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RESUMO

Este trabalho apresenta o procedimento para a obtencdo de um modelo dinamico de
um conversor CC-CC Duplo Série Ressonante com Grampeamento Ativo através do mé-
todo do Modelo Médio Generalizado em Espaco de Estados. Visando a utilizacdo de
técnicas de controle robusto, a reduc¢do da ordem do modelo € realizada a partir da téc-
nica de redugdo por residualizacdo no espaco de estados. Posteriormente, uma andlise
do efeito da adi¢do de componentes harmdnicas nas aproximacdes dos sinais através da
Série de Fourier Generalizada € realizada através da comparacdo de modelos de ordem
reduzida obtidos utilizando diferentes nimero de harmodnicas. Para avaliar os diferentes
modelos, resultados de simulacdo e resultados experimentais sdo apresentados. Por fim,
projeto de controladores por realimentacdo de estados para modelos obtidos utilizando
diferentes nimeros de harmonicas sdo realizados e comparados através de resultados de

simulacao.

Palavras-chave: Modelo dinamico, Conversores Ressonantes, Controle de Conver-

sor, Conversores CC-CC.



ABSTRACT

This work presents a procedure for obtaining a reduced order model for the Dual
Series-Resonant Active-Clamp converter through the Generalized State Space Average
method. Aiming to use robust control techniques the model order reduction is performed
by residualization in state space. Afterwards, using different reduced order models ob-
tained, the influence of adding more harmonic components to the approximations via
Generalized Fourier Series is made. Experimental and simulation results are presented
in order to evaluate the obtained models. Finally, state feedback controllers are projected

using the different models obtained and its performance are evaluated via simulation.

Keywords: DC-DC Converter control, DC-DC Converter Modeling, DC-DC Reso-

nant Converters.
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1 INTRODUGCAO

Com o crescente interesse em energias renovdveis € do melhor aproveitamento da
energia elétrica, conversores estdticos de poténcia representam um tépico de pesquisa re-
levante tanto na academia quanto na indudstria. Conforme descreve (ERICKSON; MAK-
SIMOVIC, 2004), conversores CC-CC (corrente continua-corrente continua) sdo dispo-
sitivos que convertem uma tensio de entrada continua em uma tensdo de saida, também
continua, de menor ou maior magnitude. Tais dispositivos sdo amplamente encontrados
em aplicacdes atuais, como na elevacdo e regulacdo da tensdo de saida em painéis foto-
voltaicos (VETTUPARAMBIL; CHATTERIJEE; FERNANDES, 2021), em aplicacdes de
telecomunicacdo (TAHAVORGAR; QUAICOE, 2019), em veiculos elétricos (TA; DAO;
LEE, 2020), entre outras.

Nesse contexto, torna-se evidente a busca pela melhor eficiéncia energética desses pro-
cessos. Dessa maneira, conversores CC-CC com topologias ressonantes tornam-se boas
alternativas visto que, como demonstra a literatura atual, tais conversores sdo capazes de
aprimorar a efici€éncia do dispositivo (TAHAVORGAR; QUAICOE, 2019). Essa melhora
na efici€éncia do processo € obtida através da mitigacdo das perdas de comutacdo dos ele-
mentos semicondutores. Isso se da pelo fato que conversores com topologias ressonantes
serem classificadas como conversores de comutacdo suave, i.e., permitem a operagao em
condicdo de comutagao com corrente nula (ZCS, do inglés zero-current switching) ou ten-
sdo nula (ZVS, do inglés zero-voltage switching). Além disso, normalmente, essas topolo-
gias sdo capazes de operar com altas frequéncias de comutacao, possibilitando a redugdo
de tamanho dos elementos magnéticos e dissipadores, aumentando assim a densidade de
poténcia do conversor (BARBI et al., 1990; BUCCELLA et al., 2015; TAHAVORGAR;
QUAICQOE, 2019).

Dentre as diversas topologias de conversores ressonantes encontradas na literatura,
destaca-se o conversor Duplo Série-Ressonante com Grampeamento Ativo (DSRAC -
Dual Series-Resonant Active-Clamp Converter), proposto por (LEE et al., 2008). Esse
conversor combina a operacdao em ZVS nas chaves semicondutoras e a operagao em ZCS
dos diodos presentes na topologia de forma a atingir uma eficiéncia de até 96%. Ainda, o

conversor pode operar tanto como elevador (de alto ganho) quanto como abaixador de ten-
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sdo e, como mostra os resultados obtidos por (LEE et al., 2008), possui uma boa regulacao
mesmo em malha aberta para mudancas de carga. Devido a caracteristica de alto ganho e
baixa sensibilidade as variacdes de carga, o conversor torna-se uma boa alternativa para
aplicacdes em sistemas de energia fotovoltaica, uma vez que tal aplicagdo necessita um
conversor elevador para obtencdo de um barramento CC regulado para alimenta¢do do
inversor (FOROUZESH et al., 2017).

Na grande maioria das aplicagdes de conversores CC-CC ¢é desejado que a tensdao de
saida do dispositivo mantenha-se regulada perante as possiveis variagdes da tensdo de
entrada e da carga alimentada pelo conversor. Assim, o controle em malha fechada torna-
se parte importante do processo de desenvolvimento de novos conversores (ERICKSON;
MAKSIMOVIC, 2004). Para o projeto do controlador, uma das alternativas € a obtengao
de um modelo dindmico linear que permita a utilizacdo de técnicas de controle ja cele-
bradas na literatura, como controladores Proporcional-Integral-Derivativo (PID) e con-
trole por realimentacdo de estados, entre outras (SIRA-RAMIREZ; SILVA-ORTIGOZA,
20006).

Tipicamente, conversores CC-CC sao modelados através do Modelo Médio no Es-
paco de Estados (SSA, do inglés State Space Average). Para a correta aplicacdo desse
método, assume-se que as varidveis do conversor (correntes e tensdes) possuem baixa on-
dulagdo no entorno de seu valor médio (ripple) e podem ser aproximadas por este valor
(ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2004). Em conversores ressonantes, as variaveis resso-
nantes evoluem de forma predominantemente oscilatéria. Como consequéncia, tais varid-
veis apresentam elevada ondulacdo e podem apresentar valor médio nulo. Dessa maneira
as hipoteses de pequena ondulacdo e aproximacgdo apenas pelo valor médio sdo violadas,
impedindo a aplicacdo do SSA (SANDERS et al., 1991).

Recentemente (BLIN et al., 2020) apresenta uma comparagdo entre diferentes mé-
todos de modelagem que levam em conta o comportamento das componentes harmo-
nicas dos sinais. Dentre os métodos analisados, destaca-se o0 Modelo Médio Genera-
lizado em Espaco de Estados (GSSA - Generalized State Space Averaging), proposto
por (SANDERS et al., 1991) para conversores ressonantes e estendido em (CALISKAN;
VERGHESE; STANKOVIC, 1999) para conversores controlados através de modulacio
de largura de pulso (Pulse Width Modulation - PWM). Nessa metodologia, os sinais com
elevada ondulacio do conversor sdo aproximadas por suas expansdes em Série de Fourier
com coeficientes variantes no tempo. Esses coeficientes sdo escolhidos como as varidveis
de estado do sistema, permitindo que, além do valor médio, as componentes harmoni-
cas periddicas da ondulacdo sejam modeladas. Ainda, em (YANG; LEE; JOVANOVIC,
1991) uma técnica similar € proposta e chamada método das Func¢des Descritivas Estendi-
das (EDF - Extended Describing Functions). A principal diferencga entre os dois métodos
¢ a escolha entre o uso da Série de Fourier Complexa ou Trigonométrica na derivagao
do modelo. Em (SANDERS et al., 1991) e (CALISKAN; VERGHESE; STANKOVIC,
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1999), o método é desenvolvido a partir dos coeficientes da Série de Fourier complexa
e em (YANG; LEE; JOVANOVIC, 1991) o método utiliza os coeficientes da Série de

Fourier trigonométrica.

Diversos modelos de conversores obtidos através desses métodos sao encontrados na
literatura. Em (BUCCELLA et al., 2015) e (TAHAVORGAR; QUAICOE, 2019) a abor-
dagem com a Série de Fourier trigonométrica é adotada para a obtencdo de um modelo
para um conversor Série-Ressonante (LLC) e para um conversor Duplo Série-Ressonante.
Em (DAHL et al., 2020) € utilizada a Série de Fourier complexa e o efeito do nimero de
coeficientes utilizados na aproximagao das varidveis no processo de modelagem de um
conversor ressonante Classe-DE € investigado. O GSSA também ¢ utilizado em (BLIN
et al.,2020) para a obtengdo de um modelo para a conexao de dois conversores, em (VET-
TUPARAMBIL; CHATTERJEE; FERNANDES, 2021) na obten¢do de um modelo para
um conversor multiporta e em (SHANG et al., 2017) para a modelagem de um conversor
operando em modo de condugdo descontinua (DCM) da corrente ressonante. Ainda, com
o crescente interesse da comunidade académica em sistemas de energia sem fio, os quais
geralmente empregam circuitos com topologias ressonantes, trabalhos que modelam es-
ses conversores através desses métodos sao encontrados em (LI; FANG; TANG, 2019) e
(TAN et al., 2020).

Para que os efeitos das componentes harmonicas sejam agregados ao modelo, o GSSA
acrescenta estados adicionais que descrevem o comportamento dindmico de cada compo-
nente. Devido a adicdo desses estados, os sistemas resultantes apresentam elevada or-
dem quando comparados com modelos de conversores cldssicos. Essa elevada ordem
pode inviabilizar a aplicacdo de técnicas de controle moderno como aquelas baseadas
em realimentacdo de estados. Para contornar esse problema, técnicas de reducdo de or-
dem de modelo (MOR, Model Order Reduction) podem ser aplicadas. Em (CALISKAN;
VERGHESE; STANKOVIC, 1999), um modelo para um conversor Boost levando em
conta a influéncia das harmonicas de primeira ordem é obtido e um modelo reduzido é
obtido através da substituicao da dindmica dos estados referentes as harmonicas por uma
matriz de ganho estitico. Embora eficaz, a abordagem ¢é realizada para o caso particular
do conversor Boost e ndo é generalizada para casos de conversores com um numero ele-
vado de estados. Recentemente, (TAHAVORGAR; QUAICOE, 2019) obtém uma fungao
de transferéncia de menor ordem para um conversor Duplo Série-Ressonante negligen-
ciando os polos de alta frequéncia. No trabalho de (DAHL et al., 2020) um modelo de
ordem reduzida € obtido para um conversor Ressonante Classe-DE através da reducao por

residualizacdo em um balanced system.

Os objetivos de controle relacionados a conversores CC-CC podem variar de acordo
com a aplica¢do. Em aplicacdes de rastreamento de ponto maximo de poténcia (MPPT -
Maximum Power Point Tracking), estes objetivos podem ser o seguimento de diferentes
tensdes ou correntes de referéncia (KAKOSIMOS; KLADAS; MANIAS, 2013) ou o con-
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trole simultaneo das duas varidveis através da regulacdo de poténcia (BELLINASO et al.,
2019). Além do seguimento de referéncia, a operacdo em malha fechada de conversores
pode ter como objetivo a rejeicdo de distirbios e robustez a variagdes paramétricas. Esses
problemas geralmente sdo decorrentes de alteragdes na carga alimentada pelo dispositivo
ou pelas variacOes da tensdo de entrada do conversor. Sistemas de energia com células
combustiveis (HUANGFU et al., 2018) ou fontes empregadas na alimentagdo de sistemas
criticos de telecomunicacdo (TANG, 2015) costumam ter a rejei¢do de distirbios como
principal objetivo.

Para a operacdo de conversores com topologias ressonantes em malha fechada, di-
ferentes estratégias de controle sdo encontrados na literatura. Em (TAHAVORGAR;
QUAICQOE, 2019) um controlador Integral € implementado e o seu desempenho tanto
para rejeicao de distirbios quanto para alteragdes de referéncia € avaliado. No trabalho
de (BUCCELLA et al., 2015), visando a rejei¢do de distirbios de carga e na tensdo de
entrada de um conversor LLC Ressonante, um controlador por realimentacao de estados
e um observador de estados sdo implementados com seus ganhos ajustados através de
experimentos. Diferentes metodologias de sintese de controladores com estrutura PID
também sdo encontradas na literatura. Em (DAHL er al., 2020) os parametros de um con-
trolador PI s@o obtidos através da minimizacao do erro integral absoluto da saida e do erro
quadratico integral do sinal de controle. Nos trabalhos de (SHANG et al., 2017) e (TAN
et al., 2020), controladores do tipo PI sdo sintonizados através da andlise da resposta em

frequéncia dos sistemas em malha fechada.

O principal objetivo deste trabalho é a obtencdo de um modelo dindmico linear em

espaco de estados para o conversor DSRAC.

Visando a aplicagcdo de controladores robustos em espago de estados, deseja-se obter
um modelo que represente adequadamente as principais dindmicas do conversor com um
numero reduzido de estados. Além disso, deseja-se que estes estados sejam mensuraveis
e com sentido fisico. Sendo assim. este trabalho apresenta a modelagem dindmica do
conversor CC-CC Duplo-Série Ressonante com Grampeamento Ativo (DSRAC - Dual
Series-Resonant Active-Clamp Converter) proposto por (LEE et al., 2008). Este conver-
sor combina a operagdo em ZVS e ZCS, proporcionando um aumento significativo de
sua eficiéncia. Trabalhos anteriores modelam conversores com topologias similares a do
DSRAC. Um conversor com 0 mesmo circuito de grampeamento ativo (similar ao estagio
de entrada de um conversor Flyback com grampeamento ativo) do DSRAC ¢é modelado
através da abordagem utilizando a Série de Fourier Trigonométrica em (TAHAVORGAR;
QUAICOE, 2019). Em (SHANG et al., 2017) um conversor com 0 mesmo circuito resso-
nante conectado ao estdgio de saida do conversor € modelado, mas a dinamica do estdgio
de entrada é negligenciada. Contudo, um modelo para o DSRAC que considere sua dina-
mica completa ainda ndo foi obtido na literatura. Além disso, utilizando o método GSSA,

o efeito da adi¢do de componentes harmonicas nas aproximagdes de Fourier necessarios
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para aplica¢do do método € analisado e uma metodologia para a obten¢do de modelos de
ordem reduzida capaz de preservar o sentido fisico dos estados através do processo de
residualizacdo € apresentada. Utilizando diferentes modelos obtidos através do GSSA,
andlises da resposta temporal, da resposta em frequéncia e das diferentes implicacdes no
projeto de controladores robustos por realimentacdo de estados sdo realizadas. As ané-
lises sdo validadas através de simulagdes e resultados experimentais. Nesse contexto, o

trabalho divide-se nos seguintes objetivos especificos:

e Obtencdo de um modelo dindmico do conversor CC-CC Duplo-Série Ressonante
com Grampeamento ativo através do método do Modelo Médio Generalizado no
Espaco de Estados (GSSA);

e Utilizacdo de técnicas de reducdo de ordem de modelo para obtencdo de um mo-
delo dinamico linear de ordem reduzida adequado para a sintese de controladores

robustos no espaco de estados;
e Avaliacdo dos efeitos da adicao de componentes harmonicas do GSSA;
e Validacdo experimental dos modelos obtidos;

e Projeto e simulacdo de controladores robustos por realimentagdo de estados base-
ados a partir de técnicas de controle robusto baseada em desigualdades lineares
matriciais (LMIs).

Essa dissertacdo estd organizada da seguinte maneira: No Capitulo 2 o conversor DS-
RAC para o estudo de caso € apresentado em detalhes, o método de obtencao do modelo
(GSSA) ¢ discutido e a metodologia para reducdo da ordem do modelo é apresentada.

No Capitulo 3, os passos para obten¢do de modelos de ordem reduzida com diferentes
nimeros de componentes harmoOnicas sao apresentados. Simulagdes utilizando o PSIM
sdo apresentadas para analisar as diferengas entre os modelos obtidos. No Capitulo 4, re-
sultados experimentais sdo apresentados para validar os modelos obtidos. No Capitulo 5,
através do projeto de controladores robustos por realimentacao de estado, as vantagens e
limitagdes de cada modelo sao discutidas. Por fim, o Capitulo 6 apresenta as conclusdes

e os trabalhos futuros que podem ser desenvolvidos.
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2 CONCEITOS BASICOS

Neste capitulo os conceitos basicos encontrados na literatura que serdo utilizados ao
longo deste trabalho sdo apresentados. Inicialmente, a metodologia de obtencao de Mode-
los Médios Generalizados no Espaco de Estados aplicada na modelagem de conversores
de poténcia € apresentada. Apds, a técnica de residualizacdo para reducdo de ordem de

modelos lineares no espago de estados € discutida.

2.1 Modelo Médio Generalizado no Espaco de Estados

A derivacdo do Modelo Médio Generalizado no Espaco de Estados e a notacao apre-
sentadas nessa secdo € baseada nos trabalhos de (BACHA; MUNTEANU; BRATCU,
2014) e (BLIN et al., 2020). Esse método de modelagem parte da hipdtese que, devido a
comutacdo periddica, as formas de onda das varidveis (tensdes e correntes) do conversor
também serdo periddicas, com periodos iguais ou mdltiplos inteiros ao de comutagdo do
dispositivo. Nesse caso, (BLIN et al., 2020) define a chamada Série de Fourier Generali-

zada (SFG), como segue.

Proposicdo 1. (BLIN et al., 2020) Um sinal x(t) é dito C" por partes com variagcdes
limitadas se sua derivada temporal de ordem n é continua e definida para todo t exceto
nas suas descontinuidades. Um sinal x(t) C' pode ser representado através de uma SFG

de periodo arbitrdrio T' na forma,

2(t) =2 > Xp(t)e™ —a(t - T), (1)
k=—o00
sendo w = 2% e, para um nimero real § € (0,T), pela relagdo ndo causal
p(t—08) = > Xp(t)e™, 2)
k=—o00

com coeficientes variantes no tempo definidos por,

17 :
X =5 [ ato)e e, ®
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Para fins de notagdo, o k-ésimo coeficiente da SFG de um sinal x(t) também serd repre-

sentado como (x)(t).

A prova dessa proposi¢cdo pode ser encontrada no Apéndice A.1.

Os coeficientes definidos em (3) sdo denominados coeficientes generalizados de Fou-
rier. A obten¢do desses coeficientes pode ser interpretada de maneira andloga a Transfor-
mada de Fourier de Tempo Curto (TFTC) (OPPENHEIM; SCHAFER, 2009). Observa-se
que (2) e (3) equivalem a aplicacio da Série de Fourier em uma janela de tempo mével no
intervalo (¢t — T,T"), de maneira similar 8 TFTC, que considera a aplicacdo da Transfor-
mada Discreta de Fourier em uma janela mével de tempo discreto n. Por consequéncia,
nota-se que os coeficientes generalizados sao fungdes do tempo.

Destaca-se também que o k-ésimo coeficiente Xy () estd diretamente relacionado a
k-ésima harmonica do sinal na frequéncia % Observe que, se o sinal x(t) for periddico
parat > t;, os coeficientes X (t) serdo constantes para t > t¢; + T'. Dessa forma, com o
sistema em regime permanente, (2) equivale a representagdo tradicional do sinal z(t) via
Série de Fourier (HAYKIN; Van Veen, 2003).

Assim como na formulacao tradicional da Série de Fourier, os coeficientes da SFG

X (t) s@o varidveis complexas tais que:

Xi(t) = X;'(8) + i X5 (1)

. @)
X_p(t) = X (1) — j Xk (1),

A partir de (2) e (4), segue que o sinal z(t — §), 0 € (t — T,T), pode ser reconstruido a

partir de seus coeficientes generalizados de Fourier pela relacao:

w(t—0) = Xo(t) +2)  (Xf(t) cos (kwt) — X[ (t)sen (kwt)) . (5)
k=1

Na Fig. 1, um exemplo do sinal (¢ — ¢) (2) é mostrado junto de seus coeficientes da
SFG. Observe na figura que o sinal z(t — §) € periédico em regime permanente enquanto

os coeficientes da SFG tornam-se constantes.
Por esses motivos, como os sinais de um conversor de poténcia em regime perma-
nente sdo periddicos com periodos multiplos inteiros ao de comutacdo, 7' pode ser es-
colhido como qualquer valor multiplo do periodo de comutagdo, sendo por simplicidade

normalmente escolhido o préprio periodo de comutacdo (BLIN et al., 2020).
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Figura 1 — Sinal z(¢ — 0) e os coeficientes da SFG de um sistema.

) , — Xo(t) — X{(t) — X{(1)]

2t M 1 1
O 1 Ofw

_2 at at at _1 1 1 1
0.01 0.0102 0.0104 0.0106 0.0108 0.01  0.0102 0.0104 0.0106 0.010¢

Fonte: Autor.

O objetivo do GSSA € definir um modelo médio dos sinais do conversor considerando
a representag@o via Série de Fourier Generalizada em uma janela de tempo de largura
igual ao periodo de comutagdo. Assim, o coeficiente X(t) estd relacionado ao valor
médio do sinal de interesse e equivale ao resultado da aplicacdo do método SSA. Por sua
vez, os coeficientes X[*(t) e X/ (t) estdo diretamente relacionados com a magnitude e fase
da k-ésima componente harmonica do sinal de ondulacdo. Nota-se que a SFG (5) deve ser
truncadas em algum £ finito, portanto, a precisdo do modelo estd diretamente relacionada
a composicao frequencial dos sinais e ao nimero de coeficientes da aproximacao.

Para derivacdo do modelo, duas propriedades dos coeficientes (3) devem ser explora-

das e sdo apresentados a seguir.

Proposicao 2. (BLIN et al., 2020) A derivada temporal do k-ésimo coeficiente da SFG é
dada por,
Xi(t) = (@)r(t) — jhawXp(t). (6)

onde () (t) é o k-ésimo coeficiente da SFG de i(t).

Proposicio 3. A k-ésima componente harménica do produto de dois sinais C° e de mesma

frequéncia fundamental, denotados x(t) e y(t), é dada por:

oo

(wy)e = > (Xei(0)Yi(1)) (7N

1=—00

sendo Y, (t) e Xi(t) o k-ésimo coeficiente da SFG dos sinais y(t) e z(t).

A prova das proposicoes 2 e 3 sdo apresentadas nos Apéndices A.2 e A.3

Ressalta-se que a propriedade (7) € utilizado para obtencdo dos coeficientes do pro-
duto de dois sinais. Produtos de dois sinais sdo encontrados no processo de modelagem
uma vez que as equacdes diferenciais que descrevem os modos de operacao do conversor
devem ser expressas através de um conjunto unico de equagdes, denominadas equacoes

generalizadas. Para essa descricdo, os modos de operacdo do conversor sdo unificados
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através de sinais de comutacdo (por exemplo, o sinal de PWM que rege o comportamento
das chaves). Esses sinais de chaveamento sdo representados por fun¢des ndo-lineares e
normalmente descontinuas e devem ser aproximadas pela SFG .

O procedimento para obten¢do do modelo pode ser definido de forma sistemdtica

através dos seguintes passos:

1. Descri¢do através de sinais de chaveamento de todos os modos de operacdo do

conversor em um conjunto Unico de equacodes generalizadas;

2. Defini¢cao das aproximagdes para as nao-linearidades das equagdes generalizadas

(fungdes de chaveamento, fungdes sinal, fungdes modulo);

3. Defini¢do da quantidade de harmonicas que os sinais serdo aproximados conforme

(5) e, consequentemente, do nimero de estados do modelo;

4. Determinacao dos coeficientes da SFG como em (3) para uma janela de largura

correspondente ao periodo de comutagdo utilizando as propriedades (6) e (7).

Para exemplificar a aplicacdo do método, o modelo médio de um conversor Boost com

modelagem da ondulacio de suas varidveis € apresentado na sequéncia.

2.1.1 Modelo Médio Generalizado de um Conversor CC-CC Boost

Considere a topologia do conversor Boost exibida na Fig. 2, no qual assume-se que

Vin € constante e o conversor opera em Modo de Condugdo Continua (CCM).

Figura 2 — Conversor Boost.

UL (t)
+,m\_ > N
L () D, n

@r) Vin s(t) 9 Q C—== () SR,
D17 i)

Fonte: Autor.

O conversor € dividido em dois modos de operacao regidos pelo sinal de chaveamento

s(t),
1,0<t< DT,
s(t) = )
0, DT, <t <T,

Essa aproximacio é frequentemente denominada na literatura como Funcdes Descritivas Estendidas
(EDF - Extended Describing Functions), e.g., (BUCCELLA et al., 2015) e (TAHAVORGAR; QUAICOE,
2019).
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sendo D(t) o ciclo de trabalho do sinal PWM, que serd a varidvel de entrada do sistema
modelado. Deve-se considerar que as variagdes de D(t) sdo muito mais lentas que o
periodo de chaveamento T do conversor, ou seja, D(t — 0) ~ D(t) ¥V 6 € (0,T%).

Passo 1 - Obtencao das equacoes generalizadas:

O circuito equivalente das duas etapas de operagdo do conversor Boost sdo mostra-
dos na Fig. 3. A etapa 1 equivale a0 momento em que a chave semicondutora estd em

condugdo, ou seja, s(t) = 1, enquanto a etapa dois é vélida para s(t) = 0.

Figura 3 — Circuito equivalente do conversor Boost para s(t) = 1.

UL(t) 'UL(t)
+ + i
L in(t) L (o)

N
@) Vin C== w(t) §Ro @) vin C== (1) §Ro

1 io(t) I 1 i)

Modo1:s(t)=1 Modo2:s(t)=0
(a) (b)

Fonte: Autor.

As equacdes que descrevem a dindmica das tensdes e correntes no conversor para

essas etapas sdo, respectivamente,

1
in(t) = zvm
| ©)
vo(t) = % CUC(t)
© |
in(t) = 7 (ve(t) +Vin)
1 1 (10)

Vo(t) = aiL(t) — mvc(t).
Finalmente, para representar o periodo em que de cada etapa de operagdo rege o com-
portamento do circuito, multiplica-se as equagdes da primeira etapa (9) pelo sinal s(t),
descrito em (8), e as equagdes da segunda etapa (10) por 1 — s(t) e entdo soma-se 0s

resultados para obter as equagdes generalizadas,

ir(t) = —(1_—;@))”0@) + %%n (an
1
= 7 (=ve(t) + s(t)ec(t) + Vin)
@C<t) — wzi(t) — Ricvo(t)

(12)
= % (z’L(t) —s(t)ip(t) — %vc(t)>

o

Passo 2 - Aproximacao via SFG dos sinais de comutacio:
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Nota-se nas equacdes (11) e (12) os produtos entre a fungdo de chaveamento s(t) e
os estados iy (t) e vo(t). Para a aplicagdao da propriedade (7), os coeficiente harmoni-
cos da func¢do de comutacdo devem ser obtidos através de sua aproximagao pela SFG.

Calculando a SFG para o sinal s(¢) definido em (8), obtém-se os coeficientes,
So(t) = D(t), (13)
Sk(t) J (6—j27rk'D(t) _ 1)

~ 2rk

1 J
= ﬁsen(QﬂkD(t)) - ok (cos(2mkD(t)) — 1).

Passo 3 - Defini¢do dos estados através da quantidade de harmonicas a serem

(14)

modeladas:

Neste exemplo, assim como € realizado no trabalho de (CALISKAN; VERGHESE;
STANKOVIC, 1999), deseja-se obter um modelo médio capaz de modelar a ondulagio de
tensdo ou corrente em torno de seus respectivos valores médios. Para tanto, serd utilizado
apenas as componentes da harmoénica fundamental dos sinais. Sendo assim, os sinais

serdo aproximados conforme descrito na equacao (5) por,

i (t —6) = Ipo(t) + 2 (1111(t) cos (wst) — 1 (t)sen (kwst))

15
ve (t = 6) = Veo(t) + 2 (Veri(t) cos (wst) — Vi (t)sen (wst)) V6 € (0,T5). (1)

Nota-se na equacgdo (15) que w; = 2T—” representa a frequéncia de comutacao do conversor
uma vez que foi assumido 7' = T em (3) para o cdlculo dos coeficientes da SFG. A partir
de (15), assume-se que o vetor de estados € composto pelos coeficientes zero - que contém
o valor médio de cada varidvel - e pelas partes real e imagindria dos coeficientes de cada

harmonica que deseja-se modelar, ou seja,

T

X(t) = | Iro(t) Veolt) ILi(t) Ipi(t) Ver(t) Ver(t) | - (16)

Note em (16) que, para cada harmonica de cada sinal ,dois estados devem ser adicionados.

Passo 4 - Aplicacao das propriedades de média e convolucao:

A partir das equacdes generalizadas, dos estados e das aproximagdes via SFG dos si-
nais de comutac@o do conversor, pode-se obter as equacdes dinamicas de cada coeficiente
modelado. Nessa etapa do procedimento, deve-se desenvolver através das propriedades
(6) e (7) as equacdes diferenciais que descrevem o comportamento de cada componente
harmonica.

Iniciando pelas equagdes que descrevem a varidvel de corrente no indutor iy (t), a

equacao diferencial generalizada que descreve a dinamica dessa varidvel é (11),

1

iﬂﬂzsza0+ﬂWm@+WM- (17)
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Além disso, considera-se que a tensdo V;,, € constante. Para a obtencdo da equacdo que
descreve o comportamento de seu valor médio (k = 0) aplica-se a propriedade (6) em

(17) com k£ = 0, resultando em

. 1

I1,(t) = 7 (=Veo(t) + (s(t)ve(t))o + (Vin)o) - (18)
Nota-se que por ser constante V;,, ¢ composta apenas pelo seu valor médio, entdo (V;,), =
Vin € (Vin)r = 0, Vk # 0. Ainda, observa-se em (18) a presenga do termo (s(t)ve())o, 0
qual pode ser expandido através da propriedade (7). Como optou-se por aproximar apenas
as harmonicas de primeira ordem, foram considerados em (7) apenas os valores i = —1,

0,1, tal que
(s(t)ve(t))o = S1(t)Ve_i(t) + So(t)Veo(t) + S_1(t) Ve (t). (19)
Substituindo (19) em (18), considerando

Ver(t) = Ve (t) + Ve (t)

5 o (20)
Voo =Vei(t) — Ve (t)
e suprimindo o argumento de tempo para simplificacdo, resulta,
. 1 . .
I, = I (_VCO + Sl(VC{% — ]VC{) + SoVeo + S—l(VC{% + ch{) + Vm) . 21)
Por fim, substituindo os coeficientes (13) e (14) com os indices k& adequados em (21),
obtém-se,
: (1-D) sen(2rD) p  (cos(2rD)—-1) , Vi
I, = — _— —. 22
Lo i Voo + T Ver' + T Ver + 7 (22)

Nota-se que os termos complexos de (21) s@o cancelados ao substituir as aproximagdes
dos sinais de comutacdo. Esse comportamento € esperado no desenvolvimento dos coefi-
cientes com indice k£ = 0, uma vez que as funcdes que os descrevem sdo funcoes reais.
Para obtenc¢do da equacio que descreve o comportamento da harmonica fundamental
da corrente iy,(t), repete-se 0 mesmo procedimento para o coeficiente £ = 1. Aplicando

a propriedade (6) em (17) com k = 1, obtém-se,

I, () = (in(6)1 — jwsly(t)

1 ' (23)
=7 (=Ver(t) + (s(t)ve(®)r + (Vin)r) = jwsl1a (t).
Aproximando o termo (s(t)vc(t)); pela relagdo (7) com i = —1, 0,1, resulta em
(s(t)vc(t))1 = So(t)Ver(t) + Si(t)Veo (D). (24)

Substituindo (24) em (23), suprimindo o argumento de tempo para simplificagdo, obtém-
se,

. , | . .
Iy = 5 (=(Vei +3Ved) + So(Vel +3Vel) + SiVoo) — jws(Iui' + 5111)- (25)
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E importante ressaltar que I, = I¥, + jIL, é um coeficiente complexo, de forma que
=1 R4y I T . Assim, substituindo os coeficientes de Fourier da fungio de comutagio

(13) e (14) com os indices k£ adequados em (25) tem-se

sen(2w D) (1-D)

jgl +jj£1 = oL Voo + %IL{ - 7 VC?
(26)
[ (cos(2mD) — 1) (1-D)
+j ( onl, VCO_WSIL{%_ 7 VC{ .

Separando as partes reais e imagindrias de (26) obtém-se as equacdes dos estados refe-

rentes ao coeficiente [,

:p _ sen(27D) (1-D)

L1 = WVCO + CUSIL{ — TVC§7 (27)
. cos(2rD) — 1 1—-D
I = (cos( o L> )VCO —w I F— ( 7 )VC{. (28)

Repetindo o mesmo procedimento para as equagdes que descrevem a dinamica da ten-
sdo v (t), obtém-se o modelo médio generalizado em espago de estados para o conversor

Boost como segue:

(. (1-D) sen(2rD)_ ,  (cos(2rD)—1)  , Vi,
Iip=— _
L0 L VCO + 7TL VCI + 7TL vcl + L
: (1-D) 1 sen(2rD) p (cos(2rD)—1)
Vg = I — Voo — I — I
Co C Lo ROC' Co O L 7O L1
. sen(2w D 1-D
Iy = gVco +w Il — gVclfi
2n L L (29)
P (cos(2mD) — 1) r_ (1-D)
[Ll = 27TL VCO — wsILl — L VCl
: sen(2m D) (1-D) 1
V& = _WILO + T[L? - RVC{E + wsVor
: (cos(2mrD) — 1) (1-D) 1
\VCI1 = - 5=C Iy + TIL{ —w Vol — WVC{-

Nota-se que o modelo obtido (29) € ndo-linear, uma vez que contém termos bilineares
e fungdes seno e cosseno com a varidvel manipulada do sistema D(¢) como argumento.

Para avaliar o modelo obtido, uma comparacdo entre uma simulagdo do conversor
utilizando o PSIM e o modelo descrito por (29) é realizada. Para exemplificacdo, o con-
versor utilizado na simulagdo foi projetado para que suas formas de onda tenham, pro-

positalmente, elevada ondulacdo. Os parametros do conversor sdo exibidos na Tabela 1.

A Fig. 4 mostra as formas de onda para uma variagdo de D(t) = 0.5 para D(t) = 0.52.
Os sinais apresentados legendados como GSSA sdo as formas de onda do conversor
reconstruidas a partir da evolugdo dos estados do modelo na aproximagao (15). Os sinais
identificados como I, e Vo sdo os estados referentes, respectivamente, ao valor médio

da corrente no indutor e da tensdo no capacitor.
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Tabela 1 — ParAmetros do Conversor.

Parametro Valor Parametro Valor

C A4pF Vi, 5V
L 50uH D 0.5
R, 180 f, 50kH 2

Figura 4 — Variacdo da tensdo de saida ao salto da razdo de trabalho do conversor Boost.
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Fonte: Autor.

Nesse resultado, nota-se a capacidade do modelo em representar, além do valor mé-

dio das varidveis, a ondulacdo ao redor desse valor. Essa caracteristica é fundamental

para a modelagem de conversores ressonantes que apresentaram varidveis com elevada

ondulagdo e até mesmo com valor médio nulo.

Na Fig. 5 sdo apresentados os coeficientes da SFG da tensdo v¢(t) e da corrente i, (t),

que correspondem a cada uma das varidveis de estado. Nota-se que, como esperado,

os coeficientes da SFG passam a ser contantes quando as varidveis entram em regime

permanente, recuperando os coeficientes da Série de Fourier em sua formulagdo original.
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Figura 5 — Resposta das componentes harmdnicas ao salto na razao de trabalho do con-
versor Boost.
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Fonte: Autor.
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2.2 Reducao de Ordem de Modelos Lineares

A derivacdo de um Modelo Médio Generalizado no Espago de Estados acarreta na
adicao de estados utilizados para modelar o efeito da ondulag¢do ao redor do valor médio
das varidveis do conversor. Esses estados adicionais definem a magnitude e fase das com-
ponentes harmodnicas dos sinais do sistema modelado e ndo podem ser medidos em uma
aplicacdo pratica. Em aplica¢des onde deseja-se utilizar controladores por realimentagao
de estados, os estados ndo-mensuraveis devem ser obtidos através de observadores de es-
tados o que pode aumentar a complexidade do sistema de controle. Além disso, a matriz
de estado dos sistemas resultantes do GSSA sdo compostas por muitos elementos nulos e
alguns elementos que assumem valores elevados. Essa composi¢ao da matriz pode acar-
retar em uma matriz mal condicionada e sujeita a problemas numéricos (DAHL et al.,
2020). Por essas razdes, a obten¢do de modelos de ordem reduzida € desejada.

A partir da formulacdo apresentada em (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE, 2001),
o problema de Reducio de Ordem de Modelo (MOR, do inglés Model Order Reduction)
pode ser definido como: Considere um sistema Linear Invariante no Tempo (LIT), MIMO

(Multiple Input Multiple Output) e estavel representado pela matriz de funcdo de transfe-

réncia
AlB
G(s) = . (30)
c|D
Assuma ainda que
x(t) = Ax(t) + Bu(t) 31
y(t) = Cx(t) + Du(¢)

¢ uma realizacdo minima desse sistema com x(¢) € R™, u(t) € RP, y(t) € R?¢e A, B, C,
D sdo matrizes reais de dimensao adequada. O problema de MOR consiste em encontrar
uma aproximagdo de menor ordem G, (i.e. um sistema com um vetor de estados x,, € R”
com r < n) tal que a norma H,.* da diferenca ||G — G|~ seja a menor possivel.

Do ponto de vista do espacgo de estados, o vetor de estados pode ser particionado de

(t) = [ (1)

Xo (t)

onde x5 é um vetor que contém os k estados que deseja-se remover do sistema e X, contém

forma que,

: (32)

os = (n — k) estados que devem ser mantidos. Dessa maneira, as equagdes de estados

(31) podem ser reescritas na forma,

[ (1) ] _

%A norma infinita é definida por ||G||~ = sup,, &(G(jw)), onde (.) é o maior valor singular da matriz

All A12
A21 A22

X, (t)

Xo (t) +

ﬁ; ] u(t), (33)

de transferéncia.
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X, (1)
X2 (1)
A referéncia (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE, 2001) descreve trés métodos para

a solucdo desse problema: reducdo por truncamento, reducao por residualizacdo e apro-

y(t) = [ C G } + Du(t). (34)

ximag¢do 6tima no sentido da norma de Hankel. A seguir serd detalhada a reducao por
residualizacdo, normalmente empregada na modelagem de conversores (CALISKAN;
VERGHESE; STANKOVIC, 1999; DAHL et al., 2020).

2.2.1 Reducio por Residualizacao

Para realizar a reducgdo por residualizacdo, deve-se residualizar os estados que serdo
descartados, ou seja, define-se x5(¢) = 0 nas equagdes (33) e (34). Entdo, pode-se resolver

X5 (t) em fungdo de x,.(t) e u(t), resultando em:
Xo(t) = —Ay Ao, (t) — Ay, Bou(t), (35)

onde assume-se que Ay, € inversivel. Substituindo (35) em (33) e (34), obtém-se o sistema

reduzido,

{ %,(t) = (A1 — A12Agy Agy) Xr(t) + (B1 — Az Bs) u(h) : (36)
)

y,,(t) = (Cl — C2A22 Agl) XT + (D — C2A22 Bg) (t

Definindo
A, 2A - A12A§21A21

B, £B; — A1pA,B,
C, £C— CA Ay
D - D CQA BQ,

(37)

o sistema reduzido por residualizacao serd dado por:

A, |B,
G(s) 2 |—— . (38)
C, |D,

Como descreve (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE, 2001), costuma-se colocar o
sistema original G(s) na forma de Jordan com os autovalores ordenados de maneira que
X contenha os modos mais rdpidos do sistema. Dessa forma, a reducdo por residualiza-
cdo é similar a aproximacdo por valores singulares, na qual permite-se que a derivada dos
estados mais rdapidos tendam a zero de acordo com um certo parametro .

Note que, em contraste a redu¢do por truncamento que mantém a dinamica do sistema
na frequéncia infinita (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE, 2001), ao definir as derivadas
dos estados removidos como zero, a reduc@o por residualizacdo preserva o ganho esta-
tico da planta. Além disso, nota-se que o sucesso na reducdo depende da realizacdo em
que o sistema original é representado. Além da forma de Jordan, (SKOGESTAD; POS-
TLETHWAITE, 2001) sugere a utilizagdo de um balanced system, no qual os estados sio



31

ordenados de acordo com seus valores singulares de Hankel. O valor singular de Hankel
de cada estado pode ser interpretado como uma medida da influéncia de cada estado na
saida do sistema. Note que, embora ambas as realizacdes sugeridas permitam uma es-
colha sistematica dos estados a serem mantidos no sistema, o sentido fisico dos estados
nessas realizagdes ndo € claro, podendo resultar em estados nao mensurdveis. Do ponto
de vista prético, pode-se escolher os estados a serem removidos de maneira a preservar
as dinamicas relevantes do sistema modelado. Ambas essas questdes sao discutidas a se-
guir, onde, para fins de ilustracdo, a técnica de residualizacdo é aplicada para o modelo

do conversor Boost apresentado em (29).

2.2.2 Aplicacio da Reducao de Ordem de Modelos Lineares em Conversores Mo-
delados pelo GSSA

Considerando o conversor Boost modelado anteriormente, primeiro deseja-se obter
um modelo localmente linear em torno do ponto de equilibrio X. Para isso, primeiramente
deve-se admitir que ndo hd variacdo da tensdo de entrada V;,,. Entdo, fixando D(t) = D
no ponto de operacao desejado, obtém-se o ponto de equilibro X para o sistema através da
solucdo de x = 0 nas equagdes ndo-lineares (29). Note que o ponto de equilibrio, nesse
caso, significa os coeficientes da SFG convergirem para um valor constante. Utilizando

um modelo de pequenos sinais (CHEN, 1999), define-se,

(39)

onde 9x(t) e dd(t) representam pequenas variagdes ao redor do ponto de operagio (X, D).

Entao, obtém-se um modelo linear em espacgo de estados descrito por

0x(t) = Adx(t) + Bdd(t) 40)
dy(t) = Cox(t) ’
onde as matrizes Jacobianas A e B sdo obtidas através de (KHALIL, 2002):
A — af(X7D) e B — af(X7D) , (41)

ox (x,D)=(%,D) oD (x,D)=(%,D)
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sendo f(x,D) o conjunto de equagdes ndo-lineares descrito em (29). Nesse caso, segue

que:
— D—1 sen(2D7r) 1—C05(2Dﬂ') ]
0 L 0 0 7L 7L
_E 1 _sen(ZDﬂ') 71+cos(2D7r) 0 0
C R,C wC wC
sen<QD7r) D1
A — 0 oL 0 Ws 5 0
0 Lex(2Dr) 0 0 D-1
sen(QDﬂ) D-1 1
~ 0 - 0 TR, Ws
—1+cos(2D7r) D—1 1
e 0 0 — —Ws ~RC |
(42)
(&
[ 2D7) _ 2D7)_ ]
XE +2cos(L 7r)x5+2<en(L 7r>X6
< 2Dm) _ sen(2D ) _
Xé _9 cos(C 7T)X3 _9 sen(c 7r) %4
s(2 D -
B - 005(L 7") Xy + Xf (43)
N sen(2 D W)X + %6 ’
L 2T
2D B _
_cos(c 7r) %, — 65
2D _ _
i _sen(c 7r> %, — %4 _

sendo X; o i-ésimo elemento do ponto de equilibrio X. Por fim, C é escolhido de acordo
com a saida desejada do sistema. Para essa andlise, considera-se o valor médio da tensao
no capacitor v.(t), logo, C = [ 01 000O0O0].

Inicialmente, devemos escolher quais estados deseja-se manter no sistema apos a re-
ducdo. Para fins ilustrativos deseja-se manter os estados I, e V, de maneira a obter um
modelo similar ao modelo tradicional do conversor Boost obtido através do SSA (ERICK-
SON; MAKSIMOVIC, 2004). Na Fig. 6 € apresentada a resposta em frequéncia do mo-
delo (40), onde nota-se a presenca de dois pares de polos complexos muito préximos a
frequéncia de comutacdo do conversor. Esses polos sdo adicionados devido a presenca
dos estados que definem a magnitude e fase das componentes harmonicas dos sinais do
conversor. Nesse sentido, pode-se residualizar os estados que modelam as harmonicas de
modo que sua influéncia nos valores médio € incorporada ao modelo enquanto as varia-
veis de estado mensurdveis - referentes aos valores médios das grandezas do conversor -
sdo mantidas.

Definindo,

I Lo (t)

= 44
= Ve e
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e aplicando o processo de residualizacdo definido em (37), obtém-se um modelo linear
reduzido para o conversor Boost modelado através do GSSA em que os estados sdo o

valor médio das variaveis do conversor.

Figura 6 — Resposta em Frequéncia da saida (tensdo V. ) do Modelo Linearizado do con-

versor Boost.
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Fonte: Autor.

Para melhor ilustragdo, as matrizes numéricas do sistema original e do sistema redu-

zido sdo apresentadas. A matriz de estados do sistema original é:

0 —10000 0 0 0 —12732 |
113640 —12626 0 144690 0 0
0 0 0 314160 —10000 0
A= ,  (45)
0 —6366,2 —314160 0 0 —10000
0 0 113640 0 —12626 314160
72343 0 0 113640 —314160 —12626
enquanto para o sistema reduzido, obtém-se:
—120.4 —100094
— (46)
114710 —12628
Para o vetor de entrada do sistema original, tem-se:
[ 187860 |
—339870
—192870
B= . 47)
1670,8
29370
—1811




34

Para o sistema reduzido,

199790
B, . (48)
—249860

Figura 7 — Comparacdo entre a Resposta em Frequéncia do Modelo Linearizado, do Mo-

delo Reduzido e do Modelo obtido através do SSA do conversor Boost.
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Fonte: Autor.

Por fim, visando demonstrar que ao efetuar a residualiza¢gdo mantendo os estados re-
ferentes ao valor médio das varidveis, um sistema similar a aplicacdo do SSA € obtido, a
Fig. 7 apresenta a resposta em frequéncia do sistema original, do sistema reduzido e do
modelo tradicional obtido pelo SSA (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2004). Note que a
resposta em baixas frequéncias € similar para os trés modelos, o que indica que a reducao
atingiu o objetivo esperado uma vez que foi capaz de manter a resposta em baixa frequén-
cia do modelo. Além disso, pode-se notar que para frequéncias mais altas, o modelo
obtido pelo SSA e o modelo reduzido sdo ligeiramente diferentes, essa diferenga € espe-
rada ja que o modelo reduzido incorpora através da residualizacio o efeito da ondulagao

dos sinais do conversor.

2.3 Consideracoes Finais

Neste capitulo foram apresentados os conceitos basicos que serdo utilizados ao longo
deste trabalho. Inicialmente, a metodologia do GSSA, utilizada para obtencao de modelos
para conversores com circuitos ressonantes, a qual serd utilizada para obteng¢do de um
modelo médio para o DSRAC foi apresentada.

Por fim, uma vez que um dos objetivos desse trabalho € a obtencdo de modelos de
ordem reduzida para fins de aplicacdo de técnicas de controle baseadas em realimentacao
de estados, o método de residualizagcdo para a reduciao de ordem de sistemas lineares foi

apresentada.



35

3 MODELO DINAMICO DO CONVERSOR DUPLO SERIE
RESSONANTE COM GRAMPEAMENTO ATIVO

Neste capitulo, inicialmente o circuito do conversor Duplo Série-Ressonante com
Grampeamento Ativo 4 apresentado e suas caracteristicas fundamentais sdo discutidas.
Em seguida, o processo de obten¢do de um modelo linear de ordem reduzida para o con-
versor DSRAC ¢ apresentado seguindo os passos descritos no Capitulo 2. Apds serd
desenvolvido um algoritmo para a geracdo dos coeficientes do GSSA considerando di-
ferentes nimeros de harmonicas e o método de redu¢do do modelo descrito no capitulo

anterior.

3.1 Conversor Duplo Série-Ressonante com Grampeamento Ativo

A topologia do conversor Duplo Série-Ressonante com Grampeamento Ativo € apre-
sentada na Fig. 8. Este conversor é composto por um circuito no lado primério do trans-
formador (7") semelhante ao de um conversor Flyback com grampeamento ativo, € no
lado secundario um tanque ressonante composto por uma indutancia Ly e dois capaci-
tores C e (s, considerados iguais, conectados entre um retificador do tipo dobrador de
tensdo e ligados a um capacitor de filtro C,. O transformador é modelado como um trans-
formador ideal com relagéo de espiras ny/n; = n e a carga alimentada pelo conversor é
representada pela resisténcia R,. As chaves S; e Sy operam de forma complementar e sdo
controladas através de modulacao de largura de pulso (PWM - Pulse Width Modulation),
representado na figura pelo sinal s(¢) e seu complementar 5(¢), com sua razio ciclica
(duty cyle) D referente a chave S;. A resisténcia de condugdo das chaves S; e S5, deno-
tada R,,, € considerada na obtencao do modelo dindmico e tendo seu valor considerado
igual para ambas as chaves. Essas resisténcias sdo incluidas no circuito equivalente de
cada modo de operagdo para modelar a resisténcia de condugdo das chaves semiconduto-
ras (ERICKSON; MAKSIMOVIC, 2004). Essa inclusdo € realizada para que o modelo
seja mais fidedigno com uma aplicacdo prética, assim como € realizado no trabalho de
(DAHL et al., 2020), onde diversas resisténcias parasitas sdao levadas em conta, e em
(TAHAVORGAR; QUAICOE, 2019), em que um coeficiente de amortecimento € adi-
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cionado a fun¢do de transferéncia do modelo com o objetivo de simular os efeitos das

resisténcias parasitas.

Figura 8 — Circuito do conversor DSRAC.

_ im(t) : () Ch == vd(t)i +

Vi (i) Ce == ve(t) ng nzg H §;L2 B
52 : éCo == w(t) R,
- ) | i :

Grampeamento Ativo D22 Ca == vaal(t)

Circuito Duplo-Sério Ressonant
Retificador Dobrador de Tensao

Fonte: Autor.

O circuito de grampeamento ativo no lado primario permite a operagdo em ZVS das
chaves S; e S5, enquanto o circuito ressonante no secunddrio garante a operacdo em ZCS
dos diodos D; e Ds. (LEE et al., 2008) mostra que o conversor tem ganho estdtico similar
a de um conversor Boost isolado e, através da escolha da relacdo de espiras n, o conversor
DSRAC pode ser utilizado tanto na elevagdo quanto na reducio da tensdo de entrada.

Considerando L,,, > L, o ganho estitico do conversor é dado por,

V. n
=—— 0< .
v 1_D,O_D<1 (49)

Ao longo de todo o trabalho, os parametros do conversor utilizado como estudo de
caso foram obtidos no trabalho de (DE VASCONCELLOS, 2019) no qual um conversor
para uma aplicacdo de elevacao de tensdo para sistemas de energia fotovoltaica foi proje-
tado através das instrugdes de projeto de (LEE et al., 2008). Denotando ¢, = Cy = C,

os parametros desse conversor sdo apresentados na Tabela 2.
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Tabela 2 — Parametros do Conversor DSRAC.
Parametro Valor Parametro Valor

Vin 155V n 4

L, 15uH Ry, 250mS)
C. 150uF Ly 1uH
C, 1pF , 150pF
R, 2502 D 0.3

fs 50kH z

3.2 Obtencao do Modelo Médio Generalizado em Espaco de Estados

No trabalho de (LEE et al., 2008) o conversor € dividido em oito etapas de opera-
cdo. Como alguns desses modos descrevem pequenos eventos que ocorrem dentro de um
mesmo circuito equivalente, para a modelagem dinamica serdo considerados quatro eta-
pas de operagdo. Essas etapas sdo obtidas de acordo com as combinagdes de comutacio
possiveis das chaves semicondutoras e dos diodos, apresentadas na Tabela. 3. O circuito

equivalente das quatro etapas sdo mostrados nas Figuras 9-12.

Tabela 3 — Estados dos Dispositivos Semicondutores em cada Etapa de Operacao.
Etapa Sl 52 D1 D2 Z's (t)

1 Fechada Aberta Conduz Bloqueio # 0
2 Fechada Aberta Bloqueio Bloqueio 0
3 Aberta Fechada Bloqueio Conduz # 0
4 Aberta Fechada Bloqueio Bloqueio 0
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p

T

Figura 9 — Etapa de operagdo 1 do conversor DSRAC.
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Fonte: Autor.

Figura 10 — Etapa de operacdo 2 do conversor DSRAC.

T Ls +
T
is(t) =0

. C1 == va(t) +
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T

Fonte: Autor.

Figura 11 — Etapa de operacdo 3 do conversor DSRAC.

ip T Ls +

== ver(t) +

+
Co

Cy == wea(t) —

—— v(t) Ro

Fonte: Autor.

Figura 12 — Etapa de operacdo 4 do conversor DSRAC.
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Fonte: Autor.
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Primeiramente, aplicando leis de nés e malhas nos circuitos equivalentes, obtém-se
as equacoes diferenciais que descrevem o comportamento de cada modo. A dindmica

durante o modo 1 € descrita por:

;o

im(t) = = F2im(t) — 2o ig(8) + 7 Vin(t)

Be(t) =0

ig(t) = — "o, (1) — "Hen (1) + Fvea(t) — Fvo(t) + 2 Vin(t) (50)
Vea(t) = ris(t) — Fgvo(t)

L Do(t) = gia(t) — g o(D).

Para o modo 2, tém-se:

im(t) = —fzo" im(t) + Ll Vin(t)
0:(t) =0
is(t) =0 (51)
Vea(t) = — e Volt)
L 0o(t) = —ﬁva(t)
O modo 3 € descrito pelas equagdes:
(i (1) = —Heni (1) — Fvg(t) — 2feni (1)
Ve = goim(t) + &is(t)
ig(t) = —2Honj (1) — Pu(t) — e (8) + Loea(t) (52)
Vea(t) = —-is(t) — g vo(t)
[ Vo(t) = —-is(t) — 72 Vo(t)-
Finalmente, as equacdes obtidas para o modo 4 sao:
( im(t) = _Ri:lm@) LmUC(t)
Ve = c%lm(t)
is(t) =0 (53)
Vea(t) = — e Vo(t)
[ 0(t) = —ﬁvo(t),

— 1 _C4C, 1 _ 1 1
onde C, =2C,+Cy, - =F5 &= — &

3.2.1 Etapa 1: Obtencao das equacoes generalizadas

Deseja-se descrever os modos de operagdo do conversor em um conjunto Unico de
equagoes diferenciais generalizadas. Para aplicacdo do método no conversor proposto, o
sinal de PWM pode ser representado considerando 7 o periodo de comutacio do dispo-
sitivo pelo sinal de comutacao,

1,0<t< DT

s(t) = (54)
0,DT, <t<T,
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onde a varidvel de entrada do sistema é o ciclo de trabalho D(t), a qual assume-se que

suas variacdes sdo muito mais lentas que o periodo T, i.e., D(t — 0) ~ D(t)V6 € (0,T5).

Como mostra (LEE et al., 2008) a transicdo dos estados nos diodos D, e D, esta

diretamente relacionada com a evolugdo da corrente i4(¢). Na Figura 13, as formas de

onda em regime permanente do conversor sdo apresentadas. Destaca-se que, buscando

manter a coeréncia com a andlise estdtica do conversor apresentada em (LEE et al., 2008),

as simulacdes apresentadas nas Figuras 13 e 14 desconsideram o efeito das resisténcias

de conducdo R,, nas formas de onda em regime permanente do conversor.

Figura 13 — Formas de onda em regime permanente dos sinais do conversor DSRAC.

5 , 6.5
— i (1)
6.45 |
ol \
6.4+
-5 : : : 6.35
15, DT; 1, Ty
5 , : 62
— s (t)
0 60
-5 : : : 58
TQ1 DTS 1—;12 TS
28 : : : 85.65
26 ¢ 185.64
24+ 185.63
V2 (t)
22¢ : : : 185.62 L
T, DI, T, T,

Fonte: Autor.

— . (t)

q1

DT,

92

— Vel (t)

q1

DT,

q2

q1

DT,

92

A referéncia (LEE et al., 2008) mostra que durante o modo 1 a corrente i4(t) evolui

através da equagdo

Ls
20,

ressonante, definida como

sendo 7, =

s

(1) =

n‘/jin — Vel (t)
Zy

1

sen(w,t),

Yr T AL.CL

(55)

a impedancia do circuito ressonante e w, a frequéncia natural do tanque

(56)
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Como a corrente i,(t) evolui através da equagio (55), a comutagdo do diodo D; acontece
no momento que a corrente i4(t) atinge zero e o diodo passa a bloquear a parte negativa
do ciclo da senoide. Portanto, a comutagdao do diodo D;, representando a transi¢do do

modo 1 para o modo 2, acontece de forma periddica de acordo com o sinal

1,0<t<T,
@) = (57)
0,7, <t<T,

sendo Tj, = %, onde 7, = Z—” € o periodo de ressonancia do circuito duplo-série resso-

nante.

De maneira andloga, a comutacdo do diodo D, entre os modos 3 e 4, pode ser repre-

sentada pelo sinal
0,0<t< DTg
@t)=q1,DT, <t<T, (58)
0,7, <t<Tj

onde 1T;, = DT + % Note que para garantir a operagdo adequada do conversor, as

transi¢des dos diodos impdem uma limitacao de projeto do conversor dada por:

T, < 2DT,
T, < 2(1 — DT,

(59)

A partir dos sinais definidos (54)-(58) e das equacdes de malhas e nds que descrevem
os circuitos equivalentes de cada modo dadas por (50)-(53), o sistema pode ser represen-
tado por um conjunto tnico de equagdes generalizadas:

(im(t) = —feim(t) — S Pue(t) — 2R (1) + 2V,

. 1— . n .
o= ) 4 0

Zs(t) _ nRon (QI (Zi) + Q2<t))7/m(t) o ”‘Jzit) Uc(t) _ n Ron (CJIZ(_Z) + q2(t>>ls(t)
+ ql(t);:%(t) a(t) — qit)vo(t) + nquit> Vin

(60)
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3.2.2 Etapa 2: Aproximacao via SFG dos sinais de comutaciao

O segundo passo para aplicacdo do GSSA € definir as aproximagdes das fungdes ndo

lineares do sistema. Para a fun¢do de chaveamento s(t), seus coeficientes da SFG sio:

So(t) = D(t), (61)
Si(t) = 27]T—k (e 72mkD®) 1) (62)
Para ¢ (t):
Quolt) = -, (63)
Quelt) = 52 (™ —1). (64)

sendo w,. = £=, no qual w; € a frequéncia de comutagdo do conversor. Para q2(t), tem-se

Wer

Q?O(t) = 787 (65)
Qo (t) = 2]_k; (e—j(kaD(t)—&-wkw”) _ e—j27rkD(t)) . (66)
m

3.2.3 Etapa 3: Definicao dos estados através da quantidade de harménicas a serem
modeladas

O terceiro passo € definir o nimero de harmonicas que serdo utilizadas na aproxima-
¢do (5) de cada sinal do sistema. Em um primeiro momento, sera apresentada a modela-
gem mais simples possivel do conversor, ou seja, considerando apenas a componente na
frequéncia fundamental (£ = 1) dos sinais com ondulagdo.

A Fig. 14 apresenta as formas de onda dos sinais junto de seu espectro de frequéncia.

Note que a corrente i4(¢) possui valor médio nulo, podendo ser aproximada por:
is (t = 0) & 2 (L1 (t) cos (wst) — L] (t)sen (kwyt)) , Vo € (0,T5). (67)

Para modelar a interacdo entre as varidveis ressonantes, a tensdo do capacitor ressonante
ve2(t) sera aproximada pelos coeficientes da sua harménica fundamental e o seu valor

médio, ou seja,
Vea (t — 0) & Viag(t) + 2 (Via1'(t) cos (wyt) — Vol (t)sen (wyt)) , V6 € (0,T;).  (68)

As demais varidveis serdo aproximadas apenas pelo seu valor médio, uma vez que as
tensdes v.(t) e v,(t) apresentam baixa ondula¢do, como pode-se notar pela auséncia de
componentes harmonicas significativas em seus espectros de frequéncia. Além disso, a
ondulacdo da corrente 4,,(¢) ndo influencia diretamente a varidvel de saida v, (), como

pode ser observado em (60). Dessa maneira, os estados definidos sio,

X(0) = [ Luo®) Violt) LEW) LU Viaol®) Vol(t) Vial(®) Violt) | - 69)
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Observe, uma vez que v,(t) = v (t) + ve(t) para todos os modos, é indiferente
a escolha das varidveis relacionadas a v.1(t) € vea(t) ou v,(t) e veo(t) na modelagem do
sistema. A escolha pelas varidveis v () e v,(t) é justificada uma vez que, como apresenta
(LEE et al., 2008), o valor médio da tensdo v, (t) em regime permanente é V.1 = nVj,.
Note que esse valor ndo depende do ciclo de trabalho D, que serd a varidvel manipulada

do modelo, o que resultaria em um modo ndo controldvel.

Figura 14 — Formas de onda e espectro de frequéncia dos sinais do conversor DSRAC.
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_5 L L s 0 e nlln -I I- -I- | | L
9g Ve(t) , , 30
2 | I 20
24| I 10
22 ! ! ! ol . . .
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85.64 |
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85.63 |
1) e o ..
T, DT, T, T, 0 ws 2wy 3w 4w, bw, bw, Tws 8wy

Fonte: Autor.
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3.2.4 Etapa 4: Aplicacao das propriedades de média e convoluciao

Com os estados definidos, a partir das propriedades definidas em (6) e (7) e das equa-

coes generalizadas do conversor (60), obtém-se o sistema médio descrito pelas equagdes

(. 1

- = ( — Ronlo(£) — (1= So(t)) Vi (£)

1 Ron (@11 (1) + Qa1 (1)) Lr (1)
1 Bon (Qur () + Qs (1)) T2 (8) + so<t>vm)

Vio (1) = i((1 = S0(t)) Lo (t) + nQa21 ()]s, (1) +nQ21(t)151(t)>

( 1 Quy (Vi (£) + 12 Ron (Quo(t) + Qo)) Ty (1)

nRon (Q11(t) + Q21(t)) Limg (1) + nRon (Q1o(t) + Q2(t)) Ly (1) +
(Q11(t) + Qa1(t)) Vigy () + (Quo(t) + Q2(t)) Veo, (t) —

Quy (Vo () — Jeou Ty (1) + n@u(tmn)

V(1) = (Ci Qi (1) - Cia@“(t)) L)+ (Cibcznu) - Cian(t)) I, ()
1

—V, (t
RoOxv (t)

Veoa (8) = (£ Quolt) = Z:Qu0()) L () = o, Ve, (1

[ Voo(8) = g ((Qua(8) = Qoy (1)) Ly (1) + (Qua (t) — Q2y) L, (1)) — ﬁvczo(go)

onde, como descrito em (4) os coeficientes da SFG com k # 0 sdo varidveis complexas

tais que:'
Xi(t) = Xi'(t) + 5 X5 (t)
X_4(t) = X2 ().

(71)

Finalmente, substituindo os coeficientes das aproximagdes das funcdes nao-lineares
(61)-(66) e as defini¢des de estado (67)-(69) nas equagdes do sistema médio (70), obtém-

se um modelo médio variante no tempo para o conversor, descrito pela equacao:

X(t) = Anp(O)x(t) +Byr(t)Vin(t), (72)

X} (t) denota o complexo conjugado de X (t).
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sendo,
ANL<t) —
[ R, D(t)—1 227 (t)+ 200 (t)—f T
T T Lm T Low . L 0 0 0 0
nRon(2aT()4y)  —naX(t) werks o 2TOH  we g =1
2L g Lem Lg S 2Lgm Lg 2L s
nRoyn (20 (t)—p) na¥(t) —w _ wsrRs —2a¥(t)+p 0 Wsr —B
2Lsm Lsm S Tt 5 Lgs ¥ 2Lsm Lg 2L517r
2a a _
0 0 Tricb T TxC, wC, + 7Cq 0 0 0 CzR
0 0 —2"%’; 0 0 0 Wy 0
0 0 0 —;%: 0 —ws 0 0
—2aY(t)+ 209 (t)+8 -2
| 0 0 Corm . Corm 0 0 C.R
(73)
e
D) 8 g
Bu(t)= | 22 0 g2 2% 00 0 0 (74)

onde Y(t) = cos({(t)), V(t) = sen(&(t)), £(t) = 2mD(t) + n%=, a = sin(r43),
B = cos(mws,) — 1 ey = sin(mws,).

A partir do modelo nao-linear descrito por (72)-(74), considerando o ciclo de trabalho
D(t) como entrada do sistema e as variagdes na tensio V;,(¢) como um disttirbio, deseja-
se obter um modelo linear de pequenos sinais em torno do ponto de equilibrio (x,D,V;,),
ou seja, X(t) ~ X + 0x(t), D(t) =~ D + dd(t) e Vi, (t) = Vi, + dvin(t), Este modelo pode

ser descrito em espaco de estados na forma:

{ Jk(t) = AOX(t) + Badd(t) + Byduy,(t) (75)

dy(t) = Cox(t) 7

onde as matrizes A, Bq e By sdo obtidos através da linearizacdo Jacobiana (KHALIL,
2002):

D .
X (%,D,Vin)=(%,D,Vin)
of(x,D,Viy,
By — f(x,D,Vi) an
oD (%,D,Vin)=(%,D,Vin)
c
of(x,D, Vi
B, = fD Vi) : (78)




46

resultandoem A = Ay, e By = By, com £(t) = &, onde £ = 27D + 7%=, e

Lm Lo,
_m g e g e e
g nasenQt _ g asen(o)s
4 aseg(f))@, g0 cog((f)m

0

0

asen(§)X. a cos(&)X
4= 244 on :

no qual x; é o i-ésimo elemento do ponto de equilibrio X obtido através da solugdo de

x(t) = 0 em (72). Ainda, para que a saida do sistema seja o valor médio de v,(t), defini-
et C=[0000000 1]

3.3 Simulacoes

Para avaliacdo do modelo, resultados obtidos através de simulacdo no software PSIM
sdo comparados com o modelo (75) implementado através do Matlab. Os parametros do
conversor utilizados na simulacdo sdo os apresentados anteriormente na Tabela 2.

A primeira comparacgdo realizada é o valor em regime permanente no ponto de ope-
racdo obtido. Visto que o modelo derivado e a simulagio do circuito no PSIM levam em
conta a resisténcia de conducao das chaves semicondutoras, uma diferenca entre os resul-
tados obtidos e o valor calculado através da andlise estdtica apresentada em (LEE et al.,

2008) € esperado, como mostra a Tabela. 4.

Tabela 4 — Pontos de Operagao.
(LEE et al.,2008) PSIM  GSSA

v, 85,71V 78,73V 76,19V

Para avaliar o comportamento dinamico do modelo, a Fig. 15 apresenta uma compara-
¢do entre a simulac@o e o modelo obtido para a resposta temporal ao salto de dd(t) = 0,04.
O erro percentual apresentado na Fig. 15 foi definido em relacdo ao valor em regime per-

manente de v,(t) no PSIM e é dado por:

U(]:S[M<t) _ UOGSSA(t)
Erro(t)[%] = 100 x P .

(80)

Percebe-se que o modelo foi capaz de prever com precisao adequada tanto o compor-
tamento transitorio quanto o regime permanente do sistema, atingindo um erro inferior a

3,5% do valor em regime da tensdo de saida.
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Figura 15 — Comparagdo entre a resposta temporal para um salto no ciclo de trabalho.
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Fonte: Autor.

Figura 16 — Comparacao das variagdes das respostas temporais ao salto no ciclo de traba-
lho.
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Fonte: Autor.

Uma vez que o modelo avaliado foi obtido para variacdes ao redor de um ponto de
operagdo, a Fig. 16 apresenta uma comparagéo entre as variagdes dv,(t) do modelo e do
circuito no PSIM. Note que, embora apresente tempo de acomodag¢do similar ao circuito,
o ganho estético do modelo obtido é maior do que o resultante via simulagdo.

A Fig. 17 apresenta a comparagdo da resposta em frequéncia do modelo obtido para
variagdes no ciclo de trabalho dd(t) com uma varredura da resposta em frequéncia do
conversor DSRAC no PSIM. Note que, como as variacdes no ciclo de trabalho sdo limi-
tadas pela modulagdo por largura de pulso, a varredura de frequéncia realizada no PSIM
¢ limitada pela frequéncia de comutag@o do conversor, sendo seu ultimo ponto obtido na

frequéncia de Nyquist, f,, = f? = 2bkHz. Observa-se que, exceto pelo erro no ganho
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estdtico, o conversor apresenta resposta adequada em baixas frequéncias. Contudo, em
frequéncias proximas a 5k H z € possivel observar divergéncias na resposta. Uma andlise
detalhada desses polos serd apresentada na Secdo 3.5 deste capitulo. Por fim, assim como
observado no exemplo apresentado na Secdo 2.1.1, o modelo analitico apresenta polos
e zeros adicionais em altas frequéncias devido aos estados associados as componentes
harmonicas das varidveis. A aplicagdo de técnicas de reducido de modelo serd apresentada

na na Secdo 3.4.

Figura 17 — Comparagao entre a resposta em frequéncia do modelo obtido e varredura no
PSIM.
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Fonte: Autor.

Por fim, para avaliar a resposta do modelo ao disturbio na tensao de entrada, a Fig. 18
mostra uma comparagio entre a simulagdo e o modelo obtido para um salto de dv;,(t) =
1V. A Fig. 19 apresenta uma comparagdo da variacdo ao redor do ponto de operacao
dos sinais e a Fig. 20 apresenta a comparagdo entre a resposta em frequéncia do modelo
analitico e da varredura realizada no PSIM. Verifica-se que os resultados obtidos sdo se-
melhantes aos apresentados para a varia¢do no ciclo de trabalho dd(t), atingindo um erro

menor que 3,7% na resposta temporal.



Figura 18 — Comparacdo entre as

tensao de entrada.
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respostas temporais para um distdrbio tipo salto na

Figura 19 — Comparacao das variacdes das respostas temporais ao distirbio do tipo salto

na tensao de entrada.
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Figura 20 — Comparagdo entre a resposta em frequéncia do modelo obtido e varredura no

PSIM para variagdes na tensao de entrada.
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3.4 Reducao de Ordem e Correcao do Ganho Estatico do Modelo

Como discutido no Capitulo 2, os modelos obtidos através do GSSA exigem a adi-
cdo de estados adicionais referentes a magnitude e fase das componentes harmonicas de
cada sinal do conversor. Os polos e zeros associados a estes estados adicionais estardao
localizados em altas frequéncias, geralmente multiplas inteiras da frequéncia de comuta-
cdo. Visando obter um modelo andlogo ao resultante da aplicagdo do SSA, a seguir sera
apresentado um modelo linear apenas com os estados que modelam o valor médio das
variaveis do conversor. Contudo, conforme mencionado anteriormente, o método do SSA
ndo pode ser aplicado jd que o valor médio na corrente i4(¢) é nulo. Por outro lado, as
técnicas de reducao de modelo permitem que seja obtido um modelo baseado somente nos
valores médio dos sinais ja que as ondulacdes sao levadas em conta no modelo completo
antes da reducdo. Isso € interessante do ponto de vista pratico, por exemplo no projeto
de controladores por realimentacdo de estados, onde seria necessario medir/realimentar

apenas o valor médio dos sinais.

Entao, definindo
T
% (0) = [ o) Veol) Vao(t) Vao(0) | (81)

e aplicando a metodologia de reducao por residualizacdo da Se¢do 2.2 no sistema (75),
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obtém-se um modelo descrito em espago de estados por

; (82)

5%, (t) = A,0%, () + Bardd(t) + Byedvin (1)
by, (t) = C.0%,(1)

onde as matrizes A,, Bqr, By, € C,. sdo obtidas através da aplicacdo das equagdes apresen-
tadas em (37) nas matrizes do sistema completo.

Uma das caracteristicas principais da reducio por residualizacio € a manutengdo da
resposta em baixa frequéncia e do ganho estatico da planta. Sendo assim, espera-se que o
modelo reduzido apresente um erro no ganho estético assim como o modelo original. Para
minimizar esse erro, propde-se uma corre¢ao do ganho estético a partir das informagdes
em regime permanente apresentada em (LEE e al., 2008). O valor da tensdo de saida em
regime permanente do conversor é dado por:

n

V;):‘/in—a
1-D

0<D<1, (83)

Considerando agora um pequeno salto AD, a tensdo V,, em regime permanente seria dada

por
- n

Voa = Vin = : (84)

Calculando o ganho estético

(85)

resulta em

= Vin [(1-D)2—(1- D)AD) (86)

Utilizando os parametros do conversor apresentados na Tabela 2 e considerando uma

pequena variacdo AD = 0,04, o valor do ganho obtido para o conversor é:
Kp ~ 124. (87)

Por fim, a corre¢do do ganho pode ser realizada no espago de estados através do ajuste
da matriz de entrada. Assumindo A, inversivel, esse ajuste € realizado através da multi-

plicacdo da matriz B, pelo termo

Kp
Kjy=————F— 88
d —CTA;ler ( )
Assim, o sistema reduzido em espaco de estados com o ganho corrigido é:
0%, (t) = Ap0X, (1) + KgBardd(t) + Bydviy, (1) (89)
3y, (t) = C,0x,(t)

As matrizes numéricas do modelo original e do modelo reduzido com o ganho corrigido

podem ser consultadas no Apéndice B.
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Para avaliar o modelo proposto em (89), a Fig. 21 apresenta a comparagdo da resposta
temporal da varia¢@o na tensdo de saida ao salto de dd(t) = 0,04 onde pode-se notar o
ganho ajustado quando comparado a resposta apresentada na Fig. 16.

Na Fig. 22 uma comparacdo entre as respostas em frequéncia do modelo original,
reduzido e da resposta obtida no PSIM é apresentada. Observe que, como o esperado,
o modelo reduzido ( identificado na figura como GSSAR) apresenta, resposta similar ao
modelo original - exceto pelo ganho corrigido - em baixas frequéncias e que apenas a

resposta em altas frequéncias sofreu alteracoes.

Figura 21 — Resposta temporal da variacao da tensdo de saida para o modelo de ordem

reduzida para um salto em dd.
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Figura 22 — Resposta em frequéncia da tensdo de saida para variagdo dd do modelo de

ordem reduzida.
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Por fim, para avaliar a redu¢do do modelo para distirbios na tensdo de entrada, a
Fig. 23 apresenta uma comparacao da varia¢do ao redor do ponto de operacdo da resposta
a um distdrbio v, (t) = 1V e a Fig. 24 apresenta a comparagfo entre a resposta em
frequéncia do modelo original, reduzido e da resposta obtida pelo PSIM. Os resultados
obtidos sdo similares aos apresentados para as variagdes na varidvel manipulada dd(t),
demonstrando a consisténcia tanto da redu¢do de ordem do modelo quanto da corre¢do

do ganho.

Figura 23 — Respostas temporais ao distirbio do tipo salto na tensdo de entrada dos mo-

delos originais reduzidos e simulacdo no PSIM.
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Figura 24 — Respostas em frequéncia dos modelos original, reduzido e PSIM para varia-

coes na tensao de entrada dv;,.
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3.5 Anadlise da Adicao de Componentes Harmonicas

Até esse momento, o efeito de componentes harmonicas de ordem maior que um dos
sinais de interesse foram negligenciados. Nessa secao, visando avaliar o efeito da adicdo
das demais componentes na aproximagdo via SFG dos sinais do conversor, diferentes
modelos utilizando diferentes nimeros de harmonicas serdo obtidos. Para tanto, note que
o procedimento de obtencdo do modelo via GSSA ¢€ sistematico e pode ser automatizado
através de uma rotina no software Matlab. Essa rotina foi desenvolvida pelo autor e
pode ser encontrada em https://github.com/gsalati/gssa_dsrac_auto.
De maneira geral, os sinais do conversor serdo aproximados via SFG para um nimero h
arbitrdrio de harmonicas como:

;

m(t—10) ~ )+ 2 Z mi(t) cos (kwt) — Ly (t)sen (kwt))
h
Ve (t —8) = +2)  (Vefi(t) cos (kwt) — Vg (t)sen (kwt)) ,
h .
is ~ Z ) cos (kwt) — I;.(t)sen (kwt)) , (90)
k=1

E

Ve (t = 0) m Viag(t) +2 ) (Viap (t) cos (kwt) — Viop(t)sen (kwt)) ,

1

M= 1

Vo (£ = 6) & Voo(t) + 2

\

(‘/OkR(t) cos (kwt) — V,i(t)sen (kwt)) .

e
Il
—

A adig¢ao de coeficientes da SFG referentes a harmonicas de ordem superior acarretam
na adicao de dois estados por harmonica considerada, podendo resultar em um sistema de
elevada ordem. Por exemplo, considerando 5 harmdnicas em todos os sinais, 0 sistema
resultante possuird 54 estados. A utilizagdo de 7 harmonicas elevaria esse nlimero para
74 estados.

A Fig. 25 mostra a resposta dos modelos obtidos com 2 = 5 e h = 7 harmonicas
para uma variagdo dd(t) = 0,04. Embora para fins de simulagio do conversor os modelos
apresentem resultados adequados, o nimero elevado de estados pode inviabilizar a apli-
cacdo de técnicas de controle baseadas em realimentacio de estados. Assim, uma vez que
o objetivo desse trabalho € a obtencdo de modelos adequados para aplicacdo de contro-
ladores robustos em espaco de estados, a técnica de reducdo de modelo apresentada na
secdo anterior é fundamental para a obtencao de modelos tratdveis numericamente. Em

todos os casos a seguir, serdo considerados os quatro estados definidos em (81).
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Figura 25 — Resposta temporal para um salto no ciclo de trabalho para modelos com /h = 5
e h = 7 harmonicas sem reducdo de ordem.
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Utilizando a aproximacdo dos sinais descrita em (90), pode-se obter, além do modelo
descrito anteriormente com h = 1 e aplicac@o da reducao, um modelo para h = 5 harmo-
nicas e um modelo para i = 7 harmonicas. A primeira anélise que pode ser feita compete
ao ponto de operacdo obtido com as novas aproximacdes, como mostra a Tabela 5. Note
que o aumento das harmdnicas de h = 1 para h = 5 resultou em uma melhora no va-
lor de regime permanente da tensdo de saida, porém, nota-se que de h = 5 parah = 7

harmonicas ndo ha melhoria significativa nesses valores.

Tabela 5 — Pontos de Operagado para Diferentes Niimeros de Harmonicas.
(LEE et al.,2008) PSIM GSSAh=1 GSSAh=5 GSSAh=T7

Vv, 85,71V 78,73V 76,19V 77,61V 77,11V

Utilizando modelos reduzidos como descrito em (89) para h = 5 e h = 7 harmonicas,
pode-se avaliar o comportamento dindmico e a resposta em frequéncia dos modelos. Os
valores numéricos dos modelos obtidos podem ser consultados no Apéndice B.

A Fig. 26 mostra a resposta ao salto de dd(t) = 0,04 e o erro como calculado em (80)
para os modelos reduzidos com uma, cinco e sete harmonicas. Nota-se que o0 modelo com
k = 5 harmoénicas atingiu o menor valor dentre as op¢des analisadas, resultando em um
erro em relacdo ao valor de regime permanente menor do que 2%. Essa diminui¢do no
erro estd associada a melhor aproximacdo do ponto de operagdo, conforme apresentado
na Tabela. 5.

Na Fig. 27 a resposta em frequéncia para os diferentes modelos obtidos é apresentada.
Ambos os modelos com maior nimero de harmdnicas tiveram uma melhora na precisao
na regido proxima a 5k H z. Ainda, nota-se a melhora na fase da resposta em frequéncia

para o modelo com h = 5 harmoénicas.
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Figura 26 — Resposta temporal para um salto no ciclo de trabalho para modelos com
h=1,h =>5¢eh = T7harmodnicas.
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Figura 27 — Resposta em frequéncia dos diferentes modelos obtidos.
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Figura 28 — Resposta ao distirbio tipo salto dv;, () = 1V paramodeloscom h = 1, h =5
e h = 7 harmonicas.
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Avaliando os modelos com relagdo a entrada ao distirbio em V;,, as Figs. 28 e 29
apresentam a resposta temporal com o erro e a resposta em frequéncia dos modelos com-
parados com as simulagdes realizadas no PSIM.

Nota-se mais uma vez que o o modelo com & = 5 harmonicas atingiu o menor erro.
A melhor aproxima¢do do modelo com h = 5 harmdnicas pode ser explicada analisando
a contribuicdo das harmonicas em cada sinal. Note na Fig. 14 que as harmonicas de
ordem maior que a quinta possuem pequena amplitude e portanto menor influéncia na
aproximacdo. Além disso, o modelo original com h = 7 harmdnicas possui 74 estados
e erros numéricos, principalmente nas inversdes de matrizes necessarias para reducao,
sdo esperados. Ainda, observe que para a resposta ao disturbio, a resposta em frequéncia
de todos os modelos € bastante similar, como pode ser observado na sobreposi¢do das
respostas em frequéncia na Fig. 29.

Finalmente, é importante avaliar os modelos obtidos se comportam perante variagdes
na carga R, conectada a saida do conversor. Para isso, os modelos propostos em (89) com
h =1, h = 5e h = 7 harmonicas serdo avaliados para metade da poténcia nominal do
conversor, ou seja, R, = 500€2. As matrizes numéricas dos modelos obtidos podem ser
consultadas no Apéndice B, onde pode-se observar que a principal alteracdo na matriz de
estados com a variacao da carga acontece no estado referente ao valor médio da tensdo de

saida e que a matriz de entrada para o sinal dd(t) é significativamente alterada.
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Figura 29 — Resposta em frequéncia para entrada de distirbio na tensdo de entrada dos

diferentes modelos obtidos.
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Na Fig. 30 a resposta temporal dos diferentes modelos com metade da carga para um
salto de 0d = 0,04 é apresentada. Note que, para esse caso, os modelos com h = 5 e
h = 7 harmonicas apresentam desempenho semelhante e superior ao modelo com i = 1
harmonica, tendo o modelo com h = 7 apresentado menor erro quanto a aproximacao do
ponto de operacdo. Na Fig. 31 observa-se novamente que todos os modelos apresentam
resposta em frequéncia adequada para baixas frequéncias, contudo, o modelo com i = 5

harmonicas apresenta, novamente, melhor aproximagao em frequéncias mais altas.

Figura 30 — Resposta temporal para um salto no ciclo de trabalho para modelos com

h=1,h=>5eh = T7harmoénicas e R, = 500).
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Figura 31 — Resposta em frequéncia dos diferentes modelos obtidos com R, = 50012
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As Figs. 32 e 33 apresentam, respectivamente, a resposta temporal para um salto na
tensdo de entrada dv;, (t) = 1V e a resposta em frequéncia para variagdes na tensao de en-
trada. Novamente, nota-se que os modelos com maior nimero de harmonicas apresentam
um melhor desempenho na resposta temporal principalmente devido a melhor aproxima-
cdo do ponto de operacdo. Além disso, nota-se que, assim como nos resultados apresen-
tados anteriormente, todos os modelos apresentam resposta em frequéncia adequada para
variagdes na tensao vy, (t).

Por fim, As Figs. 34, 35 e 36 mostram as diferencas na resposta em frequéncia cau-
sada pela alteracdo da carga para os modelos com diferentes nimeros de harmonicas.
Observe que, para todos os modelos, a resposta em frequéncia para o distirbio Jvy, (t)
sofre pouca alteragdo. Contudo, note que, para a entrada de controle dd(t), o modelo com
h = 1 harmonicas apresenta maior sensibilidade a essa variagcdo, enquanto o modelo com
h = 5 harmonicas apresenta a menor sensibilidade. Destaca-se que, como observado na
Fig. 31, os modelos com harmonicas maiores que h = 1 apresentam melhor aproximacao,
principalmente na fase. Esse fator indica a validade da menor sensibilidade apresentada,

principalmente no modelo com i = 5.
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Figura 32 — Resposta temporal para um salto na tensdo de entrada dv;,, dos modelos com

h =1, h=>5¢eh = Tharmonicas e R, = 500f).
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Figura 33 — Resposta em frequéncia dos diferentes modelos obtidos para variacdes em
v, € R, = 50082
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Figura 34 — Comparacdo da resposta em frequéncia para a variacdo de carga com h = 1
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Figura 35 — Comparagdo da resposta em frequéncia para a variagdo de carga com h = 5

harmonicas
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Figura 36 — Comparacdo da resposta em frequéncia para a variacdo de cargacom h = 7
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3.6 Consideracoes Finais

Nesse capitulo foram apresentadas as etapas da obtencao de um modelo médio linear
para o conversor DSRAC através do método GSSA. A obtengdo de modelos através do
GSSA pode resultar em modelos de ordem elevada, principalmente caso seja desejado
aproximar os sinais do conversor via SFG utilizando um niimero elevado de componentes
harmonicas. Nesse capitulo, o efeito da adi¢do de um nimero maior de harmonicas foi ex-
plorado através da simulacdo de modelos obtidos utilizando aproximag¢des com diferentes
ndmeros de harmonicas. Esses modelos foram obtidos a partir de uma rotina de auto-
matizacdo do processo de modelagem através do GSSA desenvolvido pelo autor. Apds,
uma metodologia de reducdo de ordem do modelo preservando os estados associado aos
valores médios dos sinais foi apresentada. Os resultados de simulag@o apresentados de-
monstram que a adicdo de um niimero maior de harmdnicas acarreta em uma melhora na
precisdo do modelo tanto na resposta temporal quanto na resposta em frequéncia. Além
disso, uma andlise da sensibilidade dos modelos para variagdes da carga do conversor,
modelada como o parametro R,, é realizada no qual € observado que os modelos com
maior numero de harmonicas sdo menos sensiveis a variacdo desse parametro.

O procedimento de modelagem do conversor DSRAC para h = 1 harmdnicas e sua
comparacao com resultados de simulag¢do foram apresentados no XV Simpdsio Brasileiro
de Automacao Inteligente (SALATI et al., 2021).



63

4 VALIDAGAO EXPERIMENTAL DO MODELO OBTIDO

Neste capitulo a validacdo experimental dos modelos desenvolvidos no Capitulo 3 €
apresentada. Resultados da resposta temporal e da resposta em frequéncia de um protétipo

do conversor DSRAC s@o comparados com os modelos obtidos.

4.1 Descricao dos Experimentos

O conversor DSRAC utilizado foi projetado em (DE VASCONCELLOS, 2019) vi-
sando uma aplicacdo de elevacdo de tensdo para, futuramente, ser utilizado para alimen-
tacdo de inversores conectados a rede elétrica em um sistema de energia fotovoltaica. Os
parametros do conversor sao os mesmos apresentados anteriormente na Tabela. 2.

O protétipo do conversor € mostrado na Fig. 37 e a Fig. 38 apresenta o diagrama de
blocos da bancada experimental utilizada. A tensdo de alimentacao V;,,(¢) é obtida a partir
de um autotransformador trifasico conectado a uma ponte retificadora SKD 160/08 em
conjunto com um filtro capacitivo C;, = 22,6mF. A atuagdo na planta é realizada a
partir do sinal de PWM s(t) gerado, junto com a razdo ciclica d(t) desejada para cada
ensaio, através de um Processador Digital de Sinais (DSP) TMS320F28335. A frequéncia
de comutacdo do sinal PWM ¢é fixada em f, = 50kH z. No projeto inicial da bancada,
a placa de instrumentacdo realizava a aquisicdo e condicionamento da tensdo de saida
do conversor e a conversdo analdgica digital era realizada pelo DSP, porém, durante os
ensaios de malha aberta, a placa de instrumentacao foi danificada e a bancada foi adaptada

para aquisi¢do do sinal v,(t) através de um osciloscépio digital Tektronix TDS2022C.



Figura 37 — Protétipo do conversor DSRAC utilizado.
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Figura 38 — Diagrama de Blocos da Bancada Experimental do Conversor DSRAC.
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4.2 Resultados Experimentais

Para validar experimentalmente os modelos obtidos através do GSSA, resultados re-
ferentes a resposta temporal do conversor e da resposta em frequéncia foram obtidos

conforme descrito nas proximas secoes.

4.2.1 Avaliacao da Resposta Temporal

Primeiramente, o valor de regime permanente da tensdo de saida foi obtido experi-
mentalmente e comparado aos modelos reduzidos como apresenta a Tabela. 6. Note que,
novamente, o0 modelo com & = 5 harmonicas é o que mais se aproxima da aplicacio

pratica.

Tabela 6 — Ponto de Operacao Experimental e dos Modelos.
(LEE et al., 2008) Experimental GSSAh=1 GSSAh=5 GSSAh=7

Vv, 85,71V 77,4V 76,19V 77,61V 77,11V

Para avaliar a resposta temporal para varia¢cdes na entrada de controle dd(t), um ensaio
de resposta ao salto de dd(t) = 0,04 foi realizado e o resultado obtido é apresentado na
Fig. 39. Na Fig. 40 € apresentada uma comparagdo entre o resultado experimental obtido

a partir dos pontos fornecidos pela captura do osciloscépio e a simulagdo dos modelos.

Figura 39 — Resposta ao salto em dd(t) experimental e para os modelos reduzidos.
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Fonte: Autor.

O erro percentual exibido foi obtido de maneira similar ao erro apresentado anteri-
ormente em (80), tendo o valor em regime permanente utilizado sido o valor obtido no
ensaio experimental. Observa-se no resultado experimental que, assim como nos resul-
tados obtidos através de simulacdo, o modelo com & = 5 harmonicas melhor representa
tanto o regime permanente quanto o comportamento dindmico do conversor, tendo atin-
gido um erro maximo menor do que 1%, devido, principalmente a melhor aproximagio

do ponto de operacdo do conversor.
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Figura 40 — Resposta ao salto em dd(t) experimental e para os modelos reduzidos.
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4.3 Avaliacao da Resposta em Frequéncia

Inicialmente, para obter uma estimativa da resposta em frequéncia do conversor, en-

saios aplicando uma senoide somada ao valor de operacio do ciclo de trabalho (D = 0,3)

foram realizados. A Fig. 41 mostra a tensdo de saida resultante para variacdes senoi-
dais de frequéncia f = 100Hz, f = 250Hz, f = 500Hz e f = 1kHz. A partir dos

pontos fornecidos pelo osciloscOpio, pode-se obter a mdxima variacao na tensdo de saida

max(0v,(t)) e definir o valor de ganho do conversor para a frequéncia em que o sinal foi

aplicado. A Tabela 7 apresenta um resumo dos ganhos obtidos de acordo com o sinal de

excitacdo da planta.

Tabela 7 — Varredura de Frequéncias.
f[Hz] max(dv,(t)) max(dd(t)) Ganho [dB]

100 1,9 0,04 33,5
250 1 0,04 27,9
500 0,9 0,08 21

1k 0,74 0,08 19,3




Figura 41 — Ensaios com variagdo senoidal do ciclo de trabalho.
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Figura 42 — Resposta em frequéncia experimental e dos modelos.
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Na Fig. 42 os quatro pontos obtidos sdo comparados com os modelos obtidos ante-
riormente. Note uma vez que os sinais foram obtidos através de um osciloscépio, ndo é
possivel realizar a sincronizacao do sinal aplicado com o sinal de saida para que a defa-
sagem entre os sinais seja obtida. Além disso, para frequéncias superiores a f = 1kH z,
devido a reducdo do ganho da planta, ndo foi possivel inserir sinais que implicassem em
uma variacdo na saida grande suficiente para que o osciloscopio fosse capaz de captu-

rar com precisdo adequada. Visando contornar esses problemas e obter uma resposta em
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frequéncia mais confidvel para o conversor, pode-se realizar a identificagdo de uma funcao
de transferéncia para o conversor.

Para realizar esta identificacdo, o conversor foi levado ao ponto de operagio (D, V,) =
(0,3, 75V) e pequenas varia¢des no ciclo de trabalho dd(t) foram realizadas através do
DSP. Para as variacdes foi utilizado um sinal bindrio pseudo-aleatério (PRBS) como am-
plitude de +0,03. A sincroniza¢do dos dois sinais foi realizada utilizando uma saida
digital do DSP e realizando a aquisi¢do desse sinal, como mostra a Fig. 43. O sinal d()
processado ajustando os valores de amplitude utilizados no ciclo de trabalho e a tensao

obtida no experimento sdo exibidas na Fig. 44.

Figura 43 — Ensaio com PRBS realizado experimentalmente.
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Figura 44 — Ensaio de PRBS com sinal d(t) processado.
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A partir dos dados coletados, um modelo do tipo output error (LJUNG, 1998) de
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quarta ordem foi identificado. A escolha de um modelo de quarta ordem ¢é justificada pela
ordem dos modelos reduzidos obtidos ao longo do trabalho. A fung¢do de transferéncia do

modelo obtido € apresentada a seguir:

Jum(2)  0,25622% — 0,50882% 40,5458z — 0,2224 o1
5d(z) % —1,6562% — 0,26452% + 1,656z — 0,7353

Note que o modelo identificado (91) € de tempo discreto e, para melhor comparagao,
os modelos obtidos através do GSSA foram discretizados através do método ZOH com
frequéncia de amostragem f, = 50k H z. Os valores numéricos dos modelos discretizados
podem ser consultados no Apéndice B. Na Fig. 45 as respostas em frequéncia do modelo
identificado e dos modelos obtidos pelo GSSA e discretizados sdo comparadas. O resul-
tado mostra, mais uma vez, que os modelos obtidos sdo consistentes com os resultados
obtidos em uma aplicacdo pratica. Destaca-se que todos os modelos foram capazes de
representar de maneira adequada a resposta em baixas frequéncias. Para frequéncias pro-
ximas da metade da frequéncia de chaveamento, os modelos, como esperado, divergem
do resultado obtido experimentalmente. Contudo, nota-se que os modelos obtidos utili-
zando harmonicas de maior ordem na aproximacao dos sinais via SFG possuem resposta

em altas frequéncias mais proximas a do modelo identificado experimentalmente.

Figura 45 — Resposta em frequéncia experimental identificada e dos modelos.
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4.4 Consideracoes Finais

Nesse capitulo os modelos lineares e de ordem reduzida obtidos no Capitulo 3 foram
validados experimentalmente. Os resultados apresentados refor¢am os resultados do Ca-

pitulo 3 demonstrando que um maior nimero de coeficiente na aproximacao dos sinais
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via SFG acarreta em modelos mais precisos. Destaca-se que, para o conversor em estudo
com os parametros definidas na Tabela. 2, 0 modelo que melhor se aproxima da aplica-
cdo prética foi obtido com A = 5 harmonicas. Ressalta-se que o valor de harmonicas
adequada para cada conversor pode variar de acordo com os parametros projetados.

Por fim, destaca-se que, devido a pandemia de COVID-19, o acesso aos laboratério
da Universidade Federal do Rio Grande do Sul foram limitados e todos os resultados fo-
ram obtidos no periodo de um més. Sendo assim, trabalhos futuros devem estender os
resultados experimentais e incluir a validagdo dos modelos para varia¢oes de V;,,(t) e va-
riacOes na carga 7, além de incluir os resultados em malha fechada que serdo discutidos

no préximo capitulo.
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5 CONTROLE DO CONVERSOR DUPLO SERIE RESSO-
NANTE COM GRAMPEAMENTO ATIVO

Este capitulo se dedica a analise da operacdo em malha fechada do conversor DSRAC.
Os objetivos de controle tratados nesse capitulo sdo o seguimento de referéncia para a
tensdo de saida v,(t) e a rejeicdio de distirbios na tensdo de entrada V;,,(¢). Além disso,
destaca-se que o ciclo de trabalho d(¢) é limitado a faixa0 < D < 1 e essa limitagdo deve
ser observada no projeto do controlador.

A estratégia de controle adotada serd o controle por realimentacdo de estados com ga-
nhos obtidos através do posicionamento de polos em um regido de D-estabilidade. Ainda,
visando garantir a estabilidade e o desempenho do sistema em malha fechada perante
variagdes na carga alimentada pelo conversor, uma abordagem de controle robusto por
incertezas politopicas € adotada. Para fins de comparagdo, controladores utilizando os

modelos de ordem reduzida com h = 1 harmodnicas e h = 5 harmdnicas serdo obtidos.

5.1 Controle por Realimentacao de Estados

Em uma aplicagado prética de um conversor de poténcia, é esperado que o dispositivo
seja submetido a diferentes condi¢des de carga ao longo de sua operacao. No modelo (89)
obtido no Capitulo 3, a carga alimentada pelo conversor DSRAC foi modelada através da
resisténcia R,. Dessa maneira, pode-se definir limites de operag@o para o conversor na
forma R, € [R™", R™*]. Essa varia¢do na carga pode ser incluida no modelo através de
um modelo politépico (AGUIRRE et al., 2007).

Definindo R, como o pardmetro incerto «, considerando o conjunto de vértices do
politopo P = [R™" R™*] dado por v(P) = {1, as}, para cada @ € P o sistema de

ordem reduzida descrito por (89) pode ser representado na forma

{ 5%, (t) = A, ()%, (£) + Be(a)3d(t) + Byrdvsn (1) | )
0y, (t) = C,0x,(1)

sendo A, (@) = 327 NA (@), Bo(@) = X7 MK Bar(ai) e S0 M =1,0< N < 1.
Para garantir que o sistema em malha fechada apresente erro nulo em regime perma-

nente para sinais de referéncia e perturbacao do tipo salto, uma acao integral na variacio
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do erro de seguimento de referéncia, definido por de(t) = dr(t) — dy(t), é inserida, ou

seja,
t
u;(t) = K; / de(T)dr. (93)
0
Esse integrador pode ser representado no espaco de estados por

@i(t) = or(t) — Sy (t), %94)

A interconexdo da planta com o integrador pode ser representada pelo estado aumentado

. 0%, ()
X, (t) = 96
-0 -

que tem sua dindmica dada por

: A(a) O B, () 0
X, (t) = X, (1) + od (t) + or(t). 97
ORI EXORS i EUORS W RO o)
Definindo
u(t) = Kpox, () + wi(t), (98)
entdo o sinal de controle pode ser reescrito como
u(t) = Kx,(t), 99)
onde K = [Kx Ki]. Definindo
A.(a) O
Ala) = 100
@=1"c (100)
e
B,
B(a) = [ éa) , (101)

o sistema aumentado em malha fechada, exibido na Fig. 46, é dado por

0

X, = (A(o) + B()K) x, + ) or (). (102)

Dessa maneira, o projeto do controlador € equivalente ao projeto de uma realimenta-
cdo de estados que garante a estabilidade interna do sistema e uma metodologia para este

projeto € apresentada a seguir.
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Figura 46 — Sistema de Controle em Malha Fechada com Realimentacio de Estados.
(1) y(t)

- N - > +
(t) dr(t) + (?e(t) J— x;(t) R Ki u(t) du(t) PLANTA 3y(t) > (t)

+ X +

3y(t)

3x(t)

Fonte: Autor.

5.2 Alocacao de Autovalores em uma Regiao de D-estabilidade

O sistema (102) é dito D-estavel se e somente se todos os autovalores da matriz de
estados A(«) + B(«)K pertencem a um subconjunto D do semiplano esquerdo do plano
complexo Va € P (AGUIRRE et al., 2007). Uma regido usual para a escolha do posi-
cionamento dos polos € apresentada na Fig. 47. O desempenho dindmico do sistema em
malha fechada pode ser relacionado a escolha dos trés parametros exibidos na Fig. 47: o
tempo de acomodacio do sistema estd diretamente relacionado ao parametro o; o valor de
f determina o valor mdximo do amortecimento do sistema e o raio r impde uma limitagao

no valor maximo dos autovalores de A(a) + B(«)K.

Figura 47 — Regido de D-estabilidade usual.
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Fonte: Autor.

A regido de D-estabilidade apresentada pode ser descrita através de regides LMI (Li-

near Matrix Inequalities). Definidas como:

D& {seC|L+sM+sM" <0}, (103)
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sendo L = L” e M matrizes reais. A fun¢io matricial,
fo(s) =L+ sM+s*M” <0 (104)

denominada func¢do caracteristica da regido D descreve as diferentes regides apresentadas

na Fig. 47 através das matrizes L e M:
e Para os autovalores no semiplano esquerdo, Re(s) < —o:

L=2ceM=1
e Para o disco de raio r centrado na origem:
—r 0 oM — 0 1
0 —r 00

e Para o setor cOnico com vértice na origem e angulo interno 26:

0 0] eM:[ sen(f) cos(e)]
00 —cos(f) sen(d)

L =

L—

De maneira geral, o posicionamento de autovalores em uma regido de D-estabilidade
pode ser caracterizado através do seguinte problema: O sistema linear 6%, = (A(«) + B(a)K) x,(t)

¢ D-estavel se existe uma matriz P simétrica positiva definida tal que
LoP+M® (P (A(@) + B(a)K) + (A(a) + B(a)K)” P) @M? < 0,Ya € P. (105)

onde ® € o produto de Kronecker. Por argumentos de convexidade, segue que (105) é
verificada para todo o no interior do politopo P caso a mesma seja verificada simulta-
neamente nos vértices de P. Assim, baseado nos resultados de (CHILALI; GAHINET;
APKARIAN, 1999), o seguinte teorema pode ser enunciado:

Teorema 1. Se existe uma matriz Q = Q* > 0 e uma matriz Y tais que:

A+ AT+ 200 <0, (106)
e A ] <0 (107)
* —rQ

[ sen(0)(A; + A]) cos(0)(A; — AT) 0 (108)

* sen(0)(A; + AT)
onde \; = A;j()Q + B;()Y, i = 1,2, entdo o sistema (102) é internamente estdvel com
todos os autovalores de (A(«) + B(«)K) contidos na regido de D-estabilidade Yoo € P
e 0 ganho K é dado por K = YQ .

Esse problema pode ser resolvido através da solucao de um problema de factibilidade
sujeito as restricoes das LMIs (106)-(108) (BOYD et al., 1994).



75

5.3 Aplicacao no conversor DSRAC

Com o intuito de avaliar as vantagens e desvantagens da obten¢do de modelos pelo
GSSA aproximando os sinais via SFG com um nimero maior de coeficientes, 0 mesmo
projeto de controlador foi aplicado para o modelo com A = 1 harmoénica e para o mo-
delo com h = 5 harmoénicas. A escolha pelo projeto utilizando o modelo com h = 5
harmonicas foi realizada uma vez que esse modelo apresentou melhor resposta transito-
ria e em regime permanente tanto nos resultados experimentais quanto nos resultados de
simulagao.

Para o projeto dos controladores, a regido de D-estabilidade e a faixa de variacdo de

R, foram definidas como segue:

e Considerando a relacdo do pardmetro o com o tempo de acomodag¢do do sistema

4 4
¢ =
o

s N 1, < —, (109)
|Re<pdom>|

onde pgom < 0 € o polo dominante desejado para o sistema em malha fechada,
o foi escolhido de maneira que o sistema em malha fechada tenha um tempo de
acomodacio quatro vezes menor que o sistema em malha aberta. Verifica-se que
os modelos em malha aberta possuem um tempo de acomodagdo aproximado de
0,02s, entao

— <

2 4
0,0 — — o = 800. (110)
4 o

e O parametro 6 foi escolhido de forma que o coeficiente de amortecimento do sis-

1

tema { = cos(0) fosse aproximadamente § = 0,98, entdo 0 = .

e Para o raio do disco centrado na origem, visando limitar o valor absoluto maximo
dos autovalores em malha fechada e evitar problemas de saturacdo e amplificacio
de ruidos, definiu-se o valor de r = 2|A|,,4z, Onde |A| e € 0 maior médulo dos

polos do sistema em malha aberta com carga nominal.

e Para os vértices do politopo que define os modelos, a carga minima foi definida

como metade da poténcia nominal do conversor, entdo R, € [500€2, 250€2].

Ainda, em aplicacOes préticas, normalmente apenas o sinal que deseja-se controlar é
medido, entdo, para melhor se aproximar de uma implementagao prética, a realimentacao
de estados foi realizada utilizando um observador de estados. Para isso, foi utilizado um
observador linear a partir do modelo obtido para carga nominal.

O observador de estados em malha fechada pode ser descrito como (CHEN, 1999)

0%, (t) = Ap0X (t) + Bardd (1) + Lo (Syr (t) — 63 (1)) , (111)
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onde /X, e ¢ sdo os estados e a saida estimada e L, o vetor de ganhos do observador.

Reescrevendo (111),
0%, (t) = (A, — L,C) 0%, (t) 4+ Bardd (t) + Lody, (t) . (112)
Definindo o erro de observagdao como,
e (t) = 0x, (t) — 0%, (t) . (113)
derivando (113) e substituindo as equacdes (112) e (89) obtém-se
&= (A, —L,C)e, (1). (114)

A partir de (114) nota-se que se todos os autovalores de (A, — L,C) estiverem no semi-
plano esquerdo, os estados estimados tendem assintoticamente aos valores reais. Além
disso, com a escolha adequado de L,, pode-se definir a dindmica do observador de ma-
neira mais rapida que a do sistema em malha fechada de maneira a minimizar a influéncia
do observador no sistema de controle.

Definindo A, = A’ e B, = C”, pode-se, a partir do principio da dualidade, definir
o vetor de ganhos L, de maneira andloga a uma realimentacdo de estados. Os ganhos do
observador de estados (111) foram obtidos através da alocacdo de autovalores convencio-
nal (CHEN, 1999; OGATA, 2010), a partir da funcdo place do Matlab, de maneira que os
autovalores do observador fossem duas vezes mais rapidos que os autovalores do sistema
em malha fechada.

No Apéndice C, os autovalores em malha aberta dos modelos para h = 1 e h = 5
harmonicas com a carga nominal, além dos autovalores e as fun¢des de transferéncia em
malha fechada dos sistemas com os controladores obtidos para h = 1 e h = 5 com carga
nominal, podem ser consultados. Ainda, no Apéndice C os vetores de ganho K e L,
obtidos sdo apresentados.

Utilizando a simulac¢do do circuito no PSIM em co-simulacdo com o Matlab para
implementagdo dos controladores e do observador, o sistema em malha fechada para os
controladores obtidos para os dois modelos foram simulados.

A Fig. 48 mostra os resultados obtidos para um degrau na tensdo de referéncia. Note
que para ambos os controladores obtidos, o sistema em malha fechada atingiu o tempo
de acomodacdo esperado, contudo, a implementagdo do controlador obtido através do
modelo com /& = 5 harmonicas resultou em uma resposta menos oscilatoria.

A Fig. 49 apresenta a resposta do conversor operando em malha fechada para varia-
coes na carga alimentada. Note que o sistema com o controlador obtido a partir do modelo
com h = 5 harmonicas apresenta uma resposta com menor desvio em relacio ao valor de
regime permanente € com menor tempo de acomodacao.

A Fig. 50 exibe a resposta do conversor a distirbios do tipo salto de amplitude dv;, (t) =

+2V. Novamente, o controlador obtido com o modelo utilizando mais harmonicas teve
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um desempenho superior ao modelo mais simples, apresentando menor tempo de acomo-

dacdo e menor variacio na tensao de saida.



Figura 48 — Simulagdo para um degrau na referéncia v*5%(t) = 90V
V(1)
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Fonte: Autor.

Figura 49 — Simulacdo para variacdes de carga.
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Figura 50 — Simulagdo para varia¢oes de dv;,(t) = 2V na tensdo de entrada.
V()

82 ‘
\

E 1/1/’_\ Sl
Q 7
1% 8+ iy *
S —0,(t),h =1
= (t),

76 - — — ,(t),h =5]

v ()
74 ‘ ‘
D(t)

0.6 T T T
: —D(t),h=1
= ——D(t),h=5
e; 0.4 N\ y 4
&
© /
=
< 0.2 -

0 ! ! ! ! ! ! !
0.1 0.11 0.12 0.13 0.14 0.15 0.16 0.17 0.18
Tempo [s]

Fonte: Autor.

Os resultados apresentados nas Figs. 48, 49 e 50 demonstram um melhor desempe-
nho do sistema de controle quando implementado a partir do modelo obtido com h = 5
harmonicas. Essa melhora pode estar atrelada ao desempenho do observador de estados
uma vez que o modelo com A = 5 aproxima mais fielmente a evolucdo dos estados do

sistema.

5.4 Consideracoes Finais

Nesse capitulo a sintese de controladores robustos por realimentacio de estados para o
posicionamento de polos em uma regiao de D-estabilidade utilizando uma abordagem por
incertezas politdpicas para lidar com as variacOes de carga foi apresentado. Controladores
utilizando os modelos de ordem reduzida com h = 1 e h = 5 harmdnicas foram obtidos.
Resultados de simulacdo demonstraram que o controlador obtido a partir do modelo com
maior nimero de harmonicas nas aproximagdes apresentou melhor desempenho tanto
para seguimento de referéncia quanto para rejeicdo de distirbios na tensdo de entrada e

alteracOes na carga alimentada.
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6 CONCLUSAO

Nesse trabalho, o método do modelo Médio Generalizado no Espaco de Estados
(GSSA) utilizado para obten¢do de modelos médios para conversores com topologias
ressonantes foi estudado. Uma das caracteristicas principais desse método € a adicao de
estados utilizados para aproximar os sinais do conversor por Séries de Fourier Genera-
lizadas. Visando mitigar esse efeito e permitir a obtencdo de modelos de menor ordem,
uma revisao da reducdo de modelos lineares pelo método da residualizacdo foi realizada

e contextualizada para aplicagdo em modelos de conversores obtidos pelo GSSA.

O principal objetivo dessa dissertagdao foi o desenvolvimento de um modelo médio
linear e de ordem reduzida para o conversor Duplo Série-Ressonante com Grampeamento
ativo (DSRAC) proposto por (LEE et al., 2008). Esse modelo foi obtido a partir do mé-
todo GSSA e da redugdo por residualizacdo. Além disso visando avaliar o efeito da adi¢ao
de componentes harmonicas no processo de obtengdo do modelo, utilizando uma rotina
de automatizac@o do processo de modelagem, modelos de ordem reduzida utilizando um
maior nimero de harmonicas na aproximac¢do dos sinais via SFG foram obtidos. Através
de resultados de simulacdo e da validacdo experimental do modelo, pode-se concluir que
a adicao de componentes harmonicas na aproximacao via SFG dos sinais melhora a pre-
cisdo do modelo as custas de modelos de ordem elevada. Nesses casos, a aplicacao das
técnicas de reducdo de modelo se mostraram fundamentais para a obtencao de modelos

trataveis numericamente.

A ultima etapa desse trabalho foi o desenvolvimento de controladores robustos por re-
alimentacdo de estados com posicionamento de polos em uma regido de D-estabilidade.
Visando avaliar os beneficios da utilizagdo do modelo obtido com o maior nimero de
harmonicas na aproximacao dos sinais via SFG, projetos para diferentes modelos utili-
zando a mesma definicdo de regido de D-estabilidade e, por consequéncia, cumprindo
os mesmos requisitos de desempenho foram obtidos. Os resultados de simulagdo para
esses controladores mostram, que os controladores obtidos através dos modelos mais pre-
cisos tiveram desempenho superior, principalmente na rejei¢ao de distdrbios de entrada e

variagOes de carga.

Por fim, os resultados apresentados podem ser ampliados através dos seguintes traba-
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lhos futuros:
e Validacdo experimental da operacao em malha fechada do conversor;
e Projeto de observadores de estados robustos para realimentacdo de estados;

e Uma vez que o modelo obtido modela as varia¢des na tensio de entrada como um

disturbio, a sintese de controladores H, € Hs pode ser realizada;

e Aplicacao no conversor DSRAC das metodologias de controle baseado em dados
apresentadas no trabalho de (REMES, 2021);

e Obtenc¢do de um modelo de pequenos sinais através da representacdo do circuito de

saida do conversor por um circuito equivalente que permita a aplicacdo do SSA;
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APENDICEA PROVA DAS PROPOSICOES DO MODELO
MEDIO GENERALIZADO NO ESPACO DE ESTADOS

Esse apéndice apresenta as provas das proposi¢des discutidas no Capitulo 2

A.1 Prova da Proposicao 1

Prova. (BLIN et al., 2020) Seja x(.) um sinal continuo por partes com varia¢des limitadas

e seja o sinal

r(tr)= > Xp(t)e, (115)
k=—o00
com coeficientes variantes no tempo obtidos através da operacdo de média (3). Note que
o sinal (115) depende de duas escalas de tempo distintas expressas pelas varidveis ¢ e
7, sendo o sinal T-periédico com respeito a varidvel 7, i.e., € uma SFG com respeito a
varidvel 7. Agora, aplicando o teorema de Dirichlet para convergéncia da Série de Fourier,
tém-se que para qualquer nimero real ¢ e para qualquer 7 € (t — T't),
iy = ) () (116)
2
onde z(7_) e z(7;) s@o os limites superior e inferior de z(.) em 7. Para qualquer nimero
d € 10,7 [, pode-se escrever (116) para T =t — ¢,
r((t —0) ) +a((t—9)4)

Tr(tt—0) = . , (117)

de maneira que (2) é vélido em quase todo lugar, exceto nas descontinuidades de z(.).

Por outro lado, para 7 = ¢,

(S xé(t 7)) 118

e entdo (1) é védlido em quase todo lugar, exceto nas descontinuidades de z(.). [l
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A.2 Prova da Proposicao 2

Prova. (BACHA; MUNTEANU; BRATCU, 2014) Integrando por partes a equacgao (3),

obtém-se,

1 (T . 1 T d (e~7ker)
X.(1) = = —Jkwp gy — __ © b S
0= [ sty ——— o [ )™ »
1 il 1 T dx(p) _.
= Jkwp Jkwp
kT (I(p)e ‘t—T) T kT /t_T ap ¢

Nota-se que o segundo termo da equacdo (119) € a derivada da k-ésima componente

harmonica de z(t),

1 (7 do(p) i, y
T[_T W@ J pdp— <£L’>k(t), (120)

entdo, substituindo (120) em (119), obtém-se,

1 . |
Xk(t) = _jk;wT (x(t)efjkwt —r (t - T) e*]kw(th)) 4

1

g Ek(E)- (121)

Agora, suponha que a fungdo x(t)e 7! admite uma primitiva F'(t),

dF<t) o —jkwt
T = l’(t)@ J s (122)

entdo, a integral (119) pode ser resolvida como,

Xult) = 7 (F() ~ F(t ~T)) (123)

e a derivada da k-ésima componente harménica pode ser escrita em fungdo de F'(¢) como,

Xu(t) = % (%F(t) — %F(t — T)) , (124)

ou, através da equacdo (121),
Xi(t) = = (z(t)e ™t — 2t — T)e 7m-T)) . (125)

Finalmente, substituindo (125) na equacdo (121) obtém-se,

1 - 1

Xi(t) = Xi(t) +

i (E)(0), (126)

jkw

que equivale a propriedade (6). [

A.3 Prova da Proposicao 3

Prova. (BACHA; MUNTEANU; BRATCU, 2014) A equagao (7) € a correspondente para

a Série de Fourier da convolugdo para a transformada de Fourier de sinais ndo periddicos.
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Primeiro, suponha que z(t) e y(¢) sejam sinais constantes no intervalo (¢t — 7', T"), ou
seja, sdo iguais a sua componente harménica de ordem zero (e.g. z(t) = X,(t)). Entio,

0 maior grau resultante do seu produto também sera zero,
(xyyo = Xo(t)Yo(t). 127)

Agora, considere, sem perda de generalidade, que x(¢) é uma senoide com valor médio
diferente de zero no intervalo (¢t — 7',T") de frequéncia w e que y(¢) € um sinal com valor

médio nao nulo que possui harmonicas de até segunda ordem, ou seja,

w(t) = Xo(t) + X (t)e " + Xy (1)

. . , , (128)
Y(E) = Yo(t) + Yoa (e + Vi (el + Y p(t)e 20 + Vy(t)e"

Realizando o produto dos dois sinais, suprimindo a dependéncia temporal para simplifi-
cacdo, obtém-se,
ry =XoYo + X_1Y1 + XoY_y
+ (X 1Yo+ XoYo1 + X Y o) e 7t
+ (X 1Yz + XoY1 + XoYp) &/ (129)
+ (XYo1 4+ XoYio) e 79+ (X1Y) + XYa) e
+ X Y g 3% L X Yoe3 0t

reescrevendo (129),

vy =(zy)_se " + (zy) _oe” P + (zy) 1V + (wy)o

jwt 2jwt 3jwt (130)
+ (zy) 1" + (ry)ee™" + (Ty)3e™,
sendo )
(wy)o = X Y1 + XoYp + X1V,
§$yi1 =X 1Yy + XoY1 + XY, (131)

xy)e = X1Y1 + XoYo
\<$y>3 = Xl}/g

Note que os resultados apresentados equivalem a aplicacdo da propriedade (7) e por
induc¢ao matemadtica pode-se verificar que o resultado é valido para o produto de quaisquer
dois sinais.

[
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APENDICE B MATRIZES NUMERICAS DOS MODELOS
OBTIDOS PARA O DSRAC

Para todas as matrizes numéricas apresentadas nesse Apéndice, B é construida na

forma:
B:[BV Bd] (132)
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ducao

onicas e sem re

h = 1 harm

2,

€rico com

B.1 Modelo Num

(133)

—16667
4666,7

16714,6  693752,4
239876,4 433741,3

0

0
0
0

—46667

0

0

0
0
0

2228.6
—9250
—1777153,2
—314159,3
178115
—222144,1
0
2193,8

31984
—5783.2
314159,3

—1777153,1
239799,9

0
—222144,1
~152,9

0
0

—16714,7 4442883

—239876,4
0

0
0
0

0
0

0

0
0
0
0

0

0

0
4442883
0-—13,3
314159,3
314159,3

0

0
0
—156723,4
131441,1

26,6
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B.2 Modelo Numérico com /1 = 1 harmonicas reduzido

—12328,6 —37990,6
| 37991 —50224
| 325352 65480
0 819,1
11323,9

| 1552

| —64660,9

819,1

B.3 Modelo Numérico com i = 5 harmonicas reduzido

—10820,5 —33879,5

| 36026 —5342
| 430492 924953
~15,2 53,6
8892,3

| 8185

| —83383.4

788,5

B.4 Modelo Numérico com / = 7 harmonicas reduzido

—10581,1 —33359,1
| 35523 —5266,3
| 44869,1  96535,1

—14,9 707,1

20000
0
626893,8
—525764,4
0

0
0
0

1527477,8
—48711,6
33689843

—5388560,4
697961,4

0
0
4622,3

—4338
867,6

—32535,2 16151,9
—231.3

0

1266795
—43010,3
4081,2
8162,5

—5973,7
1115,9

—43969,7 21250,1
—218,1

8,7

1540102,1

—22016,2

—23488,6
2563,5

—6222,7
1167

—45862,1 22145,8
—206.7

8,8

(134)

(135)

(136)

(137)

(138)

(139)
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8416,5  1687150,6
—598,4  —13066,8
B — ’ ’ (140)
—86913,5 —56171,1
742 4 263,2

B.5 Modelo Numérico com /2 = 1 harmonicas reduzido e 2, = 500¢2

—12328,6 —37990,6 —4338 2169
3799 —5022,4 867,6 388 (141)
32535.2 65480  —32535,2 16158,6
0 819 0 —218
113239  1326231,2
—1552 -2 2
B 55 3886, (142)
—64660,9  2266,5
819,1 4533,1

B.6 Modelo Numérico com /2 = 5 harmonicas reduzido e 2, = 500¢2

—10820,5 —33879,5 —5973,7 2828.1095613681
| 36026  —5342 11159  184.656595794691 (143
| 43049,2 924953 —43969,7 21256,8
~15,2 753,6 8,7 —204,8
8892,3  1395888,5
—878,5 —12916,5
B= ’ ’ (144)
~833834 —115618
788,5 2373,3

B.7

Modelo Numérico com ~» = 7 harmonicas reduzido e 2, = 500¢2

—10581,1 —33359,1 —6222,7 2948,9
3552,3  —5266,3  1166,9  114,6 (145)
44869,1  96535,1 —45862,1 22152,5
~15 707,1 8,8 ~193,4
8416.5  1469554,3
—598,4 —10130,4
B= ’ ’ (146)
—86913,5 —62895
742 4 1259,4
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B.8 Modelo Numérico discreto com /2 = 1 harmonicas reduzido

0,7367
0,0670
0,4468
0,0006

—0,6702
0,8862
0,7211
0,0154

0,2521

—0,0595
0,0095
0,5101
0,0001

25,3160

—0,0290 0,0877
~0,8992 6,9579

0,0161

0,1824

0.0240
0,0107
0,2500
0,9955

(147)

(148)

B.9 Modelo Numérico discreto com /. = 5 harmonicas reduzido

0,7485
0,0667
0,5412
0,0003

—0,6407
0,8887
0,9408
0,0144

0,2521

—0,0740
0,0108
0,3967
0,0002

25,3160

—0,0290 0,0877
—0,8992  6,9579

0,0161

0,1824

0,0299
0,0084
0,2992
0,9957

(149)

(150)

B.10 Modelo Numérico discreto com i = 7 harmonicas reduzido

0,7501
0,0666
0,5554
0,0003

—0,6393
0,8915
0,9679
0,0136

0,2306

—0,0759
0,0111
0,3802
0,0002

25,2402

—0,0182  0,7627
~1,0746  8,6019

0,0146

0,0042

0,0311
0,0074
(151)
0,3066
0,9959
(152)
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APENDICEC VALORES NUMERICOS DOS CONTROLA-
DORES

Esse apéndice apresenta os valores numéricos dos polos em malha aberta, as funcdes
de transferéncia e os polos em malha fechada para os diferentes sistemas utilizando os
modelo com i = 1 e h = 5 harmonicas. Os ganhos dos observadores e controladores

utilizados também sdo exibidos.

C.1 Sistema utilizando modelo com /# = 1 harmonicas

C.1.1 Polos em Malha Aberta

A = —31740
0(Arp=1) = Az = —9094 + j14030 (153)
Ay = —190,08
C.1.2 Valores em Malha Fechada
Vetor de ganhos da realimentacio:
Kp=1 = | —0,031862 —0,023829 0,010973 —0,11164 54,97 (154)

Funcao de transferéncia em malha fechada:

o p=1(8) _
r(s)
4.49 x 10°53 + 2,04 x 101952 + 5.13 x 105 + 1,16 x 10
5+ 9,03 x 100 + 2,13 x 1093 + 1.48 x 10132 + 2.48 x 10105 + 1,16 x 1019

(155)
Polos do sistema em malha fechada:
(A = 57730 )
Ay = —22231
o((A+BK))p—1 =< A3 = —8204,8 (156)
A= —1326,4
[ A5 = —829,77 |
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Ganhos do observador de estados:

—1,24 x 107
1,14 x 108
—2.47 x 107
1,29 x 10°

Lo,h:l =

C.2 Sistema utilizando modelo com 4 = 5 harmonicas

C.2.1 Polos em Malha Aberta

A1 = —41911
U(Anh:g,) = >\ng = —9130,1 + j14067
My = —179,04

C.2.2 Valores em Malha Fechada

Vetor de ganhos da realimentacao:

Kp—s = | —0,041343 —0,050793 0,010632 —0,18837 96,701

Funcao de transferéncia em malha fechada:

Vo h=5($)
r(s)

2,5 x 105s% + 1,11 x 101952 4 5.192 x 105 + 2,55 x 10

$5 4+ 1,24 x 1055 + 3,93 x 109s® + 3 x 101352 + 5,3 x 1065 + 2,55 x 1019

Polos do sistema em malha fechada:

)

A1 = —81631
Ao = —31818
o((A+BK))p=s = A3 = —8465,1
Ay = —1409,9
[ A5 = —8229
Ganhos do observador de estados:
—2,78 x 107
4 % 109
L,,—5 =
I ~8.9 % 107

1,86 x 10°

(157)

(158)

(159)

(160)

(161)

(162)
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