forma
que vy, (t) = Vi,. Assumindo-se tais consideragoes, os valores de tensao e corrente
nesses elementos armazenadores C,; e L., sao os valores de regime permanente obti-
dos em (20), de forma que vy (t) = Vor = Vi e ip1(t) = Ip1, e 0os modos dindmicos
relativos a esses elementos sao desconsiderados.

A Figura 5 ilustra o resultado das consideracoes realizadas sobre os elementos L,
e C., levando em consideracao ambas as etapas de operacao do conversor SEPIC.
Nota-se que, quando d4(t) = 1, a conducao de @) leva a independéncia entre as
malhas que contém os indutores L., e L,,2. Consequentemente, pode-se desprezar,
na analise do conversor, a malha relativa ao indutor L., restando apenas a com o
indutor L,,», na qual o capacitor C; foi substituido por uma fonte de tensao com
seu respectivo valor de regime permanente. J& na etapa em que dg(t) = 0, tem-se o
capacitor C.; com tensao de igual magnitude e de polaridade oposta a da fonte de

alimentacgao, permitindo também uma simplificacao do circuito.

Figura 5 — Etapas de operacao de uma representagao aproximada do SEPIC isolado
em CCM: (a) ds(t) = 1; (b) ds(t) =0

il(t) Nt -1 ig(t) QZ

> > 0

+ +

Vin C—T—> Lin2g vi(t) % H % va(t) Cea —= R,

ira(t) - H]- io(t)

Zl(t) Ny o 1 ZQ(t) Q2

> o
> &

Irq + + +

Lex Lma m(t)gHgvg(t) Coo==  RoZu,(t) (b)

ir2(t) - — io(t)y —

>
>

Fonte: do autor.

A partir do circuito simplificado, podem-se obter as relacoes que representam a
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dindmica do conversor para quando dy(t) = 1:

: Vi
12 (t) = _L )
%ﬂ(@g) (22)
Vo(t) = ——=——~,
RoCc2
além as relagoes para quando ds(t) = 0:
. Ny, (t
iraft) = 2l
2
. (t) 'U:Zt) 4 Nt I Nt R (t) (23)
’UO = — - (3 .
ROCCQ CCQ H CcQ k2
Mais uma vez, utilizando o conceito do modelo médio para variacoes de pequenos
sinais e sabendo também que I; = —%ILQ, a qual é obtida através de (20), segue
que
S N(-D)s  VigtNiVo j
e e )

< N¢(1-D)~ ~ 7
Uy = _Ne(1-D) Nilpo d,

1
Cc2 ZL2 ROCC2 UO + Cc2(1*D)

cujo ponto de equilibrio para as varidveis em questdao é o mesmo dado em (20), o

que resulta em

I —V
L2 — 3
N:R
v th/i (25)
> NJ(1-D)

Destaca-se que o modelo aproximado do conversor SEPIC, dado em (24)-(25),
é o mesmo que pode ser obtido para um conversor flyback e que, por sua vez,
possui 0 mesmo modelo de um conversor buck-boost quando N; = 1 (ERICKSON;
MAKSIMOVIC, 2001; KAZIMIERCZUK, 2016).

A partir de (24), podem ser obtidas as fungoes de transferéncia do conversor que
relacionam as possiveis varidveis de entrada (duty cycle, tensao de alimentagao) as
variaveis de interesse (tensao de saida, corrente do indutor), entre as quais destaca-se

a funcao de transferéncia da razao ciclica para a tensao de saida

Vo LoD <
To(5) D(1-D) (1 - Nf(lfD)QROS) Gao(1 — w—)
Gvd(s) = — = T30 - == ) (26)
d(s) th(lfD)QS + —Nf(lfD)2RoS + 1 S /WO =+ S/Qowo —+ 1
onde y
Gao o ,
= D1 -D)
N(1—-D
o NiLl=D)
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o
Lm2 .
As funcoes de transferéncia Gig(s) = i12(5)/d(s), Gui(s) = 15(5) /iz2(s) € Guy(s) =

Uo(8)/0in(s) podem ser obtidas utilizando a mesma abordagem j& demonstrada para

Qo = Ni(1 - D)R,

o conversor boost, sendo que mais detalhes podem ser vistos em ERICKSON; MAK-
SIMOVIC (2001); RASHID (2011); KAZIMIERCZUK (2016, p. 300, 470).

2.2 Requisitos do projeto de controladores para conversores CC-

CC

Nos conversores cc-ce, os requisitos de desempenho dinamico (erro em regime
permanente, tempo de acomodacgao e overshoot) sao bastante dependentes da apli-
cacao e também da sua poténcia. Ainda, no caso de carregadores de baterias de litio,
¢ desejavel que se tenha controle da tensao ou da corrente do conversor, dependendo
do estado de carga em que a bateria se encontra, o que impoe a necessidade de
manipulacao de duas variaveis distintas, usualmente a partir de multiplas malhas de
controle. Apesar da diversidade de aplicagoes e de requisitos, existem algumas ca-
racteristicas que sao comuns e norteiam o projeto de controladores para conversores
cc-cc.

Algumas dessas caracteristicas para aplicagoes que necessitam de regulagao /

controle da tensao de saida sao:

e Erro nulo em regime permanente para seguimento de referéncias e rejeicao de

disturbios do tipo degrau (normalmente provenientes de variagoes de vy, e/ou
R,) (KAZIMIERCZUK, 2016).

e Robustez, garantindo confiabilidade na operacao diante de variacoes do ponto
de operagao (D, I, V,), que é dependente de v;, e R, (KAZIMIERCZUK,
2016).

e Maximo sobressinal limitado pela especificacao de tensao maxima do capacitor
de saida. E comum que a especificagao de projeto seja restrita a um comporta-
mento com maximo sobressinal nulo, ja que isso ¢ associado a maiores margens
de robustez (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE, 2005; KAZIMIERCZUK,
2016).

e Rejeicao de ripples de baixa frequéncia (60 Hz, 120 Hz ou 360 Hz), provenientes
de diferentes tipos de retificadores que sao usados como estagio de entrada para
os conversores cc-cc (KAZIMIERCZUK, 2016).
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e Tempo de acomodacao t; depende da aplicacao: em fontes de alimentacao ge-
néricas, busca-se usualmente t; < 200 ms. Porém, no caso de cargas sensiveis,
como equipamentos eletronicos ou sistemas de telecomunicacao, os requisitos
de projeto tornam-se bem mais restritivos (KAZIMIERCZUK, 2016).

No caso de aplicacoes que se utilizam do controle de corrente, as seguintes ca-

racteristicas de projeto sao frequentemente desejadas:

e Erro nulo em regime permanente para referéncias e distirbios do tipo degrau
(normalmente provenientes de variagoes da tensdo de alimentacdo e/ou da
carga) ou erro nulo em regime permanente para seguimento de uma referéncia
senoidal no caso de conversores que realizam a correcao do fator de poténcia
(CFP) (RASHID, 2011; GROOT BOERLE, 2002; International Electrotech-

nical Commission, 2016).

e Maximo sobressinal limitado pela especificagao de corrente de pico maxima su-
portada pelos elementos semicondutores. Comportamentos pouco oscilatorios
sao desejdveis, visando uma maior robustez (KAZIMIERCZUK, 2016).

e Rejeicao de ripples de baixa frequéncia ou de harmonicos no caso de conver-
sores para CFP (RASHID, 2011).

Uma vez considerados alguns dos requisitos de projeto mais comuns nas diferen-
tes aplicacoes, segue-se para uma revisao bibliografica acerca das metodologias de

projeto de controladores para conversores cc-cc.

2.3 Revisao das metodologias de projeto de controladores para con-
versores CC-CC

Conforme mencionado, os conversores cc-cc geralmente precisam operar em ma-
lha fechada, com um controlador, para que a variavel de interesse (tensdao e/ou
corrente) seja regulada e opere com resposta dindmica satisfatéria diante de distur-
bios, provenientes principalmente da variacao da tensao de alimentagao e da carga
(TANG et al., 2015). Para o projeto do controlador, tanto abordagens baseadas
em modelo quanto baseadas em dados podem ser utilizadas. Ainda, existe a pos-
sibilidade de realizar o controle tanto com uma tunica malha quanto com multiplas
malhas. Nesta ultima abordagem, que tem sido amplamente discutida na literatura,
usa-se a corrente do indutor (que pode ser de entrada ou de saida, dependendo da
aplicagao) como um grau de liberdade adicional que permite um melhor desempe-
nho geral do controlador. Isso resulta em uma estrutura contendo duas malhas, aqui
convencionadas como malha externa (de tensao) e malha interna (de corrente). As

principais técnicas sao baseadas no controle do valor de pico da corrente do conversor
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(Peak Current Mode ou PCM) ou no valor médio da corrente do conversor (Ave-
rage Current Mode ou ACM) (KAZIMIERCZUK, 2016). A configuracao de controle
em cascata é conhecida principalmente por produzir uma resposta mais rapida aos
conversores que possuem zero de fase ndo minima (FNM), como é o caso da classe
de conversores tipo boost e buck-boost, uma vez que esse zero ¢é inerente apenas a
resposta da tensao do conversor, mas nao a dinamica de corrente. Logo, pode-se
obter sistemas compensados com maiores larguras de banda e com melhor resposta
aos distirbios, quando comparados aos sistemas com controle apenas na malha de
tensao (TAN et al., 2007).

2.3.1 Abordagens de controle baseado em modelo

Partindo das abordagens baseadas em modelo e sabendo da natureza nao linear
dos conversores, pode-se utilizar tanto de modelos que consideram as nao linearida-
des, a exemplo do modelo (7), quanto de modelos linearizados ao redor de um ponto
de operagao, como em (10). Apesar de os modelos nao lineares representarem melhor
o sistema, sao pouco utilizados, dada a sua maior complexidade, sendo preferidos
os modelos linearizados. Em alguns casos, incertezas também sao adicionadas ao
modelo linearizado, o que leva a um modelo mais complexo, mas permite a obtencao
de solugoes mais robustas, mesmo diante das discrepancias advindas do processo de
linearizacao ou mesmo de outros fatores (e.g. variagoes paramétricas, disturbios).

Uma primeira abordagem de controle nao linear é a baseada em Logica Fuzzy.
Exemplos de controle de um conversor boost a partir da Légica Fuzzy sao propostos
em RANT et al. (2019) e GUESMI; ESSOUNBOULI; HAMZAOUT (2008). Neste
ultimo trabalho, uma lei de controle do tipo Fuzzy PID é utilizada para operacao
do conversor considerando diferentes pontos de operacao. Seu desenvolvimento é
realizado tanto para o controle de tensao quanto o de corrente com malhas simples.
Porém, a etapa de projeto do controlador Fuzzy PID nao é trivial e também de-
pende da experiéncia do projetista, em especial, por conta da escolha das fungoes
de pertinéncia.

Existem ainda diversas outras leis de controle nao lineares que também sao em-
pregadas, como é o caso de SIRA-RAMIREZ (1991), que utiliza um controlador PI
nao linear em um conversor boost. Nesse caso, a lei de controle é dependente do
ponto de operagao e possui termos quadraticos e ctibicos. Ha também o uso de uma
lei de controle exponencial em CHAN (2007) para realizagdo de uma estratégia de
controle com multiplas malhas. Tais estruturas de controle tém por desvantagem
a grande especificidade e dificuldade de generalizacao e extrapolacao para outras
topologias de conversores, além da maior complexidade do controlador.

Entre as possibilidades de leis de controle nao lineares, a mais conhecida e di-

fundida no ambito dos conversores é a abordagem de controle por modos deslizantes
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(Sliding-Mode Control ou SMC), pois esta se beneficia da caracteristica dos conver-
sores baseada na comutagao dos semicondutores, produzindo uma lei de controle nao
linear diretamente para o sinal de comando d(t) (UTKIN, 2013). Dada uma super-
ficie deslizante s(z) e considerando que uma vizinhanga dessa superficie |s(z)| < ¢
com ¢ — 01 é atingida, e, ainda, que as condicoes de existéncia necessdrias ao projeto
sao atendidas, o sistema fica confinado dentro dessa regiao a partir da comutacao do
sinal de comando ds(t) entre os valores 0 e 1. Idealmente, na vizinhanga |s(z)| < ¢,
essa comutacao acontece com frequéncia infinita, o que acarretaria uma frequéncia
de comutagao f, também infinita na operagao do conversor. Dada a impossibili-
dade pratica de operacao do conversor com valores de f; demasiadamente elevados,
devido a restrigoes dos componentes e as perdas inerentes a comutacao dos elemen-
tos semicondutores, na pratica, sao adotadas estratégias para limitar a frequéncia
de comutacao na operagao com SMC. Uma solugao comum ¢é o uso de uma lei de
controle com histerese, na qual a frequéncia de comutacao depende da escolha da
amplitude da histerese, além de variar em funcao do ponto de operagao do conversor.
Tal variacao em f, ¢ indesejavel no contexto dos conversores, podendo levar a sobre-
dimensionamentos dos elementos armazenadores? e semicondutores, caracterizando
uma desvantagem dessa abordagem.

Uma forma de contornar o problema da frequéncia f, variavel é o uso de uma
lei de controle equivalente, que, no caso dos conversores, corresponde a manipulacao
da razao ciclica d, modulada via PWM, e que possui frequéncia de comutacao cons-
tante (TAN; LAI; TSE, 2006). Dessa forma, para uma dada frequéncia f finita, os
requisitos de projeto (tempo de acomodacao e méximo sobressinal) sdo atendidos
apenas de forma aproximada, em comparacao aos atendidos com SMC em condigoes
ideais. Quanto maior a frequéncia f, utilizada, mais préximos serao os resultados
dos requisitos de projeto. Além disso, ao usar essa estratégia com lei de controle
equivalente pelo duty-cycle (ou razao ciclica), nao se tem uma lei de controle ge-
nérica como no caso anterior, pois ha dependéncia da lei de controle em funcao do
conversor utilizado e também dos seus parametros. Estratégias similares também
baseadas em SMC sao apresentadas em OUCHERIAH; GUO (2013); KANZIAN;
AGOSTINELLI; HUEMER (2019). Além dessas, vale mencionar que o SMC nao
¢ a unica metodologia que se apropria diretamente da caracteristica de comutagao
dos conversores e que outras abordagens como a de controle de sistemas chaveados
também se valem de leis de controle que atuam diretamente no sinal de comando
ds(t) (TROFINO et al., 2012; DEAECTO et al., 2010; EGIDIO; DEAECTO, 2019).

A abordagem com miltiplas malhas também é utilizada considerando o contexto
de SMC em WAI; SHIH (2011); TAN et al. (2007); THIRUMENI; THANGAVELU-
SAMY (2019), garantindo resultados melhores que os obtidos pelo SMC com tnica

4No caso do conversor boost, e.g., perceba a relacao entre L., C. e fs em (5) e (6).
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malha, a custo de uma maior complexidade de projeto e necessidade de medicao da
corrente.

Outra abordagem de controle ja bem explorada no contexto dos conversores é
a do Regulador Linear-Quadratico (LQR, do inglés). Uma vantagem inerente ao
LQR é que este garante uma margem de fase de pelo menos 60°, ja que o dia-
grama de Nyquist do projeto resultante sempre ira ficar suficientemente distante do
ponto —1, agregando boa robustez a solugao (MACIEJOWSKI, 1989; SKOGESTAD;
POSTLETHWAITE, 2005). Porém, essa solugao se utiliza do modelo linearizado,
garantindo desempenho desejado e tais margens de robustez apenas para operagao
no entorno do ponto de equilibrio definido.

Um dos problemas associados ao projeto do ganho da realimentacao de estados
pelo LQR se da pela dependéncia de uma boa escolha das matrizes de ponderagao
da funcao de custo, o que pode acarretar uma solucao altamente dependente da
experiéncia do projetista. Nao é a toa que diferentes trabalhos buscam formas de
sintonizar essas matrizes com o objetivo de uma melhor resposta tanto em caracte-
risticas temporais quanto em termos de robustez (REMES et al., 2020).

Em LEUNG; TAM; LI (1991), propoe-se uma forma de sistematiza¢ao para a
sintese da realimentacao de estados baseada no LQR, sendo dadas algumas diretrizes
para a escolha das matrizes de ponderacao. Neste caso, é usada também uma agao
de controle integral para erro nulo em regime permanente. Porém, a escolha de
alguns dos pesos utilizados para as matrizes de ponderacao ainda ficam a critério
do projetista. Apenas uma parte dos pesos é definida em funcao de um conjunto de
polos dominantes que caracterizam determinada resposta desejada. Nesse caso, nao
sao avaliadas variacoes paramétricas do modelo.

Ja em DUPONT et al. (2013), varios ganhos sao sintonizados pela abordagem
do LQR considerando diferentes condigoes de carga (sendo estas 25%, 50%, 75%
e 100% da poténcia, caracterizando 4 ganhos diferentes) para um conversor boost.
Cada um desses ganhos gera uma acao de controle correspondente. Estas sao, entao,
ponderadas, sendo a acao de controle resultante uma combinagao linear de cada uma
das acoes de controle individuais. Tais ponderagoes sao obtidas por Logica Fuzzy,
que se utiliza da medida da corrente do conversor, permitindo uma operacao com
bom desempenho dinamico para diferentes condi¢oes de carga. Nota-se, porém, uma
grande complexidade na obtencao dessa solugao.

No ambito dos conversores cc-cc, outra abordagem de controle também utilizada
é o controle H,. Este foi utilizado inicialmente em NAIM; WEISS; BEN-YAAKOV
(1997) em um conversor boost, sendo obtidos bons resultados para distirbios em
faixas de frequéncia intermedidrias, mas ndo em frequéncias baixas (que, em geral,
sao as de interesse para conversores cc-cc), quando comparados a outras técnicas de

controle ja existentes. Porém, salienta-se que o uso de diferentes fungoes de ponde-
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racao utilizadas no critério de desempenho definido poderiam resultar em solugoes
melhores, fato que acaba sendo mais bem explorado em trabalhos mais recentes
(ZHAO et al., 2013; BAI et al., 2019). De toda forma, essa abordagem ainda acaba
dependendo da experiéncia do projetista na escolha das funcoes de ponderacao para
cada aplicacao.

Outra forma de obter uma realimentacao de estados é através da solucao de
problemas de otimizacao com restri¢oes na forma de desigualdades matriciais lineares
(LMI, do inglés). Em OLALLA et al. (2009), buscou-se a solu¢ao do LQR através
da formulacao de um problema de otimizag¢ao convexo com LMIs. Tal abordagem
é utilizada para um conversor boost, na qual um vetor de parametros incertos é
definido considerando-se todos os elementos independentes entre si, caracterizando
um politopo com 2* vértices. Porém, os parametros escolhidos sao, na realidade,
dependentes entre si, o que resulta em uma solucao potencialmente conservadora
(OLALLA et al., 2009).

Em um outro trabalho, OLALLA et al. (2011) propée um modelo politépico
para considerar nao s6 as incertezas do modelo, mas também desvios decorrentes
da dinamica nao linear do conversor boost, caracterizados pelo produto entre va-
ridveis de estado e a acdo de controle em (9) (tal produto é desprezado para a
obtengao de um modelo linearizado, a partir da consideragdo de pequenos sinais).
Ou seja, a caracteristica nao linear é tratada como incerteza pelo modelo. Ade-
mais, o politopo considerado nesse caso avalia a dependéncia entre os parametros
incertos, diminuindo o niimero de vértices e o volume do politopo em comparagao
com OLALLA et al. (2009). Ao realizar tais modificagoes, tem-se um projeto mais
refinado e uma solugao menos conservadora para o ganho da realimentacao de es-
tados, porém ha um aumento na complexidade do projeto do controlador. Pode-se
obter, a partir dessa metodologia, uma solucao que opera em uma ampla faixa de
pontos de operacao a partir das incertezas consideradas. Porém, quanto maiores
as incertezas e, consequentemente, quanto maior a regiao de estabilidade requerida,
menor serd o desempenho do controlador obtido (OLALLA et al., 2011). Outros
trabalhos que descrevem conversores através de incertezas na forma politdpica sao
apresentados em (SARKAWI; OHTA, 2018; MAHMOUDI; SAFARI, 2018; BOEFF,
2019; XIA et al., 2020). Essas tltimas técnicas apresentadas tém como base co-
mum o uso de critérios de desempenho convexos quadraticos ja bem estabelecidos e
podem, inclusive, agregar robustez as solugoes encontradas, mas dependem de mo-
delos matematicos bem representativos que, por muitas vezes, sao demasiadamente
complexos (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE, 2005).

Talvez a metodologia de projeto mais utilizada seja o projeto de controladores do
tipo proporcional-integral-derivativo (PID), seus subtipos (em especial, o controla-

dor PI) e de estruturas do tipo avango-atraso via andlise da resposta em frequéncia,
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tendo como vantagem a simplicidade da estrutura de controle e a capacidade de
regular a saida com erro nulo em regime permanente (RP). Ademais, leis de con-
trole de menor complexidade tém ganhado grande destaque na literatura (KEEL;
BHATTACHARYYA, 2008).

O controlador PID possui a estrutura

SPe
S+ pe

1
Cp[D(S) = kp—i‘kzg +kd (27)

sendo k,, k; e kg os ganhos das parcelas proporcional, integral e derivativa, res-
pectivamente. O polo p. é usado para atenuar o ganho da parcela derivativa em
altas frequéncias, o que poderia acarretar amplificacao indesejada de ruidos, além
de manter a causalidade do controlador. Um caso particular do controlador PID ¢é
o controlador PI

Cri(s) = Comn(s)], = by + i (28)

o qual possui estrutura mais simples e pode ser utilizado no caso de requisitos de
projeto menos exigentes.
Outra estrutura de controle também bastante considerada sao controladores do

tipo avancgo-atraso, escritos na forma:
Cul(s) = Ko, (29)

o qual contém M, zeros de frequéncias w.,, e N, polos de frequéncias w,,. No caso
em que Wy, < Wy, obtém-se um incremento de fase do sistema compensado (avanco
de fase), enquanto que, para o caso em que w,,;, > Wpy,, tem-se um decremento na fase
do sistema (atraso de fase). Para o caso dos conversores cc-cc, sdo mais comumente
utilizados os controladores do tipo avanco de fase com 1 < M, = N, < 2, além de
um integrador 1/s em série para erro nulo em RP.

E importante perceber que um controlador do tipo avanco com M, = N, = 1
e com integrador pode ser obtido a partir de um controlador PI em série com um

filtro passa baixas de primeira ordem com polo wy;

1 . wprkp(s + £2)
Cn(s) = <kp+ki;) ( “nt ) _ ks ki _wp ey (30)

s+ wp1 s S+ wp s(s 4+ wp1)

sendo esse tipo de controlador também referido como controlador Tipo II (Integral-
Single-Lead Controller) ou Controlador PI+polo, em referéncia ao polo geralmente
posicionado em alta frequéncia para atenuagao dos ripples (ondulagoes) dos con-
versores. De forma andloga, o uso de um controlador PID dado em (27) em série

com um filtro passa baixas de primeira ordem, geralmente com polo posicionado em
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alta frequéncia para atenuacao dos ripples, resulta no chamado controlador Tipo III
(Integral-Double-Lead Controller) ou Controlador PID+polos, o qual possui um in-
tegrador e dois pares de polos e zeros, o que caracteriza dois avancos de fase. Tal
estrutura é bastante empregada em conversores que possuem zero de FNM, como
é o caso do conversor boost (KAZIMIERCZUK, 2016; RASHID, 2011). Exemplos
de aplicacao dessas estruturas de controle podem ser vistos em ANZEHAEE; BEH-
NAM; HAJIHOSSEINI (2018); BANERJEE; RANA; KHUNTIA (2019).

Em geral, para o projeto dessas estruturas de controle, adotam-se os mode-
los linearizados no entorno de um ponto de equilibrio, a exemplo de (12) e (13)
(KAZIMIERCZUK, 2016). Essas estruturas de controle podem ser aplicadas tanto
considerando malhas de controle tinicas quanto multiplas (BRYANT; KAZIMIERC-
ZUK, 2006; KAZIMIERCZUK, 2016; YFOULIS; PAPADOPOULOU; VOUTETA-
KIS, 2020).

O projeto costuma ser realizado no dominio da frequéncia, buscando atender a
requisitos especificos de margem de ganho (GM) e margem de fase (PM) para a
funcao de transferéncia de lago aberto Lo (s) do sistema G(s) compensado por um
controlador C(s), tal que Lor(s) = C(s)G(s) (KAZIMIERCZUK, 2016; RASHID,
2011). Uma vez que o projeto de controladores por tais metodologias nao possui so-
lugao tunica, ha uma dificuldade na escolha dos parametros do controlador de forma
a garantir os requisitos de GM e PM conjuntamente com uma resposta temporal
desejada. Salienta-se também que, uma vez atingidos os requisitos de GM e PM,
nao hé garantia de que representam a melhor resposta em termos de robustez e
desempenho dinamico, ja que possivelmente existem outras configuracoes de para-
metros do controlador com os mesmos valores de GM e PM, mas com caracteristicas
temporais e de robustez diferentes, considerando a métrica de robustez obtida a
partir do méaximo ganho M, da funcao de sensibilidade S(s) = [1+ Lor(s)]~* (SKO-
GESTAD; POSTLETHWAITE, 2005), conforme ilustrado na Figura 6. Logo, a
qualidade da solucao de controle obtida ¢ totalmente dependente da experiéncia do
projetista. Ainda, tem-se novamente como desvantagem dessa abordagem o fato de
que o sucesso do projeto do controlador depende do modelo utilizado. Nesse caso,
discrepancias entre o modelo e o sistema podem afetar fortemente o desempenho

dinamico em malha fechada, assim como é o caso das demais metodologias citadas.

2.3.2 Abordagens de controle baseado em dados

Dado o histérico ainda recente de metodologias de projeto de controle baseado
em dados (data-driven ou DD) aplicadas aos conversores cc-cc, S840 poucos os tra-
balhos que se usam dessa perspectiva para a realizacao do projeto do controlador,
0 que serviu como uma das motivagoes para este trabalho. Grande parte das me-

todologias DD ja aplicadas se utiliza de uma abordagem no dominio da frequéncia.
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Figura 6 — Diagrama de Nyquist da fungao de transferéncia Lor(s) = C(s)G(s),
considerando um sistema G(s) = —100(s — 50)/(s* 4+ 20s + 10000) compensado por
um controlador C(s) = 4.5(s* 4+ 33.67s + 10200)/(s* 4+ 1000s), o qual possui boas
margens de ganho/fase (GM~ 6 dB e PM=~ 60°) mas, ainda assim, baixa robustez,

considerando o elevado pico da fungao de sensibilidade (M, ~ 12 dB)

Diagrama de Nyquist
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Fonte: do autor.

E o caso do trabalho proposto por ALZATE et al. (2017), no qual o conjunto de
dados coletados no dominio da frequéncia (médulo e fase) de um conversor boost
é utilizado para determinar a resposta em frequéncia da planta, em um processo
semelhante ao descrito inicialmente por KEEL; BHATTACHARY YA (2008).

Nessa abordagem, é feito um mapeamento entre a regiao de ganhos estabilizantes
para um controlador PI e o conjunto de pares de frequéncia de cruzamento por 0 dB
e margem de fase admissiveis para o conversor. Dessa forma, é possivel atingir, a
partir dos dados obtidos no dominio da frequéncia, um conjunto de solucoes para
os ganhos de um controlador PI, que, neste caso, foi usado na malha externa para
o controle de tensao (o controle da malha interna de corrente é realizado via SMC),
formando uma estrutura de controle em cascata. Note, porém, que tal abordagem
poderia ser aplicada em outros arranjos, inclusive mais simples, como é o caso do
controle de tensao por malha tnica realizado por um controlador PI.

A vantagem desse método é a possibilidade de obter um controlador para a malha
externa com estrutura simples e sem o uso de um modelo matematico, baseando-se

em informagoes normalmente utilizadas na area como frequéncia de cruzamento e
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margem de fase desejadas. Porém, como esse método resulta em um conjunto de
solugoes possiveis no dominio da frequéncia para a frequéncia de cruzamento e para
a PM, nao se sabe qual dessas poderia acarretar melhor desempenho em termos um
menor pico da funcao de sensibilidade ou da resposta temporal. Ademais, para a
obtencao da resposta em frequéncia da planta, ha necessidade da aplicacao de sinais
de controle mais complexos, como exemplo, um conjunto de senoides de diferentes
frequéncias.

Outro exemplo de aplicacao da metodologia DD baseada no dominio da frequén-
cia é apresentado em NICOLETTI; MARTINO; KARIMI (2019a) para o projeto
de um controlador com dois graus de liberdade, aplicado em um conversor ca-cc
utilizado em um acelerador de particulas. Nesse caso, dados no dominio da frequén-
cia sao usados para formular um problema de otimizacao considerando diferentes
critérios de desempenho (escritos em fungao das normas H;, Ho e Heo), permi-
tindo solugoes com bom grau de robustez. Conforme mostrado em NICOLETTI;
MARTINO; KARIMI (2019b), para o caso da sintese H,, essa formulagdo garante
convergéncia para a solucao 6tima no sentido global, desde que o controlador con-
siderado seja de alta ordem, o que pode inviabilizar sua aplicacao pratica. No caso
de controladores de ordem restrita, a formulagao do problema de otimizacao requer
uma condic¢ao inicial com o objetivo de tornar o problema convexo, e a qualidade
da solucao final depende da condicao inicial adotada. Adicionalmente, tais solu-
goes de controle foram estendidas em NICOLETTI; MARTINO; AGUGLIA (2020)
através do Controle por Aprendizagem Iterativa ([terative Learning Control - ILC).
Neste caso, o ILC é usado para gerar o sinal de referéncia para malha de controle
que foi previamente projetada para atender ao critério de desempenho no sentido
Ho (NICOLETTT; MARTINO; KARIMI, 2019a), buscando-se o aprimoramento do
desempenho dinamico do sistema em malha fechada.

Por fim, citam-se duas metodologias DD utilizadas no projeto de controladores
que se distinguem bastante das ja abordadas. A primeira delas propoe uma solugao
que atende ao critério de estabilidade assintética de Lyapunov a partir da solugao
de LMIs, cujas matrizes sao construidas a partir de um conjunto de dados suficien-
temente informativos coletados da planta (RUIZ-MARTINEZ et al., 2020). Porém,
apesar de garantir estabilidade, nao é levado em conta o desempenho dinamico da
planta em malha fechada, que pode ficar distante do desempenho que poderia ser
obtido. J& em ROUZBEHI et al. (2019), obtém-se uma lei de controle através da
ponderacao de diferentes sinais de controle obtidos a partir de varios controladores
lineares, que, por sua vez, sao sintonizados indiretamente por um conjunto de mode-
los localmente lineares identificados a partir dos dados. O conjunto de parametros
que realizam a ponderacao dos varios sinais de controle é obtido através de um mé-

todo de busca heuristica (Hierarchical Binary Tree - HBT). Além do mais, a jungao
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de varios métodos torna essa metodologia de projeto mais complexa.

Considerando trabalhos que se utilizam de metodologias DD baseadas no domi-
nio do tempo aplicados aos conversores de poténcia, destacam-se os trabalhos de
CORLETA et al. (2016) e JENG; YEH (2017), nos quais ambos aplicaram diferen-
tes extensoes do Método da Referéncia Virtual ( Virtual Reference Feedback Tuning
- VRFT) em conversores de poténcia, usando-se de diferentes estruturas de ma-
lhas cascatas. Porém, em nenhum dos casos, foi avaliado o controle de tensao para
conversores cc-cc, no qual geralmente se tem a dinamica caracteristica de zeros de
FNM. Outra lacuna na literatura é o desenvolvimento de um filtro que aproxime os
minimos da funcao objetivo de controle por modelo de referéncia e a funcao custo
definida pelo VRFT para os casos de multiplas malhas, o qual é utilizado para a
configuragao de malha tnica.

Em suma, a partir dessa revisao acerca das abordagens de controle baseado em
dados aplicadas aos conversores cc-cc, percebe-se que o volume de trabalhos na li-
teratura que trata desse assunto ainda é pequeno, mas vem crescendo ao longo dos
anos, o que sinaliza um interesse cientifico acerca do tema. Além disso, os trabalhos
existentes se utilizam, na sua maioria, de abordagens DD no dominio da frequéncia.
J4a os trabalhos que usam metodologias DD no dominio do tempo nao abordam o caso
dos sistemas de fase nao minima e trazem poucas ou nenhuma informacao acerca
das escolhas que devem ser realizadas para que se atinja um maior desempenho e/ou
robustez. Por conta desses fatores, este trabalho busca a aplicacao sistematica de
metodologias DD baseadas no dominio do tempo, considerando, inclusive, converso-
res com dinamica de fase nao minima. Na sequéncia, uma breve revisao acerca das

técnicas empregadas neste trabalho é apresentada.

2.4 Controle Baseado em Dados no Dominio do Tempo

Muitas das metodologias de projeto de controladores baseiam-se na solucao de
um problema de otimizacao para um dado critério de desempenho que, e.g., pode
ser mensurado através da norma H, de determinado sistema. O controle LQG ¢é
um exemplo de abordagem que se baseia na minimizacao de tal critério, mas que
necessita do modelo do sistema para tal.

No caso das metodologias de controle baseado em dados (DD), também se pode
realizar a minimizacao da norma H, de determinada funcao objetivo. Porém, as
metodologias DD tém por principal caracteristica a nao utilizacao de um modelo
em qualquer uma das etapas de desenvolvimento. Para tal, essas utilizam-se apenas
de dados de entrada e saida obtidos a partir de ensaios na planta para projetar um
controlador com estrutura pré-fixada, visando atingir certo desempenho desejado

para o sistema em malha fechada.
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O problema de otimizacao nas abordagens DD no dominio do tempo pode ser
formulado e resolvido por diferentes perspectivas. Algumas dessas sao [terative
Feedback Tuning (IFT) (HJALMARSSON et al., 1998), Correlation-based Tuning
(CbT) (KARIMI; MISKOVIC; BONVIN, 2004) e Virtual Reference Feedback Tuning
(VRFT) (CAMPI; LECCHINI; SAVARESI, 2002), nas quais diferentes critérios de
desempenho baseados na norma Hs sao considerados. Entre esses métodos, o VRFT
possui uma caracteristica interessante perante os demais: esse € um método one-shot,
ou seja, necessita-se de apenas um conjunto de dados de entrada e saida da planta,
fato que motivou a sua utilizacao neste trabalho. Além do VRFT, outra técnica DD
one-shot que merece destaque é o Virtual Disturbance Feedback Tuning (VDET)
(ECKHARD; CAMPESTRINI; BOEIRA, 2018), a qual permite a identificagdo de
controladores que buscam atingir uma resposta desejada para distiirbios na entrada
da planta. Dessa forma, esta se¢do apresenta uma revisao desses dois métodos DD
one-shot existentes na literatura para posterior aplicagao no contexto dos conversores
ce-cc.

Considera-se, ao longo deste trabalho, que: uma dada funcao de transferéncia
H(z), que é uma fungao racional, possui polinémios nH(z) e dH(z) no numerador
e denominador, respectivamente, de forma que H(z) = nH(z)/dH(z); o grau de
um dado polinémio p(z) é descrito por deg{p(z)}; o grau relativo de uma funcao de
transferéncia é dado por I'{ H(z)} = deg{dH (2)} — deg{nH(z)}.

2.4.1 Preliminares e Controle pelo Modelo de Referéncia

Considera-se uma planta em tempo discreto G(z) desconhecida, monovaridvel
(single-input single-output - SISO), linear e invariante no tempo (LIT), cuja saida
y(k) é dada por

y(k) = G(z)u(k) + v(k), (31)

onde k é o instante de tempo discreto, z é o operador de deslocamento em tempo
discreto, tal que zz(k) = z(k + 1), u(k) é o sinal de entrada da planta e v(k) =
H(2)e(k)+w4(k) é o resultado de um ruido branco e(k) com variancia o2 filtrado por
H(z), que considera todas as caracteristicas nao descritas por G(z), tais como erros
de medicao e incertezas do sistema, juntamente com um dado sinal de distirbio
de saida deterministico wg(k). Considera-se ainda que a entrada da planta seja
composta por um sinal de controle u.(k) fornecido por um controlador juntamente
com um sinal de perturbagao de entrada w(k), de forma que u(k) = u.(k) + w(k).

Assume-se que a lei que descreve a operacao desse sistema em malha fechada é

uc(k) = C(z,p) (r(k) — y(k)) (32)

sendo que r(k) é o sinal de referéncia e C'(z,p) é um controlador parametrizado

por p, onde p € RP. Dessa forma, o controlador atua apenas sobre o sinal de erro
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r(k) — y(k) do processo.
A partir de (31) e (32), pode-se descrever o comportamento do sistema em malha

fechada:

(

(k.p) = T(z,p)r(k) + 5(z.p)v (k) + Q(z,p)w(k)

(2.0) = Wp)(;() (33)
T(2,0) = Trasils = C(2,0)G(2)S(2,p)
Q( clal = T8 = 52 p)G(2).

z,p) = 1+C(2,p)G(2) — C(z,p)
Em (33), S(z,p) é conhecida como fungao de sensibilidade. Por sua vez, T'(z,p)

nn <
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é conhecida como a fungao de sensibilidade complementar, uma vez que T'(z,p) =
1 — S(z,p). Por fim, Q(z,p) é a funcao de sensibilidade do processo aos distirbios
de entrada.

A partir dessas defini¢oes, no caso em que se queira atingir um comportamento
desejado para o seguimento de referéncia, pode-se formular o seguinte critério de
desempenho:

TR (p) = [T (z.p) = Tu(2)lr (k)5 (34)
sendo que Ty(z) é o modelo de referéncia que descreve o comportamento desejado
para o sistema em malha fechada. Tal critério define a abordagem de Controle pelo
Modelo de Referéncia (Model Reference Control - MRC) (BAZANELLA; CAM-
PESTRINI; ECKHARD, 2011). Note que, ao minimizar (34), obtém-se o com-
portamento em malha fechada T'(z,p) o mais préximo possivel do comportamento
desejado Ty(z). Tal objetivo de controle, caracterizado pela solugao p)%, que resulta

em JME(pME) = 0, pode ser alcangado se o controlador ideal

Td(z)
G(2)[1 = Ta(2)]

for utilizado. Observe que G(z) ¢ desconhecida na abordagem DD, logo CME(z)

Ci'(z) = (35)

nao pode ser obtido diretamente através de (35). Por outro lado, se um conjunto de
dados de entrada e saida da planta é obtido, pode-se formular um novo problema
de otimizacao no qual se deseja identificar um controlador C(z,p) cuja resposta do
sistema em malha fechada seja préxima & obtida com o controlador ideal C}%(z).
Em outras palavras, deseja-se minimizar a funcao custo (34) em fungao de p usando-
se apenas dados da planta, e ndo o conhecimento explicito do modelo G(z), nem de
suas aproximacoes, sejam elas paramétricas ou nao. Tal objetivo caracteriza uma
abordagem de projeto DD no dominio do tempo, diferentemente das abordagens DD
realizadas com dados de resposta em frequéncia, apresentadas anteriormente.
Destaca-se ainda que alguns aspectos importantes para a obtencao de uma so-
lugdo DD baseada em MRC podem ser obtidos a partir de uma andlise de (35)
(BAZANELLA; CAMPESTRINI; ECKHARD, 2011). Tais aspectos sao referentes
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a escolha do grau relativo de Ty(z) e de possiveis zeros de fase ndo minima (FNM)
que podem estar contidos no processo. Através de (35), nota-se que o grau relativo
de CYE(z) é dado pela diferenga entre os graus relativos da planta e do modelo
de referéncia. Logo, para que CM%(2) seja causal, deve-se definir um modelo de
referéncia T,(z) com grau relativo maior ou igual ao grau relativo da planta G(z),
e, I{Ty(z)} > I'{G(z)}. Além disso, no caso de a planta G(z) possuir zeros de
FNM, aparecerao polos instéveis em (35). Tal efeito indesejado pode ser compensado
pela adi¢ao desses mesmos zeros de FNM ao numerador de T,(z) (BAZANELLA;
CAMPESTRINI; ECKHARD, 2011).

Aqui, outro ponto importante a ser destacado diz respeito a funcao de sensibi-
lidade. Uma vez que S(z,p) = 1 — T'(z,p), pode-se inferir que um comportamento
adequado para S(z,p) e, consequentemente, para v (k) depende apenas do resultado
do sistema em malha fechada obtido em termos de T'(z,p). Nesse caso, assumindo-se
que nao haja restricoes na ordem do controlador, pode-se obter uma sensibilidade
proxima da desejada, i.e. S(z,p) =~ 1 — Ty(z) = S4(z) apenas a partir de uma boa
escolha do modelo de referéncia Ty(z). Por outro lado, o mesmo nao pode ser dito a
respeito da sensibilidade a distirbios de entrada Q(z,p), uma vez que nao depende
apenas do modelo de referéncia, conforme observado analisando (33).

No caso em que o objetivo de controle busca um dado comportamento desejado
para a funcao de sensibilidade Q(z,p), pode-se formular um novo critério de desempe-
nho, buscando-se atingir um comportamento o mais proximo possivel de um modelo
de referéncia para distirbios Q4(z) que caracterize a resposta desejada. Tal crité-
rio é descrito por (SZITA; SANATHANAN, 1996; ECKHARD; CAMPESTRINI;
BOEIRA, 2018)

TP (p) = [Q(z.p) = Qa(=)Jw (k)3 (36)

cujo controlador ideal é
_ 11 dQa(2)nG(z) — dG(2)nQa(z)
Qi(z) G(z) nQq(z)nG(z) '

A partir de uma andlise do controlador ideal em (37), pode-se observar que os

Ca(2) (37)

zeros de G(z) aparecem como polos em CPY(z) e também que o seu grau relativo
depende de Q4(z). Dessa forma, tem-se, mais uma vez, que possiveis zeros de fase
nao minima da planta também devem aparecer em Q4(z), para que CPM(2) seja in-
ternamente estavel. Além disso, o grau relativo de Q4(z) deve ser escolhido maior ou
igual que da planta G(z), i.e. I'{Qa(z)} > I'{G(z)}, para garantir que o controlador
ideal seja causal (SZITA; SANATHANAN, 1996; BORDIGNON; CAMPESTRINTI,
2018).

Dado esse panorama geral sobre os diferentes objetivos de controle a serem atin-
gidos, segue-se para os métodos de projeto que buscam uma solugao 6tima segundo

os critérios de desempenho definidos.
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2.5 Meétodo da Referéncia Virtual — VRFT

O Método da Referéncia Virtual (Virtual Reference Feedback Tuning — VRFT)
(CAMPI; LECCHINI; SAVARESI, 2002) utiliza apenas uma batelada de dados de
entrada e saida coletados da planta para minimizar um critério de seguimento de re-
feréncia. Esse fato caracteriza uma grande vantagem do VRFT em relagao a outros
métodos DD. Além dos dados do processo, comumente se define uma estrutura line-
armente parametrizavel para o controlador C'(z,p) e o modelo de referéncia desejado
Ta(z).

A Figura 7 ilustra o sistema utilizado para que se possa realizar a identificacao do
controlador C'(z,p). Assume-se, por ora, que o ruido e os disturbios sdo nulos, ou seja,
w(k) = v(k) = 0. Inicialmente, aplica-se uma determinada entrada suficientemente
excitante u(k) ao processo G(z) de dinamica desconhecida, resultando no sinal de
saida y(k). Os sinais u(k) e y(k) devem ser armazenados, formando um conjunto
{u(k),y(k)}_,, sendo N o ntimero de amostras dos sinais. Tendo y(k), pode-se
construir o sinal da referéncia virtual 7(k) = T; ' (2)y(k), que d4 nome ao método, e
o sinal de erro virtual (k) = 7(k) —y(k) = (T, *(2) — 1)y(k). Note que 7(k) é o sinal
de referéncia que, se aplicado ao sistema em malha fechada desejado, produziria
a saida y(k) coletada no ensaio. Da mesma forma, é(k) é o sinal de erro que, se
fosse aplicado ao controlador ideal, resultaria na acdo de controle u(k) utilizada no

experimento.

Figura 7 — Diagrama de blocos em malha fechada considerando os sinais virtuais
utilizados no método VRFT.

Flk) T e(k co o5 ulk k
:___g_)__>t:/\___E_)__,:___(f’_p_ i ( ) G(Z) y( )
R T(;l(z) >

Fonte: do autor.

Uma vez conhecidos os sinais é(k) e u(k), pode-se realizar a identificagdo do

controlador C(z,p). Para tal, define-se uma nova funcao custo

TR (p) = | L(2)[u(k) — C(z,p)e(k)]|3,

onde L(z) é um filtro de ponderagao. Se o controlador C(z,p) é linearmente para-
metrizdvel, entdo pode ser escrito na forma C(z,p) = pTC(2). Nesse caso, p € RP é

um vetor de parametros e C'(z) é um vetor de fungoes de transferéncia também de
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dimensao p, o qual pré-determina a estrutura do controlador. Pode-se, entao, definir

um sinal p(k) = C(2)é(k) que permite reescrever a funcio custo JV# como sendo
2
T (p) = ||L(2)[u(k) — p" (k)] (38)
Note que, se 3 p* : C(z,p*) = CME(2), ou seja, se a estrutura C(z) é tal que

o controlador desejado C}(z) € C, onde C é a classe de controladores definida

por C(z,p), entdao o minimo de JY# é o mesmo de JME, cuja solucio pode ser

determinada por minimos quadrados. A estimativa p que minimiza a fungao custo

(38) 6

-1 N

p= [Z @(k)<pT(k)] > e(k)ulk). (39)

Porém, considerando o caso prético em que a parcela de ruido em v(k), descrita em
(31), é nao nula, entdo (39) resultard em uma estimativa polarizada de p. Nesse
caso, podem-se utilizar varidveis instrumentais (CAMPI; LECCHINI; SAVARESI,
2002; BAZANELLA; CAMPESTRINI; ECKHARD, 2011), eliminando, assim, a po-
larizacao da estimativa p a custo de um possivel aumento na sua variancia.

A solugao (39) reflete apenas o caso em que C}f(z) € C. Entretanto, se a
estrutura definida por C(z,p) ndo engloba o controlador desejado, de forma que
CHME(2) ¢ C, deve-se usar o filtro L(z) de forma a aproximar o minimo de J"# ao
de JME  Tal situacao é comum na prética, ja que nem sempre é possivel saber qual

a estrutura do controlador CM%(z). O filtro L(z) que aproxima os minimos de JV#

e JME possui médulo que satisfaz a relacao

¢r(e’)
Pu(e7?)’
conforme descrito em BAZANELLA; CAMPESTRINI; ECKHARD (2011), sendo

que ¢, (e’*?) é a densidade espectral de poténcia de um sinal (k) qualquer. Dessa

L(7)? = [Ta(e™)PI(1 = Ta(e™)) " v Qe [-mm, (40)

forma, esse filtro depende dos espectros dos sinais 7(k) e u(k). Note que ¢, (e/*?)
é o espectro da referéncia aplicada ao processo durante a operacao, e nao o da
referéncia virtual. Logo, se a coleta de dados for realizada com um ensaio em malha
aberta, pode-se escolher u(k) de forma a imitar a referéncia que serd posteriormente
aplicada & planta, fazendo com que a razao ¢,(e’?)/¢,(e’*?) seja unitaria. Nesse caso
particular,

L(z) = Tu(2)(1 - Tul2)) (41)

atende a relacao (40).
Novamente, a partir do método dos minimos quadrados, tem-se a estimativa p,

que minimiza o critério (38), dada por

p= [Z sDL(k‘)st(k?)] > erlkur(k), (42)
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onde 1 (k) = L(2)p(k) € up(k) = L(=)u(k).

Salienta-se, mais uma vez, que, no caso em que o processo possui zeros de FNM,
estes devem ser incluidos no modelo de referéncia Ty(z) para que o controlador ideal
nao possua polos fora do circulo unitério advindos de G~!(z). E importante ainda
destacar que, mesmo que a estrutura definida por C'(z) tenha os polos pré-fixados
e que estes estejam dentro do circulo unitdrio, ainda assim a solu¢ao dada por (42)
pode resultar em um sistema instavel em malha fechada, ja que o método VRFT
identifica um controlador que mais se aproxima do comportamento de C}%(z).

Uma vez que as técnicas de projeto DD partem da premissa de que os parametros
do sistema G(z) sao desconhecidos, ndo hé conhecimento a priori da localizacao
dos zeros de FNM da planta para a sua inclusao no modelo Ty(z). Tal impasse é

solucionado com a utilizacao do método VRF'T com critério flexivel.

2.5.1 Msétodo da Referéncia Virtual com critério flexivel

O VRFT com critério flexivel (CAMPESTRINI et al., 2011) é uma extensao do
método VRFT que realiza a identificacao do vetor de parametros p do controlador
em conjunto com a identificagao dos zeros do modelo de referéncia, que vem a ser os
zeros do sistema no caso ideal (CAMPESTRINI et al., 2011). Para tal, considera-se

o modelo de referéncia flexivel:
Ta(zm) = 0" F(2), (43)

sendo que n € R™ é um vetor de pardmetros que caracteriza os m — 1 zeros e o
ganho de Ty(z,n) e F(z) é um vetor de fungdes de transferéncia com dimensao m.

Usando o modelo de referéncia flexivel (43), pode-se definir o critério flexivel

TR (pam) = [|L(2)[u(k) = C(z.p) (1 = T (zn)y(R)]

que, multiplicado por Ty(z,n) = n? F(z), resulta em

2
2

TR (pm) = |[n" F(2) L(2)[u(k) — p" C(2)(n" F(2) = Dy(k)]| (44)

que é um critério bilinear nos parametros 1 e p e que também pode ser resolvido
usando minimos quadrados de forma sucessiva. Na iteracao i, deve-se resolver os

problemas de otimizagao

’f’i = arg minn jVR(naﬁi—l)’

(45)
pi = argmin, JVE(1;,p),

requerendo um valor pg (ou 7)y) para inicializacao. A adog@o do modelo de referéncia

flexivel também leva a alteragao do filtro dado em (40) para

Or (ejQ>

L) = [T a) P11 = Tl ) P

vV Qe [—mmn], (46)
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o que reflete sua dependéncia em funcao de 7. Logo, é importante que o filtro seja
atualizado a cada iteragao ¢, em funcao da estimativa 7);.

A solucao de (45) na iteragao i ¢ dada por:

i = [Z son(ﬁi-l,k)ﬁ(ﬁi-l,k)] > enlpio1k)Gn(pimrik), (47)
onde
en(pk) = F(2)[ur(k) + C(z,p)yc(k)],
Golpk) = p" C(2)yr(k),
pi = [Z sop<m,k>so,?<m,k>] > 0ok ) G (i ). (48)
k=1 k=1

po(n,k) = C(2) [L = Tu(z,m)] yr(k),
Co(m,k) = Tu(zm)ur(k),

sendo que ur(k) = L(zn)u(k) e yr(k) = L(z,n)y(k). Obviamente, no caso em
que o ruido v(k) é nao nulo, a solugao (47)-(48) também resulta em uma estimativa
polarizada, o que também pode ser contornado com o uso de variaveis instrumentais.

Dessa forma, tem-se a identificacao dos parametros do controlador e dos zeros
da planta ao mesmo tempo. Ressalta-se ainda que, em (45), apesar de a solugao
do problema de otimizacao ser recursiva, ela ainda depende de apenas um conjunto
de dados. Nenhum experimento adicional é necessério (BAZANELLA; CAMPES-
TRINI; ECKHARD, 2011).

2.6 Meétodo da Referéncia Virtual para Malhas Cascatas

O método VRFT ja foi abordado na literatura para duas estruturas de malhas
cascatas diferentes (CORLETA et al., 2016; JENG; YEH, 2017), as quais serao

brevemente discutidas na sequeéncia.

2.6.1 Meétodo da Referéncia Virtual para a Malha Cascata 1 - Controlador In-

terno no Ramo de Realimentacgao

Uma primeira proposta que se utiliza do método VRF'T para controladores em
uma malha em cascata foi apresentada em CORLETA et al. (2016). Nessa proposta,
um controlador ressonante C.(z,p.) ¢ utilizado para realizar o seguimento de uma
referéncia senoidal com erro nulo em regime permanente para a tensao de saida de
uma fonte ininterrupta de energia ( Uninterruptible Power Supply - UPS). Visando

uma melhor resposta dinamica, adicionou-se um controlador proporcional C;(z,p;)
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que atua sobre a corrente do indutor do conversor. Essa agao de controle é, entao,
somada a acao de controle produzida pelo controlador ressonante, produzindo, as-
sim, o sinal de entrada do conversor, o que configura uma malha controle em cascata.
Tal configuracao de controle é importante, pois permite melhorar o comportamento
transitorio através da alocacao de polos do sistema em malha fechada. Nesse traba-
lho, essa malha de controle é referida como malha cascata 1, e seu diagrama de blocos
é mostrado na Figura 8. Ainda, considera-se que o conversor possui uma dinamica
descrita por G(z) que, por sua vez, pode ser fatorada na forma G(z) = G;(2)G.(2),
onde G;(z) representa a funcao de transferéncia da entrada u(k) para a saida y;(k)
na malha interna e G¢(z), a funcdo de transferéncia de y;(k) para a saida y.(k) da
malha externa. Nesse caso, assume-se que ambas as saidas estao disponiveis para

medicao, sendo desconsideradas, por ora, as perturbagoes e os ruidos de medicao.

Figura 8 — Diagrama de blocos da malha cascata 1.

ALy e Aoy PR ey ey yjkl Gt

Fonte: do autor.

Na formulagao proposta por CORLETA et al. (2016), o projeto dos contro-
ladores C;(z,p;) e Ce(z,p.) € realizado de forma independente e sequencial: faz-se
inicialmente a coleta de um conjunto de dados considerando apenas a malha interna,
ie., {u(k),yi(k)}Y_,. Além disso, define-se um modelo de referéncia Ti4(z) para a
malha interna. Como o controlador C;(z,p;) é apenas proporcional, tem-se apenas
um ganho a ser identificado, i.e., Ci(z,p;) = p;. A partir dessas definigoes, pode-se,
entao, utilizar o método VRF'T para a identificacao do controlador da malha interna.

Uma vez determinado o controlador da malha interna, tem-se um novo processo
equivalente Tj(z,p;) = Gi(2)[1 + Cy(2,p;)Gi(2)]"!. Dessa forma, mantendo o con-
trolador C;(z,p;) e operando o conversor em malha fechada com esse controlador,
faz-se a coleta de um novo conjunto de dados {u.(k),y.(k)}_, e considera-se, para a
malha externa, o modelo de referéncia T,(z). Com essas novas defini¢oes, aplica-se
novamente o método VRFT para a determinagao do controlador ressonante Ce(z,p,)
da malha externa.

Destaca-se que essa metodologia apresentada depende da coleta de dois conjuntos
de dados do processo e da definicao de dois modelos de referéncia. Além do mais, o
conversor considerado é um inversor do tipo meia-ponte, o qual nao possui resposta
inversa na dinamica da tensao de saida, ja que sua resposta pode ser aproximada a de

um conversor buck (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001; KAZIMIERCZUK, 2016;
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RASHID, 2011). Além disso, a posigao do controlador da malha interna no ramo de
realimentacao nao possibilita a obtencao de erro nulo em regime permanente para a

saida y;(k), mas apenas para a saida da malha externa y. (k).

2.6.2 Método da Referéncia Virtual para a Malha Cascata 2 - Controlador In-

terno no Ramo Direto

Uma segunda formulacao DD para o projeto de controladores em uma malha
cascata foi apresentada em JENG; YEH (2017). Nesse caso, tem-se uma estrutura
cascata na qual o controlador da malha interna é alocado no ramo direto, atu-
ando sobre o sinal de erro da malha interna e permitindo o controle com erro nulo
em regime permanente para as saidas das malhas interna e externa. Novamente,
considera-se que o processo G(z) que representa o conversor pode ser fatorado na
forma G(z) = Gi(2)G.(2) e que os controladores das malhas interna e externa sao
representados, respectivamente, por C;(z,p;) e Ce(z,p.). A Figura 9 ilustra o arranjo
dessa estrutura de controle, aqui convencionada como malha cascata 2, a qual é 1til
no caso em que ambas as variaveis y;(k) e y.(k) precisam ser controladas com erro
nulo em regime permanente, como no caso de carregadores de baterias (AAMIR;
MEKHILEF, 2017; REMES et al., 2020).

Figura 9 — Diagrama de blocos da malha cascata 2.

ﬂw@i){ cxz’pnw 6 6 (k)
_ |

Fonte: do autor.

Definindo-se a funcao de transferéncia T;(z,p;) da referéncia interna r;(k) para a

saida interna y;(k), tem-se

_ CGi(z,p)Gi(2)
Ti(z,p;) = T G )Gil2) (49)

que, por consequéncia, leva a func¢ao de transferéncia T'(z,p.,p;) de (k) para y.(k),

dada por
Ce(z7pe)7—‘i(z7pi)G€(z)
1 + Ce(zape)j—‘i(zapi)G€<z) .

Considerando dois objetivos de controle distintos para ambas as malhas interna

T(2.pe.pi) = (50)

e externa, pode-se dividir o problema de controle por modelo de referéncia em duas

etapas:

1: dado um modelo de referéncia desejado Ti4(z), resolver

min J}" () = [[T4(z4p5) — Toa(2)]rs(R) 2. (51)

Pi
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2: dada a solugao p; de (51) e o modelo de referéncia da malha externa Ty(z), resolver

min () = [(2,n.p0) — Ta( (). (52)

Na proposta apresentada em JENG; YEH (2017), novamente, tem-se o uso do
VRFT de forma sequencial, em uma estratégia similar a usada para a malha cascata
1, porém utilizando-se do mesmo conjunto de dados nas duas etapas: primeiramente,
é feita a coleta de um conjunto de dados da malha interna {u(k),y:(k)}_,, que,
juntamente com um modelo de referéncia Tj4(z) e de uma classe de controladores
definidos para essa malha, geram um controlador C(z,p;). Em suma, tem-se a
aplicacao do método VRFE'T na sua forma padrao, conforme ilustrado pela Figura 10,

onde na qual se resolve o seguinte problema de otimizacao
min Ji(pi) = || Li(z)[u(k) — Ci(z.p)@(k)]l; - (53)

com L;(z) definido conforme (40) a partir do respectivo modelo de referéncia T;4(z).

Figura 10 — Representagao do VRFT para a malha interna da configuragao cascata
2.

ri(k) -~ ek)y -———=--~ u(k i (k
(—)’+ '(—-)ig_(_z,_pf)_# Gi(2) o),
SR Tigl(z) «

Fonte: do autor.

Ja para o projeto do controlador da malha externa, define-se uma nova funcao
de transferéncia T;(z,p;) = Ci(z,p:)Gi(2)[1 + Ci(2,0)Gi(2)]7' que é utilizada na
caracterizacao de um novo processo equivalente do sinal r;(k) para a saida externa
y.(k) dado por Tj(z,p;)Ge(2). A partir do conjunto de dados {u(k),y;(k),ye(k)}5_,
inicial, pode-se, entdo, criar o sinal 7;(k) = C; (z,p;)u(k) + yi(k), que juntamente
com a saida y.(k) e com as definigdes do modelo de referéncia Ty(z) e da classe de
controladores para a malha externa, possibilitam a obtengao do controlador Ce(z,p.)
através do método VRFT, sendo essa etapa representada pela Figura 11.

Nesse caso, tem-se o problema de otimizacao

2
92

JeVR(pe) = ||Le(z) [rz(k) - Ce(zﬂpe) (Td(z)_l - 1) ye(k)H

(54)

sendo L.(z) o filtro que aproxima os minimos de (52) e (54). Porém, note que (54)
depende do sinal r;(k), o qual ndo é mensurado no experimento, mas que pode ser

construido a partir dos sinais coletados. A partir da Figura 9, tem-se
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Figura 11 — Representacao do VRF'T para a malha externa da configuragao cascata

(k) -~ (k) s (K i(k o(k
O L o O e O e [
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S T7Y(z) b

Fonte: do autor.

o qual depende unicamente dos sinais u(k) e y;(k), além do controlador previamente
identificado C;(z,p;) via (53).

Logo, o custo (54) pode ser reescrito na forma

‘]eVR(pe) - ||Le(z)[01_1(zuaz)u(k> + yz(k> - Ce(z7pe) (Td_l(z) - 1) ye(k)]HQ (56)

Nessa solucao proposta por JENG; YEH (2017), néo foi realizada a formulacao do

filtro para a malha externa L. (z).

2.7 Método do Disturbio Virtual — VDFT

O Método do Distirbio Virtual ( Virtual Disturbance Feedback Tuning — VDFT)
(ECKHARD; CAMPESTRINI; BOEIRA, 2018) baseia-se na mesma ideia utilizada
pelo VRFT: na criacao de sinais virtuais visando transformar a funcao objetivo
nao convexa descrita em (36) em uma funcao convexa, de forma a encontrar um
controlador que otimize a resposta do sistema para disturbios na entrada.

A formulagao do método VDF'T se utiliza de um conjunto de dados de entrada
e safda {u(k),y(k)}4_, coletados do processo G(z) e de um modelo de referéncia
para distirbios Q4(z). Define-se, entdo, o sinal de disttirbio virtual @ = Q' (2)y(k)
e o sinal de controle virtual @.(k), tal que u(k) = u.(k) + w(k). Considera-se,
na sequéncia, um sistema operando com referéncia nula e que nao é afetado por
disturbios/ruidos, de forma que (k) = v(k) = 0, levando ao sinal de erro e(k) =

—y(k). Essas caracteristicas podem ser ilustradas a partir da Figura 12.

Figura 12 — Diagrama de blocos que ilustra a formulacao do método VDFT.

w(k) Q' (2)
(k) = 0. o ﬂc(k),/[\ k)

Fonte: do autor.

A partir dessas defini¢oes, é formulado um problema de identificacgdo de um

controlador C(z,p), que relaciona o sinal de erro e(k) = —y(k) ao sinal de controle
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virtual @.(k), o qual pode ser descrito como:
min TP (p) = | L(2)[te(k) + C(z,p)y(R)]Il5 (57)

onde L(z) é um filtro de ponderagao do critério de desempenho. Perceba que, assim
como no método VRF'T, no caso em que C(z,p) é linearmente parametrizavel, (57)
representa um problema de otimizacao convexo. Além disso, se o controlador ideal
descrito em (37) pertence a classe de controladores C definida, entdo a solugao p*
dada em (57) é a mesma que a solugao ideal py que soluciona o problema definido
em (36), i.e., JPM(pg) = JVP(p*) = 0.

No caso em que o controlador ideal nao pertence a classe de controladores, pode-
se utilizar o filtro L(z) para aproximar os minimos de J?M(p) e JVP(p), de forma

que p* = pg. A escolha do filtro nesse caso deve possuir um espectro que satisfaca

2 Gu(e’”)
by (e7?)

Porém, tal filtro nao é implementavel, ja que depende da solugao final p, que é des-

L)) = [Qa(¢)Q( )|

,VQ € [—m,m]. (58)

conhecida. Como alternativa, pode-se utilizar da aproximacao L(e’?) = Qq(e’*?),
desde que os dados sejam coletados com um controlador C(z,pg), cujos parametros
estejam suficientemente préximos de p; (ECKHARD; CAMPESTRINI; BOEIRA,
2018). Na prética, se tal controlador inicial for desconhecido, pode-se fazer um
projeto inicial através do método VDFT com um controlador inicial qualquer, que
resultard em uma solugao py mais proxima da solugao 6tima py. Se os requisitos de
projeto nao forem atendidos por essa solucao p, encontrada, na sequéncia, usa-se
a solugao py para realizar uma nova coleta de dados e projeta-se um novo contro-
lador, que possivelmente atenda as premissas que garantem que a aproximacao do
filtro L(e’?) = Qq(e’) seja vélida (ECKHARD; CAMPESTRINI; BOEIRA, 2018;
BORDIGNON; CAMPESTRINI, 2018).

Por fim, da mesma maneira que no caso do método VRFT, sabe-se que possiveis
zeros de FNM da planta G(z) devem ser incluidos no modelo de referéncia para
disturbios Qq(z), para que o controlador ideal (37) seja internamente estével. De
forma andloga ao método VRFT, tais zeros podem ser identificados conjuntamente

com a identificagao do controlador C(z,p) e incluidos em um modelo de referéncia
para disturbios flexivel (BORDIGNON; CAMPESTRINI, 2018).

2.7.1 Msétodo do Disturbio Virtual com critério flexivel

Para identificar os possiveis zeros de FNM da planta em conjunto com os parame-
tros p do controlador, pode-se utilizar novamente da estratégia do critério flexivel,
assim como no caso do método VRFT (BORDIGNON; CAMPESTRINI, 2018).

Para tal, considera-se que o modelo de referéncia para disturbios é parametrizado
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na forma
Qa(zm) = 1" F(2), (59)

onde novamente n € R™ é um vetor de parametros e F'(z) é um vetor de fungoes
de transferéncia de dimensdo compativel. Usando-se tal modelo flexivel em (57)
e multiplicando-se toda fungao objetivo por Q4(z,n) para evitar o parametro n no
denominador, chega-se a um novo problema de otimizacao (BORDIGNON; CAM-
PESTRINI, 2018)

Jmin Y (o) = IL(2)[Qa(zm) (u(k) + C(z.p)y(k)] I3, (60)

onde se usou a relacao u.(k) = u(k) — Qa(z,n)y(k). Considerando novamente que
C(z,p) € linearmente parametrizavel, pode-se obter a solu¢ao do problema (60) pelo
uso sucessivo do algoritmo de minimos quadrados:

7)i = arg min, JVb1 (n,pi-1)

: (61)
pi = argmin, JVP/(7;,p),

sendo que o filtro também deve ser atualizado a cada iteracdo i, i.e., L(z,7;) =
Qa(z,m;). Novamente, em (61), depende-se da inicializacdo de uma das varidveis,
po ou 7p. No caso em que um controlador inicial C(z,p9) é conhecido, tem-se py
disponivel para inicializacao do processo de otimizagcao.

Dado esse panorama geral acerca das técnicas de controle baseado em dados que

serao utilizadas e aprofundadas neste trabalho, segue-se para a abordagem utilizada

a fim de realizar a estimativa DD da robustez do sistema projetado.

2.8 Meétricas de robustez e a estimativa DD da norma 7., da funcgao

de sensibilidade

A estabilidade do sistema operando em malha fechada com um dado controlador
é notoriamente um topico importante. Nao por acaso, diversos trabalhos tratam
da andlise e/ou garantia de estabilidade de um sistema, inclusive no contexto de
controle baseado em dados, do qual aqui se destaca a problematica de certificacao
de controladores. Por estar fora do escopo deste trabalho, o leitor interessado na
certificacao de controladores pode buscar mais informagoes em GONCALVES DA
SILVA (2019); GONCALVES DA SILVA; BAZANELLA; CAMPESTRINI (2020) e
em suas citacoes.

No contexto dos conversores, uma vez que as estratégias de controle linear re-
alizam o projeto do controlador considerando sua operacao ao redor de um dado
ponto de equilibrio e sabendo que estes comumente operam foram do ponto de equi-

librio nominal para o qual o controlador foi projetado, deve-se avaliar a questao da
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estabilidade também fora do entorno do ponto de equilibrio, ja que um controlador
que garanta estabilidade em um dado ponto de equilibrio pode nao garantir mais
estabilidade caso o conversor saia da regiao de operacao originalmente considerada.
Por conta disso, é interessante que nestes casos se conhega nao somente se o con-
trolador projetado é estabilizante em condi¢oes de operagao nominais, mas também
quais as margens de robustez podem ser garantidas por ele, o que comumente é ana-
lisado através das margens de fase e ganho resultantes (KAZIMIERCZUK, 2016).
Porém, destaca-se que mesmo projetos que garantam altas margens de fase e de
ganho podem nao significar projetos robustos diante de variacoes da planta, o que
tem motivado a utilizacao de outras métricas de robustez, mais especificamente do
méximo pico da funcao de sensibilidade (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE, 2005;
KOBAKU; PATWARDHAN; AGARWAL, 2017).
O maximo pico da funcao de sensibilidade é definido por

1
M, =||S(z, = su . — |,
15(2:0)l o Qe[j:m] 1+ C(e12,p)G (D)

(62)

podendo ser visto como uma métrica de robustez do sistema em malha fechada,
uma vez que € intimamente relacionado com a minima distancia da curva do di-
agrama de Nyquist, dada por C(e’?,p)G(e’?), V Q € [-m,7], ao ponto (—1,0)
no plano complexo. Conforme abordado em (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE,
2005), quanto maior a distancia entre C(e’2,p)G(e’}) e o ponto (—1,0), i.e., quanto
maior |1 + C(e’p)G(e’Y)|, V Q € [—m,7], mais robusto é o sistema. Por analise,
nota-se que (62) mede o inverso da menor distancia da curva C(e’,p)G (/) ao
ponto (—1,0), i.e., quanto menor M, maior a robustez do sistema. Em estratégias
de controle baseadas em modelo, M, pode ser obtida diretamente através do cal-
culo da norma H, da funcao de sensibilidade que, por sua vez, depende apenas do
controlador C(z,p) e do modelo da planta G(z).

No ambito de controle baseado em dados, diversos trabalhos ja propuseram es-
timativas para a norma H.,, dos quais se destacam aqui as abordagens iterati-
vas (necessitam de vdrios experimentos) desenvolvidas em ROJAS et al. (2012);
OOMEN et al. (2014) e a abordagem considerada em GONCALVES DA SILVA;
BAZANELLA; CAMPESTRINI (2020), que é de particular interesse por ser uma
estratégia one-shot. Nesta iltima, busca-se, basicamente, através de um conjunto
de dados, estimar uma matriz Toeplitz que contém os parametros de Markov da
planta, através da qual é obtida a sua norma H.,. Destaca-se ainda que os para-
metros de Markov da planta sao os proprios coeficientes da resposta impulsiva da
planta. Dessa forma, seguindo a abordagem descrita por GONCALVES DA SILVA;
BAZANELLA; CAMPESTRINI (2020), pode-se afirmar, com certo abuso de no-
tacao, que o problema de estimagao da norma H., pode ser resolvido através da

estimagao da resposta impulsiva do sistema (detalhes podem ser vistos no Apén-
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dice A ). No caso de GONCALVES DA SILVA; BAZANELLA; CAMPESTRINI
(2020), a matriz Toeplitz que contém os parametros de Markov é estimada a partir
das técnicas de identificacao de subespagos (MOOR; MOONEN; VANDEWALLE,
1988; OVERSCHEE; MOOR, 1996). Porém, salienta-se que, no caso de GONCAL-
VES DA SILVA; BAZANELLA; CAMPESTRINI (2020), buscou-se apenas avaliar
se a norma H., de um sistema era limitada ou nao, visando realizar a certificagao
do controlador, estando fora de escopo uma estimativa acurada para a norma. Ou-
tro fator importante a ser observado é que a estimativa da resposta impulsiva de
um sistema estavel leva a um conjunto grande de coeficientes com valor préximo de
zero (dado que a resposta impulsiva temporal h(k) de um sistema estavel tende a 0
quando k£ — o0), implicando o fato de que a estimativa dos parametros de Markov
seja uma solugao esparsa, o que nao é levado em consideragao em GONCALVES DA
SILVA; BAZANELLA; CAMPESTRINI (2020). De fato, diversos trabalhos na lite-
ratura tratam o problema da estimativa da resposta impulsiva de um processo como
um problema de identificagao com regularizacao que tende a gerar solugoes esparsas.

Dessa forma, neste trabalho, foi adotada uma estratégia inspirada em GONCAL-
VES DA SILVA; BAZANELLA; CAMPESTRINI (2020), na qual os parametros de
Markov do sistema sao estimados usando o método de minimos quadrados. Porém,
aqui se optou por utilizar em conjunto a abordagem de regularizacao com ntcleo
TC (Tuned and Correlated Kernel), uma das estratégias recomendadas por CHEN;
OHLSSON; LJUNG (2012) que fornece estimativas melhores para modelos de alta
ordem escritos na forma FIR (Finite Impulse Response), como é o caso da resposta
impulsiva (CHEN; OHLSSON; LJUNG, 2012). Detalhes sobre o uso de regulariza-
¢ao na identificagao de sistemas estao fora do escopo deste trabalho, mas podem ser
consultados em PILLONETTO; NICOLAO (2010); CHEN; LJUNG (2013); PIL-
LONETTO et al. (2014); MARCONATO; SCHOUKENS; SCHOUKENS (2017);
BOEIRA (2018).

2.9 Consideracoes finais

A partir desta revisao das abordagens de controle aplicadas aos conversores cc-cc
e das deducgoes dos modelos linearizados dos conversores boost e SEPIC, podem-se
destacar algumas caracteristicas importantes. Os conversores boost e SEPIC, apesar
de serem estruturas de eletronica de poténcia bem conhecidas, possuem certo grau
de complexidade em relagao ao projeto de controle, dado o seu comportamento
nao linear, dependéncia do valor da tensao de alimentacao e da carga, além do
comportamento de fase nao minima presente na dinamica da tensao de saida de
ambos os conversores. Esse alto grau de complexidade se mostra evidente diante da

quantidade de trabalhos publicados ainda nos dias atuais buscando uma solucao de
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controle simples e eficaz.

As abordagens de controle aplicadas sao as mais diversas possiveis, mas majori-
tariamente baseadas em modelo. As metodologias baseadas em dados para o projeto
de controle de conversores cc-cc ainda sao pouco discutidas na literatura, sendo que,
até o momento, foi dado um maior foco em aplicacoes utilizando abordagens DD
no dominio da frequéncia. Nao foi encontrada na literatura a aplicagao sistematica
de métodos DD baseados no dominio do tempo em conversores, o que faz desse um
potencial campo para desenvolvimentos.

No ambito das abordagens de controle baseado em dados, foram aqui discutidas
duas abordagens de controle DD one-shot, que se utilizam de apenas um conjunto de
dados de entrada e saida da planta, o VRFT e o VDFT. Nos dois casos, necessita-se,
além do conjunto de dados, de um modelo de referéncia desejado e da estrutura do
controlador a ser identificado.

Para o método VRFT, que foca na obtencao de uma resposta desejada para o se-
guimento de referéncia, caso o controlador seja linearmente parametrizavel, pode-se
estimar o controlador facilmente usando minimos quadrados. Porém, isso impos-
sibilita a identificagdo de estruturas de controle mais complexas (de fato, apenas
os zeros do controlador podem ser identificados, sendo os seus polos fixados a pri-
ort) e requer o uso de variaveis instrumentais para que nao haja polarizagao, o que
potencialmente aumenta a variancia da estimativa. Foram mostradas ainda algu-
mas variagoes do método VRFT aplicadas na identificacao de controladores para
diferentes tipos de malhas em cascata.

J& no caso do VDF'T, tem-se por objetivo a identificacao de um controlador que
produza uma resposta desejada para distirbios que afetem a entrada da planta. Esse
método, por ter sido fundamentalmente baseado no VRFT, traz consigo diversas
similaridades em relagao a este ltimo, sendo também um método DD one-shot e
possuindo uma solucao que pode ser obtida via minimos quadrados no caso em que

o controlador ¢é linearmente parametrizavel.
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3 METODO DA REFERENCIA VIRTUAL APLICADO
AOS CONVERSORES CC-CC OPERANDO EM MALHA
UNICA

Neste capitulo, apresenta-se como contribuigao desta tese a aplicagao do VRFT
para o projeto de controladores operando em uma tunica malha, no contexto dos
conversores cc-cc, de forma a sistematizar as etapas de projeto para a classe de
conversores tipo buck, boost, buck-boost. Além disso, também é realizada uma breve

descricao do conversor boost utilizado para obtencao dos resultados experimentais.

3.1 VRFT aplicado no projeto de um controlador de tensao para

conversores CC-CC

Nesta secao, serd abordado o projeto pelo método VRFT de controladores de
tensao em malha tnica para conversores cc-cc. Conforme abordado na Secao 2.1,
conversores cc-cc como o buck, boost, buck-boost, e seus derivados, possuem com-
portamento dinamico aproximadamente linear ao redor de um ponto de equilibrio
(D, V,, Ir). Logo, um controlador linear é suficiente para assegurar o desempenho
dindmico do conversor no ponto (D + d, V, + 0y, I + EL) para pequenos valores de
d, Ty, 1.

Além da aproximacao linear do comportamento dinamico do conversor, tam-
bém foi destacada a presenca de um zero de fase ndo minima (FNM) nas classes
de conversores boost e buck-boost. Tal caracteristica implica a necessidade da utili-
zagao do VRFT com critério flexivel nesses casos para que o controlador ideal seja
internamente estavel.

E importante destacar também que todo o projeto considera a elaboracao de um

controlador digital, o que implica a utilizacao de sinais em tempo discreto.
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3.1.1 Experimento para coleta de dados

No desenvolvimento de um controlador por uma abordagem DD, um ponto pri-
mordial é a coleta do conjunto de dados de entrada e saida da planta. No caso dos
conversores cc-cc, tais dados sdo coletados ao redor do ponto de equilibrio (D, V,,
I1), o que implica valores de tensdo de alimentagao v;, e resisténcia de carga R,
fixos. Uma vez definido o ponto de operacao do conversor, deve-se realizar uma
pequena variacao cZ(k) na razao ciclica, o que resulta em uma pequena variacao da
tensao de saida 0,(k).

E importante destacar que o conjunto de dados de entrada e saida da planta
precisa ser suficientemente informativo para que os parametros sejam identificados
corretamente. Isso é garantido desde que o sinal de entrada cZ(k:) tenha persisténcia
de excitagao maior ou igual a p + m, que é nimero total de parametros a serem
identificados considerando o controlador C(z,p) e o modelo de referéncia Ty(z,n)
(LJUNG, 1987; BAZANELLA; CAMPESTRINI; ECKHARD, 2011)*.

Outra caracteristica importante que deve ser considerada é que os sinais coletados
sao contaminados por ruido, que induz polarizagao nas estimativas. Visando elimi-
nar essa polarizagao, pode-se utilizar varidveis instrumentais (CAMPI; LECCHINI;
SAVARESI, 2002; BAZANELLA; CAMPESTRINI; ECKHARD, 2011).

Destaca-se que, neste projeto, é considerado que a coleta de dados ¢é realizada em
malha fechada, exigindo o conhecimento de um controlador inicial C(z,pp). Além
disso, uma vez que o problema de otimizacao (45) seja resolvido a partir de uma
sequéncia de minimos quadrados, uma condigao inicial deve ser fornecida ou para o
controlador inicial (pg), ou para o modelo de referéncia inicial (). No caso em que
o objetivo é melhorar o desempenho em malha fechada de um conversor que esteja
operando com um controlador prévio ja existente, pode-se utilizar tal controlador
tanto para realizar o experimento de coleta de dados quanto como condicao inicial
para solucao dos sucessivos minimos quadrados. Porém, caso nao haja um controla-
dor inicialmente conhecido, deve-se buscar um controlador estabilizante para que se
possa realizar o experimento em malha fechada e para a inicializacao do algoritmo.

Um controlador inicial estabilizante do tipo proporcional pode ser determinado
a partir do ponto nominal de operagao da classe dos conversores buck, boost e buck-
boost. Uma vantagem no uso do controlador proporcional é que o tempo de aco-
modacao da planta em malha aberta t,, pode ser estimado diretamente a partir do
tempo de acomodacao do sistema em malha fechada t,.. Tal informacao de malha
aberta é importante para que se faca uma boa escolha do modelo de referéncia.
Dessa forma, pode-se definir um experimento em malha fechada com controlador

proporcional no qual se aplica uma referéncia 7(k) do tipo onda quadrada, com pe-

Lembrando que dim(p) = p e dim(n) = m
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riodo que possibilite o sistema de atingir o regime permanente (RP). A partir desse
experimento, t,. e, por consequéncia, t,, podem ser estimados. Ainda, a aplicacdao
de uma onda quadrada para realizagao do experimento agrega outra vantagem: de-
vido & caracteristica periédica dos sinais 7(k) e, consequentemente, de d(k) e 7,(k),
pode-se dividir o conjunto de dados coletados em dois, para que um deles possa ser
utilizado como variavel instrumental, desde que o nimero de amostras coletado seja
suficientemente grande para tal. Assim sendo, mantém-se a necessidade da coleta
de um unico conjunto de dados do conversor para o projeto do controlador através
do método VRFT, mesmo diante do uso de varidaveis instrumentais.

Na sequéncia, um controlador proporcional estabilizante é derivado para a classe
de conversores buck, boost e buck-boost, bem como a relacao entre os tempos de
acomodacao tg. e ty,. Nos dois casos, assume-se que o periodo de amostragem é

suficientemente pequeno, o que possibilita a analise em tempo continuo.

3.1.1.1 Limites de estabilidade do controlador proporcional para os conversores

representados por modelos de sequnda ordem

Assumindo um controlador proporcional C(s) = k, > 0 e o modelo médio que

caracteriza uma classe de conversores

Gaoll — )

Gua(s) = 77—,
() o 1

(63)

Qowo

pode-se descrever a funcao de transferéncia de malha fechada de 7 em ¥, como

0 Gaokp(1 — =
T(s) = vf,((S)) - - ipfvé(sz - df p( - :> | (64)
T(s vd(S 52 _ Gaokp
p-rod wg—l—(Qowo Wz >S+1
obtida conforme diagrama de blocos da Figura 13 com C(s) = k.

Figura 13 — Diagrama de blocos do sistema em malha fechada com C(s) = k,,.

f(S)@e(S) o) d(s) Gonl®) Uo (k)

Fonte: do autor.

Sabendo que wy, w,, Qo, Ggo > 0 e baseando-se no critério de Routh-Hurwitz,

Gaok : . ,
L _ 2% > () para que o sistema em malha fechada seja estdvel,
Qowo Wz

resultando em

basta que

Wy
< =
G a0Qowo

A partir da analise realizada na Secao 2.1, foram obtidas as rela¢oes que caracte-

k, (65)

rizam os coeficientes Gy, w., Qo € wy para as topologias boost e SEPIC na sua forma



68

isolada, sendo que, no 1ltimo caso, foi adotada uma aproximacao de segunda ordem
(ver (26)). A Tabela 1, que é uma expansao da tabela exposta em ERICKSON;
MAKSIMOVIC (2001, p. 300), mostra também tais relagoes para outros conver-
sores. Salienta-se que tais relacoes também sao validas para outros conversores
mais complexos derivados das topologias basicas, como € o caso do conversor flyback
(KAZIMIERCZUK, 2016) e da aproximagao adotada para o conversor SEPIC neste
trabalho.

Tabela 1 — Coeficientes dos modelos de uma classe de conversores cc-cc em funcao
dos seus parametros construtivos (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001, p. 300)

Topologia Gao wo Qo W, 2

Buck % Llc = R, g— 00 00

Boost Yo D R(-D) /G mD
Buck-Boost | SEPIC* D(YjD) \/lL_cl()Jc R,(1 — D)\/% %ECD)Q L

v, N¢(1-D) C. N2R,(1-D)?
Flyback |/ SEPIC Isol.* o i) MR s N,R,(1— D) G NEL-D)

o=

*Modelo aproximado.
Fonte: Adaptado de (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001).

A partir do resultado de w,/(wo@o) da Tabela 1 e de (65), tém-se as desigualda-

des:

1
< — <K
Gao  GaD

uma vez que 0 < D < 1. Dessa forma, a restricao

k, < o0, (66)

1
k

< — 67
P GdO ( )

¢ uma condicao suficiente para garantir que o controlador proporcional é estabili-
zante. Nesse sentido, destaca-se que valores de £, demasiadamente pequenos podem
produzir sinais de controle com amplitude reduzida, resultando em uma baixa rela-
¢ao sinal-ruido e, consequentemente, no aumento da variancia da estimativa de p.
Por outro lado, o uso de um valor de k, muito préximo ao valor limite definido em
(67) também nao é recomendado em fungao de possiveis variagdes do sistema que
podem acarretar instabilidade. Logo, recomenda-se escolher o maior valor possivel
de k, que ainda satisfaga a relagao (67), mas que nao fique tao préximo ao limite de
estabilidade.

Note que, para a classe de conversores mencionados, o limite da estabilidade do
sistema em (67) depende apenas do ponto de operagao (V,, I, D) utilizado para a
coleta dos dados, nao sendo necessario o conhecimento dos valores dos componentes

do circuito (C,, L., R,) nem do seu modelo matemadtico.
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3.1.1.2 Relacao entre os tempos de acomodagdao de malha aberta e fechada

A escolha da dinamica do modelo de referéncia nao pode ser arbitraria. Ela
deve levar em consideracao aspectos fisicos da planta que, se nao forem respeitados,
podem levar a resultados inesperados, como exemplo, a saturacao do atuador. Dessa
forma, adota-se, neste trabalho, o tempo de acomodacao da planta em malha aberta
ts, como um guia para a determinacao do modelo de referéncia, o qual pode ser
obtido através de t,..

Considerando o modelo médio dos conversores e desprezando os efeitos do zero
de fase nao minima, pode-se aproximar o tempo de acomodacao em malha aberta

como sendo

4 8
by A — ﬁ7 (68)
§owo Wo
onde & = 1/(2Qy) é o coeficiente de amortecimento. Lembrando que o termo

28wy = wp/ Qo é o coeficiente que multiplica s no denominador de G4(s), desde que
esteja escrito na forma monica.

De maneira andloga a obtencao de tg,, a partir de (64), pode-se aproximar tg.

1 Gaok = w Gaok !
2 d0vp 0 d0vp

~ — -8 12 (1
tse 8[%( o ) >] 8{90 ( Qowo ] )}

 8Qo 1
wo 1— Qg—jOGdokp‘

CcOo1mo

(69)

Substituindo (68) em (69):

1
oé:o Gao kp

Qowo

z

tsc ~ tso Q < tso ~ tsc (1 - GdOkp) .

1—

w

Tomando como exemplo o conversor boost, a partir da Tabela 1, sabe-se que

V,
tso ~ tsc (1 — Gdgk‘p) = tsc (1 — 1_ Dk’p)

e, de forma similar, tem-se também a relacao entre os tempos de acomodacao de
malha aberta e malha fechada para a classe de conversores considerada. Uma vez
mais, tais relagoes entre os tempos de acomodagao estimados t,, e t, independem
dos parametros de projeto C., L., R, do conversor, sendo apenas necessario o co-
nhecimento do ponto de operacao utilizado na realizacao do experimento e do valor

de k,, definido pelo usuario.

3.1.2 A estrutura do controlador de tensao

Para realizar o projeto do controlador pelo método VRF'T, deve-se, inicialmente,
escolher a estrutura do controlador que se deseja aplicar. Para o caso de um con-

trolador linear, deve-se definir quantos polos e zeros irao compor o controlador, os
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quais deverao ser identificados. Porém, para que a solucao do VRFT seja obtida via
minimos quadrados, o controlador precisa ser linear nos parametros. Dessa forma,
os polos do controlador sao fixados, enquanto os zeros sao livres e determinados pela
solugao do problema de otimizagao definido em (45).

No caso dos conversores cc-cc, deseja-se principalmente seguir referéncias do tipo
degrau e rejeitar perturbacoes com a mesma caracteristica. Pelo principio do modelo
interno (FRANCIS; WONHAM, 1976), isso requer a utilizagao de um integrador no
controlador. Um controlador PID atende a esse requisito e ainda possibilita melho-
res desempenhos dinamicos através das agoes de controle proporcional e derivativa,
além de ser uma estrutura linear nos parametros no caso em que o polo da parcela

derivativa é fixado. Logo, uma possivel estrutura de controlador é

—_

Clep) =" 0G) = [ky ki k] | = |- (70)

z—
z—

—

Z—Pc

que representa um controlador do tipo PID com polo derivativo p.. Por simplici-
dade, considera-se, nesta secao, que o polo derivativo é fixo em p. = 0. Tal estru-
tura foi selecionada em funcao de sua simplicidade, vasta aplicabilidade e também
considerando que os conversores aqui trabalhados possuem dinamica que pode ser
aproximada por uma planta de segunda ordem. Outro fator relevante é o nimero
baixo de parametros a serem estimados (p = 3), resultando em pouca exigéncia
acerca da persisténcia de excitagao do sinal de entrada. E claro que, caso necessa-
rio, poderiam ser selecionadas estruturas com maior nimero de parametros, desde
que o controlador continuasse sendo linear em funcao desses.

No caso em que se deseja identificar também os polos do controlador, como exem-
plo, o polo do controlador PID para atenuacgao dos ripples inerentes dos conversores
estéticos e/ou ruidos, entao se devem adotar abordagens de projeto diferentes, como
a adotada em SALA; ESPARZA (2005) ou na Identificacio do Controlador Otimo
(OCI) (CAMPESTRINI et al., 2016b). Destaca-se que essa ultima estratégia ja foi

aplicada em REMES et al. (2019) no controle de corrente de um conversor boost.

3.1.3 A escolha do modelo de referéncia para o controlador de tensao

O modelo de referéncia, representado por Ty(z), define a dindmica desejada do
sistema em malha fechada. Porém, nao deve ser uma surpresa que tal modelo nao
possa ser escolhido de forma arbitraria. Escolher um modelo de referéncia dema-
siadamente rapido, por exemplo, pode exigir uma acao de controle com amplitude
elevada, podendo levar a saturacao da acao de controle, uma vez que 0 < d < 1.
Além da dinamica desejada, deve-se atentar ainda para a inclusao do zero de fase

nao minima (FNM) da planta, para que o sistema em malha fechada resultante seja
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internamente estavel, e para o grau relativo de Ty(2), que deve ser maior ou igual
ao grau relativo da planta (BAZANELLA; CAMPESTRINI; ECKHARD, 2011).
Sabendo que alguns dos conversores aqui trabalhados possuem um zero de FNM
e resposta com caracteristica de segunda ordem subamortecida, tem-se que o grau
relativo da planta é unitdrio, o que estd em concordancia com o modelo (63) 2.
Dessa forma, sabendo que Ty(z) também deve possuir grau relativo 1 e o zero de

FNM identificado, segue que o modelo desejado resultante é dado por

z—A
Tiyzm) =K , 71
R CEy A EES i
que pode ser reescrito na forma
Tu(zm) =" F(2) =" [“—m)ﬁ—m’] , (72)
(z—p1)(2—p2)

onde n? = [K —\K ] € R™ é um vetor de parametros a ser identificado, K é o
ganho desse processo, A é o zero de FNM, F(z) é um vetor de fungoes de transfe-
réncia com mesma dimensao de 1 e p; e ps representam os dois polos do modelo de
referéncia.

A escolha dos polos p; e py deve ser feita com cautela. Deve haver cuidado,
por exemplo, ao definir polos reais com dinamica muito rapida sem admitir algum
sobressinal, o que pode exigir uma acao de controle com energia demasiadamente ele-
vada. Todavia, ao utilizar apenas polos reais, obtéem-se elevadas margens de robustez
(SKOGESTAD; POSTLETHWAITE, 2005). Como esta ¢ um fator importante no
contexto dos conversores, buscou-se definir ambos os polos reais.

Através do polo p;, pode-se definir o tempo de acomodacao de malha fechada
desejado. Para guiar a escolha de p;, o tempo de acomodacao do processo em malha
aberta estimado na Secao 3.1.1.2 pode ser uma boa alternativa, ja que esta ligado
ao comportamento natural da planta. Logo, para uma resposta desejada x¢ mais

rapida que o conversor em malha aberta, define-se

AT,
_ _ , 73
P1=exp ( too(l — 0.0195%)) (73)

Ja o polo py poderia ser definido tal que p; fosse dominante. Porém, conforme
sugerido em GONCALVES DA SILVA; CAMPESTRINI; BAZANELLA (2016a),

para o caso de um controlador PID e de uma resposta desejada sem sobressinal,

deve-se relacionar o polo py ao polo p; ja definido e ao zero de FNM X 3. Uma

2No caso do conversor buck, apesar de o processo em tempo continuo apresentar grau relativo
2, sabe-se que, na sua forma discreta, tem-se um modelo de grau relativo 1, devido ao zero de fase

minima que aparece por conta da discretizacao do sistema.
3No caso em que p. # 0, este também deve ser levado em consideracio.
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vez que o procedimento de identificagdo de A é iterativo (conforme (45)), entao po

também pode ser computado a partir da ultima estimativa ;\,-, de forma que

(1 —
D2i = M (74)
Ai — D1

Note que, nesse caso, uma condicao inicial \y também deve ser fornecida.
Uma vez que pq, po; € A; sao conhecidos, deve-se, entao, atualizar o valor de K;

de forma que Ty(z = 1,7;) = 1, resultando em

K; = (1 _pl)(lA_ p2i). (75>

No caso particular do conversor buck e seus derivados, uma vez que nao ha
presenca do zero de FNM, nao héd necessidade do uso do critério flexivel. Logo,

pode-se considerar um modelo de referéncia de primeira ordem sem zeros, fazendo

p2 = A em (71).

3.1.4 Inicializagao do método e solugao

Uma vez coletados os dados da planta, escolhida a estrutura do controlador e
definido o modelo de referéncia, pode-se aplicar o método VRFT para obtencao do
controlador C(z,p).

A inicializagao do algoritmo depende dos valores iniciais pg e Xo. Conforme
mencionado, py pode representar os parametros do mesmo controlador utilizado
para a coleta de dados da planta. Considerando a utilizagao de um controlador

proporcional K, que respeite a restrigdo (67), tem-se
po=101|. (76)

Ja o parametro 5\0 pode ser inicializado de forma a garantir um zero de FNM, o
que pode ser obtido com D=1+ g, onde € > 0. Um valor de ¢ = 0,01 é, em geral,
suficiente para a convergéncia do método. Estando fixado o valor de p; (relagao
(73)) para a dindmica desejada e definido o valor de Ag, obtém-se os valores de py,
e Ky através de (74) e (75) e, consequentemente,

Ao(1— .
(1= py)(1 = 240=2) 2= o

I=do (—p)(z -2

Ao—p1

Td(27770> =

| (77)

A partir de Ty(z,70), pode-se inicializar o filtro L(z,7), o qual ja é empregado na

primeira estimativa de 7);.
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Considera-se, entéo, o conjunto de dados {d(k),0,(k)}2Y, que contém 2N amos-
tras, coletadas de um conversor operando em malha fechada sobre o ponto de ope-
racao (D, V,, I1) com uma referéncia r(k) = V, + 7(k), tal que 7(k) é uma onda
quadrada com valor médio nulo e com periodo que possibilite ao sistema atingir o
regime permanente.

No caso em que N é suficientemente grande e com sinais d(k) e ,(k) perié-
dicos, pode-se dividir o conjunto de dados em dois subconjuntos com N amostras
{d(k),0,(k)YN_, e {d'(k), ¥, (k)}N_,, onde o segundo representa o conjunto de varidveis
instrumentais, relacionados de forma que d'(k) = d(k + N) e ©,(k) = 0,(k + N).

Considere também a notacao

v (k) = L(z,0)x(k), (78)
onde z(k) é qualquer sinal e z (k) é sua versao filtrada por
L(’Z?ﬁi) - Td(ZJA]i) []' - Td(Z/rA]Z')] ’ (79)

que ¢ uma aproximagao de (46).

A solucao de (45) para 7; por minimos quadrados é

D &G k)er (pik) | D &n(pirk)Gn(pik), (80)
onde - -
&(pk) = F(2)[dy (k) + C(z,p) T, (F)], (81)
Pu(p.k) = F(2)[di(k) + C(z,0)T01(k)], (82)
Golpok) = p"C(2)bor (k). (83)

Note que 7); ¢ estimado usando py;—1) e K;—1. Uma vez que 7); foi estimado, calcula-
se, entao, o zero i juntamente do novo polo ps; e do ganho K;. Consequentemente,
Ta(z,m;) também deve ser atualizado nessa etapa.

Agora, a partir de Ty(z,7;), obtém-se a estimativa p; em (45) também através do
método de minimos quadrados

pi = [Z @(m@ﬁ(m@] D &0 (k)G (k) (84)
k=1 k=1

sendo
(k) = C(2) [1 = Tu(z,m)] 0y (k), (85)
wp(n:k) = C(2) [1 = Ty(z,m)] Dor (k) (86)
Co(n:k) = Tu(zm)dp. (87)

Observe que, apesar da estimagao p ser baseada em solugoes iterativas por mi-
nimos quadrados, o procedimento em si continua ainda dependendo de um tnico

conjunto de dados, ou seja, nenhum experimento adicional é requerido.
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3.1.5 Estimando a robustez do projeto realizado através dos dados

A estimativa da norma H,, da funcao de sensibilidade, métrica de robustez
aqui considerada, pode ser obtida através do conjunto de dados da planta operando
em malha fechada com o controlador C(z,p) projetado. Desprezando-se o efeito
do ruido e assumindo que os dados coletados estao livres de perturbacoes, tem-
se v(k) = w(k) = 0 e, consequentemente, y(k,p) = T(z,p)r(k). Lembrando que
S(z,p) =1—"T(z,p), entao segue que

y(k,p) = [1L = S(z,p)lr(k) = r(k) = 5(z,p)r(k),
y<k7p> - T<k) = _S(va>7ﬁ<k)7
e, consequentemente,
e(k.p) = r(k) — y(k.p) = C~ (z,p)u(k) = S(z,p)r (k). (88)

Logo, seguindo a ideia abordada em GONCALVES DA SILVA; BAZANELLA;
CAMPESTRINI (2020), uma vez estimada a resposta impulsiva s(k) da fungao de

transferéncia S(z,p), pode-se construir uma matriz Toeplitz

s(0) 0 0 .. 0
Sm = S(:l) S(:O) O | O ’ (89)
s(M) s(M—1) s(M—2) ... s(0)

onde M é o numero de parametros de Markov estimados. A partir dessa matriz,

sabe-se que, no caso ideal onde M — oo,

7(Sm) = HSm“iQ =V )\max(S;I;LSm% (90)

sendo que ¢ é o maior valor singular, A% é o maior autovalor e |-||,, ¢ a norma-2

induzida de uma matriz, o que acarreta
15(z.0)ll e = 1Sl com M — oo. (91)

Portanto, a estimativa de [|S(z,p)||., depende basicamente da estimativa da res-

[
posta impulsiva s(k), a qual, neste trabalho, é realizada com os sinais e(k,p) e r(k),
conforme (88), usando a formulagao de identificagdo com regulariza¢do com nicleo
TC (CHEN; OHLSSON; LJUNG, 2012; CHEN; LJUNG, 2013).

Na sequéncia, exemplos de projetos de controladores pelo método VRFT e seus
resultados sao apresentados. Inicialmente, considera-se a obtencao de resultados
de simulacao para um conversor boost e um conversor SEPIC, que demonstram a
eficacia do método de projeto de controladores para os conversores que se enqua-

dram na familias de topologias tipo buck, boost e buck-boost, sendo que o conversor
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SEPIC considerado se enquadra na classe de conversores do tipo buck-boost. Poste-
riormente, considera-se um conversor boost construido para a obtencao de resultados
experimentais, sendo que, mais uma vez, é demonstrada a eficacia do método para

a classe de conversores considerada.

3.2 Resultados de simulagao para o conversor boost

Considera-se a simulagao de um conversor boost com poténcia de saida de 400 W,
capaz de elevar uma tensao de 65 a 85 V de entrada para uma saida de 310 V, pas-
sivel de ser usada posteriormente por um inversor com objetivo de fornecer uma
alimentacao ca. Nesse caso, assume-se como objetivo de controle a obtencao de erro
nulo em regime permanente para sinais de referéncia/disttrbio do tipo degrau, sendo
que se deseja para o seguimento de referéncia um tempo de acomodacao 20% mais
rapido que o de malha aberta e overshoot nulo. Os parametros utilizados na simu-
lacao desse conversor, que estao dispostos na Tabela 2, sao 0os mesmos presentes na
bancada experimental construida, que serd comentada em detalhes posteriormente
na Secao 3.4. Os esquematicos de simulagao podem ser consultados no Apéndice B.
Salienta-se também que as simulagoes foram realizadas usando os softwares MA-
TLAB/Simulink@®) em conjunto com o PSIM®).

Tabela 2 — Parametros do conversor boost

Descricao Parametro Valor
Poténcia maxima de saida P, 400 W
Tensao de alimentacao Vin 65 ~8 V

Tensao de saida nominal V, 310 V
Duty-cycle nominal D 0,72 pu
Frequéncia de comutacao fs 50 kHz
Indutancia de magnetizacao L. 2,15 mH
Capacitancia de saida C. 2,2 uF

Uma vez que a dinamica da tensao do conversor boost possui resposta inversa,
o que implica o uso do critério flexivel para identificacao do zero de FNM, deve-se
realizar a coleta de dados em malha fechada. Para tal, foi utilizado um controlador
proporcional definido como
(1-D)

=0,452 x 1073 2
oV 0,452 x 107° pu/V, (92)

kpo =

sendo esse valor metade do limite méximo imposto por (67). Foi aplicada, entao,
uma referéncia do tipo onda quadrada com valor médio V,, periodo T, ~ 25 ms e
amplitude de 10 V,,.
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A Figura 25 mostra os dados, sem valor médio, coletados a partir do experimento
em malha fechada com uma referéncia 7#(k), sendo d(k) e (k) dos sinais de entrada
e saida, respectivamente. Nesta etapa de simulacao, o ruido de medigao foi des-
considerado, o que dispensa o uso de varidveis instrumentais. Salienta-se também
que, como f, = f, tem-se apenas uma amostra dentro de um periodo de chavea-
mento, sendo desprezado, assim, o ripple inerente do conversor. A partir dos dados
coletados, estimou-se o tempo de acomodacao t,. = 7,2 ms, o que resulta em uma
estimativa para o tempo de acomodacao em malha aberta t,, ~ 3,6 ms. Definiu-se,
entao, o polo p; = 0.972 para que se tivesse uma resposta 20% mas rapida que a

resposta de malha aberta (t;q = 2,88 ms).

Figura 14 — Dados simulados de entrada d(k) e saida @,(k) do conversor boost,
coletados em malha fechada com uma referéncia 7(k) aplicada ao redor de um ponto

de equilibrio.
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Fonte: do autor.

Utilizando a condigao inicial py conforme (92), Ao = 1,01 e os dados do experi-
mento da Figura 14, fez-se o projeto do controlador utilizando-se o método VRFT.
Na iteragao ¢ = 11, foi atingido ||p; — pi—1]l, < 107'2, sendo considerada convergén-
cia do método.

O resultado das estimativas de p e n resultam no modelo de referéncia

—0,16353(z — 1,138)

Ty(z,m1) = 93

() = 5 97 (2 = 0.1915)" (93)
cujo tempo de acomodacao é de 2,82 ms, e no controlador identificado
. 2,974 x 1073(22 — 1,940z + 0,9475

C(z,p11) = Cvrrr(z) = ( ) (94)

(z—1)z
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A Figura 15 apresenta os resultados do sistema operando em malha fechada com

o controlador (94), sendo obtido um comportamento muito préximo do desejado.

Figura 15 — Resultados de simulacao do conversor boost em malha fechada com

controlador projetado pelo VRFT.
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Os valores de custo JME definido em (34), sio dados em funcao da norma-2 de
um sinal z(k) qualquer composto de N amostras, definida conforme BAZANELLA;
CAMPESTRINI; ECKHARD (2011)

lz (k)5 & ZI (95)

A partir dos dados da Figura 15, foi obtido um custo

TYR(pr i) = 52 S ok p) — Talzin) #(RF = 003 V2 (96)
k=1
Em relagao & robustez do sistema, usando a fun¢do impulseest do MATLAB®)
com os sinais e(k,p11) e r(k), construidos a partir dos dados da Figura 15, foi obtida
a resposta impulsiva usando M = 300, sendo mostrados os primeiros 100 termos na
Figura 16.
Com os parametros de Markov estimados, foi obtida a estimativa da norma H.,

da funcao de sensibilidade
Ms(ﬁll) - ||‘S'(Z7PA11>HOO ~ 17307

indicando, assim, uma boa margem de robustez 4

4Conforme abordado em SKOGESTAD; POSTLETHWAITE (2005), o minimo valor de M; é
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Figura 16 — Estimativa da resposta impulsa de S(z,p) — 100 primeiros termos (si-

mulagao).
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Fonte: do autor.

Além dos resultados para degraus de referéncia, foram obtidos os resultados para
degraus de carga de 50% em relacdo a poténcia maxima do conversor, mostrados
na Figura 17, e também os resultados para degraus de 10 V na tensao de alimenta-
¢ao, mostrados na Figura 18. Salienta-se que o controlador nao é projetado com a
finalidade de rejeitar distirbios com uma dada dinamica desejada. Logo, atende-se
apenas ao erro nulo em regime permanente através do integrador e a estabilidade
diante de outro ponto de operagao.

Na préxima segao, apresentam-se os resultados de simulacao obtidos para um

conversor SEPIC, seguidos dos resultados experimentais do conversor boost.

3.3 Resultados de simulacao para o conversor SEPIC

Para esta simulacao, considera-se o uso de conversor SEPIC (que se enquadra na
familia de conversores tipo buck-boost, conforme ja abordado na Se¢ao 2.1.2.2) para
o fornecimento de uma tensao cc de saida regulada de 48 V| valor comumente utili-
zado em barramentos de alimentacao de sistemas de telecomunicagoes (PRABHALA
et al., 2018). Esse conversor é alimentado por um médulo fotovoltaico cuja tensao
pode variar entre 10 e 18 V em funcao da irradiacao e da temperatura. A capaci-
dade maxima de geracao desse modulo é de 100 W. Os parametros de projeto do

conversor foram escolhidos visando a operacao de modo de condugao continua com

1, o qual é praticamente impossivel de ser obtido na préatica. Além disso, destaca-se que sistemas
que possuem zero de FNM sempre terdo um maximo pico maior que 1. Segundo SKOGESTAD;
POSTLETHWAITE (2005), valores de M < 2 j& indicam uma boa margem de robustez. Salienta-
se ainda que a condicao My < 2 é equivalente as condicoes GM > 2 e PM > 60°.
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Figura 17 — Resultados de simulacao do conversor boost para degraus de carga em

malha fechada com controlador projetado pelo VRFT.

-4 100

—— VRFT
-------- referéncia
— — carga

w

ot

o
T

w
[\
[S28

w
8
carga (%)

tenséo de saida (V)
[\
=

—————————————— 50

[\
(SN
(=)

NN
W

lica (pu)
s o o o

BN
—

’

razao cic

BN
[\V]

0 5 10 15 20 25
tempo (ms)

Fonte: do autor.

Figura 18 — Resultados de simulacao do conversor boost para degraus de v, em

malha fechada com controlador projetado pelo VRFT.
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baixos valores de ripple para todas as variaveis. Todos os parametros considerados
estao dispostos na Tabela 3. Salienta-se ainda que a simulagao foi construida usando
os softwares MATLAB/Simulink@®), que simulam toda a parte légica e de controle
do conversor, em conjunto com o software PSIM(®), responsével por simular o cir-
cuito de poténcia do conversor SEPIC. Os esquematicos dessas simulagoes podem

ser consultados no Apéndice B deste trabalho.
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Tabela 3 — Parametros do conversor SEPIC para Simulacao

Descricao Parametro Valor
Poténcia maxima de saida P, 100 W
Tensao de alimentacao Vin 10~18V
Tensao de saida nominal V. 48 V
Duty-cycle nominal D 0,64 pu
Frequéncia de comutacao fs 50 kHz
Indutancia de entrada Ly 130 pH
Indutancia de magnetizagao Lo 325 uH
Capacitancia intermediaria Ca 10 pF
Capacitancia de saida Ceo 10 pF
Relaga@o de Transformagao N, 1/2 (1:2)

Para este exemplo, considera-se como objetivo de controle o projeto de um con-
trolador de baixa ordem capaz de seguir referéncias e regular a saida com erro nulo
em regime permanente. Além disso, busca-se um tempo de acomodacao 20% menor
que o seu respectivo valor de malha aberta com overshoot nulo, considerando-se
sinais de referéncia do tipo degrau.

Dado o objetivo de controle, seguiu-se o desenvolvimento do projeto de um con-
trolador PID através do método VRFT, considerando que o conversor SEPIC aqui
descrito pertence a classe de conversores do tipo buck-boost, dado o modelo apro-
ximado de segunda ordem ja detalhado na Secao 2.1.2.2. Note que, neste caso, o
controlador ideal nao pertence a classe de controladores PID, ja que o sistema ¢é de
quarta ordem.

A partir de um controlador proporcional dado por

1(1-D) 1(1-D)?
kpozi(Ntvo>:§( v ) =432 x 107%pu/V, (97)

que respeita a restricaio de ganho imposta em (67) e de um ponto de operagao
(D, V,, P,)=(0,64 pu, 48 V, 100 W) para o modelo aproximado de segunda or-
dem, foram coletados os dados em malha fechada da Figura 19, na qual uma onda
quadrada foi aplicada na referéncia para a obtencao de um conjunto de dados sufi-
cientemente informativo. A partir desses dados, foi obtido o tempo de acomodagao
tse = 8 ms, 0 que leva a uma estimativa do tempo de acomodacao em malha aberta
tso = 5,4 ms. Salienta-se aqui que a simulagao foi realizada sem a adicao de ruidos
para facilitar a visualizacao. Além disso, como foi adotado f, = fs, tem-se apenas
uma amostra a cada periodo de chaveamento, fazendo com que o ripple nao apareca
nos dados coletados.

A partir de (73), foi determinado o polo dominante do modelo de referéncia
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Figura 19 — Dados de simulagao do conversor SEPIC operando em malha fechada ao

redor de um ponto de equilibrio com controlador proporcional para coleta de dados.
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p1 = 0,9818.

Por fim, inicializando o algoritmo com ;\0 =1,0lepy = [kpo 0 0] T, e usando a
classe de controladores PID juntamente com os dados coletados na Figura 19 e um
modelo de referéncia com polo dominante p; = 0,9818 e estrutura descrita em (71),

foram obtidos, apds 200 iteragoes, os ganhos

k, 0.952
k| =10.081 | x 1072 pu/V, (98)
ky 36.016

que representam o controlador PID

37,049 x 1073(2% — 1,972 + 0,9721)
(z—1)z ’

C(z,p200) = (99)

além do modelo de referéncia flexivel

—0,032485(~ — 1,448)

. 100
z — 0,9847)(z — 0,04775) (100)

Tu(2,M200) = (

Os resultados de simulagao para degraus de referéncia sao apresentados na Fi-
gura 20, a partir da qual se obteve um custo JM%(p,7) = 0,29 V2. O méaximo pico
da funcao de sensibilidade estimado a partir desses dados é M, = 1,25, indicando,
assim, uma boa margem de robustez, dado que o valor encontrado é menor que 2.
Além disso, o comportamento transitorio ficou préximo do desejado para degraus
de referéncia, com tempo de acomodagao de 4,32 ms (igual ao desejado) e overshoot
nulo, atendendo as especificacoes de projeto.

J& as Figuras 21 e 22 mostram os resultados obtidos considerando perturbagoes

de carga e na tensao de alimentacao, respectivamente. Com esses dados, além de
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Figura 20 — Simulacao do conversor SEPIC operando em malha fechada com o

controlador projetado via VRFT considerando degraus de referéncia.
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verificar o atendimento ao requisito de projeto de erro nulo em regime permanente
diante de perturbagoes do tipo degrau, tem-se preservada a estabilidade do conversor
diante de variacoes de carga de £50% e de variacoes na tensao de alimentacao de
aproximadamente 17%. Tal resultado é coerente, dado o grau de robustez elevado

obtido pela estimativa do maximo pico da funcao de sensibilidade do processo.

Figura 21 — Simulacao do conversor SEPIC operando em malha fechada com o

controlador projetado via VRFT considerando degraus de carga.
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E importante ressaltar que, nesse caso, os tempos de acomodacao foram maiores
que 5 ms em ambos os casos. Isso é esperado para perturbagoes dada a natureza do
método VRFT, que busca encontrar um controlador que cancele o comportamento

dos polos de malha aberta da planta. Como resultado, tem-se uma limitacao no
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Figura 22 — Simulacao do conversor SEPIC operando em malha fechada com o

controlador projetado via VRFT considerando degraus na tensao de alimentagao.
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desempenho dinamico do processo em malha fechada diante de disturbios. Enfatiza-
se aqui que, nesse caso, o controlador nao é projetado com a finalidade de rejeitar
disturbios com uma dada dinamica desejada. Esse fato é melhor explorado no Ca-
pitulo 5.

Apresentados os resultados de simulacao considerando o conversor SEPIC, sao
mostrados, na sequéncia, os resultados experimentais obtidos a partir de um con-

versor boost.

3.4 Resultados experimentais para o conversor boost

3.4.1 Descricao da bancada experimental do conversor boost

O conversor boost foi projetado em GOMES (2018) para elevar a tensdo de um
arranjo de painéis fotovoltaicos para que possa ser utilizada na alimentacao de inver-
sores para posterior injecao de energia na rede elétrica. O projeto foi desenvolvido
seguindo os passos descritos em HAUKE (2014) e seus parametros sdo os mesmos
ja considerados na Tabela 2 para a execucao das simulagoes.

Na Figura 23, é mostrada uma imagem da bancada experimental do conversor
boost, enquanto a Figura 24 apresenta o diagrama de blocos completo do sistema.
Para obter uma tensao de alimentagao varidvel, um autotransformador trifasico é
utilizado em conjunto com uma ponte retificadora SKD 160/08 e um filtro capacitivo
com capacitancia Cj, = 22,6 mF. Os semicondutores )7 e ()3 sao um MOSFET
IRFP460 e um diodo C25P40F, respectivamente. Duas cargas resistivas de valor
R, = 500 2 sao conectadas a saida do conversor, sendo que uma delas é conectada ao

circuito por meio de um disjuntor. Cada uma das cargas consome aproximadamente



metade da poténcia maxima de saida do conversor.

Figura 23 — Imagem da bancada experimental do conversor boost.

Fonte: do autor.

Figura 24 — Diagrama de blocos da bancada experimental do conversor boost.
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Os valores de tensao de saida v,(t) e corrente i (t) sao condicionados por trans-
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dutores resistivos e amplificadores AMC1200-Q para prover isolagao galvanica entre
a referéncia do conversor e do circuito digital. Sao ainda usados amplificadores
operacionais LM358 com configuragao diferencial para amplificagao e um filtro RC
passa-baixas de primeira ordem com frequéncia de corte de 25 kHz, atuando como
filtro anti-aliasing. Ambos os sinais condicionados sao adquiridos pela placa de
aquisicao e processamento de sinais DSP TMS320F28335 através de conversores
analégico-digitais, com frequéncia de amostragem f, = f;. Por fim, os sinais em
tempo discreto sao multiplicados por um ganho de forma que o resultado sejam
sinais com aproximadamente a mesma amplitude dos seus respectivos sinais conti-
nuos. Logo, serd considerado aqui que os sinais v,(k) e iy (k) sdo os préprios sinais
v,(t) e i (t) amostrados com frequéncia de amostragem f, = f, = 1/T,°.

O DSP também é responsavel por gerar o sinal de razao ciclica d(k) e realizar
a sua modulacao PWM. O sinal modulado é, entao, amplificado por um circuito
amplificador isolado, composto de um optoacoplador com circuito de acionamento

FOD3180. O sinal resultante é o préprio sinal de comando ds(t) do interruptor Q.

3.4.2 Resultados obtidos e analise

Uma vez que a dinamica da tensao do conversor boost possui resposta inversa,
o que implica o uso do critério flexivel para identificacao do zero de FNM, deve-se
realizar a coleta de dados em malha fechada. Para tal, foi utilizado um controlador

proporcional definido como

(1-D)

v 0,452 x 1072 pu/V, (101)

kpo =

sendo esse valor metade do limite méximo imposto por (67). Foi aplicada, entao,
uma referéncia do tipo onda quadrada com valor médio V,, periodo T, ~ 37 ms e
amplitude de 10 V,,.

A Figura 25 mostra os dados, sem valor médio, coletados a partir do experimento
em malha fechada com uma referéncia #(k), sendo d(k) e 9,(k) dos sinais de entrada e
saida, respectivamente. Os sinais d’(k) e /,(k) constituem as variaveis instrumentais.
A partir deste experimento, estimou-se o tempo de acomodagao t,, = 6,5 ms, o
que resulta em uma estimativa para o tempo de acomodacao em malha aberta
tso =~ 3,3 ms. Definiu-se, entao, o polo p; = 0,9705 para que se tivesse uma resposta
20% mais rapida que a resposta de malha aberta (ts; = 2,64 ms).

Utilizando a condi¢ao inicial py conforme (101), Ao = 1,01 e os dados do experi-

mento da Figura 25, foram obtidos os resultados de 7); e p;, mostrados na Tabela 4.

5Sendo a varidvel manipulada dos conversores a razao ciclica modulada por largura de pulso
ds(t), o processo nao responde a variagoes do sinal de controle com frequéncia maior que fs/2. Por

esse motivo, é comum que a frequéncia de amostragem seja escolhida de forma que f, < fs.
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Figura 25 — Dados de entrada d(k) e saida ©,(k) do conversor boost, coletados em
malha fechada com uma referéncia 7(k). Os sinais d'(k) e #,(k) representam as

variaveis instrumentais.
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Fonte: Adaptado de REMES et al. (2021a).

Na iteragao ¢ = 28, foi atingido ||p; — pi—1ll, < 1078, indicando convergéncia do

método.

Tabela 4 — Solugoes do processo iterativo do VRFT com critério flexivel.
' 0 10735,

[—0,725 0,732] (0,452 0 0]

(0,015 —0,011]7  [0,225 0,032 8,561]7

(0,219 —0,187]7 [0,274 0,026 — 2,052]T

(0,115 — 0,079]" 0,230 0,030 6,660]"

W NN = O

[
10 [-0,147 0,171]7  [0,152 0,023 3,175]T
20 [—0,158 0,181)7  [0,148 0,023 3,042]T
30 [-0,158 0,181)7  [0,148 0,023 3,041]7

Reescrevendo os dados da Tabela 4, tem-se o modelo de referéncia

—0,1587(z — 1,151)

Ty(z,M30) = 102
a(2180) = 0 9705) (2 = 0.1879)" (102)
que resultou no controlador identificado
. 3,212 x 1073(22 — 1,940z + 0,9469
C(Z,pgo) = CVRFT(Z) = ( ) (103)

(z—1)z
O modelo de referéncia (102) com o zero identificado apresentou um tempo de

acomodacao de 2,66 ms, préximo do desejado inicialmente.
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Visando comparar os resultados atingidos pelo VRFT com um projeto de controle
baseado em modelo bem estabelecido, foi considerada a metodologia sisteméatica des-
crita em (KAZIMIERCZUK, 2016, Cap. 13). Nessa abordagem, o projetista define
dois parametros: a frequéncia de cruzamento da magnitude por 0 dB, chamada de
fe, e a margem de fase desejada. A partir desses dois parametros, busca-se um con-
trolador C(s) que, no caso do conversor boost, é composto pelo integrador, 2 zeros e
2 polos, levando a um incremento de fase teérico de 180° em uma frequéncia dese-
jada. O objetivo de controle é atingir 6 dB < GM < 12 dB e 30° < PM < 75° para
a fungao de transferéncia de malha aberta compensada C(s)G(s). O modelo G(s)
considerado é dado em (63), cujos parametros sao obtidos a partir das Tabelas 1 e 2.

Para guiar a escolha da frequéncia de cruzamento, considera-se a limitagao de
banda inerente a presenga do zero de FNM (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE,
2005). Nesse caso, sabe-se que f. deve satisfazer f. < f,/2 ~ 700 Hz, sendo que f, é
a frequéncia do zero de FNM dada em Hz, i.e., w, = 27 f., lembrando que w, é dado
na Tabela 1. Dessa forma, atendendo as restrigoes de banda e de projeto impostas,
escolheu-se f. = 670 Hz ¢ PM = 50°. A partir dessas escolhas e da metodologia

selecionada, foi obtido o controlador

_ T3(s + 3770)?

Crls) = s r sy (104)

que resultou em uma margem de ganho GM = 8,3 dB, a qual também atende aos
requisitos estabelecidos. O uso desse controlador com o modelo G(s) resultou em um
tempo de acomodacao simulado de 5,6 ms para a resposta ao degrau. Por fim, foi
obtido o equivalente em tempo discreto de (104) a partir da transformada bilinear,

levando a
~0,4146 x 1073(2 + 1)(z — 0,9273)

Crlz) = (z — 1)(z — 0,4524)2

Uma observacao importante sobre o uso dessa metodologia de projeto baseada

(105)

na resposta em frequéncia é que ela depende fortemente da experiéncia do projetista.
Além disso, nao ha qualquer garantia de que a solucao encontrada seja étima sob
qualquer critério. A partir desse ponto, a obtencao de melhores resultados pode
estar fadada a um processo de tentativa e erro. De fato, nao ha sequer como saber
se melhores respostas poderiam ser encontradas a partir do uso dessa abordagem.
Por outro lado, o uso do VRFT garante uma solucao 6tima em relagao ao seu critério
definido, também a partir de um procedimento sistematico.

A Figura 26 apresenta os resultados do sistema operando em malha fechada com
os controladores (105) e (103). Nesse caso, a resposta desejada é a resposta ao
degrau de (102).

A partir dos dados da Figura 26, foi obtido um custo

JME(p) = 0,40 V2. (106)
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Figura 26 — Resultados experimentais do conversor boost em malha fechada com

controlador projetado pelo VRFT.
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Fonte: Adaptado de REMES et al. (2021a).

Destaca-se aqui que esses resultados obtidos sao apresentados em REMES et al.
(2021a). Nesse comparativo, o VRFT trouxe uma resposta melhor que o método
tradicional em todos os requisitos avaliados, tanto no ambito de desempenho quanto
de robustez. A Tabela 5 sumariza os principais resultados quantitativos obtidos

nesse comparativo, no qual o custo JM5E(p) caracteriza o erro médio quadratico:

JHSE() = > k) — 4 = & S ek (107)

1 k=1

Tabela 5 — Comparativo de desempenho e complexidade entre os métodos de projeto

baseado em modelo e DD

Caracteristica Model-based VRFT (DD)
Margem de ganho (GM) 8,3 dB 14,8 dB
Margem de fase (PM) 50,5 78,8°
Custo JME(p.7) - 0,401 V2
Custo JMSE(p) (referéncia) 21,956 V2 17,016 V2
Custo JM5F(p) (distiirbio) 65,106 V2 54,064 V2
ts (referéncia) 6,2 ms 2,6 ms
ts (carga 100 p/ 50 %) 5,0 ms 4,0 ms
ts (carga 50 p/ 100 %) 3,3 ms 2,2 ms
Numero de parametros estimados 5 3

Em relagao a robustez do sistema, usando a funcdo impulseest do MA-
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TLAB®)com os sinais e(k,ps0) e 7(k), construidos a partir dos dados da Figura 26,
foi obtida a resposta impulsiva usando M = 300, sendo mostrados os primeiros 100

termos na Figura 27.

Figura 27 — Estimativa da resposta impulsa de S(z,p) — 100 primeiros termos.

0.8
0.6

0.4

0.2 —0 (k)

resposta impulsiva estimada

0

_0 : 2 L 1 1 1 1
0 20 40 60 80 100
amostra

Fonte: do autor.

Com os parametros de Markov estimados, foi obtida a estimativa da norma H

da fungao de sensibilidade:

~

M (ps0) = [15(2,P30) o & 1,30.

Para fins de comparacao, salienta-se que, ao identificar um modelo com estrutura
output error G(z,0) para o conversor, e calculando a norma H., de S(z,p30,0) = [1+
C(2,p30)G(2,0)] 71, foi obtido um valor de 1,22, préximo da estimativa Ms(ﬁgo). Tal
margem de estabilidade é considerada elevada (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE,
2005) e ¢é resultado da escolha de um modelo de referéncia com polos reais e com
tempo de acomodacao préximo ao de malha aberta.

Além dos resultados para degraus de referéncia, foram obtidos também os resul-
tados para degraus de carga de 50% em relacao a poténcia méxima do conversor,
mostrados na Figura 28. Salienta-se novamente que o controlador nao é projetado
com a finalidade de rejeitar distirbios com uma dada dinamica desejada. Logo,
atende-se apenas o erro nulo em regime permanente através do integrador e a es-
tabilidade diante de um outro ponto de operacao. Ainda assim, foram obtidos
resultados melhores com o uso do VRFT quando comparados aos da metodologia
baseada em modelo. A analise quantitativa desses resultados também esta presente
na Tabela 5.

Esses resultados obtidos mostram que, em um dado ponto de operacao, o VRFT

com critério flexivel se mostrou adequado para o projeto do controlador. Nesse
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Figura 28 — Resultados experimentais do conversor boost para degraus de carga em

malha fechada com controlador projetado pelo VRFT.

Z
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Fonte: Adaptado de REMES et al. (2021a).

procedimento sistematico, ficam a cargo do projetista apenas a realizacao do experi-
mento para a coleta de dados em malha fechada e a escolha do tempo de acomodagao

para o modelo de referéncia.

3.5 Consideracoes finais

Neste capitulo, foram abordados procedimentos sisteméaticos para a sintonia de
controladores para uma classe de conversores cc-cc, considerando uma configuragao
em malha tnica para o controle de tensao. Os resultados experimentais obtidos em
um conversor boost mostraram respostas semelhantes as definidas pelo modelo de
referéncia. Ainda, ficam a cargo do projetista apenas duas etapas: a realizacao do
experimento para a coleta de dados e a escolha do tempo de acomodacao desejado
em malha fechada. Tais contribuicoes foram publicadas no trabalho de REMES
et al. (2021a). Destaca-se ainda que foram realizadas outras contribuicoes além das
descritas nesta tese acerca do controle de corrente de conversores cc-cc e também da
aplicacao do método OCI na identificacao de controladores, cujos detalhes podem
ser consultados em REMES et al. (2019).
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4 METODO DA REFERENCIA VIRTUAL PARA CON-
TROLADORES EM MULTIPLAS MALHAS APLICADO
AOS CONVERSORES CC-CC

O emprego de estruturas de controle com multiplas malhas é recorrente na litera-
tura de conversores estaticos, dado que tais estruturas agregam melhores resultados
em relacao a rejeicao de perturbagdes (TAN et al., 2007). Além disso, certas apli-
cagoes que se utilizam de conversores cc-cc necessitam controlar nao sé sua tensao
de saida, mas também a corrente do indutor (que pode ser de entrada ou de saida,
dependendo do conversor e/ou da aplicagao), como é o caso dos carregadores de
baterias (HUSSEIN; BATARSEH, 2011; REMES et al., 2020). Dessa forma, serao
abordadas duas estruturas de controle com multiplas malhas que podem ser utiliza-
das em diferentes aplicacoes, nas quais a obtencao do controlador sera realizada a
partir do método VRF'T, no ambito dos conversores cc-cc.

A primeira configuracao de controle, aqui referida como malha cascata 1, ja
foi abordada inicialmente em CORLETA et al. (2016), cuja solucao via VREFT foi
obtida e aplicada a um conversor cc-ca com dinamica de fase minima, buscando obter
um melhor desempenho do controlador na rejeicao de perturbacgoes a partir do uso
da realimentacao de ambos os sinais de tensao e corrente. Porém, tal abordagem
se utiliza de dois conjuntos de dados coletados ao longo de dois experimentos e
também depende da definicao de dois modelos de referéncia. Neste trabalho, tem-
se como contribuigdo a extensao dessa proposta de CORLETA et al. (2016) para
realizacao do projeto do controlador via VRFT com apenas um conjunto de dados a
partir da definicao de um tnico modelo de referéncia. Adicionalmente, é formulado
o filtro L(z) que, assim como no caso do projeto de controladores em malha unica,
possibilita a obtencao de um controlador subparametrizado que minimiza o critério
de desempenho pelo modelo de referéncia.

A segunda configuracao de controle, chamada aqui de malha cascata 2, tem como
principal vantagem em relagao a anterior a possibilidade de controlar ambos os sinais

de tensao e/ou corrente com erro nulo em regime permanente. Isso permite que
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essa estrutura de controle seja aplicada aos carregadores de bateria (REMES et al.,
2020) e em estratégias de corre¢ao do fator de poténcia (KIM; SUNG; LEE, 2014).
A solucao DD para essa estrutura cascata, inicialmente discutida em JENG; YEH
(2017), serda aprofundada neste trabalho, o qual também tem como contribuigao
a formulacao do filtro utilizado para o caso em que os controladores ideais nao
pertencam a classe de controladores escolhida.

Ambas as solugoes descritas sao desenvolvidas de maneira sistemética para uma
classe de conversores cc-cc. Além dessas abordagens, este trabalho também contribui
com um comparativo da sensibilidade do sistema em malha fechada considerando os
casos com multiplas malhas e o projeto do controlador com uma tnica malha, de-
monstrando a eficacia das estratégias de controle com multiplas malhas na atenuacao

de disturbios, conforme mostrado na sequéncia.

4.1 Analise de sensibilidade a pertubagoes no contexto do controle

pelo modelo de referéncia

Para realizar o comparativo entre as sensibilidades aos disturbios das diferen-
tes configuragoes de controle, sdo considerados trés sinais, w(k), v;(k) e v.(k), que
representam as perturbacoes na entrada, saida interna e saida externa, respectiva-
mente, conforme Figura 29. Além disso, considera-se que todas as configuracoes de
controle operam com seus respectivos controladores ideais, resultando em um com-
portamento em malha fechada igual ao desejado para a malha externa. O modelo
de referéncia Ty(z) da malha externa é considerado o mesmo para todos os casos.

Para perturbagoes na saida externa, tem-se que y.(k) = Sa(2)ve(k) = [1 —
Tu(2)]ve(k) (ver Figura 29). Logo, considerando as configuracoes de controle tra-
tadas neste trabalho, a tnica forma efetiva de rejeitar disturbios em v, (k) é através
de uma boa escolha do modelo de referéncia Ty(z), i.e., o comportamento da saida
ye(k) em relagao ao sinal v, (k) independe da configuragao de controle adotada. Por-
tanto, aqui se faz a comparagao da rejeicao aos disturbios w(k) e v;(k), na entrada

e na saida interna da planta, respectivamente.

4.1.1 Configuracoes de controle para comparagao

Inicialmente, a configuracao de controle em malha tnica é mostrada na Figura 29,
a qual opera com seu controlador ideal Cy(z) e com realimentacao unitéria. Nesse
caso, o processo ((z), que representa o conversor, pode ser fatorado de forma que
G(z) = Gi(2)G.(2), sendo que G;(z) e Ge(z) estao localizados nas malhas interna
e externa, respectivamente, e produzem as saidas y;(k) e y.(k). Tragando aqui um
paralelo com os modelos dos conversores abordados, G(z) seria o sistema discreto

equivalente do modelo G,q4(s), enquanto G;(z) e G¢(z) sao os sistemas discretos
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equivalentes dos modelos G;4(s) e Gy;(s), respectivamente.

Figura 29 — Diagrama de blocos da configuragao de controle em malha tnica para a

andlise de sensibilidade.

w(k)l

v (k) ve(k)
r(k ok
O e —~()—ee é Ge(2) é )

Fonte: do autor.

Neste caso, a funcao de sensibilidade complementar ¢ dada por

Ca(2)Gi(2)G(2)

T3 = T G ()6 (108)
Rearranjando os termos, tem-se
Cul2)Gi(2)Go(2) = 1_Td—j(§zz) (109)

Para a malha cascata 1, tem-se o diagrama de blocos da Figura 30, no qual
sao utilizados dois controladores: Ci4(z) # 0 na malha interna, alocado no ramo
de realimentagao, e Ceq1(2) na malha externa. Perceba que o uso de Cigi(z) = 0

retoma a configuracao de controle de malha tnica.

Figura 30 — Diagrama de blocos da configuragao da malha cascata 1 para a anélise

de sensibilidade.

Vl(k) Ve(k)
r(k i(k e(k
LZ Cedl( ) > GZ(Z) /‘;Dy ( ) Ge(z) éy ( )

Ciq1(2) j/

Fonte: do autor.

Para essa configuracao, tem-se que a funcao sensibilidade complementar é

T (Z) _ Cedl( )G ( ) (Z) _ Cedl( )W (Z)
d L+ Cian(2)Gilz) + Cean(2)Gil2)Gel2) 1+ Can(2 )%Ge(z)
(110)

e que, reescrita, leva a relacao

Cotr ()Gil2)Ge(2) _ Tu(2)

(111)
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A configuracao da malha cascata 2 é mostrada na Figura 31, a qual opera com os
controladores Cjge(2) € Ceq2(2) nas malha interna e externa, respectivamente, cuja
diferenca principal em relacao a malha cascata 1 é o posicionamento do controlador

Ci42(z) no caminho direto da malha interna.

Figura 31 — Diagrama de blocos da configuragao da malha cascata 2 para a anélise

de sensibilidade.

w(k) vi(k) ve(k)
r(k i(k o (k
% Cous(2) H@a Cian(2) {; Gi(z) |— bilk) G.(2) e (k)

. T

Nesse caso, a funcao de sensibilidade complementar é

Ced2(2)Cian(2)Gi(2)Ge(2)

Fonte: do autor.

143 = T Em)Gi2) + Cona2) o ()G ()G (=) (112)
que pode ser reescrita na forma
Td(Z) _ CedQ(Z)CZ‘dQ(Z)Gi(Z)Ge(Z) . (113)

1-— Td(Z) 1+ Cldg(Z)GZ(Z)
4.1.2 Relagao entre as sensibilidades aos distirbios nas diferentes configuracoes

de controle

Supondo que Ty(z) seja a mesma para todas as configuragoes de controle, tem-se

que (109) e (111) sdo equivalentes, resultando em

Cen(2)Gi(2)Ge(2)

fornecendo, assim, uma relagao entre os controladores ideais, descrita por

= Cy(2)Gi(2)Ge(2),

Cea1(2) = Ca(2)(1 + Cig1(2)Gi(2)). (114)

Para o caso de malha tnica, a sensibilidade a distirbios na entrada Q,o(z) de

w(k) para y.(k) é dada por

. Gi<Z)Ge(Z) . Td(Z)
Quol) = T GG~ Calz) (115)
enquanto, na malha cascata 1, tal sensibilidade, descrita por Q,1(2), é
. GZ<Z)G6(Z) . Td(Z)
Q) = T G0 + Con GG Conle). 11O
Comparando (115) e (116), segue que
Quilz) = Lot DCul2) (117
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Substituindo (114) em (117)

Qui(?) = 17 CC?:ZO((ZZ))G oL (118)
Logo, se
11+ Cig1 (") Gi(e??)] > 1. (119)
verifica-se que
|Qui ()] < [Quo(e)]. (120)

Em suma, se a restricao |1 + Cig (e/?)G;(e’)| > 1 é satisfeita para um dado
(), garante-se que a malha cascata 1 possui menor sensibilidade aos distirbios na
entrada w(k).

Uma anadlise similar pode ser feita comparando-se as configuracoes de malha
tinica com a malha cascata 2. Definindo a funcao de sensibilidade Q,,2(z) do disttirbio

w(k) para a saida y.(k)

_ Gi(2)Ge(2) _ Ty(2)
1+ Cign(2)Gi(2) + Cogo(2)Cign(2)Gi(2)Ge(2)  Coan(2)Cian(z)

Qua(2) (121)

e comparando (113) e (109), tem-se
C’edg(z)C’idg(z)Gi(z)Ge(z) . . (s 5
1+ Cin(2)Gi(2) Calz)Gil2)Gel >. (122)
= Cedg(z)Cidg(z) = C’d(z)(l + CldQ(Z)GZ(Z>)

Analisando as relagoes (115) e (121), segue que

 Quol2)Cul2)
Qual?) = & )G 2) (123)

e usando (122) em (123), obtém-se

Quo(2)
(1 + CidQ(Z)Gi(Z)) '

Qu2(2) = (124)

Assumindo que a malha interna possua um comportamento préximo do desejado,
de forma que Tj4(2) = Ciaa(2)Gi(2)(1 4 Ciaz(2)Gi(2)) 7", entdo

=1 , ()= —— 12
T(2) + Cia2(2)Gi(2) = T2 (125)
Logo, no caso em que
: : 1 |Ciaa (1) G(e7?)]|
(TG ()] = —
14 Canl )G = 1 ) T (126)

verifica-se, em (124), que

|Qua(¢’?)] < |Quo(e™)]. (127)
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Considerando, entao, as configuragoes de controle em malha tinica e da malha cas-
cata 2, operando com seus respectivos controladores ideais Cy(z) € {Ceaa(2),Ciaa(2)},
e também que o controlador da malha interna Cig(z) leva a um comportamento
desejado Tjq(z) para a malha interna. Se a relagio |1 + Cig(e/?)Gy(e/9)| =
|Ciaz () Gi()]

Tia(e)] L= Ta(e/?)]
se uma melhor rejeicao aos disturbios w(k) a partir da utilizagdo da malha cascata

> 1 é satisfeita para um dado 2, entdao tem-

2, em relacao a malha tnica.
Finalmente, podem-se comparar ambas as malhas em cascata 1 e 2. A partir de
(116) e (121), sabe-se que

_ Qu1(2)Ceqr(2)
Qua(z) = Cos(2)Cons () (128)

Substituindo (114) e (122) em (128), segue que

_ Qui() (L + Ciar(2)Gi(2))

Dessa forma, a relacao entre a rejeicao de disturbios para as duas configuracoes

de malha cascata depende dos controladores Cigi(2) e Cigo(z). Particularmente,
tem-se |Qu2(e’?)] < [Qu1(e7?)| se |1 + Cig(e/N)Gi(¥Y)| > |1 + Ciar () Gy(e/?)]
para uma dada frequéncia 2.

Finalmente, a partir dos resultados anteriores, pode-se estabelecer uma relacao

entre as fungoes de sensibilidade, especialmente a partir de (117) e (123), que leva a

Quo(2)Ca(2) = Qu1(2)Cear (2) = Qua(2)Cear (2) Ceaz(2)- (130)

Pode-se realizar também uma anélise da sensibilidade da saida y. (k) em fungao de
disturbios na saida interna v;(k). Analisando as diferentes configuragoes de controle,
obtém-se as funcoes de sensibilidade para a estrutura de malha tinica, malha cascata

1 e malha cascata 2 como sendo, respectivamente,

. Ge(z)
Sein(2) = 77 Ca(2)Gi(2)Ge(2)
Suin(z) = Ge(2) (131)
el 1 + Cidl (Z)Gz<z) -+ Oedl (Z)GZ(Z)Ge(Z)
Sein(2) = Ge(2) ‘
“ 1+ Czdz(Z)GZ(Z) + CedQ(Z)CZ‘dQ(Z)Gi(Z)Ge(Z>
Dessa forma, tem-se
. Td(Z)
= G6 6
EINE p— )

Ced2(2)Cia2(2)Gi(2)



97

que leva a relagao
SeiO(Z)Od(Z) = Seil(z>cedl(z> = Sei2(z)ced1(z)ced2(z)7 (133)

a qual tem exatamente o mesmo padrao da relagdo obtida em (130) para as fungoes
de sensibilidade aos disturbios w(k).

Em outras palavras, uma vez que as funcoes de sensibilidade para distirbios
em w(k) e v;(k) sdo as mesmas, ao garantir uma melhor rejeigdo para disturbios na
entrada w(k), tem-se automaticamente também uma melhor rejeicao para disturbios
na saida interna y;(k).

Em sintese, tem-se que o atendimento das restricoes |1 + Cig1 (e/)Gy(e?H)| > 1
e |1 + Cig(e”)G;(e’Y)| > 1 para um conjunto de frequéncias Rg, garante uma
melhor rejeigao a distirbios de w(k) e v;(k) para y.(k) nessa mesma regiao Rg,,.
Em um exemplo pratico, considerando perturbagoes do tipo degrau, cujo espectro
esteja concentrado em baixas frequéncias, fazendo |1 + Cig1(1)G;(1)| > 1 e/ou |1 +
Cia2(1)G;(1)] > 1, tem-se uma melhora na rejei¢ao desses distirbios. Inclusive, estes
sao os tipos mais comuns de perturbacao no contexto dos conversores cc-cc. Tais
condicoes podem ser satisfeitas, por exemplo, com qualquer controlador cujo ganho
em = 0 seja positivo, de forma que em Cjz(1) > 0 e Cige(1) > 0, dado que
a dindmica de corrente G;(z) da classe de conversores aqui considerada é de fase
minima e, consequentemente, G;(1) > 0 (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001).

A fim de demonstrar o potencial da aplicacao das malhas em cascata visando
ao aprimoramento na rejeicao de distirbios nos conversores cc-cc, sao apresentadas
na sequencia as contribuicoes relativas as solugoes de controle com configuracao em

cascata projetadas através do VRFT.

4.2 Método da Referéncia Virtual para malha cascata 1 — contro-

lador interno no caminho de realimentacao

Conforme ja abordado na Secao 2.6.1, uma metodologia baseada em dois expe-
rimentos e dois modelos de referéncia foi proposta em CORLETA et al. (2016), de
forma a realizar o projeto independentemente dos controladores das malhas interna
e externa, C;(z,p;) e Ce(2,p.), respectivamente.

Na sequéncia, uma adaptacao do método VRFT para a malha cascata 1 é apre-
sentada, na qual se necessita apenas de um conjunto de dados da planta e da defini¢ao
de um tnico modelo de referéncia Ty(z) de r(k) para y.(k).

O diagrama de blocos que ilustra essa proposta baseada no sinal de referéncia
virtual é apresentado na Figura 32, o qual é similar ao apresentado na Figura 7,
sendo que a unica diferenga entre eles reside na agdo de controle —C;(z,p;)y;(k)

que é adicionada a entrada da planta. Perceba aqui que o uso de um controlador
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Ci(z,p;) = 0 retoma o caso da malha unica. A partir desse diagrama de blocos,

pode-se escrever o sinal de controle como

u(k) = Ce(z,pe)e(k) — Ci(z,pi)yi(k), (134)

que pode ser usado para definir, de forma analoga ao VRFT para tnica malha, o

seguinte problema de otimizacgao:

TV (p) = | L(2)[u(k) = Celz,pe)e(k) + Cilz.p)m (k)5 (135)

Figura 32 — Diagrama de blocos para o Método da Referéncia Virtual considerando
a Malha Cascata 1.

r(k) --. elk) r------- Ue(k k i(k o(k
SO B G 6 yj G .
o L
e ;' (2) |«

Fonte: Adaptado de (REMES et al., 2021b).

Assim como para o VRFT, considera-se, neste trabalho, que os controladores sao
linearmente parametrizados, de forma que C.(2,p.) = pL C.(2) e Ci(2,p;) = pF Cy(2),
onde p, € RP<, p; € RP sdo os vetores de parametros e C,(2), C;(z) sdo os vetores
de funcoes de transferéncia com dimensoes p. e p;, respectivamente. Dessa forma, é

possivel reescrever (134) como

u(k) = pe Ce(2) (T (2) = 1) ye(k) — pi Cil2)yi(k). (136)

Definido um novo vetor de parametros p € RP e seu respectivo vetor regressor

(k) na forma

p= [peT pl-T]T7 .
o(k) = |Cue) (T3() = 1) welk) ~Cul2)ualh)]

pode-se, entao, reescrever J) #(p) em fungao de p e (k), conforme:

min JY%(p) = ||L(z)[u(k) — p"o(k H2 (137)

p

No caso em que a convergéncia do método ¢é atingida com p; = 0, retornando essa
solucao a configuracao de malha tnica, restri¢coes poderiam ser adicionadas ao pro-

blema de otimizagao (137), e.g. p; > pimin, Para que fosse satisfeita a condigao de
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rejeicao a distiirbios |1 4+ C;(e/?,p;)G;(e/9)| > 1 para uma frequéncia particular €2,

ou, entao, mudar a classe de controlador da malha externa para uma mais simples.

Nesse ultimo caso, no qual o controlador da malha externa é subparametrizado, nao

se pode atingir o controlador ideal Ceq(z) com C(z,p;) = 0 e, por consequéncia,
tem-se uma solugao p; nao nula.

Na sequéncia, a formulagao do filtro que aproxima os minimos das fungoes custo

m (137) e (34) para o caso da malha cascata 1 com a classe de controladores

subparametrizados é apresentada.

4.2.1 Formulagao do filtro para a malha cascata 1

O procedimento para obtencao do filtro L(z) baseia-se na aplica¢do do Teorema
de Parseval em ambas as funcdes custo (137) e (34) e, entdo, define-se |L(e’})|? de
forma que ambos os custos sejam o mais préximo possivel (CAMPI; LECCHINTI;
SAVARESI, 2002; BAZANELLA; CAMPESTRINI; ECKHARD, 2011). Aplicando

o Teorema de Parseval em (34) leva a:

1

1 /_7r T (p) — Tul? 6,49, (138)

JME(p) = o

com € [—m,7|. Nesta secdo, a dependéncia de e/* é omitida por simplicidade.

Reescrevendo o integrando de (138) como sendo

C.(pe)GiG. C.4GiG. ?
1+ Ci(p)Gi 4 Cu(pe)GiGe 1+ Ci(ps)Gi + CoaGyGe
_ 11+ Ci(pi) Gil*|Cea — Ce(pe) PIGiG e br

11+ Ci(p3) Gy + CoaGiGo 2|1 + Ci(pi)Gi + Colpe) GiG 2’

br

observa-se que JMf(p) = 0 se Cey(z) = Ce(z,pe), independentemente de C;(z,p;).

Agora, aplicando o Teorema de Parseval em (137), tem-se que
JVE(p) =5 / |L[1 = Ce(pe) [T;" — 1] GiGe + Ci(p)G } b, d, (139)
T

de forma que o integrando de (139) pode ser reescrito como

Ce(pe>GiGe 2
Ty

Pu-

2 1 -+ Cl(pl)GZ + C’e(pe)GiGe —

|1 + O (pz)G | |Ced (pe>|
|Ceal?

Pu

(140)
= ILp

A partir de (140), pode-se perceber que o uso de um controlador C,(z,p.) parame-
trizado da mesma forma que o seu respectivo par ideal leva a uma solugao J} %(p)
que corresponde a Ceq(2,p.) € que, por sua vez, também acarreta JM%(p) = 0. Po-

rém, no caso em que a classe de controladores é subparametrizada, o filtro L(z) é
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escolhido de forma que os integrandos de (138) e (139) sejam os mesmos, resultando

e1m

11+ Ci(pi)Gi + Ce(pe) GiGe|? bu
Agora, definindo
1
Sile) = T e oG (142)
pode-se escrever (141):
201G ()2
|L|2 |Td| |Sz(pz)| Qbr (143)

T 1+ Colp0)Si(p)GiGe

Uma vez que
1

1—T(p) =
(P) 1 + C’e(pe)Si(pi)GiGe’

pode-se concluir que o filtro L(z) deve satisfazer

¢T(ejQ)
Pu(e?)’

Da mesma forma que na formulacao do VRFT para malha tnica, esse filtro nao

[L(™)[* = [Si(e’%pi) PITu(e’) P]1 = T(e,p)

VQe(—mm). (144)

¢ implementavel, uma vez que depende das funcoes de transferéncia desconheci-
das S;(e’%p;) e T(e’?,p). Porém, de forma analoga ao que é feito no VRFT
para malha tnica, pode-se considerar a aproximacio T(e’}p) ~ T,(e’) assim
como em (CAMPI; LECCHINI; SAVARESI, 2002; BAZANELLA; CAMPESTRINTI;
ECKHARD, 2011), ainda restando desconhecida a parcela S;(e’*!,p;), uma vez que
nao ha definicao de um modelo para a malha interna. Nesse caso, um filtro imple-
mentavel é dado por:

¢r(ejﬂ>
Pu(e7?)’

sendo que a identificacio de S;(e/*,p;) é necessdria. Nesse caso, pode-se aplicar um

|L(&)]* = 15’ 00) P Ta(e"") PIL = Tu(’)

vV Qe (—mm), (145)

procedimento sequencial:

i. Minimizar (137), com L(z) definido de acordo com (145) usando uma dada
condicao inicial S’Z(z, pi). Se nenhuma condigao inicial é dada, pode-se conside-

rar gi(z,ﬁi) =1, o que ¢ equivalente ao caso em que p; = 0.

ii. Criar um sinal u.(k,p;) = u(k) + C(z,p;)y:(k) a partir do vetor p; identificado
no Passo i (ou Passo iii). Logo, S;(z,p;) pode ser identificado a partir da relagao
u(k) = Si(z,pi)uc(k,pi)-

iii. Minimizar (137) com L(z) definido de acordo com (145), usando a fungao de
transferéncia identificada S'Z(z,p}) no passo anterior e encontrar uma nova solu-

¢ao p. Se necessario, repetir os Passos ii e iii até atingir convergéncia.
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4.3 Método da Referéncia Virtual para malha cascata 2 — contro-

lador interno no caminho direto

Assim como na proposta de CORLETA et al. (2016) para a malha cascata 1,
a proposta de JENG; YEH (2017) considera a aplicacao do VRFT de maneira se-
quencial, obtendo os controladores das malhas interna e externa através da solucao
de dois problemas de otimizacao distintos, também se utilizando de dois modelos de
referéncia, mas a partir de um unico conjunto de dados. Tal solugao foi abordada
na Secao 2.6.2. Porém, no trabalho de JENG; YEH (2017), nao foi considerada a
aplicacao em sistemas que possuem zeros de fase nao minima. Outro ponto impor-
tante ¢ que o filtro que aproxima os minimos das fungdes JM%E(p) e JVE(p), aqui
convencionado como L(z), ndo é avaliado. Logo, na sequéncia, é feita a formulacao
do filtro L.(z) utilizado para aplicacdo do método VRFT na configuracao da ma-
lha cascata 2. Posteriormente, tem-se a aplicacao dessa metodologia no controle de

tensao de conversores cc-cc, em que zeros de FNM podem estar presentes.

4.3.1 Formulacao do filtro para a malha cascata 2

Considera-se aqui que o controlador da malha interna C;(z,p;) ja& tenha sido
identificado, levando a um sistema em malha fechada em funcao de T;(z,p;), cujo
modelo de referéncia da malha externa pode ser descrito por
_ Cea(2)Ti(2,01)Ge(2)

14 Cea(2)Ti(2,04)Ge(2)
sendo que Cg4(z) é o controlador ideal da malha externa. Substituindo (33) e (146)
em (138), obtém-se

L[ |GelITi(pi) [*| Cea — Celpe)
MR _ 1 o y
J (Pe) 27 /ﬂ_ |1+C€dﬂ(ﬁi)G€|2|1+Ce(pe)ﬂ(ﬁi)Ge|2¢r ) ( 7)

Ta(z) (146)

onde a dependéncia de e/ foi omitida por simplicidade. Aplicando o Teorema de

Parseval em (147), segue que

) =5 [ |L 1= Clp @ = DTG 600

_ L/” | Le |G Ti(pi) P Cea — Celpe)
2r J & |CeaTi(pi)Ge|?

(148)

by, 2.

Note que ambos os custos sao nulos quando Cey(z) = Ce(z,p.). Dessa forma,
quando o controlador ideal pertence a classe de controladores escolhida, o método
VRFT é capaz de identificd-lo. Quando esse nao é o caso, entao o filtro L.(z) é
escolhido para aproximar os minimos dos diferentes critérios de desempenho. O
filtro que atinge tal objetivo é dado por
|2 — ’CedTi(ﬁi)GeP ﬂ

|1+ CeaTi(0i)GeP|1 + Celpe) Ti(pi) Ge|* v,

(149)

|Le
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A partir de (55), tem-se que

_ L GG S0 (150

¢ri:Ci_1ﬁi+Gi2¢u— - = ~ ~
G () + Gl TP BT

Substituindo (150) em (149) e realizando algumas manipulagoes, obtém-se

X . r
|Le|* = 1Ci(pi) P11 = Tipo) P Tul*|1 — T(pe)IQ(b—, v Qe (-mm), (151)

o qual ndo é implementavel devido as fungoes de transferéncia T;(p;) e T(pe), que
sao desconhecidas. Porém, considerando as aproximagcoes T;(p;) = Tiq e T'(pe) = Ty,

pode-se obter um filtro implementavel L.(e’*?), o qual deve atender & condicao:

o (ejQ)
®u (ejQ) .

Uma vez abordadas as contribuicoes deste trabalho acerca das malhas em cascata

[Le(@)2 = 1Ci(” p0) |1 = Tia(e™) 2| Ta(e")P1 — Tu(e™)]?

(152)

consideradas, segue-se para as contribuicoes relativas a aplicacao dessas metodolo-

gias a0S conversores cc-cc.

4.4 Projeto de controladores em cascata via VRFT aplicado aos

conversores CC-CC

Conhecidas as solugoes de projeto de controladores para as malhas em cascata
através do VRF'T e suas extensoes propostas neste trabalho, serd abordada na
sequéncia a sistematizagao dessas metodologias de controle considerando as par-
ticularidades dos conversores cc-cc, no ambito de seu controle de tensao. Assim
como no caso dos controladores de malha tinica, sao discutidas as diretrizes neces-
sarias a escolha da classe de controladores, para a coleta de dados, a definigao do(s)
modelo(s) de referéncia e inicializacao dos algoritmos. Ao longo deste capitulo, as
fungoes de transferéncia da malha interna G;(z) e da malha externa G.(z) possuem
relagdo com os sistemas discretos equivalentes das fungoes de transferéncia Gyq(s) e
Gi(s), respectivamente, descritas no Capitulo 2 (ver, e.g., relagdes (13) e (14) para

o caso do conversor boost).

4.4.1 Escolha da classe de controladores para as malhas em cascata

Assim como no caso de malha unica, deseja-se erro nulo em regime permanente
(KAZIMIERCZUK, 2016), o que torna necessdria a ac¢ao integrativa para os con-
troladores da malha externa (FRANCIS; WONHAM, 1976; REMES et al., 2021a).
Novamente, agoes de controle proporcional e derivativa sao incluidas visando melhor

desempenho transitorio. Logo, considera-se na malha externa o uso de controladores
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PID:
1

Colzpe) = pEC2) (e hie hae] | 25 | (153)

z—1
z—1
Z—Pce

sendo p.. um polo derivativo de alta frequéncia pré-fixado, estando ainda nessa
estrutura inclusos os subtipos P e PI.

No caso da malha interna, duas situagoes podem ocorrer: i) quando se neces-
sita de erro nulo em regime permanente também na malha interna, para realizar
o controle da corrente dos conversores, como é o caso de carregadores de baterias
com protocolo de carga constant-current constant-voltage CC-CV (HUSSEIN; BA-
TARSEH, 2011; RAHIMI-EICHI et al., 2013); ii) quando algum erro em regime
permanente é aceitavel. No primeiro caso, sugere-se o uso de uma agao de controle
integral sobre o sinal de erro da malha interna, e;(k) = r;(k) — y;(k), algo que é
atingivel com o uso da malha cascata 2. Caso contrario, ambas as configuracoes
de controle sao passiveis de serem usadas, sendo que a malha cascata 1 tem como
vantagem uma menor complexidade do problema de otimizacao e obtencao da sua
solugdo (REMES et al., 2021b). Salienta-se que, no caso da malha cascata 1, o uso
de um controlador proporcional acarreta uma série de caracteristicas desejaveis em
relacao a escolha do modelo de referéncia, conforme sera abordado na Segao 4.4.3.1.

A partir dessas consideragoes, para a malha cascata 1, define-se para a malha

interna uma estrutura de controle do tipo proporcional
Cii(z,pn) = pin = Kpi, (154)

de forma a facilitar a escolha do modelo de referéncia. No caso da malha cascata 2,

podem-se utilizar controladores do tipo PID (ou seus subtipos P ou PI)

1
CiQ(Zypi2):p£Ci<Z): |:k:pi Kii kdi] ﬁ ) (155)

z—1

Z—Pci

onde p.; é um polo derivativo pré-fixado.

4.4.2 Experimento para coleta de dados

O experimento para coleta de dados segue o mesmo principio ja adotado para o
caso de projeto em malha tinica: aplicam-se variagoes de pequenos sinais na referén-
cia da malha externa 7(k), ao redor do valor de tensao nominal V, e evitando-se per-
turbagdes, de modo que é feita a coleta do conjunto de dados {d(k), i (k), 7,(k)}2Y,
ao redor do ponto de equilibrio (D, I, V,). O sinal 7(k) deve ter p + m compo-
nentes espectrais nao nulas para garantir persisténcia de excitagao (LJUNG, 1987),

permitindo, novamente, o uso de uma onda quadrada. Por fim, assumindo que o
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conjunto de dados é suficientemente grande, podem-se dividir as 2N amostras em
dois conjuntos de dados de tamanho N, sendo um deles utilizado como varidvel
instrumental, assim como j& abordado na Secao 3.1.1.

Considerando que a coleta de dados é realizada através de um experimento em
malha fechada com um controlador inicial, pode-se utilizar para tal apenas um
controlador proporcional na malha externa com ganho kyy < 1/Gy, assim como
no caso de malha tnica da Secao 3.1.1, permitindo também a estimacao do tempo
de acomodacao de malha aberta t,, a partir do tempo de acomodacao em malha
fechada t..

Note que todo o processo de coleta de dados ¢ similar ao caso de projeto do
controlador em malha tnica, sendo que as principais diferencas sdo: i) a corrente
do conversor iy (k) também deve ser coletada; ii) o ruido em iy (k) pode afetar a

variancia da estimativa dos controladores de ambas as malhas.

4.4.3 Definindo os modelos de referéncia
4.4.3.1 Modelo de referéncia para a malha cascata 1

A definigdo do modelo de referéncia Ty(z) para a malha cascata 1 é impactada
pela estrutura do controlador da malha interna, o qual foi definido como um con-
trolador proporcional, de forma que Cj;(2,p;) = kyi. A escolha dessa estrutura de
controle permite uma melhor avaliagao da influéncia do modelo de referéncia Ty(z)
na causalidade e estabilidade interna do controlador ideal da malha externa Ceq(z).

Fazendo uma andlise da Figura 8, sabe-se que as funcoes de transferéncia de
malha fechada das malhas interna e externa sao, respectivamente:
Tiepy = 2 - GlD

ue(z) 14 Ci(z,0)Gi(2)
Ye(2) _ Ce(z,0e)Ti(2,p1)Ge(2)
2 1+ Cep) Tzp)Ge(z)]

(156)
T(Z,p) =

onde T;(z,p;)Ge(z) é processo equivalente entre a acao de controle produzida por
Co(z,pe) e a saida y.(k). Ainda, sabe-se que a malha interna T;(z,p;) pode ser

reescrita como

Ti(z0) = —6s = Z (157)
bl n 7,'(2, Z)nGi(Z) ] ] . ,
1+ 2CleponGil) — dGy(2) + kyinGi(2)

uma vez que nC;(z,p;) = ky; e dC;j(z) = 1 a partir de (154). Dessa forma, ao se-
lecionar um controlador proporcional, tem-se que T;(z,p;) ird preservar os mesmos
zeros de G;(z), enquanto altera a localizacao dos polos de malha fechada, apesar
de manter também a mesma quantidade de polos. Isso implica duas caracteristi-

cas: i) o grau relativo da malha interna é mantido o mesmo da planta G;(2), i.e.,

{T;(z,p;)} = T{G,(2)}. Consequentemente, I'{T;(z,p;)Ge(2)} = T{Gi(2)Gc(2)} =
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{G(z)}; i) Ti(z,p;) é um sistema de fase minima, dado que os zeros de T;(z,p;)
sao os mesmos de G;(z), os quais sdo de fase minima para a classe de conversores
considerada (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001). Em suma, tem-se que o processo
equivalente T;(z,p;)Ge(z) tem grau relativo unitério e um zero de FNM possivel
devido a parcela G.(z) do processo.

As caracteristicas da planta equivalente T;(z,p;)G.(2) sdo as mesmas do processo
Gi(2)Ge(z). Logo, o modelo de referéncia para a malha externa Ty(z,n) para con-
versores do tipo boost e buck-boost pode ser escolhido com a mesma estrutura que
no caso de malha tnica, conforme (71), sendo o polo dominante p; dado por (73), A
é o zero de FNM a ser identificado e o ganho K deve atender a restri¢ao (75) para
que Ty(1,n) = 1.

Uma ressalva deve ser feita em relacao ao polo nao dominante py. Sabe-se que,
para um dado polo derivativo p.. no controlador C,(z,p.), deve-se atender a restrigao
Py = %, a qual permite que o controlador ideal pertenca a classe de con-
troladores PID (REMES et al., 2021a; GONCALVES DA SILVA; CAMPESTRINTI;
BAZANELLA, 2016b; REMES et al., 2021b). Porém, isso pode acarretar o caso em
que 3 C(z,p.) = Cea(2) = Ci(z,pi) = 0, 0 que dispensa o uso de um controlador na
malha interna para que se possa minimizar o custo (137), implicando p; = 0. Tal
solugao é indesejada quando se objetiva aprimorar a rejeigao aos disturbios (veja
(119)). Para que tal situacdo seja evitada, sugere-se escolher o polo ndo dominante

respeitando as seguintes restricoes

0 < D2 S pélla
)‘(1 +pce - pl) +pce (158)
P2 # h\ .
— N

No caso da classe de controladores PI, pode-se escolher simplesmente 0 < p, < pi.
Enfatiza-se que isso se aplica as classes de conversores que possuem zero de FNM,
como é o caso dos conversores tipo boost e tipo buck-boost (inclui o conversor SEPIC
aqui descrito).

Para o caso de conversores do tipo buck, que nao possuem zero de FNM, faz-se
A = py em (71), assim como no caso de projeto de malha tinica (REMES et al.,
2021a).

4.4.3.2  Modelo de referéncia para a malha cascata 2

Na malha cascata 2, observando a Figura 9, percebe-se que os comportamentos
das malhas interna e externa sao dados por
Ty(2.p1) = yi(z2) _ Ci(z,p:)Gi(2) |
ri(z) 14 Ci(z,p)Gi(?)
ye(z) _ Ce(zape)n<zapi>Ge Z)
@) T 1+ CGp) Tz Gez)

(159)
T(Z,p) =
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Nesse caso, ainda é necessaria a definicao de modelos de referéncia para ambas
as malhas interna e externa, dados por T;4(z) e Ty(z), respectivamente. Novamente,
sabendo que a dindmica de razao ciclica para a corrente, G;(z), é uma planta com
grau relativo 1 (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001; REMES et al., 2019, 2021a),
tem-se que Tj4(z) pode ser escolhido como um modelo de ordem 1, na forma (REMES
et al., 2019) .

Ti
Tuls) = =2, (160)
onde pg; é usado para definir o tempo de acomodacao desejado (assim como p; em

(73)) e Kr; depende do objetivo de controle. No caso em que se deseja erro nulo
para a corrente, tem-se Tj4(1) = 1, o que leva a Kp; = 1 — pyg. Caso contrario,
Kr; # 1 — pg; deve ser usado (REMES et al., 2019, 2021b).

Para o modelo de referéncia da malha externa, deve-se observar, mais uma vez, o
modelo equivalente T;(z,p;)Gc(z) em termos do seu grau relativo e dos seus zeros de
FNM, o que pode ser feito a partir de T;(z,p;). Essa ultima funcao de transferéncia

pode ser escrita como

B nCi(z,p:)nGi(2)
L20i) = 56 0G ) + nCazpnGrle) (161)

sendo o seu grau relativo dado por
{Ti(z,p;)} =max <deg{dC’i(2)} + deg{dG;(z)}, deg{nC;(z,p;)} + deg{nGAz)}) +
— deg{nCi(z,p:)} — deg{nGi(z)}.

(162)
Dado que I'{G;(2)} = 1 e I'{Ci(z,p;)} = 0 para qualquer controlador PID e seus sub-
tipos, entao deg{dC;(z) }+deg{dG;(z)} > deg{nC;(z,p;)} +deg{nG;(z)}. Aplicando
essas consideragoes em (162), leva a
T{T;(z,p;)} =deg{dC;i(2)} + deg{dG;(2)} — deg{nC;(z,p;)} + deg{nG;(2)}
=I{Gi(2)} + I{Ci(z,p:)} = T{Gi(2)}-

Esse resultado pode ser interpretado da seguinte forma: para qualquer controlador

(163)

do tipo PID e seus subtipos, o grau relativo de T;(z,p;) é o mesmo da planta G;(z),
independentemente do vetor de parametros p; e do polo derivativo p,;, i.e., tem-se
que I'{T;(z,p;)} = 1. De forma andloga a malha cascata 1, dado que G.(z) tem grau
relativo 0 e que pode ter um possivel zero de FNM, o modelo de referéncia da malha
externa pode ser selecionado da mesma maneira, conforme (71). No caso particular

em que G.(z) é um sistema de fase minima, faz-se novamente A = p,.

4.4.4 Inicializagao do Algoritmo

No caso dos conversores tipo boost e buck-boost (nos quais se inclui o conversor

SEPIC), assim como no caso de malha tnica, deve-se utilizar o critério flexivel por
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conta da presenca do zero de FNM, o que implica o uso da solucao iterativa do
problema dada em (45). Dessa forma, sdo requeridas nesse caso também condigoes
para inicializagao do algoritmo. Para o valor inicial 7y, basta que este seja escolhido
de forma que Ao > 1, assim como no caso de malha tnica. Porém, a inicializacao de
po pode apresentar restricoes diferentes, conforme é mostrado na sequéncia.

Avaliando inicialmente a malha cascata 1 a partir da Figura 8, juntamente com
a lei de controle definida em (136), pode-se inferir que, fazendo C;(z,p;0) = 0, leva-se
ao caso particular de controle com malha tnica. Logo, pode-se inicializar a malha
externa com um controlador proporcional Ce(z,0c0) = kpeo < 1/Gao, sendo esse
limite o mesmo que pode ser adotado para a realizagao do experimento de coleta de
dados.

No caso da malha cascata 2, a solugao obtida via VRF'T depende da solucao de
dois problemas de otimizagao diferentes, sendo que somente o problema (54) requer
o uso do critério flexivel e, consequentemente, um valor inicial para p.. Porém, note
que, em (54), o sinal 7;(k) é construido a partir de uma estimativa na qual p; # 0,
fazendo necessaria a consideracao da malha interna na avaliacao da inicializagao
do algoritmo. Em outras palavras, C.(z,p.) é aplicado ao processo compensado
T;(z,p:)Ge(z), e um dado ganho proporcional em p.y deve garantir estabilidade a
esse processo. Para obter tal ganho, assume-se que a malha interna possui dinamica
suficientemente préxima da desejada, i.e., T;(z,p;) = T;4(z). Ainda, considera-se
que o sistema em tempo discreto opera com periodo de amostragem suficientemente
pequeno, podendo ser aproximado pelo seu equivalente em tempo continuo. A partir
dessas defini¢oes, sabe-se que o sistema em malha fechada dado em (160) pode ser
representado por

1 »
Tials) = 1 T ba=e aite, (164)
wdi

Considerando o teorema do ganho pequeno (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE,

2005), um possivel controlador proporcional estabilizante, cujo ganho é dado por

kpeo, € aquele que satisfaz a restrigao: [|kpeoTia(s)Ge(5)|| . = [kpeo| | Tia(s)Ge(s) |l <
|kpeo| 1 Tia(s)]| o [|Ge(s)|l, < 1, onde a propriedade multiplicativa da norma H foi
aplicada. Dado que (164) possui |Tig(jw)| < 1,Vw por definigao, pode-se conside-

rar a desigualdade |kpeo| | Zia(s)|| o [|Ge(9)lloe < |kpeo| |Ge(8)]l, < 1. Finalmente,
assumindo que ko > 0, segue que
b < —— (165)
0 < AT
G

e consequentemente, deve-se buscar o maior valor possivel de ser encontrado para
a norma H., no contexto dos conversores aqui estudados, que leva a restricao no

ganho do controlador proporcional para que este seja estabilizante.
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Sabendo que G.(s) tem apenas um zero e um polo (ERICKSON; MAKSIMO-
VIC, 2001), entdo ||Ge(s)|,, = max(|Gc(0)],|Ge(00)]). Logo, basta um comparativo
entre esses dois valores de ganho dentro do contexto dos conversores abordados para

que se chegue a restricao do ganho proporcional. Conforme mostrado em ERICK-
SON; MAKSIMOVIC (2001, p. 470-471), tém-se, para o conversor boost, os ganhos

|G.(0)] = Rol_D) |Ge(0)| = m e, para o conversor buck-boost, os ganhos
1G.(0)] = ROl-}—DD |Ge(c0)| = m Nota-se que os ganhos |G.(c0)| de ambos

os conversores, nessa forma, dependem de L. e C..
Para eliminar a dependéncia desses termos, pode-se utilizar do fator de qualidade,

que, para ambos os conversores, é dado por

Ce
Qo = R,(1 - D) T (166)
levando, assim, aos ganhos |G.(00)| = R"(l Pl 6 |Go(o0)| = % para ambas

as familias de conversores do tipo boost e buck—boost, respectivamente. Por fim,
lembrando que Qo = 1/(2¢), tem-se os possiveis ganhos |G.(0)| e |G¢(00)| dispostos
na Tabela 6, relacionados aos parametros D e R, de um dado ponto de operacao e

ao coeficiente de amortecimento.

Tabela 6 — Valores caracteristicos de G,(s)
Conversor |G¢(0)] ©2 |Ge(00)] Q

Boost M 4€2R,(1 — D)
Buck-boost R(Ol(i;)])j) 4€2R,D(1 — D)

Fonte: Adaptado de (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2001, p. 470-471).

A partir da Tabela 6 e do fato de que 0 < D < 1, pode-se comparar o ganho

|G.(0)| de ambos os conversores, que leva a restrigdo

Ro(1-D) _ Ro(1-D)
7 < 41D (167)
caracterizando, nesse caso, um ganho |G.(0)| maior para o conversor buck-boost. De

forma andloga, comparando-se os ganhos |G.(c0)| de ambos os conversores, tem-se
4£§ROD(1 - D) < 45(2)Ro<1 - D)? (168>

levando, assim, a um maior ganho |G.(c0)| para o conversor boost. Por fim, tem-se
o0 comparativo:

R(l(—i-D <A4&R,(1 - D). (169)

Considerando o pior caso entre os possiveis valores de ||G.(s)|,, para os con-

versores mencionados e assumindo que 0 < & < 1, que é uma suposicao valida no
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contexto dos conversores cc-cc operando em modo de condugao continua (CCM),
tem-se, em (165):
[Ge(s)llo < 4Ro(1 = D). (170)

Consequentemente, uma condicao suficiente para a obtencao de um ganho propor-
cional estabilizante para ambos os conversores boost e buck-boost é

1

T —
PO = 4R.(1— D)

(171)

Novamente, tem-se que k,,o depende apenas do ponto de operagao do conversor,
nao requerindo o conhecimento dos seus parametros L., C., nem do seu modelo

matematico.

4.5 Resultados experimentais das configuragoes em cascata proje-

tadas via VRFT e aplicadas a um conversor boost

Nesta secao, o projeto de controle usando o VRFT para ambas as configura-
coes em cascata é abordado, visando ao controle de tensao de um conversor boost.
Salienta-se que os resultados obtidos nesta se¢ao o foram em uma planta com os
mesmos parametros nominais do capitulo anterior, mas que sofreu modificagoes de-
vido & queima e consequente troca de componentes. O objetivo de controle visa
reduzir o tempo de acomodacao do sistema em relacao t,, tanto para referéncias
quanto para disturbios, com erro nulo em regime para a tensao de saida. Ainda,

busca-se overshoot nulo e reducao nos picos de corrente durante os transitorios.

4.5.1 Projeto de controle

Inicialmente, foi realizado o experimento de coleta de dados do conversor com um
controlador proporcional apenas na malha externa, com ganho definido em (101).
O conjunto de dados é mostrado na Figura 33.

Foi definida, entao, uma estrutura de controle do tipo PI para o controlador
Ce(z,pe) da malha externa e um controlador C;(z,p;) do tipo P para a malha in-
terna. Essa estrutura de controle é chamada aqui de PI4+P e possui um total de 3

parametros:

o= 1] [t ]

z

Ci(z,p:) = kyp; : (172)
pe= o i = b K hl

Na sequéncia, foi definido um modelo de referéncia com tempo de acomodacao 10%
mais rapido que o de malha aberta, que, nesse caso, foi estimado em 4 ms, o que
levou a um polo dominante p; = 0,978. No caso do polo nao dominante, escolheu-se

de forma que este fosse 4 vezes mais rapido que p;, por simplicidade, de forma que
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Figura 33 — Dados experimentais coletados no conversor boost para o projeto dos

controladores em malha cascata.
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Fonte: do autor.

p2 = p}. Para o caso particular da malha cascata 2, também foi definido um modelo
de referéncia para a malha interna 4 vezes mais rapido que o da malha externa, i.e.,
pai = pt, e com ganho cc diferente de 1, que aqui foi fixado em 0,5 arbitrariamente,

tal que:
0,0425

N EEE)

(173)

Finalmente, o algoritmo VRFT foi inicializado com Xo=1,01c¢ Pe0 = [kpeo O},
sendo kpeo = 0,5(1 — D)/V, = 4,52 x 107* pu/V para a malha cascata 1 and ke =
0,5/(4R,(1 — D)) = 1,8 x 107® A/V para a malha cascata 2.

Como comparativo, foi adotado um controlador PID em malha tnica, projetado
seguindo os passos do capitulo anterior para atender aos mesmos requisitos de pro-
jeto, cujos parametros sao p, = [kpe Kie kde] Tal configuracao tem o mesmo
numero de parametros que as configuracoes em cascata.

Usando os dados da Figura 33 e as classes de controladores e modelos de referén-
cia definidos, foram obtidos os parametros dos controladores dispostos na Tabela 7
apds o processo de otimizacao.

A partir da Tabela 7, tem-se o controlador PID para a malha tinica

00,9034 x 1073(22 — 1,850 + 0,8683)
Claips) = z(z—1) ’

(174)
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Tabela 7 — Parametros dos controladores projetados

Configuracao  kpex  Kjex  kgex Ky x x
Malha Unica 0,102 0,016 0,784 -

Cascata 1 0,072 0,044 - 53,748
Cascata 2 5,664 1,502 - 11,524
%1072 pu/V

%1073 pu/A

juntamente com seu modelo de referéncia identificado

—0,16695(z — 1,107)

Ty(zns) = . 175
a(#0s) = T =0.978) (2 = 0.1889) (175)
Para a malha cascata 1, foi obtido o controlador
. 0,115 x 1073(z — 0,6205
Oe(zapcl) = ( ) )
(z—1) (176)
Ci(zaﬁcl) = 0,053748,
e o seu respectivo modelo de referéncia
—0,012129(z — 1,154)
Ty(z,N0) = : 177
(@) = 20 978)(2 = 0,0149) (177)
De forma analoga, a malha cascata 2 apresentou os controladores
. 7,156 x 1073(z — 0,7901
Ce(zvpd) = ( ) )
(z—1) (178)
Oi(Z,ﬁCQ) = 0,013364,
e o modelo de referéncia
. —0,021787(z — 1,086
i) = ( ) (179)

2 —0,978)(z — 0,9149)"

Na sequéncia, sao apresentados resultados experimentais acerca das 3 configura-
¢oes de controle aplicadas ao conversor boost. A Figura 34 mostra a resposta obtida
para degraus de referéncia, percebendo-se que todas as configuragoes apresentaram
comportamento similar. Ja a Figura 35 mostra os resultados experimentais das
respostas a perturbacao do tipo degrau aplicadas na carga.

Para demonstrar a reducao do espectro da funcao de sensibilidade das malhas
internas de ambas as configuragoes com malha cascata, foi feita a estimativa da
resposta impulsiva s;(k,p;), conforme explorado na Secao 3.1.5, para ambos os casos.
Note que, para tal, assume-se u(k) = S;(z,0c1)ue(k,pe1) para a malha cascata 1 e
ei(k,pe2) = Si(2,pe2)r:(k,pe2) para a malha cascata 2. Fazendo a transformada de

Fourier da resposta impulsiva estimada, pode-se, entao, obter o modulo da func¢ao
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Figura 34 — Resultados experimentais para degraus de referéncia — comparativo
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Figura 35 — Resultados experimentais para degraus de carga — comparativo
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de sensibilidade |S;(e7,p;)|, que é mostrado na Figura 36. Nota-se que, para ambos
os casos, foi obtido |S;(e’®,p;)| < 1 para baixas frequéncias (menores que 2,5 kHz),
chegando a uma atenuacao proxima de —20 dB no caso em que 2 — 0. Esse
resultado estd em concordancia com a analise das fungoes de sensibilidade realizadas

na Secao 4.1.

Figura 36 — Densidade de poténcia espectral estimada através dos dados experimen-

tais para as funcoes de sensibilidade da malha interna.
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Fonte: do autor.

Uma comparagao quantitativa dos resultados é mostrada na Tabela 8, contendo
o tempo de acomodagao t,, os custos JME(p7) calculados para degraus de referéncia
e os custos JMSE(p) (Mean Squared Error) utilizados para avaliar as perturbagoes,

além da variac@o total do sinal de corrente TV (p,ir), os quais s@o dados por:

PHEG) = < S (@lh) — Tal=) (k)

TISE(G) = 3 @ulp) 7 (B) = 1 D (elkp)? (150)
k=0 k=0

TV (pir) = 5 S (in(kp) — inlk — 1))

Fazendo-se uma andlise tanto quantitativa quanto qualitativa dos resultados,
observa-se que os controladores atingem um comportamento de malha fechada simi-

lar ao desejado definido pelos seus respectivos modelos de referéncia, sendo obtido
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Tabela 8 — Comparativos entre as diferentes configuracoes de controle aplicadas ao

conversor boost
Caracteristica Malha Unica Cascata 1 Cascata 2

JME 0,576 V2 0,536 V2 0,764 V2
JMSE (carga) 60,541 V2 97,267 V? 54,166 V2
TV (pyir) (carga)  0,0302 A2 0,0122 A2 00,0249 A?

ts (p/ referéncia) 3,66 ms 3,64 ms 3,90 ms
ts (p/ carga) 4,62 ms 3,20 ms 3,52 ms
M, 1,30 1,24 1,35

*O ts mostrado é o pior caso entre os degraus aditivo e subtrativo.

um custo JM# < 1 V2 para todos os casos, além de tempos de acomodacao préxi-
mos dos desejados. As diferencas encontradas entre os resultados desejados e obtidos
devem-se principalmente a escolha do polo nao dominante py e ao erro de variancia
na estimativa de p e n devido ao ruido. No caso das perturbagoes, observa-se, a
partir de uma analise qualitativa da Figura 35, que a configuracao de controle em
malha tnica resulta em um comportamento mais oscilatério e também em tempos
de acomodagao maiores para disturbios de carga do que os obtidos através das con-
figuragoes em cascata. Fazendo um comparativo apenas entre as configuracoes em
cascata, nota-se que a malha cascata 2 traz melhores resultados dinamicos que a
malha cascata 1. Considerando os picos de tensao, tém-se valores menores com o
uso da configuracao em malha tunica para degraus subtrativos de carga, enquanto,
para degraus aditivos, todas as configuragoes apresentaram resultados similares. Em
suma, nota-se que as configuragoes cascata foram capazes de fornecer resultados com
menores tempos de acomodacao e oscilagoes em comparacao a malha tnica.

Fazendo-se uma analise quantitativa, considerou-se o efeito do custo JM“F obtido
no caso dos disturbios de carga. Nesse sentido, a malha cascata 1 apresentou um
custo 60% maior que a malha tinica, enquanto a malha cascata 2 reduziu o custo em
11% em relacao a malha tinica. Analisando os valores dos tempos de acomodacao, é
notério que o desempenho das malhas em cascata supera aquele obtido pela malha
Unica, visto que esta ultima obteve valores 31% maiores que o pior caso obtido
entre as malhas em cascata. No quesito das oscilacoes de corrente, quantificadas via
TV (i), foram reduzidas em 18% pela malha cascata 2 e em 60% pela malha cascata
1, quando comparadas a configuracao de malha tnica. Finalmente, nota-se que a
robustez geral estimada, dada em fungao de Ms, dos sistemas em malha fechada, foi
similar para os 3 casos, o que é esperado, uma vez que foram obtidos modelos de
referéncia similares para as suas malhas externas.

Em suma, pode-se afirmar que o uso das malhas em cascata obteve melhor desem-

penho dinamico geral, mantendo desempenho similar para referéncias e aprimorando
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o comportamento para perturbacoes, considerando-se controladores com o mesmo

nimero de parametros.

4.6 Consideracoes Finais

Neste capitulo, foram apresentados os desenvolvimentos tedéricos acerca do uso
do VRFT em duas configuragoes de malhas em cascata. As principais contribuicoes
nesse sentido s@o a extensdo das abordagens de CORLETA et al. (2016) e JENG;
YEH (2017), aqui referidas como malha cascata 1 e 2, respectivamente. No caso
da malha cascata 1, fez-se a utilizacao de apenas um conjunto de dados e um tnico
modelo de referéncia para o projeto do controlador, diferentemente da abordagem
original. Ja para ambas as malhas em cascata, foi feita a formulacao dos filtros
usados para aproximacao dos minimos dos diferentes critérios de desempenho. Essas
contribuigdes estao sintetizadas em REMES et al. (2021b).

Posteriormente, ambas as configuracoes de controle em cascata foram aborda-
das no contexto dos conversores cc-cc, de modo que foram dadas diretrizes para
a realizacao do projeto de controladores em malhas em cascata: determinacao do
experimento para coleta de dados, definicao das estruturas dos controladores e dos
modelos de referéncia e inicializacao dos algoritmos.

Por fim, usando o procedimento sistematico de projeto delimitado pelas diretrizes
definidas, foram obtidos resultados experimentais em um conversor boost, no qual
se compararam as configuracoes de controle em malhas em cascata com a de malha
unica. Através de andlises qualitativas e quantitativas, observou-se que o uso das
malhas em cascata foi capaz de melhorar o desempenho dinamico geral do sistema em
malha fechada diante de perturbagoes de carga, reduzindo os tempos de acomodagao
e as oscilagoes de corrente, ao mesmo tempo em que se conservou desempenho similar

para seguimento de referéncias.
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5 METODO DO DISTURBIO VIRTUAL PARA CON-
TROLADORES EM MALHA UNICA APLICADO AOS
CONVERSORES CC-CC

Conforme abordado nos capitulos anteriores, o projeto de controladores para
conversores cc-cc tem como potencial objetivo a rejeicao de perturbacgoes e estabi-
lidade robusta do sistema. No Capitulo 3, a aplicacao do VRFT com as diretrizes
definidas resulta em uma solucao com boa robustez em relacao ao maximo pico da
funcao de sensibilidade. Porém, para que se tenha também uma melhor rejeicao
para perturbacoes, outras solucoes podem ser adotadas.

Uma possivel solugao de projeto que alia bom desempenho e robustez é a uti-
lizacao de malhas em cascata, que foram abordadas no Capitulo 4 no contexto do
VRFT. Porém, elas exigem que seja feita a medi¢ao da corrente dos conversores,
que, em muitas aplicagoes, pode nao estar disponivel, seja por restricoes de custo,
peso, volume, seja pela complexidade de se realizarem medidas de corrente.

Neste capitulo, considera-se o projeto de controladores de tensao operando nova-
mente em malha tnica, mas que tem como objetivo principal um melhor desempenho

na rejeicao de perturbagoes, utilizando-se da abordagem DD do Método do Distirbio

Virtual (ECKHARD; CAMPESTRINI; BOEIRA, 2018).

5.1 Validade do uso do Método do Disturbio Virtual nos converso-

res cc-cc

Sabe-se que, nos conversores cc-cc considerados, duas varidveis sao vistas como
perturbagoes exdgenas: a tensao de alimentacao v, e a carga R,. No geral, ambas
as perturbacoes sao tratadas como perturbacgoes de saida quando se assume o com-
portamento de pequenos sinais dos conversores (KAZIMIERCZUK, 2016). Nesse

arranjo considerado, a saida pode ser escrita na forma

y(k) = G(2)u(k) + Ga(z)ws(k), (181)
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sendo que Gg4(z) e ws(k) sdo, respectivamente, a funcao de transferéncia da per-
turbacdo para a saida (de ws(k) para y(k)) e um dado sinal de distirbio, no qual
se assume uma perturbacao de entrada nula w(k) = 0. Esse arranjo operando em

malha fechada é ilustrado através da Figura 37.

Figura 37 — Diagrama de blocos considerando um distirbio de saida filtrado.
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Fonte: do autor.

Neste caso, a lei de controle considerada é u.(k) = u(k) = C(z,p)(r(k) — y(k)).
Assumindo que r(k) = 0, quando esse sistema é afetado por um distirbio w(k),

pode-se obter, por inspecao da Figura 37, a seguinte relagao:
y(F)[1 + C(2,0)G(2)] = Ga(z)ws(k). (182)

Agora, pode-se considerar um segundo contexto no qual os conversores sao afe-
tados apenas por uma dada perturbacao de entrada w(k), em vez de perturbagoes

de saida, conforme mostra a Figura 38 ao se fazer v(k) = r(k) = 0.

Figura 38 — Diagrama de blocos considerando um distirbio de entrada.
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Fonte: do autor.
Neste caso, obtém-se, por inspecao, que
y(B)[1+ C(z,p)G(2)] = G(z)w(k). (183)

Considerando uma equivaléncia entre os sistemas afetados pelos distirbios na

entrada e na saida, tem-se que (182)«<(183), i.e.,
y(F)[1 + C(2,0)G(2)] = Ga(2)ws(k) & y(k)[1 + C(2,p)G(2)] = G(z)w(k)  (184)
e tal equivaléncia é mantida no caso em que

Ga(2)ws(k) = G(2)w(k). (185)
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A partir dessa andlise, observa-se que um dado distirbio de saida w;(k) pode ser
representado por um distirbio equivalente de entrada w(k) filtrado.

Um resultado similar pode ser obtido assumindo os conversores cc-cc como pro-
cessos incertos, cujas incertezas sao descritas na forma multiplicativa. Tais incertezas
aparecem a partir da variacao da tensao de alimentacao e da carga ao redor de va-
lores nominais (e.g., avaliar relacao (12)). Nesse caso, o processo pode ser escrito na

forma

G(z) = Go(2)
GQ(Z)

onde Go(z) representa o processo no seu ponto de operagao nominal, G(z) é o pro-

G(2) = Go(2)(1 + AG(2)), AG(2) = (186)

cesso em um ponto de operagao qualquer e AG(z) representa as incertezas da planta.

Tal arranjo pode ser ilustrado através da Figura 39. Logo, por inspe¢ao, pode-se

Figura 39 — Representacao de uma planta modelada com incerteza multiplicativa.
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Fonte: do autor.

considerar que variagoes da planta AG(z) decorrentes de variagoes paramétricas em

Vin € R, podem ser vistas na forma de um distirbio de entrada w(k), tal que
w(k) = AG(2)u.(k). (187)

Esse resultado é similar aquele obtido em (185). A partir dessa anélise, fica
claro que mudancas em v;, e R, podem ser vistas como perturbacoes de entrada
equivalentes, que consequentemente podem ser mitigadas através de um controlador

projetado pelo Método do Disturbio Virtual.

5.2 Meétodo do Disturbio Virtual e os conversores CC-CC

Assim como nos capitulos anteriores, esta secao aborda as escolhas da classe do
controlador, do experimento para coleta de dados e do modelo de referéncia para

disturbios no ambito dos conversores cc-cc aqui considerados.

5.2.1 Classe de controladores e o experimento para coleta de dados

Neste caso, busca-se a aplicacao do método VDFT para o projeto de estruturas
de controle de baixa ordem que sejam capazes de atingir erro nulo em regime perma-
nente para referéncias e disturbios do tipo degrau. Logo, a classe de controladores

escolhida é, novamente, a classe de controladores PID, pelos mesmos motivos citados
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na Secao 3.1.1, ou seja,

C(z,p) = p"C(2) = [kp k; k:d] 2. (188)

A tnica diferenga nesse caso fica por conta do polo derivativo, que é definido
pelo projetista visando melhorar a robustez do projeto, conforme sera detalhado na
Secao 5.2.4.

A realizacao do experimento para coleta de dados também pode ser feita seguindo
os mesmos conceitos ja detalhados na Segao 3.1.1: realizar um experimento em
malha fechada, o qual pode ser feito com um controlador proporcional que respeite a
restrigao dada em (67), aplicando-se uma onda quadrada de pequenos sinais 7(k) e de
tamanho 2N ao redor de um ponto de equilibrio (V,, I, D), i.e., livre de disttrbios e
com comportamento dinamico suficientemente proximo de um sistema linear. Como
resultado, tem-se um conjunto de dados com 2/N amostras que pode ser dividido em
dois conjuntos de dados sincronizados {d(k),v,(k)}Y_, e {d'(k),v.(k)}_,, onde este
ultimo é utilizado como varidvel instrumental. Novamente, pode-se estimar o tempo
de acomodacao em malha aberta desse sistema a partir dos dados e do controlador

proporcional utilizado.

5.2.2 [Escolha do modelo de referéncia para distirbios

O modelo de referéncia para distirbios Q4(z,n7) impacta de forma importante
no controlador a ser identificado. E através da sua escolha que se define quao
rapido o sistema em malha fechada ird responder para disturbios w(k), e tal escolha
baseia-se em critérios bem diferentes daqueles adotados para o modelo de referéncia
T4(z) usado no VRFT. Por exemplo, tem-se uma maior complexidade na escolha de
Qa4(z,m), quando se compara com a escolha de Ty(z,n).

Uma primeira caracteristica a ser definida sao os graus do numerador e do de-
nominador de Q4(z,n). Para tal, considera-se que nG(z) pode ser fatorado em
duas parcelas, nG~(z) e nG™(z), que representam os zeros de fase minima e FNM,
respectivalmente. De acordo com SZITA; SANATHANAN (1996); BORDIGNON;
CAMPESTRINI (2018), o denominador de (Q4(z,n7) deve ser tal que se respeite a
relacao

deg{dQq4(2)} > 2{T{G(2)} + deg{nG*(2)}} +1—1, (189)

que, por sua vez, representa o niimero de polos que devem ser definidos pelo proje-
tista. Ainda, [ é o nimero de zeros fixos no numerador de Q4(z,n7) necessarios para
atender a alguns requisitos de projeto. Dado que se deseja rejeitar perturbagoes do
tipo degrau, sabe-se que a restricao QQ4(1,m7) = 0 deve ser atendida. Para tal, Q4(z,n)

deve ter um zero z =1 (i.e. Q =0), resultando em [ = 1.
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Outro aspecto a ser observado sdo os m — 1 zeros no numerador de Qq(z,n)

que sao livres para serem identificados pelo critério flexivel. O nimero de parame-
tros livres deve respeitar a relagdo (SZITA; SANATHANAN, 1996; BORDIGNON;
CAMPESTRINI, 2018):

m = deg{dQq(2)} —T{G(2)} =1+ 1. (190)

Por fim, ressalta-se novamente que, para os conversores cc-cc considerados, tem-
se ['{G(2)} =1, deg{dG(2)} = 2 e deg{nG(z)} = 1. Ainda, no caso de conversores
do tipo buck, deg{nG*(z)} = 0, enquanto no caso dos conversores tipo boost e
buck-boost, deg{nG*(z)} = 1.

A partir de todas essas consideragoes, chega-se a estrutura do modelo de refe-
réncia para disturbios dos conversores tipo buck
Ky(z—1)(z—q)

Qd zn) = .

B )G P - )

(191)
(z—1) z
=n )

(z = p1)(z —p2)(z —p3) |1

sendo n = [Kq —qu} e pa, @ = {1,2,3}, os polos fixados que garantem uma deter-
minada dinamica desejada. Neste caso, optou-se por um modelo ordem maior que
a minima necessaria, o que leva a adicao do parametro ¢ a ser identificado de forma
a compensar os efeitos do zero de fase minima dessa familia de topologias (REMES

et al., 2019). No caso dos conversores tipo boost e buck-boost e seus derivados, tem-se

—Ky(z =1z =N =9

Qa(z,m) :(z —p1)(z—p2)(z —p3)(z —pa)’
- 2 (192)
=1 F(z) = ”TZQ <3 i
R

onde n = [—Kq K,(A+q) —Kq)\q] sao os parametros a serem identificados e
Pa, @ = {1,2,3,4} sao os polos fixados. Observa-se que K, e ¢ servem como graus
de liberdade adicionais, enquanto A representa o zero de FNM dos conversores que
possuem tal caracteristica.

Para a escolha dos polos p,, considera-se aqui que todos sao reais e alocados na
mesma frequéncia, por simplicidade. Neste caso, pode-se obter uma resposta xy
mais rapida que o tempo de acomodacao em malha aberta t,,, fazendo

—4Ta Cr
o= , 193
Pa = EXP < t 1— 0,01x%> (193)

onde ¢y ¢ uma constante dependente do nimero de polos e necessaria, uma vez que

nao existe relagao de dominancia. Para Q4(z,n) com 3 polos, dada em (191), pode-se
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utilizar ¢; = 2,3, enquanto, no caso com 4 polos, em (192), recomenda-se ¢; = 3.
Tais valores foram obtidos empiricamente comparando-se o tempo de acomodagao
de um sistema de primeira ordem com polo p, com os tempos obtidos através (191)-
(192), no qual se considerou para tal uma regidao de modelos com A € [1,01,3,00],
q €10,0,99] e p, € (0,2, 0,99].

A escolha de Q4(z,n) determina a resposta do sistema em y(k) frente a distirbios
de entrada w(k). Na sequéncia, avalia-se também o comportamento esperado do

sistema para perturbagoes de saida v(k) e para referéncia r(k).

5.2.3 Dinamica de malha fechada para referéncias e distirbios na saida

Para analisar o comportamento da saida do sistema diante de referéncias e per-
turbagoes de saida, pode-se usar a relagao definida em (37). A partir do controlador
ideal, pode-se observar que o numerador de CP¥ () nao cancela os polos de G(z),
o que acontece no caso do controlador ideal do VRFT dado em (35). Isso traz uma
consequéncia importante: no caso em que nao ha cancelamento de polos e zeros
entre o controlador e o processo, T'(z,p), S(z,p) e Q(z,p) possuem os mesmos polos
(ASTROM; MURRAY, 2008; SZITA; SANATHANAN, 1996). Logo, se desprezados
os efeitos dos zeros, tem-se um tempo de acomodacao similar para as trés fungoes
de transferéncia do sistema em malha fechada. No sentido oposto, se houver can-
celamento de polos e zeros, haverd uma limitagdo na dinamica de Q(z,p) diante de
perturbagoes de entrada w(k), por conta dos polos de malha aberta de G(z) que
estar@ao presentes (ASTRC)M; MURRAY, 2008; SZITA; SANATHANAN, 1996), o
que ocorre a partir do uso do VRFT. Em suma, como o VDFT nao realiza o can-
celamento de polos e zeros, ele é capaz de atender ao requisito de projeto de tempo
de acomodagao simultaneamente para r(k), w(k) e v(k), desde que Q4(z) possa ser
atingida considerando-se todas as limitacoes na estrutura do controlador e fisicas
da planta. Destaca-se, por fim, que os zeros do processo em malha fechada, despre-
zados nesta analise, podem impactar na dinamica final obtida, especialmente pela

presenca de overshoot.

5.2.4 Avaliando a robustez

Para avaliar a robustez do sistema em malha fechada, consideram-se apenas os
conversores do tipo boost e buck-boost, dado que os zeros de FNM desses casos im-
pactam profundamente a fungao de sensibilidade do processo (SKOGESTAD; POS-
TLETHWAITE, 2005). No caso desses conversores, pode-se considerar a seguinte

funcao de transferéncia em tempo discreto

—Ky(z = A)
22 4a1z+ay

G(z) = (194)
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Considera-se que esse processo opera com um controlador

Ko(2% + 512 + s0)
(z =1z = pc)

onde K., so # ag e s1 # a1 sdo parametros obtidos em fungao de p em (188).

Clz.p) = (195)

A partir de (33), dado que Sy(z,n) = Qa(z,n)G(2)7}, sabe-se que a fungio de
sensibilidade desse processo em malha fechada, com Q4(z,m7) dado por (192), pode

ser descrita por

(z—=1)(z— q)(2* + a1z + ap)
(z = p1)(z = p2)(z = p3)(z — pa)’
onde se considerou que K, = K,, de forma a satisfazer a restrigao Sd(z,n)}zﬁ_l =

1. Por outro lado, a partir de (33), tem-se que S(z,p) = [1 + C(z,0)G(2)]7" e,

consequentemente, a sensibilidade pode escrita como

Sa(z) = (196)

(z—1)(z — pe)(2® + a12 + ap)

S = . 197
(Z7p) 2’4 —|— d323 —|— d222 —I— dlz —I— d() ( )
Comparando (196) e (197), tém-se as seguintes relagoes
(
d3 =ay — Pec — 1 _Kch - Zapa
dy = K Kg(A = 51) — a1(pe + 1) + a0 + pe = 3, PaDb 19%)
198

di = K. K;(As1 — s0) + pe(ar —ag) —ap = > paDupy
0kt f

\dO - Kch)\SO + agPe = Hapa-

A partir de (196)-(197) e assumindo que ambos os denominadores sao iguais,
nota-se que o zero ¢ deve ser igual ao polo derivativo p. do controlador. Logo,
manipulando o polo p., pode-se alterar a funcao de sensibilidade desejada Sy(z,n)
e seu maximo pico M. Ainda, percebe-se que os polos p; a py em Qq(z,n) sdo
os mesmos presentes em Sy(z,m). A partir dessas consideragoes e da definicao de

méximo pico dada em (62), podem-se tragar algumas diretrizes para a escolha de p,
e pa, a={l..4}:

1. Os polos p,, a = {1,2,3,4} nao devem ser escolhidos com uma frequéncia
muito mais elevada que os polos de malha aberta. Isso se deve ao fator de
que estes podem nao limitar suficientemente o aumento de ganho devido aos
zeros (z —1)(2% + a1z + ag) em Sy(z,n) e, por consequéncia, o aumento do seu

maximo pico M.

2. O polo p. deve ser escolhido com uma frequéncia mais elevada que os polos p,
(a0 menos 2x ), mas nao muito alta (quando p. — 0). Logo, pode-se utilizar a
restrigao 0 < p. < p} como um guia. Quanto mais rdpido é escolhido p., menor

é o ganho |S4(z,m)| em altas frequéncias. Isso implica um efeito indesejado:
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Figura 40 — Influéncia do a) polo derivativo p. e dos b) polos desejados p,,a =
{1,2,3,4} no pico M,y da fungao de sensibilidade desejada Sy(z,p,7), sendo todos os
polos p, alocados na mesma frequéncia. Polos p, mais lentos sao posicionados proxi-
mos da frequéncia natural da planta, enquanto polos mais rapidos p, sao localizados

cerca de 2x mais rapidos que a frequéncia natural.
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S : : \ 17 g =3
20 | O maximo pico M, | § O maximo pico M 1"\[)11()(0 1_%151_ il%_l’_‘ dB
O freq. polo p. | % freq. polo x/. ., ~
10} 4 PO P ®raB™, o
10 7.6 dBl 4.7 dB 1~ ls s L
EE D ~ —‘D~ L o.5:3dB m Vo
< . - i Nt c ' Pa
= ot le B | £ 4 = 0¢f h\nm” intermedidrio I
I EE R S <S T . P O 3 L
= int (‘l'lll(‘(llﬂl’l() Pe = ] 5
5 -10 ‘ rapido | 5 {
50 | 5 -10 + N g
g 20 | | g \
27 2 ‘
3: -30 natural | | % |
95} / planta | 95} freq. |
40 £ | | =30 + natural | b
| R planta |
-50 L ‘ ‘ Liiih ‘ ] 1 ‘ Liiid ‘
10* 10? 10% 10 10! 102 10° 10!
frequéncia (Hz) frequéncia (Hz)

Fonte: do autor.

|Sa(z,m)| serda maior para frequéncias baixas/intermediarias, por conta do efeito
do colchdo d’dgua (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE, 2005), e isso pode

levar a um aumento de M.

A Figura 40 ilustra como a escolha dos polos p, e do polo derivativo p. afetam a
magnitude da funcao de sensibilidade desejada [S4(z,n)| e 0 seu méaximo pico Mgq,
considerando um dado modelo G(z) de um conversor utilizado para gerar os dados
e, entdo, computar os vetores (p, n) através do VDFT. A estimativa da funcao de
sensibilidade desejada é feita em fungao das estimativas de Qq(z,7) e C(z,p), que
levam a Sy(z,0,1) = 1 — C(2,p)Qu(z,7) através de (33).

Salienta-se que, de forma a satisfazer a igualdade entre (196) e (197), todas
as relagoes dadas em (198) devem ser satisfeitas. Elas dependem de parametros
desconhecidos e dificilmente serao atendidas no caso pratico. Logo, discrepancias
entre o polo p. pré-fixado e o zero ¢ devem ser esperadas, além de discrepancias nos

polos de Sy(z,1) e S(z,p).

5.2.5 Solugao de projeto usando o VDFT

Considera-se aqui a notacao z (k) = L(z,7;)z(k), onde x1 (k) é a versao filtrada

de um dado sinal z(k) usando do filtro L(z,m;) = Qa(z,7;), que é uma aproximagao
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de (58) !. Entdo, a solugao por LS para 7; em (61) é

N
M= | S & kpi) el (kpica) |20 & kpim)TT (K) (199)
k=1
Ccom

n(k.p) = F(2)[dr (k) + C(2.p)t01 (F)],

&(k.p) = F(2)[d (k) + C(z,0) T, (k)]
onde d (k) e © (k) sdo as varidveis instrumentais. Uma vez que 7); é estimado,
pode-se atualizar o modelo Qq(2,7;) = 7 F(z) e também o filtro L(z,7;). Entao, a

solugao p; em (61) obtida através de LS é

N

N —1
pi = [Z fp(’f;ﬁi)@f(kﬁi)] > (i)l (k) (200)
k=1

k=1

sendo

Qpp(kﬂ?) = _Qd(zvn)C’(z)@oL(k)a
fp(kvn) = _Qd(zm)é(z)ﬁgLUf)a
ter,(k,n) = Qa(z,m)dur (k) — VoL (k).

E importante enfatizar novamente que, assim como no caso do VRFT, apesar
da solucao iterativa do processo de otimizagao, tem-se a dependéncia de apenas
um (ou dois) experimentos coletados no processo. Outro ponto a ser destacado
novamente, conforme ja abordado na Secao 2.7, é que, dada a aproximacao do
filtro L(z,m) =~ Qu(z,n) utilizada, pode ser que os requisitos de projeto nao sejam
atendidos com a solugao p aqui encontrada inicialmente. Isso pode ser contornado
com a realizacao de um segundo experimento usando o controlador projetado no

passo anterior, o qual potencialmente torna a aproximagao L(z,n) =~ Q(z,n) vélida

(BORDIGNON; CAMPESTRINI, 2018).

5.3 Resultados experimentais em um conversor boost

Nesta secao, tem-se como objetivo o projeto de um controlador de baixa ordem
visando um tempo de acomodacao em malha fechada reduzido para disturbios de
entrada, em relagdo ao de malha aberta. O conversor boost utilizado é o mesmo

utilizado também no Capitulo 4.

Lembrando que, de forma andloga ao VRFT, esse filtro aproxima os minimos das funcdes custo
TPM(p) e TP (pn)
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5.3.1 Projeto do controlador de tensao pelo VDFT

Mais uma vez, os dados, mostrados na Figura 41 sao coletados com o mesmo
controlador proporcional utilizado anteriormente, ko = (1 — Up) /Yy = 0,45 x 1073.
O ponto de equilibrio utilizado e o sinal de referéncia aplicado sao os mesmos con-
siderados na Secao 3.4. Lembrando que, nesse caso, tem-se tempo de acomodagao

em malha aberta igual ao estimado na Segao 4.5.

Figura 41 — Dados experimentais coletados em malha fechada com um controlador

proporcional.
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Fonte: do autor.

Novamente, busca-se o projeto de um controlador PID que leve a um tempo de
acomodagao 10% menor que o de malha aberta. Logo, usando ¢y = 3 e zy = 10
em (192) e (193), tem-se p, = 0,936, a = {1...4}. Neste caso, o polo derivativo foi

definido como p, = p} = 0,768. Considerando as condigoes iniciais py = [k:po 0 0]

ey = [—1 1,778 —0,776], que correspondem a ¢y = p., Ao = 1,01 e K, = 1,

tem-se —(z=1)(z = M)z — @)
(= — 0,936)4

Resolvendo agora o problema de otimizacao através de (199)-(200), chega-se a

Qd('Z?ﬁO) =

(201)

—147,66(z — 1,123)(z — 1)(z — 0,978)

~VD N\ _
Qa(z,M1000) = (2 — 0,936)4 )

(202)

onde A}ghy = [—147,66 310,23 —162,17] e

2.426 x 1073(2% — 1,972z + 0,9765)
C(z,p1000) = : : 203
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com piopy = 1073 [0,0667 0,0416 2,3182].

Como os requisitos de projeto, mostrados na sequéncia, foram atendidos ja nessa
etapa, dispensa-se a coleta de um segundo conjunto de dados com esse controlador
C(z,p1050) Para atualizagdo dos seus parametros. Considera-se essa a solugao final a
ser aplicada no processo.

Como comparativo, considera-se o projeto de um outro controlador pelo VRFT

conforme Secao 3.1. Usando os dados da Figura 41, segue que

—0,16695(z — 1,107)
Ty(z,p" ") = — ’ 204
a0 ) = 5 20.978) (= 0,1889)" (204)

0,9034 x 1073(22 — 1,85z + 0,3683)

Clep"™) = 2(z—1)

(205)

5.3.2 Resultados de malha fechada obtidos pelo VDFT

Aplicando os controladores (203) e (205) na bancada experimental, foram obtidos
os resultados dados nas Figuras 42 e 43 para degraus de referéncia e de carga, res-
pectivamente. Os resultados quantitativos sao apresentados na Tabela 9, na qual se
JHSE )

e TV (p,u), que foram abordadas na Secao 4.5.1, além do tempo de acomodagao ;.

retomam o uso de algumas das métricas apresentadas em (180), sendo estas

Figura 42 — Resultados experimentais para degraus de referéncia comparando os

projetos via VRFT e VDFT.
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Fonte: do autor.

Os resultados obtidos mostram um melhor desempenho dinamico diante de per-

turbacoes de carga obtido pelo controlador projetado pelo VDFT, quando compa-
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Figura 43 — Resultados experimentais para degraus de carga comparando os projetos
via VRFT e VDFT.
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Fonte: do autor.

Tabela 9 — Resultados experimentais comparando os projetos realizados via VRFT
e VDET

Caracteristica VRFT VDFT
JMSE — 9701 V? JMSE — 1576 V?
Referéncia TV (pu) =1,62 x 1075 pu®> TV (p,u) = 8,91 x 1076 pu?
ts = 3,66 ms ts = 3,72 ms
JMSE — 60 54 V? JMSE — 36 42 V?
Degrau de Carga TV (p,u) = 0,62 x 107% pu®> TV (p,u) = 4,04 x 1076 pu?
ts = 4,76 ms* ts = 2,52 ms*
Robustez Mg =1,26 My =134
M, = 1,30 M, =291

*Pior caso entre degrau aditivo e subtrativo.
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rado aos resultados obtidos via VRFT. O projeto com o VDFT levou a um tempo de
acomodacao préximo do desejado tanto para os degraus de referéncia quanto para os
de carga, apresentando picos de tensao menores diante dos distirbios. Isso também

JMSE(p), sendo este 30% menor para o caso que utilizou

se verifica a partir do custo
o VDFT. Essa melhora no desempenho ¢é atingida a custa de uma pequena perda de

robustez e maior agressividade no sinal de controle.

5.4 Consideracoes finais

Neste capitulo, sao apresentadas as diretrizes para a realizacao do projeto de
um controlador para conversores cc-cc utilizando o VDFT, buscando um melhor
desempenho diante de disturbios. Além disso, sao apresentadas andlises acerca dos
impactos na robustez do sistema e como os reduzir.

Resultados experimentais obtidos com controladores projetados tanto pelo
VRFT quanto pelo VDFT mostram que a metodologia do VDFT agrega melhor
desempenho dinamico, reduzindo o tempo de acomodacao tanto para perturbagoes
quanto para degraus na referéncia, o que nao pode ser obtido através do uso do
VRFT. Nota-se, porém, que essa metodologia leva a uma degradacao na robustez
em relacdo ao maximo pico da funcao de sensibilidade, além de uma acao de con-
trole mais agressiva, o que se buscou mitigar através de diretrizes especificas para a
escolha do polo pré-fixado do controlador e dos polos que caracterizam a dinamica

desejada.
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6 ESCOLHA DO PONTO DE OPERACAO PARA MAIOR
ROBUSTEZ DOS CONVERSORES CC-CC

Os conversores apresentados sao sistemas com dinamica aproximadamente linear
em torno do ponto de operagao. Dessa forma, ao utilizar um controlador linear,
tem-se o comportamento desejado em malha fechada, desde que o conversor continue
operando em torno do ponto de equilibrio para o qual o controlador foi projetado.
Porém, é comum que o conversor opere fora do ponto de operacao nominal para o
qual foi projetado devido as variacoes na tensao de alimentagao e carga que, por
consequencia, alteram a sua razao ciclica. Desse modo, devem-se considerar os
diferentes pontos de operagao nos quais o conversor pode operar durante a sintonia
do controlador. Obviamente que, ao utilizar um controlador linear, nao é possivel
que a resposta dinamica do sistema em malha fechada seja a mesma para diferentes
pontos de equilibrio. Contudo, pode-se garantir ao menos a estabilidade do sistema
diante de tais variacoes da planta, o que pode ser mais importante no contexto dos
conversores que o desempenho para o seguimento de referéncias considerando apenas
um ponto de operacao especifico.

Neste capitulo, serd apresentada uma analise da robustez do sistema projetado
via VRFT em funcao do ponto de operacao, considerando especificamente a classe
de controladores PID, operando em malha tinica no controle de tensao. Além disso,
sao mostradas algumas diferengas entre a resposta obtida pelo modelo caracterizado
na Secao 2.1.1 e a resposta obtida pela simulacao do circuito considerando perdas

ou a operacao fora do ponto de equilibrio nominal.

6.1 Comparativo da resposta do conversor boost para diferentes

cenarios de operacao

Conforme ja abordado na analise dinamica do conversor boost na Secao 2.1.1, os
comportamentos dinamicos apresentados desprezam certas caracteristicas, a exem-
plo das perdas nos componentes.

Para ilustrar o comportamento, o conversor boost e também a sua diferenca
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Tabela 10 — Dados para simulacao do conversor boost
Variavel Valor | Variavel Valor | Variavel Valor

V, 300 V R, 225 Q D 0,7 pu
Vi 90 V L. 2 mH fs 50 kHz
I 4,44 A C. 2 uF fa 50 kHz

em relacao aos modelos obtidos, foram feitas simulacoes considerando diferentes
cenarios. Para tal, foram usados os dados dispostos na Tabela 10. Em todos os casos,
foi utilizado o valor médio do sinal ao longo de um periodo Ty, sendo desprezados
os ripples de alta frequéncia.

A Figura 44 mostra a resposta da tensao v,(t) e da corrente i (t) em fungao de
variagoes na razao cilica d(t) com amplitude de 0,01 pu para dois casos: i) simulagao
do circuito do conversor boost no software PSIM® . sem perdas; ii) resposta do mo-
delo linearizado obtida através do MATLAB®. Nota-se que ambas as respostas, da
simulacao do circuito e dos modelos, sao bastante semelhantes. E possivel perceber
a dinamica de fase ndo minima no comportamento da tensao v,(t), enquanto esta

inexiste na resposta da corrente iy (t).

Figura 44 — Comparativo entre as respostas do conversor boost simulado sem perdas

e do modelo de pequenos sinais no ponto de operagao nominal.
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Fonte: do autor.

A Figura 45 faz um comparativo entre a simulacao do circuito e os modelos
obtidos a partir de variagoes na razao ciclica com amplitude de 0,01 pu, mas agora
considerando os dados da Tabela 11 para caracterizagao das perdas do conversor.
Nesse caso com perdas, tem-se uma pequena discrepancia entre as respostas da
simulacao e do modelo que nao as considera.

Por fim, tem-se um comparativo na Figura 46 entre a resposta dos modelos e a
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Tabela 11 — Dados para simulacao do conversor boost com perdas

Descrigao Variavel ~ Valor
Resisténcia de () Tds 900 mf2
Resisténcia de )9 T4 300 mf?
Resisténcia de L, rr 300 mf2
Resisténcia de C.. ro 300 mS2

Quedas de tensao de ), Var 1V

Quedas de tensao do diodo de Q1* Vidr 1V

*diodo intrinseco da chave )i, em antiparalelo.

Figura 45 — Comparativo entre as respostas do conversor boost simulado com perdas

e do modelo de pequenos sinais no ponto de operagao nominal.
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resposta obtida por simulacao para o caso de uma amplitude de entrada de 0,1 pu
(10x maior que a anterior). Percebe-se que hd uma diferenca significativa entre as
duas respostas, o que ¢é esperado, dada a natureza de pequenos sinais do modelo.
A Tabela 12 traz um comparativo quantitativo entre as respostas considerando
os diferentes casos. No caso dessa tabela, tem-se a norma-2 (conforme (95)) da
diferenca entre os sinais do modelo e da simulagao, considerando ambos os sinais
vo(kTy) e i, (kTs) para cada caso. Quanto maior o valor, maior a discrepancia entres

as respostas obtidas pelo modelo e pela simulagao do circuito.

Tabela 12 — Custos que relacionam a diferenca entre os modelos obtidos e conversor

simulado diante de diferentes situagoes.
Sem Perdas Com Perdas Grandes Sinais

Tensao 0,236 V2 0,949 V2 100,2 V2
Corrente 0,231 x 1073 A% 0,587 x 1073 A% 111,8 x 1073 A2
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Figura 46 — Comparativo entre as respostas do conversor sem perdas simulado com

entrada de grandes sinais (0,1 pu).
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Fonte: do autor.

Percebe-se que o caso da simulagao com perdas apresenta uma diferenca ligeira-
mente maior em relacao a resposta obtida com o modelo. Mas a principal diferenca se
da com a operacao do conversor com grandes sinais, o que elevou significativamente
a diferenca entre as respostas.

Na sequéncia, sao mostradas as respostas do circuito simuladas em diferentes
pontos de operacao. Inicialmente, fez-se uma variacao de pequenos sinais (amplitude
de 0,01 pu) considerando duas razoes ciclicas (e, consequentemente, duas tensoes de
entrada) diferentes, de maneira a manter a saida no mesmo valor (300 V), seguindo
a relacao (3). A Figura 47 traz as respostas simuladas considerando os casos com
D =0,5pue D = 0,7 pu, correspondendo as tensoes de alimentacao de 150 Ve 90 V,
respectivamente. A diferenca entre as respostas considerando diferentes pontos de
operacao para a razao ciclica é bem pronunciada.

Por fim, sao mostradas as respostas simuladas considerando diferentes resistén-
cias de carga, sendo uma a resisténcia nominal R, = 225 Q (poténcia méxima) e
a outra R, = 450 Q (metade da poténcia). Nota-se que, conforme o esperado, o
aumento da resisténcia diminui o amortecimento do sistema e também a amplitude
da resposta inversa (devido ao deslocamento do zero de fase ndo minima).

A partir dos resultados obtidos, fica evidente que a resposta do conversor é
bastante afetada pelas mudancas no ponto de operacao, o que pode acontecer devido
a variagoes na tensao de alimentagao (levando a variacao de razao ciclica) e/ou na
carga. Também fica clara a natureza de pequenos sinais do modelo, que comeca
a apresentar discrepancias quando considerados sinais de entrada com amplitudes

mailores.
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Figura 47 — Comparativo da resposta do conversor para diferentes pontos de opera-
¢ao, considerando D = 0,7 pu (subindice 0) e D = 0,5 pu (subindice 1).

S 310 1 T zofl’g 1
& @ 300 _YY T T T T T T T T \\:},\,:_____-
u <
g% 290} |
S 0

2\ T T T T
~— I \/\_

s 5 4 %Lo(t) ]

g = — —in()

B = r~——====- NAS—— — - — —

8 = |

207

g | do(t)
x% g 06 —_— dl(t)
SC 0 e m————— — o
— o 1 1 1 1

0 4 8 12 16 20

tempo (ms)

Fonte: do autor.

Figura 48 — Comparativo da resposta do conversor para diferentes pontos de opera-

¢ao, considerando 100% (subindice 0) e 50% (subindice 1) da poténcia nominal.
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6.2 Determinacao do ponto de operacao para um projeto com

maior robustez para o método VRFT

A determinacao do ponto de operacao para realizacao da coleta de dados visando
ao projeto de um controlador com maior robustez é tratado a partir da funcao de

. 1. 1 1
sensibilidade S(s) = 1+C(s)G(s) 14 Log(s)

malha direta e G(s) a planta que representa o conversor, e também em fungao de

, sendo C(s) um controlador na

Lor(s) = C(s)G(s), que é a funcao de transferéncia de malha aberta do sistema

compensado. Lembrando que, conforme comentado na Secao 2.8, M, é o maximo
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pico da funcao de sensibilidade, o que também se aplica no caso de sistemas em
tempo continuo.

O valor de M !, que é o inverso do valor de pico da funcio de sensibilidade,
mede a distancia entre Lor(s)|s=j, € 0 ponto —1 no diagrama de Nyquist, conside-
rando todas as frequéncias, caracterizando, de forma objetiva, a robustez do sistema
(KOBAKU; PATWARDHAN; AGARWAL, 2017). Dessa forma, quanto maior o va-
lor de M, menor a distancia de Lo (s) ao ponto —1 e, consequentemente, menor
a robustez do sistema. Como M, é o maximo valor da funcao de sensibilidade, é
natural que |S(jw)| < M, V0 < w < 0.

Considerando agora uma planta Gg(s)

Gao(l— %)
Gol(s) = 7~

St 5=+ 1

w? Qowo

que representa o conversor cc-cc operando em um dado ponto de operacao no qual

: (206)

se realizou o projeto do controlador Cy(s) para que os requisitos de desempenho
desejados para seguimento de referéncia fossem atingidos. Considerando que Cpy(s)
é um controlador estabilizante do tipo PID com polo derivativo de alta frequéncia,
fixado em py > w,o, wo, que se aproxima do controlador ideal para o processo Go(s),

tem-se

K (Z—Qg + Gom T 1)

s (1 + 1%()) 7
cuja fungao de sensibilidade ¢ Sy(s) = (1 + Cy(s)Go(s))™!, a qual possui um pico
My = 155(5) > 0.

Agora, considere que o conversor opera fora do seu ponto de equilibrio em funcao

Co(s) = (207)

de uma variacdo na tensao de alimentacao e/ou na carga, resultando em uma nova

dindmica G1(s) em torno do novo ponto de operagao
Gi(s) = M (208)
2T g T
mas ainda se utilizando do controlador Cy(s) inicialmente projetado. Isso resulta
em uma nova fungao de sensibilidade S;(s) = (1 + Cy(s)G1(s))~! com valor de pico
My = 815, > 0.
Por fim, as fungoes de transferéncia de malha aberta Loro(s) e Lori(s) do erro

para a saida podem ser descritas como

KoGao (1 - i)

W20
s (1 + }%)
KoGar (1 - w—) (w— + gt 1)

s 52 s
5 <1 - Pco) <w_f - Qiw + 1)

Loro(s) = Co(s)Go(s) = (209)

Lori(s) = Co(s)G4(s) =

(210)
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Através de (209) e (210), chega-se a

Lori(s)  Ga (1 N wi1> (Z_?g’ t Qo T 1) G1(s)

- - . (211)
L S G s 52 s Gols
OLO( ) d0 (1_%0) (w_§+m+1> O( )
Lpc e~ — " ~~
Lz(s) Lw(s)
As relagoes (209)-(211) trazem algumas consideragoes importantes:
No caso em que G4 < Gy, tem-se Lpc < 1V w.
No caso em que w,o < w,1, tem-se |L,(jw)| <1e ZL,(jw) >0V w.
No caso em que wy < wy, tem-se | Ly, (jw)| > 1 e ZL,(jw) > 0V w.
No caso em que w — oo, 1Lomlil _ CGawa®l  Degga forma, fazendo
q ) ILOLO(jw)I - GdO Wz1 Wg : !

Gaw.ow? < Ggwawd, tem-se |Lori(jw)| < |Loro(jw)|, w — oo.

No caso em que wy e wy sao suficientemente menores que w.g € w.i, respec-
tivamente, tem-se que as aproximagoes L, (jw) = 1,V w < wy e L,(jw) =~

w?Jwd, ¥V w > w; sao vélidas.

Assumindo que @); representa o fator de qualidade de um sistema subamor-
tecido, existe uma regiao Qp : w € [w; — Aw,w; + Aw]| tal que |L,(jw)| >

|Ly(00)|, V w € Qg devido ao efeito da ressonancia na frequéncia w;.

A frequéncia de cruzamento wyg, onde ZLoro(jwr) = —m, ocorre na média

geométrica entre w,g € peo, 1.€., Wro = /W20Pc0-

Atendidas as consideracoes C.2 a C.7, tem-se que a frequéncia de cruzamento

w1, onde ZLop1(jwr1) = — se localiza acima da média geométrica entre w,;

€ Dco, 1.€., Wr1 > /W21Pe0 > Wro-

Atendidas as consideragoes C.2 a C.8, tem-se que, na frequéncia de cruza-
mento wy;, caracterizada por |Lori(jwg)] = 1 e |[Lop(jw)| < 1V w > wy,

ZLop1(jwg1) > ZLoro(jwgr)-

Dado que as consideracoes C.1 a C.5 sao satisfeitas, as demais também o serao

como consequéncia, entdo, tem-se que |Lori(jw)| < |Loro(jw)| € LLori(jw) >

LLoro(jw), V w > wy, e que a regiao Qi nas vizinhangas de w; estd suficientemente

distante e abaixo das frequéncias que caracterizam a estabilidade do sistema. Como

con

sequéncia, se Loro(s) caracteriza um sistema em malha fechada estavel, tem-se

o mesmo para Lori(s), uma vez que suas margens de ganho e fase sdo maiores que

as de Loro(s), sugerindo também uma maior distancia MJ' de Lori(s) ao ponto

(—1,0) do diagrama de Nyquist.

A Figura 49 ilustra a resposta em frequéncia de dois exemplos de Loro(s) e

Lori(s), em que as condigoes C.1 a C.9 sao satisfeitas.
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Figura 49 — Exemplo de duas FTs Loro(s) e Lori(s).
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Fonte: do autor.

6.3 Particularizando os resultados obtidos no contexto dos conver-

sores cc-cc considerados

Considera-se que o conversor é representado por Gy(s) no seu ponto de operagao
nominal, conforme (206), e que este opera com razao ciclica Dy e carga Ry nesse
ponto. Por outro lado, G(s) em (208) representa a operacao do conversor fora do
seu ponto nominal, com razao ciclica D; e carga R;. A relagao entre os parametros
dos conversores e os coeficientes dos modelos é dada na Tabela 1. Assume-se ainda
que pqo € suficientemente grande.

Para o conversor boost, assumindo que w; < w.;, ¢ = 0,1, as consideragoes C.1 a

C.5 levam a

Vo Vo
<
1-Dy = 1-Dy
Ro(l - D0)2 < Rl(l - D1>2
L. - L.

< (1= D) < (1—Dy), (212)

& Ro(1— Dy)*> < Ri(1 - Dy)?, (213)

(1 — Dy) < (1—Dy)
VL.C. ~ VL.C,

as quais sao respeitadas se forem atendidas as restrigoes

Dy > Dy
Ry < Ry.

(215)

Em suma, para que o controlador ideal garanta estabilidade em qualquer ponto
de operagao, deve-se realizar o seu projeto considerando o ponto de operagao com

maxima razdo ciclica e maxima carga (resisténcia minima).
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De forma analoga, tem-se, para os conversores do tipo buck-boost, flyback e seus
derivados, que as restrigoes

DO > maX(D1,1 — Dl)
Ry < Ry

(216)

garantem o atendimento as consideracoes C.1 a C.5.
E, por fim, para conversores do tipo buck, que nao possuem zero de FNM e cuja

frequéncia natural independe do ponto de operacao, atende-se a condi¢ao C.1 com
{D1 > Do. (217)

Finalmente, verifica-se agora se w; < w.;, i = 0,1 é uma hipdtese vélida. No caso
do conversor buck, tal condicao é naturalmente atendida, uma vez que w; < w,; — 0.

No caso particular do conversor boost, tem-se:

cwy o L=D)  Rll= Dy & ! Le 4 (218)
CUTVLG S L TRO-DVG S

Para o conversor boost, L. e C. sao projetados a partir das suas respectivas

ondulagoes de corrente e tensao, dadas em (5)-(6), respectivamente. Dessa forma:

AV,
Al

Le _Vin AV, _ Vo(1-D)AV, _
c. I, AI, I, Al

Ro(l - D)

(219)

Escrevendo agora as ondulagoes em termos percentuais, ou seja, AV, = V,AV,

e Al = I Aly, segue que

AV, Vo, AV, Vo(1 = D) AV,y

R,(1— D)AIL = R,(1— NI R,(1—D) T N (220)
Substituindo (219) e (220) em (218), tem-se
ﬁ\/ﬁgu - D)221LZZ: <1 (221)
ou seja,
iILZZ <1 AV < Aly, (222)

o que é uma condicao comum para o conversor boost em conducao continua. Os
valores tipicos de ondulacao de tensao e corrente sao da ordem de 1 ~ 5% e 10 ~
20%, respectivamente. Relacoes equivalentes também podem ser derivadas para a

familia dos conversores buck-boost/flyback de maneira andloga.
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6.3.1 Exemplo numérico da analise de robustez do conversor boost

Neste exemplo, consideram-se os dados do conversor boost experimental para
avaliacao da robustez do sistema diante de variacoes do ponto de operacao. Dessa
forma, V,, L. e C. foram escolhidos conforme dados da Tabela 2. Ainda de acordo
com os dados da Tabela 2, vy, € [Vipmin Vinmaz] = [65 85] V e P, € [PoninPomaz] =
[100 400] W, sendo P, definido arbitrariamente de forma a manter o conversor
no modo de condugao continua.

A partir das especificagbes do conversor, foi definida a razao ciclica
DO - Dmaz‘ =1- ‘/mmzn/‘/o

e a resisténcia de carga
2
RO - Romin - ‘/o /Pomax

visando respeitar as condigoes definidas em (215).

Obtendo os valores de Gy, w,o, wo € Qo conforme (12), definindo p.g = 1000w,
arbitrariamente e K. = 0,999p./Gg4 para atender ao pior caso, onde MS_O1 ~ 0, e
ainda adotando o controlador (207), tem-se Loro(s) = Co(s)Go(s), conforme (209),

s — 4913

L =—4 10°
oro(s) 2079 < 10 s(s+ 4,913 x 109)’

a qual possui My = 0,9995 x 1073 ~ 0.
Agora, considerando os outros extremos para a razao ciclica e para a resistén-
cia Dpin = 1 = Vinmaz/ Vs Romaz = Vi2/Pomin, considera-se, entao, uma segunda

condicao para essas varidveis, (Di,R;), de forma a atender

Dmin S Dl S Dmama

Romin S Rl S Romaz-

Esses valores de (D;,R;) sao usados para obter a planta (208) em fungao dos
novos valores Gg1, w1, wy e ()1 também obtidos a partir de (12), que opera fora do
seu ponto de operacao com o controlador Cy(s), de forma que Lori(s) = Co(s)G1(s).

A partir dessas defini¢oes, foram simulados 1000 casos considerando diferentes
pontos (D1,R;), amostrados aleatoriamente a partir de distribuigoes uniformes, de
forma que vy, ~ U Vinmin, Vinmaz) € Po ~ U(Pomin, Pomaz). A partir dessas 1000
simulagoes, foram obtidos 1000 casos para Lori(s), sendo que o pior caso, caracte-

rizado pela menor distancia M ' = 0,0153 obtida, resultou em

(s — 4995)(s2 + 18925 + 9,295 x 109)
s(s + 4,913 x 105)(s2 + 18695 + 9,337 x 06)

Lori(s) = —4,8376 x 10°

Esse caso foi obtido com V}, = 65,1 V e P, = 395,2 W, que sao valores proximos

de Vipmin € Pomaz, 0 que caracteriza o caso em que Dy ~ D0, € R1 &= Ropmin.
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A Figura 50 traz o diagrama de Nyquist obtido para os sistemas Loro(s) e para
o pior caso de Lori(s), no qual se pode perceber que M;' > My, conforme o
esperado. Logo, mostra-se, de forma numeérica para o conversor boost, que o ponto
(Do, Ry) representa o pior caso e, dessa forma, o controlador projetado nesse ponto
mantém a estabilidade em qualquer outro ponto (D;, R;), desde que a restrigao

(215) seja respeitada.

Figura 50 — Diagramas de Nyquist de um conversor boost simulados considerando-se
diferentes pontos de operacao, mas com o mesmo controlador projetado inicialmente.
Percebe-se que M;' > My'.

Diagrama de Nyquist
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Fonte: do autor.

Foi avaliada também a robustez considerando diferentes parametros para a planta
do conversor boost. Dessa forma, foi definido um conjunto de especificagoes, sendo
V, € {200,250,300} V, e 10 valores de Al; g e AV,y, igualmente espagados nos
intervalos [10,15]% e [1,5]%), respectivamente, que acarretam variagdes nos compo-
nentes L. e C., levando a 300 combinagoes possiveis de modelos para o conversor
boost.

Para cada um dos 300 processos, foram novamente simulados 1000 casos conside-
rando diferentes pontos (D1,R; ), obtidos a partir das mesmas distribui¢oes uniformes
definidas para vy, e P, (ou seja, 300 x 1000 amostras), operando com um contro-
lador (207) projetado a partir do ponto de operacao com (Dy, Ry), de forma que
Mg ' =~ 0 (limite de estabilidade). Para cada um dos 300 processos, foi obtido o
valor minimo de Mj" diante de 1000 simulacoes, o qual caracteriza o pior caso de
robustez obtido, no qual se espera que min; M;;' (1) > M ' > 0. Obtendo, entdo, os
valores de min; M (I) para os 300 processos distintos, chegou-se & distribuicao de
valores disposta na Figura 51.

A partir desses resultados, nota-se que, para todos os casos, foi obtido um valor
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Figura 51 — Distribuicdo de min; M'(I), [ = 1...1000, obtida para 300 modelos
G(s) considerados, onde [ representa um modelo Gy,(s) em funcao de uma dada

amostra (Dy;,Ry;) que respeita a restrigao (215).
70 T T T T T

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12
minM (1)

Fonte: do autor.

tal que min; M;'(I) > M. Isso demonstra numericamente que o controlador ob-
tido no ponto de equilibrio (Dy,Ry) garante estabilidade robusta diante de possiveis

variagoes no ponto de operagao.

6.4 Consideracoes finais

Neste capitulo, foi determinada a escolha do ponto de operacao para maior robus-
tez do projeto do controlador pelo VRFT para a classe de conversores considerada.
A partir de uma analise da resposta em frequéncia para o sistema compensado com
o seu respectivo controlador ideal, no sentido de controle pelo modelo de referén-
cia, observou-se que os conversores tipo buck apresentam degradacao de robustez
no ponto de operagao com razao ciclica minima, logo o ponto de operacao para a
realizacao da coleta de dados deve ser escolhido de forma a utilizar a minima razao
ciclica. Para os conversores tipo boost e buck-buck, condigoes similares dependentes
da razao ciclica e da carga foram obtidas visando um projeto robusto as variagoes do
ponto de equilibrio. A partir de andlises numéricas, confirmou-se a analise tedrica

realizada para um conversor boost.
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7 CONCLUSAO

A partir da revisao da literatura acerca do controle de conversores cc-cc realizada
neste trabalho, verificou-se que as metodologias de projeto de controle utilizadas para
0S CONversores cc-cc sao, na sua maioria, baseadas em modelos matematicos e que as
abordagens de controle baseado em dados (data-driven) sao um potencial campo de
desenvolvimento a ser explorado. Uma vez que boa parte das estratégias de controle
DD ja utilizadas se apoia em conjuntos de dados no dominio da frequéncia, buscou-se
explorar nesta tese metodologias de projeto de controladores data-driven baseadas
no dominio do tempo que dependem de um tnico experimento (i.e., one-shot), com
a finalidade de facilitar a etapa de coleta de dados.

No capitulo 3, foram tracadas diretrizes especificas para a realizacao do projeto
de controladores em malha tinica para uma classe de conversores cc-cc através do
VRFT, visando atingir um comportamento desejado para o seguimento de referén-
cias e a regulacao da tensao de saida diante de disturbios de carga e da tensao
de alimentacao. Os resultados obtidos, tanto no ambito de simulacao para os con-
versores boost e SEPIC quanto no ambito experimental para um conversor boost,
atenderam aos requisitos de projeto estabelecidos, com dinamica proxima a do mo-
delo de referéncia, além de garantir estabilidade do processo diante dos disturbios
considerados.

No capitulo 4, foram consideradas extensoes do método VRFT para realizacao
do projeto de dois tipos de malhas em cascata, que sao configuragoes frequentemente
utilizadas no contexto dos conversores cc-cc em aplicagoes que exigem bom desem-
penho dinamico tanto para o seguimento de referéncia quanto para a rejeicao de
disturbios. Além das diretrizes especificas adotadas para a etapa de projeto, tem-se
como contribuicao adicional a formulacao de filtros que aprimoram a estimativa dos
parametros dos controladores para as duas malhas de controle consideradas, no caso
em que suas estruturas sao subparametrizadas. Os resultados experimentais obti-
dos corroboram o fato de que h&d uma melhora no desempenho dinamico referente
a rejeicao de perturbagoes e a regulacao de corrente em relacao a configuracao de

malha 1nica, mantendo-se um desempenho similar para o seguimento de referéncias
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na tensao de saida.

No capitulo 5, o método VDF'T foi explorado para obtencao de controladores para
0s conversores cc-cc, visando a regulagao da tensao de saida com melhor desempenho
na rejeicao de disturbios em relagao ao método VRFT, levando em conta os casos em
que a corrente dos conversores nao pode ser medida nem estimada. Nesse capitulo,
além de demonstrar a eficacia do método na obtencao de uma resposta com melhor
rejeicao as perturbagoes no contexto dos conversores cc-cc, buscou-se a obtencao de
uma solucao que possa aliar um bom desempenho dinamico para perturbagoes com
uma menor degradagao dos indices de robustez em relacao ao método VRFT. Os
resultados experimentais indicam uma melhora significativa do desempenho dina-
mico diante de distirbios em relagao ao controlador projetado pelo VRFT, ao custo
de uma acao de controle mais agressiva e de uma reducao no indice de robustez
avaliado.

Retomando os objetivos que foram tragados para este trabalho, todos foram atin-
gidos: desde a definicao de diretrizes para a realizagao do projeto de controladores
de tensao usando os métodos VRFT em diferentes configuragoes (malha tinica e mul-
tilago) e VDFT em conversores cc-cc, até a obtengao dos resultados experimentais
utilizando um conversor boost como estudo de caso. Ademais, foi obtida a formu-
lacao dos filtros para ambas as configuragoes de controle em cascata visando lidar
com o caso em que as classes de controladores definidas sao subparametrizadas.

Destaca-se que muitos dos resultados desta tese ja estao disponiveis em artigos

cientificos, como é o caso dos seguintes trabalhos:

e Realizacao do controle de corrente de um conversor boost e comparacao entre
diferentes abordagens de projeto DD, sendo elas o VRFT e o OCI (REMES
et al., 2019).

e Proposicoes para realizacao do projeto de controladores de tensao para conver-
sores cc-cc utilizando o método VRFT, além do comparativo desta metodolo-
gia com uma abordagem de projeto baseado em modelo utilizada na literatura
(REMES et al., 2021a).

e Contribuigoes para a realizagao do projeto de controladores em cascata usando
a abordagem do VRFT (REMES et al., 2021b).

Como contribuigoes adicionais realizadas neste trabalho, destacam-se: i) a obten-
¢ao do méaximo pico da funcao de sensibilidade a partir dos dados do processo, que
foi utilizada nos Capitulos 3, 4 e 5, permitindo a avaliagao do grau de robustez do
sistema de controle projetado para os conversores cc-cc sem a necessidade do uso de

modelos mateméticos; ii) a escolha do ponto de operacao para realizacao da coleta
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de dados visando um projeto de controle pelo método VRFT com maior robustez
para a classe de conversores considerada, que foi explorada no Capitulo 6.

Por fim, esta tese também abre caminho para outros trabalhos futuros, tanto no
ambito tedrico quanto experimental, dentre os quais destacam-se: i) a sistematizacao
e aplicacao das metodologias aqui desenvolvidas em outras classes de conversores,
como as topologias cc-cc ressonantes, dado que estes possuem modelos matemati-
cos complexos, e também as topologias cc-ca (inversores), em fungao da sua vasta
aplicabilidade; ii) o desenvolvimento de metodologias para sintese de controladores
robustos a partir da abordagem de controle baseado em dados, dado que a robustez
¢ um requisito de projeto importante no ambito dos conversores e sua anélise pode
ser demasiadamente complexa em outras topologias de conversores, como é o caso
dos conversores cc-cc ressonantes; iii) Avaliacgdo do uso do VDFT no projeto de
controladores em malhas em cascata, de forma a aprimorar o desempenho dinamico
geral do processo e, a0 mesmo tempo, minimizar a possivel degradacao de robustez

do sistema em malha fechada.
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APENDICE A ESTIMATIVA DAS NORMAS DE SISTEMAS
A PARTIR DOS DADOS DA RESPOSTA IMPULSIVA

Sistemas lineares e invariantes no tempo podem ser plenamente representados
pelo uso de diferentes estratégias, como exemplo, as equagoes de diferencas, fungoes
de transferéncia e a resposta impulsiva (HAYKIN, 2002). No caso de sistemas em
tempo discreto, tem-se que a saida y(k) desse sistema é dada pela convolugao entre
os sinais de entrada u(k) e o sinal g(k) que caracteriza a resposta impulsiva de um

dado sistema G. Dessa forma, considerando que G é um sistema causal, tem-se
G y(k) = g(k) x u(k) =Y g(k —n)u(n). (223)
n=0

Em outras palavras, o conhecimento do sinal g(k) é suficiente para a caracterizac¢ao
de qualquer relagao de entrada e saida de um dado sistema G linear.

Outra definicao importante sao as normas de sinais e sistemas, bastante utilizadas
para caracterizar suas medidas, em especial, as normas Ly, L., usadas para sinais,
e Hy, Ho e Hy, usadas para sistemas. Estas sdo definidas como (SKOGESTAD;
POSTLETHWAITE, 2005, A.5):

Ly Nk, =

Lot [J2(F)|| oo = max [z (k)]

oo |G = Z‘g )= ma o Ngtk)  wlb) ] o (224)

0 u(k)ll e

Zlg
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sendo z(k) um sinal qualquer.
No caso de um sistema estavel, sabe-se que limy_,, g(k) = 0. Dessa forma, assu-
mindo que os termos de ordem maior que M da resposta impulsiva sao despreziveis,

pode-se considerar a aproximagao:

G:y(k) =) gk —n)u(n) =Y g(k-mn)u(n). (225)

g(M+1)<e, com e—07F
Em outras palavras, considera-se que apenas os M primeiros termos da resposta
impulsiva sao suficientes para caracterizar a relacao de entrada e saida do sistema.
Em termos das normas descritas em (224), pode-se também obter uma aproximagao

para duas delas:

M
G, = > " lg(k)].

k=0
(226)
1G]l ~

enquanto, para a norma H.,, que representa a maxima relacao de ganho conside-
rando todos os conjuntos de sinais de entrada possiveis, deve-se adotar uma estra-
tégia diferente.

Expandindo a relagao dada em (225) para os M primeiros termos, tem-se:

! . (227)

y(0) 9(0) 0 0 1 | w0)
y() | _ g('l) g(.O) . 9 u(1) (228)
yM) | [9(M) g(M =1) -+ g(0)] |w(M)
Yum ) 8J\Z ’ Um

Nota-se que, em (228), a matriz G, representa os termos da resposta impulsiva

do sistema e que sua multiplicacao com o vetor de entradas U,; resulta na prépria



155

operacao de convolucao, truncada em M termos. Partindo do pressuposto de que
os termos g(M + k),k > 0 sdo despreziveis, pode-se dizer, entdo, que a matriz Gy,
caracteriza completamente a resposta impulsiva ¢g(k) e, consequentemente, o préprio
sistema G.

A caracterizacao do sistema G a partir da matriz G, permite a utilizacao de
algumas propriedades de matrizes, como é o caso da norma induzida (SKOGESTAD;

POSTLETHWAITE, 2005, A.5):

”GMLMHLP
= max ————. 22
||GM||zp U]\/[a#}% ||(7 ||Lp ( 9)

Em suma, a ||Gy|[;, ¢ uma forma de representar o ganho dado pelo sistema G
considerando um conjunto de sinais de entrada possiveis Uy;. Entre as possiveis

normas induzidas, trés podem ser destacadas:

1Gmll;y = mjax (Z ‘gMij|> ’
Gl = max (Z |gMz-j|> , (230)
J

1Galiy = 7(Gar) = /P (G Gar) |

Ao avaliar (230) e compara-la com as definigdes de normas em (224):

|GrUn||
1G]l = max L2 —|Gullyy
Uv ||Unll o
1Gai U (231)
G|, ~ max =M ZMN L _ ol = |G o
|| ||1 Ut ”UMHLOO || M||ZOO || MHzl

consequentemente, o calculo das normas H;, Hs and H., pode ser aproximado por
M
1G], ~ 1Garllsy =D lg(k)],
k=0

(232)
G, ~

1G]l 2 Gl = 3(Gar) = \/ Amax (G Gr)-

Perceba que, nos trés casos, somente o conhecimento dos M primeiros termos
da resposta impulsiva é necessario para a obtencao da estimativa das referidas nor-
mas. Partindo dessa ideia, diferentes algoritmos (CHEN; LJUNG, 2013) podem ser
usados visando a estimagao dos coeficientes da resposta impulsiva (k) e, conse-
quentemente, das normas do sistema G (GONCALVES DA SILVA; BAZANELLA;
CAMPESTRINI, 2020).
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APENDICE B ESQUEMATICOS DE SIMULACAO

B.1 Conversor Boost

Figura 52 — Esquematicos de Simulacao do Conversor Boost — PSIM e Simulink
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B.2 Conversor SEPIC

Figura 53 — Esquematicos de Simulacao do Conversor SEPIC — PSIM e Simulink
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