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esta dissertação um trabalho melhor.

A Henrique Gaspar Ribeiro, que sempre foi muito próximo a mim desde o começo
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Resumo da Dissertação apresentada ao PPGEE/UFBA como parte dos requisitos

necessários para a obtenção do grau de Mestre em Engenharia Elétrica.

CONTROLE ROBUSTO H∞ PARA CONVERSORES DE POTÊNCIA PWM

ELEVADORES SUJEITOS A AÇÃO DO ENVELHECIMENTO DO

CAPACITOR

Caio dos Santos Magalhães

Novembro/2020

Orientadores: Bernardo Ordoñez

Humberto Xavier de Araújo

Conversores elevadores são uma topologia de conversor CC-CC chaveado que pos-

sui várias aplicações, incluindo fontes de alimentação, interface de véıculos h́ıbridos,

sistemas fotovoltaicos e indústria aeroespacial. Estes equipamentos comumente em-

pregam capacitores eletroĺıticos de alumı́nio devido ao seu baixo custo e elevada

densidade de potência. Entretanto estes dispositivos são bastante afetados pela

ação do envelhecimento devido à evaporação do eletrólito interno, o que gera um

aumento no ESR e a diminuição da sua capacitância. Embora o capacitor seja uma

das principais causas de falha em conversores de potência, a incerteza paramétrica

associada ao dispositivo ainda não foi devidamente investigada pelas pesquisas no

âmbito de controle robusto de conversores elevadores.

Nesta dissertação, considera-se o problema de controle linear robusto do conver-

sor elevador, operando em CCM, tendo como objetivo a regulação da tensão de sáıda.

É desenvolvida uma modelagem mais abrangente, incluindo as incertezas no ESR

do capacitor e na capacitância. A consideração usual de incerteza na razão ćıclica

e resistência de carga é mantida na modelagem e a corrente de carga e a tensão de

entrada são consideradas como fontes de perturbação no circuito do conversor.
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Utiliza-se uma modelagem convexa a partir da construção de um politopo que

contempla todos os posśıveis modelos linearizados do conversor. Os vértices do po-

litopo são então determinados a partir da cobertura politópica das projeções dessa

região, de modo a minimizar o volume do politopo e, desta forma, reduzir o con-

servadorismo da abordagem proposta. A śıntese do controlador robusto H∞ por

realimentação de estado é feita a partir de um problema de otimização convexa

baseado em LMIs. No algoritmo, são inclúıdas restrições de alocação dos polos de

malha fechada.

Um dos estados do sistema é a tensão interna do capacitor, que não pode ser

mensurada diretamente, e, portanto, deve ser estimada para que a realimentação

seja posśıvel. Assim, a solução proposta consiste em medir a corrente do capacitor

para, juntamente com a tensão de sáıda, identificar o ESR do capacitor e determinar

o estado não-mensurável. O circuito de identificação do ESR, embora adicione

complexidade ao sistema, pode ser utilizado não apenas para fins de controle, mas

também para o monitoramento das condições de funcionamento do conversor. A

solução proposta é validada a partir de resultados de simulações no programa PSIM,

considerando-se um estudo de caso espećıfico.
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Abstract of Dissertation presented to PPGEE/UFBA as a partial fulfillment of the

requirements for the degree of Master in Electrical Engineering.

ROBUST H∞ CONTROL FOR PWM BOOST CONVERTERS SUBJECT TO

AGING CAPACITOR CONDITIONS

Caio dos Santos Magalhães

November/2020

Advisors: Bernardo Ordoñez

Humberto Xavier de Araújo

Boost converters are a topology of DC-DC switch-mode converter that is used

in several applications, including power supplies, powertrain interface for hybrid

vehicles, photovoltaic systems and aerospace industry. These converters usually em-

ploy aluminum electrolytic capacitors due to its low cost and high power density.

However, these components are heavily affected by aging owing to electrolyte evap-

oration, which leads to an increase on the ESR value and a decrease on capacitance.

Although the capacitor is one the main causes of failure in power converters, the

parameter uncertainty related to this device has not been properly investigated in

the publications about robust control of power converters.

This dissertation addresses the problem of linear robust control of the boost

converter, operating in CCM, with the purpose of output voltage regulation. A more

comprehensive model is developed, including the uncertainties in the capacitor ESR

and its capacitance. The usual consideration of uncertainty in the duty cycle and

load resistance is kept in the model. Moreover, output load and input voltage are

considered as sources of disturbance in the converter circuit.

A convex modeling is accomplished by the construction of a polytope that com-

prises all possible linearized models of the converter. In order to minimize the poly-

tope volume and, consequently, reduce the conservatism of the proposed solution,
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the polytope vertices are determined by the polytopic covering of the projections of

the uncertainty region. The synthesis of a robust H∞ state feedback controller is

performed by a convex optimization problem based on LMIs. The algorithm includes

pole placement restrictions in closed-loop.

One of the states of the system is an unmeasurable voltage related to the ca-

pacitor, therefore it must be estimated for implementing the state feedback control.

Hence, the proposed solution consists in measuring the capacitor current, so that it

can be used alongside the output voltage to identify the capacitor ESR and deter-

mine the unmeasurable state. Albeit it increases the system complexity, the ESR

identification circuit can be used not only for control purposes, but also for monitor-

ing the operational conditions of the converter. The proposed solution is validated

by the results of PSIM simulations, considering an specific study of case.
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4 Capacitores eletroĺıticos e o sistema de identificação e controle 30

4.1 Incertezas associadas ao ESR . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 32
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Caṕıtulo 1

Introdução

Os conversores de potência CC-CC chaveados surgiram para resolver o problema

recorrente de ajustar os ńıveis de tensão e corrente da fonte dispońıvel aos ńıveis

adequados à alimentação das cargas [4]. Devido à dinâmica de chaveamento, as

perdas durante este processo de conversão costumam ser menores do que aquelas

geradas por fontes lineares convencionais [5]. Assim, o uso dos conversores CC-CC

comutados se popularizou no projeto de fontes de alimentação comutadas (SMPS, na

sigla em inglês), utilizadas em grande parte dos equipamentos eletrônicos micropro-

cessados [6], incluindo computadores, celulares e televisores digitais. Em particular,

o conversor da topologia Boost, também conhecido como step-up ou elevador, vem

sendo bastante estudado devido a sua ampla gama de aplicações, como na indústria

aeroespacial [7], interface de acionamento em véıculos elétricos h́ıbridos [8] e sistemas

de geração fotovoltaica [9]. O crescente interesse em micro redes CC [10, 11], que

são empregadas na integração de unidades de geração distribúıda, unidades de ar-

mazenamento de energia e cargas, possuindo diversas aplicações, também contribui

para a importância do estudo do conversor elevador. Na Figura 1.1, um conversor

Boost de uso comercial é exemplificado.

Para manter o correto funcionamento desses conversores, é necessário um sis-

tema de controle auxiliar integrado ao dispositivo. O objetivo principal em muitas

aplicações é regular a tensão de sáıda a despeito da presença de perturbações (usual-

mente na tensão de entrada e corrente de carga), dinâmicas não-lineares e incertezas

paramétricas. Adicionalmente, é importante assegurar um comportamento razoável

em regime transitório, minimizando sobressinal e tempo de acomodação [12].
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Figura 1.1: Conversor Boost comercial de 150W produzido pela empresa Yeeco.

Outro problema relacionado a conversores CC-CC diz respeito à prevenção de

condições de falha, de modo a aprimorar a confiabilidade do sistema de potência.

Neste sentido, pesquisas industriais indicam que os capacitores estão entre os com-

ponentes mais frágeis dos conversores [13], chegando a ser a causa de 30% das falhas

nesses dispositivos. De fato, como mencionado em vários trabalhos [14, 2, 15, 16],

conversores de potência tendem a usar capacitores eletroĺıticos de alumı́nio (AEC,

na sigla em inglês), pois são relativamente baratos e apresentam alta densidade

de potência. Entretanto, estes componentes costumam sofrer intensa degradação

durante sua vida útil devido à evaporação do eletrólito, o que diminui o valor da

capacitância e aumenta a resistência equivalente série (ESR, em inglês) do capacitor.

Fabricantes costumam considerar que uma redução da capacitância a 80% do valor

original e/ou um ESR duas a três vezes maior que o nominal indicam que o AEC

atingiu o fim da sua vida útil [17]. Por isto, muitos estudos de monitoramento das

condições de operação do conversor foram desenvolvidos a partir da identificação

online dos parâmetros do capacitor [14, 2, 15, 16].

1.1 Motivação

Na última década, surgiram muitos trabalhos acadêmicos que tratam do problema

de controle robusto de conversores de potência CC-CC. Há um esforço cont́ınuo

para otimizar o funcionamento desses dispositivos, devido a sua ampla gama de

aplicações. O problema envolve tanto eletrônica de potência como técnicas avançadas
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de controle, de modo que sua complexidade conduz a soluções distintas e variadas.

Trata-se, portanto, de um problema que ainda merece investigação.

Em particular, a śıntese robusta via desigualdades matriciais lineares (LMI, em

inglês) de um controlador linear por realimentação de estado é uma das soluções

posśıveis. Neste caso, as incertezas paramétricas podem ser modeladas utilizando-

se um politopo convexo e o controlador é projetado a partir de um problema de

otimização. Algumas vantagens de se realizar a śıntese baseada em LMIs são as

seguintes:

• grande versatilidade e simplicidade quanto à incorporação de requisitos de

projeto como alocação de polos, rejeição de perturbação através de limitante

da norma H∞/H2 ou restrição do esforço de controle. Todos estes requisi-

tos podem ser escritos como LMIs e inclúıdos diretamente no problema de

otimização;

• incertezas paramétricas, variantes ou não no tempo, podem ser levadas em

consideração na śıntese do controlador de forma expĺıcita com as desigualdades

matriciais;

• o algoritmo de śıntese é resolvido em modo offline por programas de otimização

convexa bastante eficientes;

• a simplicidade do controlador obtido, que consiste em ganhos fixos, permite

que o sistema de controle possa ser implementado tanto por meios analógicos

quanto digitais.

1.2 Objetivo

Com o objetivo de tratar de algumas limitações de trabalhos passados, esta dis-

sertação propõe investigar o controle para o conversor CC-CC da topologia Boost

operando em modo de condução cont́ınua (CCM, em inglês), buscando integrar

técnicas de controle robusto, descritas no contexto das LMIs, com identificação pa-

ramétrica online, para fins de controle e monitoramento do conversor. Ao contrário

da prática usual, a modelagem do dispositivo deve considerar a presença dos ESRs

do indutor e do capacitor. Pretende-se desenvolver um modelo do sistema incerto
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para abranger não apenas incertezas na carga e na razão ćıclica de chaveamento, mas

também considerar a lenta variação temporal da capacitância e ESR do capacitor

devido ao seu envelhecimento. Foram definidos os seguintes objetivos espećıficos:

• dedução do modelo matemático do conversor elevador;

• desenvolvimento do modelo politópico do sistema incerto, considerando-se in-

certezas na carga, razão ćıclica, ESR do capacitor e capacitância. Exempli-

ficação do conceito com estudo de caso;

• apresentação e discussão do esquema de controle juntamente com o circuito

responsável pela identificação online;

• estabelecimento do algoritmo de śıntese do controlador baseado em restrições

do tipo LMI. Dedução do controlador para o caso em estudo;

• simulação do conversor controlado no programa PSIM com análise dos resul-

tados.

1.3 Organização do Documento

Esta dissertação é organizada em caṕıtulos, sendo este primeiro apenas introdutório.

No segundo caṕıtulo, é feito um estudo bibliográfico sobre as técnicas de controle

robusto e identificação de parâmetros relacionados aos conversores CC-CC eleva-

dores. O caṕıtulo 3 é dedicado à modelagem do circuito do conversor elevador e

são deduzidos os modelos nominal e incerto do sistema, este último utilizando o

conceito de politopo convexo. Uma breve descrição da estrutura e da dinâmica de

funcionamento dos capacitores eletroĺıticos é feita no caṕıtulo 4, de modo a expli-

car as causas das incertezas paramétricas desse dispositivo. O caṕıtulo 5 apresenta

a definição e algumas propriedades importantes das LMIs, bem como o algoritmo

de śıntese ótima do controlador. No caṕıtulo 6, são discutidos os resultados das

simulações no PSIM e o caṕıtulo 7 conclui o trabalho com as considerações finais.
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Caṕıtulo 2

Revisão Bibliográfica

Conversores CC-CC são tradicionalmente modelados a partir do conceito de média

móvel [18], que permite representar matematicamente o circuito em comutação como

uma média ponderada entre os estados topológicos de condução e não condução.

Essa aproximação só é válida se o sinal de controle, que é a razão ćıclica do cha-

veamento, variar de forma muito lenta em relação ao intervalo de comutação. Esta

consideração é suposta verdadeira na maioria das aplicações, pois as frequências de

chaveamento desses conversores são tipicamente da ordem de dezenas até centenas

de kHz, podendo chegar ao ńıvel de alguns MHz [5].

Porém, no caso do conversor elevador, o modelo médio apresenta uma não-

linearidade, conhecida como bilinearidade, caracterizada pelos produtos entre os

estados e o sinal de controle [18]. A solução convencional é utilizar o modelo médio

linearizado em torno de um ponto de operação, de modo a ser posśıvel projetar

um controlador em malha fechada a partir de técnicas de controle lineares. Esta

estratégia, embora seja relativamente simples, desconsidera o efeito de incertezas

paramétricas e não-linearidades do sistema [4]. Assim, pode-se obter resultados in-

desejados na tensão de sáıda do conversor, especialmente quando o dispositivo é

acometido por perturbações na corrente de carga ou tensão de entrada.

Frente a essas dificuldades, surgiram muitos trabalhos na última década pro-

pondo soluções mais sofisticadas para o problema de controle de conversores de

potência. Para exemplificação, em [19], foi estudada a aplicação de um controlador

de lógica fuzzy, de modo que a lei de controle varia conforme a posição dos estados do

sistema dentro do conjunto de regiões fuzzy. Este método apresenta melhor robustez
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e resposta transitória mais rápida em comparação com o controle PID tradicional,

embora tenha a desvantagem de aumentar o custo computacional e a complexidade

da implementação. Em [20], o uso de controle preditivo baseado em modelo foi

investigado, sendo que o problema de otimização é resolvido offline para diversas

configurações e o controlador é sintetizado por meio de uma tabela de inspeção na

qual cada região do espaço de estados corresponde a uma lei de controle espećıfica.

Assim, o esforço computacional online é reduzido a simples uma busca na tabela.

O projeto de controladores robustos não-lineares adaptativos foi abordado em [6]

para aplicação em conversores buck multifase śıncronos, enquanto em [21] é pro-

posta uma integração da otimização via LMI com modelagem de pequeno sinal por

meio de redes neurais, também aplicada ao conversor buck.

Outros pesquisadores se dedicaram à śıntese de controladores lineares robustos.

Em [22], sugeriu-se um esquema cascata com controle H∞ na malha externa e con-

trole sliding-mode de corrente na malha interna. O potencial do projeto de controle

linear via LMI foi explorado em [23, 24], sendo o primeiro para um controlador ótimo

LQR e o segundo para um controlador ótimo H∞ por realimentação de estado. Um

refinamento desse último trabalho foi feito em [12], no qual a modelagem das incer-

tezas é aprimorada e a bilinearidade também é inclúıda na śıntese como restrições do

tipo LMI. Em [25] há o desenvolvimento de uma solução semelhante a vista em [24],

mas utilizando controle H2 e incluindo a tensão de entrada como parâmetro incerto

na modelagem. Por fim, [26] apresenta uma estratégia de controle robusto de ganho

ajustável baseada em otimização via LMIs. Neste caso, os controladores dependem

do ponto de operação do conversor e tem a vantagem de serem deduzidos a partir

de uma modelagem de parâmetros lineares e variantes no tempo, abordagem que

permite melhor desempenho do sistema em termos de rejeição de perturbação.

Houve ainda um aprofundamento dos estudos sobre a aplicação de controle pre-

ditivo ao problema de regulação dos conversores elevadores. Em [27], uma estratégia

MPC por realimentação de sáıda é desenvolvida com a combinação de um MPC por

realimentação de estado com um observador de Luenberger. Além de garantir a con-

vergência global da sáıda, esse método tem a vantagem de não necessitar de medição

da corrente do indutor. Outra estratégia MPC é proposta em [28], mas utilizando

um esquema cascata com controlador preditivo na malha interna e controlador PI
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na malha externa. Ambos os métodos derivam suas leis de controle a partir do mo-

delo bilinear do conversor, mas desconsideram o efeito de incertezas paramétricas e

também as ESRs no indutor e capacitor. Em [29], uma solução SPCC (sensorless

predictive current control) com observador é implementada juntamente com um sis-

tema de identificação dos parâmetros do indutor (ESR e indutância). Neste caso, a

estimação paramétrica é importante para tornar a observação da corrente de indutor

mais precisa, e assim melhorar o desempenho do sistema de controle em termos de

sobressinal e tempo de acomodação.

Além do problema de regulação, é conveniente que conversores CC-CC possuam

sistemas auxiliares para monitorar as condições de funcionamento do circuito de

potência, de modo a facilitar a manutenção preventiva e contribuir para uma maior

confiabilidade do fornecimento de energia. Como já mencionado, os capacitores

eletroĺıticos são um dos principais limitantes da vida útil do conversor, o que significa

que a identificação dos parâmetros desses componentes pode ser utilizada como

indicador da saúde geral do sistema. A t́ıtulo de exemplificação, em [14], é proposto

um método para avaliar o estado de deterioração do capacitor em cicloconversores

a partir da identificação em tempo real de seu ESR. A teoria de funcionamento é

baseada no cálculo das perdas no capacitor, que dependem apenas do ESR e do

valor RMS da corrente que atravessa o componente. Em [2], uma estratégia similar

é apresentada, entretanto sem a necessidade de CIs espećıficos para extrair o valor

RMS de corrente e tensão do capacitor.

Algumas publicações mais recentes se dedicam especificamente ao monitora-

mento de condições do conversor Boost. Em [15], é proposta uma estratégia de

identificação de parâmetros baseada no método dos mı́nimos quadrados recursivo,

cuja vantagem é necessitar apenas das medições da tensão de sáıda e corrente de

indutor para a estimação do ESR do capacitor. Em [16], o método de cálculo do

ESR é baseado nos valores de ondulação da sáıda e corrente de pico do indutor, o

que possibilita a identificação mesmo que o conversor esteja alimentando uma carga

indutiva ou mesmo outro conversor. Por fim, [1] utiliza um prinćıpio de estimação

semelhante, mas utilizando sensores de corrente magnéticos TMR (tunnel magneto-

resistance), que são menos invasivos e mais compactos que outros sensores comuns,

como sensores de efeito Hall e resistores shunt.
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Ressalta-se que todos os trabalhos citados ou desconsideram as incertezas pa-

ramétricas presentes no capacitor ou as consideram apenas para o problema de mo-

nitoramento das condições de operação do conversor. Neste trabalho, as incertezas

do capacitor são incorporadas em ambos os problemas de controle e monitoramento,

sendo estes solucionados de maneira integrada.
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Caṕıtulo 3

Modelagem do conversor de

potência CC-CC elevador

O esquema do circuito de um conversor Boost alimentando uma carga resistiva é

apresentado na Figura 3.1. Nota-se que vg representa a tensão de entrada enquanto

vo corresponde à tensão de sáıda e iload é a perturbação na corrente de carga. Em-

bora não exista fisicamente, a fonte de corrente iload é conveniente para representar

transitórios devido a alterações de carga. A tensão vg idealmente contém apenas a

componente CC Vg, mas pode existir uma perturbação CA ṽg. O indutor e o ca-

pacitor são considerados como uma associação em série entre uma resistência pura

(representando o ESR RL ou RC , respectivamente) e uma indutância L ou uma

capacitância C puras. Os sinais mensuráveis do sistema são vo e a corrente de in-

dutor iL, enquanto vC é um estado interno não-mensurável associado ao capacitor.

Assume-se que o conversor opera em modo de condução cont́ınua.

A operação do sistema é controlada pelo sinal binário ub, que determina a aber-

tura e fechamento da chave transistorizada do conversor. Este valor lógico é gerado

por um circuito de modulação PWM, como mostrado na Figura 3.2, no qual um

sinal de controle d é comparado com uma portadora triangular de frequência fixa

fs e amplitude VM . É posśıvel então controlar o percentual de tempo dentro de um

peŕıodo de comutação em que a chave Q fica fechada, o que ocorre quando o sinal ub

está em valor lógico alto. A razão ton/Ts é chamada de razão ćıclica do chaveamento,

e corresponde ao próprio valor do sinal d no caso de VM unitário [4].

A modelagem de um conversor de potência pode ser iniciada com a dedução do
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Figura 3.1: Diagrama de um conversor PWM da topologia Boost.

Figura 3.2: Modulação PWM de frequência fixa.

10



Figura 3.3: Circuito do conversor Boost com ub = 1.

modelo comutado, que é o modelo no espaço de estados tendo ub como sinal de

entrada. Em seguida, pode-se utilizar o conceito de média móvel para encontrar o

modelo médio, que tem como sinal de entrada a razão ćıclica d.

3.1 Modelo comutado do conversor elevador

O modelo comutado do conversor elevador pode ser definido a partir da representação

da dinâmica do circuito para ambos os estados topológicos do conversor. Na Figura

3.3, é apresentado o circuito do dispositivo com o sinal ub = 1. Nesta situação, o

transistor atua como chave fechada (supostamente ideal) e o diodo está reversamente

polarizado, e, portanto, não conduz.

Dessa forma, o comportamento dinâmico do circuito com ub = 1 é regido pelas

equações: 
diL
dt

(t) = −RL
L
iL + vg

L
,

dvC
dt

(t) = − vC
(R+RC)C

− R
(R+RC)C

iload,

vo(t) = R
R+RC

vC − RCR
R+RC

iload.

(3.1)

Sejam xco = [iL vC ]′ o vetor de estado e wco = [vg iload]
′ o vetor de perturbação.

Assim, o sistema de equações pode ser reescrito como:ẋco(t) = Aonxco(t) + Bonwco(t),

vo(t) = Conxco(t) + Donwco(t),

(3.2)
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Figura 3.4: Circuito do conversor Boost com ub = 0

sendo

Aon =

−RL
L

0

0 −1
(R+RC)C

 , Bon =

 1
L

0

0 −R
(R+RC)C

 ,

Con =
[
0 R

R+RC

]
e Don =

[
0 −RCR

R+RC

]
.

O segundo estado topológico é definido para ub = 0, como mostrado na Figura

3.4. Nota-se que, neste caso, o transistor atua como chave aberta e o diodo está

diretamente polarizado, logo conduz corrente.

As equações que descrevem o comportamento dinâmico do sistema com ub = 0

são: 
diL
dt

(t) = −RLR+RCR+RLRC
(R+RC)L

iL − R
(R+RC)L

vC + vg
L

+ RCR
(R+RC)L

iload,

dvC
dt

(t) = R
(R+RC)C

iL − vC
(R+RC)C

− R
(R+RC)C

iload,

vo(t) = RCR
R+RC

iL + R
R+RC

vC − RCR
R+RC

iload.

(3.3)

Utilizando-se as mesmas definições anteriores para os vetores de estado e per-

turbação, tem-se: ẋco(t) = Aoffxco(t) + Boffwco(t),

vo(t) = Coffxco(t) + Doffwco(t),

(3.4)

sendo
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Aoff =

−RLR+RCR+RLRC
(R+RC)L

−R
(R+RC)L

R
(R+RC)C

−1
(R+RC)C

 , Boff =

 1
L

RCR
(R+RC)L

0 −R
(R+RC)C

 ,

Coff =
[
−RCR
R+RC

R
R+RC

]
e Doff =

[
0 −RCR

R+RC

]
.

O modelo comutado consiste na unificação das equações (3.2) e (3.4) utilizando-

se o sinal de controle como um fator binário de seleção entre os estados topológicos

[18]. Assim, é posśıvel representar o conversor em um único modelo:ẋco = [Aoff + (Aon −Aoff )ub]xco + [Boff + (Bon −Boff )ub]wco,

vo(t) = [Coff + (Con −Coff )ub]xco + [Doff + (Don −Doff )ub]wco.

(3.5)

A descontinuidade decorrente do sinal de controle binário ub indica que o modelo

comutado não é linear. Além disso, existe outro tipo de não linearidade associada

ao produto entre os estados e o sinal de controle, que é chamado de bilinearidade.

O modelo comutado não apresenta nenhuma simplificação além das considerações

de idealidade dos dispositivos. Sendo assim, é o modelo mais próximo a representar

o comportamento real do conversor de potência.

3.2 Modelo médio do conversor elevador

Embora o modelo comutado seja o mais preciso, ele é utilizado somente nas es-

tratégias de controle não-lineares, capazes de lidar com dinâmicas de alta frequência,

como controle de estrutura variável e controle via histerese [18]. Na maioria dos

casos, deseja-se apenas manipular a dinâmica dominante de baixa frequência do

conversor. Assim, surgiu a ideia do modelo médio, que consiste em extrair os va-

lores médios das variáveis do processo e desta forma filtrar as componentes de alta

frequência decorrentes do chaveamento. O resultado final é um modelo que corres-

ponde a uma média ponderada entre os dois estados topológicos.

O modelo médio para conversores de potência vem sendo estudado desde a década

de 1970 [30]. O conceito de média móvel de um sinal é essencial para o entendimento

da dedução do modelo. Assim, para um sinal genérico f(t), sua média móvel é dada
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por:

〈f〉(t) =
1

T

∫ t

t−T
f(τ)dτ. (3.6)

Nota-se que se trata de uma função variável no tempo, que fornece uma média

do sinal a cada instante t, sendo esta média calculada dentro da janela de tempo

T imediatamente anterior a t. Existem duas propriedades da média móvel que são

importantes para o desenvolvimento do modelo médio. A primeira é que a média da

derivada é igual a derivada da média, como pode ser facilmente verificado usando

o teorema fundamental do Cálculo. A segunda é que a média móvel do produto

de dois sinais pode ser aproximada pelo produto das médias, contanto que um dos

sinais seja aproximadamente constante em relação ao outro. Essa propriedade é

muito útil para conversores devido à consideração de pequena ondulação dos sinais

[18].

Assim, pode-se aplicar a média móvel em ambos os lados da equação 3.5 e obter

o modelo médio do conversor:〈ẋco〉 = [Aoff + (Aon −Aoff )d]〈xco〉+ [Boff + (Bon −Boff )d]〈wco〉,

〈vo〉 = [Coff + (Con −Coff )d]〈xco〉+ [Doff + (Don −Doff )d]〈wco〉.
(3.7)

Neste caso, a média móvel de ub foi substitúıda pela razão ćıclica d, pois são

equivalentes. Para simplificar a notação, novas variáveis são definidas para substituir

as médias móveis, ou seja 〈xco〉 = xm, 〈wco〉 = w e 〈vo〉 = z. Também é conveniente

trocar a notação d da razão ćıclica para u, seguindo-se a notação usual para o sinal

de controle. Portanto, o modelo médio a partir da equação (3.7) pode ser expresso

como: ẋm(t) = Amxm(t) + Bxuxm(t)u(t) + Bww(t) + Bwuw(t)u(t),

z(t) = Cmxm(t) + Dxuxm(t)u(t) + Dww(t),

(3.8)
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sendo

Am = Aoff , Bxu = Aon −Aoff =

 RCR
(R+RC)L

R
(R+RC)L

−R
(R+RC)C

0

 ,

Bw = Boff , Bwu = Bon −Boff =

0 −RCR
(R+RC)L

0 0

 ,

Cm = Coff , Dxu = Con −Coff =
[
−RCR
R+RC

0
]

e Dw = Doff .

3.3 Modelo linearizado do conversor elevador

A linearização é feita em torno do ponto de equiĺıbrio do sistema. Considera-se

que as variáveis são compostas por uma componente CC, que corresponde ao valor

de regime permanente da grandeza e é representado por uma letra maiúscula, e um

desvio incremental em torno desse ponto, que é grafado com o sinal til. Desta forma,

tem-se:

xm = X + x̃m,

z = Vo + z̃,

u = D + ũ,

w = W + w̃.

(3.9)

3.3.1 Cálculo do ponto de equĺıbrio

Seja IL e VC os valores de regime permanente da corrente de indutor e tensão do

capacitor, respectivamente. Para encontrar X =
[
IL VC

]′
e Vo, é primeiro preciso

determinar W . Como descrito anteriormente, o valor CC da tensão de entrada é

Vg e a perturbação de corrente de sáıda iload não existe fisicamente, sendo utilizada

apenas para modelar os transitórios de carga. Portanto, a componente CC Iload é

considerada nula. Por conseguinte, W =
[
Vg 0

]′
. Da equação (3.8), em regime

permanente, tem-se:

Am

IL
VC

+ Bxu

IL
VC

D + Bw

Vg
0

+ Bwu

Vg
0

D =

0

0

 . (3.10)
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Logo,

VC =
D′R(R +RC)

RLR +RLRC +D′RCR +D′2R2
Vg (3.11)

e

IL =
VC
D′R

=
R +RC

RLR +RLRC +D′RCR +D′2R2
Vg, (3.12)

sendo D′ = 1−D.

Determinado X, o cálculo de Vo vem diretamente da equação 3.8:

Vo = Cm

IL
VC

+ Dxu

IL
VC

D + Dw

Vg
0

 . (3.13)

Como consequência, tem-se:

Vo =
D′RCR

R +RC

IL +
R

R +RC

VC =
D′R(R +RC)

RLR +RLRC +D′RCR +D′2R2
Vg, (3.14)

o que implica em:

Vo = VC .

Esse resultado era esperado, pois a tensão de sáıda vo é igual à queda de tensão

no capacitor vC + RCCv̇c em qualquer instante. Assim, o valor médio de equiĺıbrio

da sáıda é necessariamente igual ao valor médio de equiĺıbrio da tensão sobre o

capacitor.

3.3.2 Linearização do sistema em torno do ponto de equiĺıbrio

Uma das maneiras de linearizar o sistema é utilizar o conceito de diferencial de

funções de múltiplas variáveis. Sejam

ẋm = f(xm, w, u),

e

z = g(xm, w, u).

Logo, pode-se expressar um pequeno incremento destas funções em torno do

ponto de equiĺıbrio como:
˙̃xm = df = ∂f

∂xm

∣∣∣∣
D,W

x̃m + ∂f
∂w

∣∣∣∣
X,D

w̃ + ∂f
∂u

∣∣∣∣
X,W

ũ,

z̃ = dg = ∂g
∂xm

∣∣∣∣
D,W

x̃m + ∂g
∂w

∣∣∣∣
X,D

w̃ + ∂g
∂u

∣∣∣∣
X,W

ũ.

(3.15)
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Desenvolvendo-se os diferenciais a partir das equações (3.8), (3.11) e (3.12),

obtém-se: 
˙̃xm(t) = Alx̃m(t) + Bluũ(t) + Blww̃(t),

z̃(t) = Clx̃m(t) + Dluũ(t) + Dlww̃(t),

(3.16)

onde

Al =

−RLR+RLRC+D
′RCR

(R+RC)L
−D′R

(R+RC)L

D′R
(R+RC)C

−1
(R+RC)C

 , Blu =

 (RC+D
′R)VC

(R+RC)D′L

−VC
(R+RC)D′C

 ,

Blw =

 1
L

D′RCR
(R+RC)L

0 −R
(R+RC)C

 , Cl =
[
D′RCR
R+RC

R
R+RC

]
, Dlu =

[
−RCVC

D′(R+RC)

]
e

Dlw =
[
0 −RCR

R+RC

]
.

3.4 Modelo aumentado do conversor elevador

Como o objetivo é implementar um controlador linear por realimentação de estado,

para garantir o seguimento de uma referência Vref em malha fechada, adiciona-se

ao modelo linearizado o estado xint, definido por:

xint(t) =

∫
(vo(t)− Vref )dt. (3.17)

Nota-se que, como o novo estado corresponde à integral do erro entre a tensão

de sáıda e a referência, o controlador estabilizante em malha fechada irá forçar erro

nulo em regime permanente. Assim, o propósito de regular a tensão de sáıda é

garantido pelo sistema de controle. Estratégia semelhante foi adotada em [24, 12].

O novo vetor de estados é definido por

x =


ĩL

ṽC

xint

 (3.18)

Logo, a partir das equações (3.16) e (3.18), o modelo do conversor Boost pode
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ser reescrito como:

ẋ(t) = Ax(t) + Buũ(t) + Bww̃(t),

z̃(t) = Czx(t) + Duũ(t) + Dww̃(t),

(3.19)

onde

A =


−RLR+RLRC+D

′RCR
(R+RC)L

−D′R
(R+RC)L

0

D′R
(R+RC)C

−1
(R+RC)C

0

D′RCR
R+RC

R
R+RC

0

 , Bu =


(RC+D

′R)VC
(R+RC)D′L

−VC
(R+RC)D′C

−RCVC
D′(R+RC)

 ,

Bw =


1
L

D′RCR
(R+RC)L

0 −R
(R+RC)C

0 −RCR
R+RC

 , Cz =
[
D′RCR
R+RC

R
R+RC

0
]
,Du =

[
−RCVC

D′(R+RC)

]
e

Dw =
[
0 −RCR

R+RC

]
.

É importante ressaltar que, para fins de controle, o estado interno vC será esti-

mado a partir de um sistema de identificação, a ser detalhado no Caṕıtulo 4. Pode-se

imaginar que um modelo no qual vo é estado no lugar de vC seja mais simples de

controlar, uma vez que a tensão de sáıda é facilmente mensurável. Porém, neste caso

o equacionamento iria levar à derivação da corrente que passa pelo diodo, que é des-

cont́ınua na comutação do chaveamento [15]. Assim, os autores acreditam que não

seja posśıvel desenvolver um modelo em tempo cont́ınuo para o conversor elevador

definindo vo como estado.

3.5 Modelo incerto do conversor elevador

Nesta formulação, os parâmetros D′, R, RC e C são considerados incertos ou lenta-

mente variantes no tempo em relação à dinâmica do conversor. Em geral, parâmetros

incertos e independentes entre si podem ser agrupados em um vetor de incerteza

p = [p1, . . . , pnp ]
′, sendo np o número de parâmetros incertos. Supõe-se que cada

parâmetro pi pertence a um intervalo, ou seja, pi ∈ [pi, pi]. Isto define uma região

politópica convexa no Rnp com vértices gi ∈ Rnp dados pelas diferentes combinações
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dos limites pi e pi. Desta forma, p pertence ao politopo convexo Ω definido por

Ω = Co({g1, g2, . . . , gNv}), (3.20)

e Co representa o envelope convexo dos vértices gi, ou seja,

p ∈
{ Nv∑

i=1

σigi, σi ≥ 0,
Nv∑
i=1

σi = 1

}
,

com Nv = 2np .

Logo, se as matrizes do modelo (3.19) dependem linearmente dos parâmetros pi

em p, então existe um politopo convexo ΩS = Co({G1, . . . ,GNv}) que contém todas

as posśıveis representações do sistema incerto (mais informações em [31, 32]). Este

resultado pode ser expresso como

[A(p),Bw(p), . . . ,Du(p)] ∈ ΩS = Co({G1, . . . ,GNv}),

ΩS =

{ Nv∑
i=1

σiGi, σi ≥ 0,
Nv∑
i=1

σi = 1

}
.

(3.21)

Entretanto, como pode ser observado em (3.19), a dependência entre os parâmetros

incertos e os elementos das matrizes do modelo não é linear. Neste caso, descrever

o modelo incerto utilizando-se do politopo convexo definido em (3.21). Para tornar

isto posśıvel, os seguintes parâmetros auxiliares são definidos:

β =
1

RC +R
, µ =

R

RC +R
, η =

D′R

RC +R
,

δ =
VCR

(RC +R)D′Vg
=

R2

RLR +RLRC +D′RCR +D′2R2
,

ε =
(RC +D′R)VC
(RC +R)D′Vg

=
D′R2 +RCR

RLR +RLRC +D′RCR +D′2R2
.

(3.22)

Utilizando-se os parâmetros auxiliares, as matrizes do sistema podem ser reescritas
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como:

A =



− (RL+RCη)
L

− η
L

0

η
C

− β
C

0

RCη µ 0


, Bw =



1
L

RCη
L

0 − µ
C

0 −RCµ


, Bu =



Vgε

L

−Vgδ

RC

−RCVgδ

R


,

Cz =
[
RCη µ 0

]
, Dw =

[
0 −RCµ

]
, Du =

[
−RCVgδ

R

]
.

(3.23)

Em (3.23), ainda existem não linearidades em vários elementos das matrizes en-

volvendo os parâmetros incertos, R, RC e C e os parâmetros auxiliares. Entretanto,

a maior contribuição dessa abordagem é isolar η, ε e δ, pois são parâmetros que são

mais senśıveis à variação de D′ do que à variação de outros parâmetros. Isto ocorre

porque, mesmo considerando os efeitos de envelhecimento e mudança de tempera-

tura, as resistências parasitas RC e RL tendem a ser muito menores que a carga R.

Desta forma, os parâmetros auxiliares η, ε e δ podem ser aproximados em (3.22)

para η ≈ D′, ε ≈ 1
D′ e δ ≈ 1

D′2 . Embora estas aproximações não sejam usadas dire-

tamente na modelagem, elas são importantes para a determinação de um politopo

convexo menos conservador. Uma estratégia semelhante é empregada em [12], na

qual uma cobertura politópica é deduzida para envolver uma linha tridimensional

que representa as incertezas em D′. O problema aqui, entretanto, não desconsidera

a presença de RL e RC na modelagem. Desta forma, a seguinte função de incerteza

é proposta:

f(D′;RC ;R) =

{
(η; ε; δ) : D′ ∈

[
D′;D′

]
,

RC ∈
[
RC ;RC

]
, R ∈

[
R;R

]}
.

(3.24)

A representação gráfica da imagem da função de incerteza f(D′;RC ;R) em (3.24)

é um conjunto de curvas parametrizadas no R3 que podem ser vistas na Figura 3.5,

considerando-se os parâmetros D′ ∈ [0, 3; 1, 0], RC ∈ [0, 2; 0, 6]Ω, R ∈ [20; 50]Ω e

RL = 0, 4Ω. Um posśıvel politopo convexo que contém a região de incerteza é ilus-

trado na Figura 3.5 e consiste de um hiper-retângulo cujos 8 vértices correspondem
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Figura 3.5: Função de incerteza (preto) e politopo convexo conservador (verde).

às 8 combinações posśıveis entre os valores extremos de cada parâmetro. Embora

esteja tecnicamente correta, essa abordagem é muito conservadora devido ao grande

volume do politopo em relação ao da imagem de f(D′;RC ;R). Assim, o modelo

incerto comtemplaria um elevado número de representações irrealizáveis, podendo

resultar em uma solução do problema de śıntese do controlador muito distante da

ótima ou até mesmo tornar o algoritmo de śıntese infact́ıvel. Uma estratégia menos

conservadora é proposta a seguir.

3.5.1 Politopo convexo e as projeções da região de incerteza

Neste caso, encontrar uma cobertura politópica basicamente consiste em determinar

os vértices que definem um politopo convexo que contém toda a região de incerteza.

Para isto, é necessário estudar a estrutura geométrica da região e estabelecer ele-

mentos geométricos de referência. Para o caso estudado, as referências serão as 4

curvas parametrizadas f(D′; 0, 2; 50), f(D′; 0, 6; 50), f(D′; 0, 2; 20) e f(D′; 0, 6; 20).

Elas são importantes porque constituem as bordas da imagem da função de incer-

teza f(D′;RC ;R) e seus pontos extremos coincidem com os pontos extremos da

imagem. A curva f(D′; 0, 2; 50) corresponde ao caso mais próximo de um conversor

boost ideal sem a presença de RC e RL, pois quanto maior for a carga R em relação

às resistências parasitas, mais precisas são as aproximações de η, ε e δ como funções

de uma única variável D′. Analogamente, a curva f(D′; 0, 6; 20) corresponde ao caso
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Figura 3.6: Vista 1 da região de incerteza com curvas destacadas.

mais distante do ideal. A Tabela 3.1 apresenta os pontos extremos e a cor atribúıda

a cada curva para representação gráfica. As Figuras 3.6 a 3.8 retratam vistas da

região de incerteza com as curvas destacadas.

Tabela 3.1: Pontos extremos das curvas de referência.

Curva Cor atribúıda Extremo superior Extremo inferior

f(D′; 0, 2; 50) Azul v1 = (0, 299; 3, 064; 10, 077) v2 = (0, 996; 0, 992; 0, 988)

f(D′; 0, 6; 50) Magenta v3 = (0, 296; 3, 068; 9, 833) v4 = (0, 988; 0, 992; 0, 980)

f(D′; 0, 2; 20) Ciano v5 = (0, 297; 2, 739; 8, 834) v6 = (0, 990; 0, 980; 0, 971)

f(D′; 0, 6; 20) Vermelho v7 = (0, 291; 2, 759; 8, 361) v8 = (0, 971; 0, 980; 0, 952)

Para facilitar a determinação do politopo convexo, os pontos extremos das curvas

de referência são tomados como vértices do politopo. Assim, 8 vértices (v1 a v8) já

ficam fixados e bastam mais dois para construir um politopo convexo envolvendo

completamente a região de incerteza. A determinação dos pontos restantes v9 e v10

é feita a partir da cobertura individual de cada projeção da região de incerteza nos

planos do R3. Utilizando-se das aproximações de η, ε e δ como funções de uma única

variável D′, pode-se concluir que δ ≈ 1
η2

, δ ≈ ε2 e ε ≈ 1
η
. Como a projeção no plano

η − δ apresenta a curva mais acentuada (δ ≈ 1
η2

), então esta projeção é utilizada

como referência para calcular as coordenadas η e δ dos vértices v9 e v10. A Figura
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Figura 3.7: Vista 2 da região de incerteza com curvas destacadas.

Figura 3.8: Vista 3 da região de incerteza com curvas destacadas.
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Figura 3.9: Projeção da região de incerteza no plano η − δ.

3.9 ilustra a projeção com os vértices destacados em verde. Nota-se que os vértices

das curvas em azul e ciano já estão alinhados de modo a não excluir nenhuma parte

da região de incerteza na formação do politopo. Entretanto isto não ocorre com os

vértices da curva em vermelho, por isto é necessário pelo menos mais um vértice

abaixo dessa curva para ligar v7 e v8 sem transpassar a região de incerteza. Para

garantir que o politopo convexo seja o menos conservador posśıvel, as coordenadas

desses vértices são definidas pela interseção das retas tangentes à curva vermelha

em v7 e v8. Assim, as coordenadas podem ser calculadas pelas expressões

ηot =
δ7 − η7 dδdη

∣∣
v7
− (δ8 − η8 dδdη

∣∣
v8

)
dδ
dη

∣∣
v8
− dδ

dη

∣∣
v7

,

δot =

dδ
dη

∣∣
v8

(δ7 − η7 dδdη
∣∣
v7

)− dδ
dη

∣∣
v7

(δ8 − η8 dδdη
∣∣
v8

)
dδ
dη

∣∣
v8
− dδ

dη

∣∣
v7

.

(3.25)

Desta forma, são encontrados ηot = 0, 436 e δot = 1, 976. Estas serão as coor-

denadas dos vértices v9 e v10, restando apenas a determinação dos respectivos ε. A

Figura 3.10 apresenta o traçado do politopo convexo que contém a projeção em η−δ

da região de incerteza, incluindo v9 e v10, obtidos a partir da interseção das retas

tangentes à curva em vermelho.

A coordenada ε de v9 é determinada a partir do politopo convexo que contém a

projeção da região de incerteza no plano ε − δ, que pode ser visualizada na Figura
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Figura 3.10: Politopo convexo no plano η − δ.

3.11. Nota-se que, neste caso, são os extremos da curva em magenta que necessitam

de mais um vértice para não transpassar a região de incerteza. Como a coordenada

δ já é conhecida, o valor de ε menos conservador é calculado a partir do cruzamento

de δ = δot com a reta tangente a uma das extremidades da curva em magenta. Esse

problema pode ser resolvido com o algoritmo:

1. calcular δaux =
dδ
dε

∣∣
v4

(δ3−ε3 dδdε
∣∣
v3

)− dδ
dε

∣∣
v3

(δ4−ε4 dδdε
∣∣
v4

)

dδ
dε

∣∣
v4
− dδ
dε

∣∣
v3

;

2. ε9 =


ε3 + (δot−δ3)

dδ
dε

∣∣
v3

se δaux ≥ δot;

ε4 + (δot−δ4)
dδ
dε

∣∣
v4

se δaux < δot.

No caso em estudo, δaux = 3, 141 > δot, implicando que o vértice v9 é definido

pelo cruzamento com a reta tangente à curva em magenta em v4. Portanto, ε9 =

1, 907 e v9 está completamente determinado por (ηot; ε9; δot). A representação gráfica

do politopo convexo que contém a projeção da região de incerteza em ε − δ está

representada na Figura 3.12.

Por fim, a coordenada ε de v10 é encontrada mediante o politopo que contém

a projeção no plano η − ε. Como ilustrado na Figura 3.13, a curva determinante

para a construção do politopo nesta projeção é a curva em vermelho. Desta vez, a

coordenada η é fixada em ηot, de modo que ε10 será determinado pelo cruzamento

com a reta tangente à curva vermelha em v7 ou v8. O procedimento para calcular

ε10 é semelhante ao anterior:

25



Figura 3.11: Projeção da região de incerteza no plano ε− δ.

Figura 3.12: Politopo convexo no plano ε− δ.
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Figura 3.13: Projeção da região de incerteza no plano η − ε.

Figura 3.14: Politopo convexo no plano η − ε.

1. calcular ηaux =
(ε7−η7 dεdη

∣∣
v7

)−(ε8−η8 dεdη
∣∣
v8

)

dε
dη

∣∣
v8
− dε
dη

∣∣
v7

;

2. ε10 =

ε8 + (ηot − η8) dεdη
∣∣
v8

se ηaux ≥ ηot;

ε7 + (ηot − η7 dεdη
∣∣
v7

se ηaux < ηot.

Assim, ηaux = 0, 501 > ηot. Por conseguinte, ε10 é definido pela interseção de

η = ηot com a tangente à curva magenta em v8, o que resulta em ε10 = 1, 503 e v10

completamente determinado por (ηot; ε10; δot). A Figura 3.14 representa graficamente

o politopo convexo que contém a projeção em η − ε com a indicação de v10.
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3.5.2 Politopo convexo e a região de incerteza

Em resumo, as coordenadas dos 10 vértices do politopo convexo no R3 estão ex-

pressas na Tabela 3.2. Embora o novo politopo, ilustrado na Figura 3.15, tenha

mais vértices do que o politopo da Figura 3.5, seu volume é muito menor (0, 436

contra 13, 426). Esta abordagem se traduz em uma redução do conservadorismo na

modelagem do conversor, o que potencialmente resulta em um processo de śıntese

robusta mais eficiente.

Tabela 3.2: Vértices do politopo convexo final.

η Valor ε Valor δ Valor

η1 0,299 ε1 3,064 δ1 10,077

η2 0,996 ε2 0,992 δ2 0,988

η3 0,296 ε3 3,068 δ3 9,833

η4 0,988 ε4 0,992 δ4 0,980

η5 0,297 ε5 2,793 δ5 8,834

η6 0,990 ε6 0,980 δ6 0,971

η7 0,291 ε7 2,759 δ7 8,361

η8 0,971 ε8 0,980 δ8 0,952

η9 0,436 ε9 1,907 δ9 1,976

η10 0.436 ε10 1.503 δ10 1.976

Como mencionado anteriormente, muito embora f(D′;RC ;R) seja uma função de

três variáveis, a função de incerteza é mais senśıvel à variação de D′ do que às de RC

e R. A ideia do politopo convexo é isolar e tratar separadamente a incerteza em D′.

Desta maneira, η, ε e δ podem ser representados como um vetor de parâmetro v ∈ R3

do politopo no vetor de incertezas p, o que proporciona menor conservadorismo. O

vetor de incerteza p, neste caso, é definido por v e ou parâmetros incertos RC , R

e C, ou seja, p = [v,RC , R, C]′. Assume-se que, assim como as outras grandezas,

a capacitância C pertence a um intervalo de incerteza C ∈
[
C,C

]
. Portanto, as

permutações posśıveis entre os 10 vértices v e os extremos dos outros três parâmetros

resulta no politopo final ΩS com Nv = 80 vértices. Finalmente, os vértices do
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Figura 3.15: Politopo convexo menos conservador.

politopo ΩS em (3.21) podem ser expressos como

G1 = [A(p1),Bw(p1), . . . ,Du(p1)], p1 = [RC , R, C, v1];

...

G80 = [A(p80),Bw(p80), . . . ,Du(p80)], p80 = [RC , R, C, v10].

(3.26)

É importante esclarecer que as não linearidades presentes nos elementos das ma-

trizes em (3.23) não invalidam o modelo politópico proposto. Isto se deve ao fato

de que os parâmetros são todos estritamente crescentes, como η e RC , ou estrita-

mente decresentes, como 1
R

, 1
C

, ε e δ. Desta forma, todos os posśıveis resultados de

produtos e divisões estão inclúıdos no politopo resultante formado pelos vértices Gi.
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Caṕıtulo 4

Capacitores eletroĺıticos e o

sistema de identificação e controle

Para melhor contextualizar a presença de incertezas paramétricas nos capacitores

eletroĺıticos, é preciso ter compreensão acerca da estrutura f́ısica e do prinćıpio de

funcionamento desses dispositivos. Como pode ser visto na Figura 4.1, a composição

básica de um capacitor eletroĺıtico de alumı́nio consiste em dois eletrodos de alumı́-

nio, em forma de folhas, separados por um papel separador embebido com uma

solução eletroĺıtica (comumente baseada em etilenoglicol ou ácido bórico). A ca-

mada de óxido Al2O3 formada no eletrodo anódico serve como material dielétrico

para o capacitor. Também é formada uma camada de óxido no eletrodo catódico,

entretanto sua espessura é muito menor que a camada no anodo e por isso é nor-

malmente desconsiderada. Os eletrodos são enrolados juntamente com o papel se-

parador numa estrutura compacta ciĺındrica que, devido à fina camada dielétrica e

ampla área superficial efetiva, proporciona elevada relação de capacitância por vo-

lume ao componente [3]. Devido a este arranjo f́ısico, o capacitor eletroĺıtico pode

ser modelado como uma associação em série entre um componente resistivo RESR,

uma capacitância pura C e uma indutância pura LESL (Figura 4.2 a). O ESR é

resultante das contribuições em perdas ôhmicas do eletrólito, do papel separador,

camadas de óxido, folhas de alumı́nio, soldas e conectores, embora a parcela as-

sociada ao eletrólito seja predominante [2]. A capacitância total C é proveniente

da associação em série das capacitâncias relativas às camadas de óxido no anodo

e catodo, sendo a segunda muito maior que a primeira por conta da menor espes-
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Figura 4.1: Estrutura f́ısica de um capacitor eletroĺıtico [1].

sura. Logo, C é basicamente determinada pela capacitância anódica [3]. Por fim, o

enrolamento das folhas de alumı́nio do capacitor provoca o surgimento de uma com-

ponente indutiva ESL, entretanto seu efeito é comumente desconsiderado na faixa

de frequência habitual para conversores de potência.

A Figura 4.2 b representa a impedância caracteŕıstica do capacitor eletroĺıtico em

função da frequência. Na região de baixa frequência (ω < ω1 = 1
RESRC

), predomina o

caráter capacitivo do componente, com queda de -20 dB/dec. A constante de tempo

RESRC não costuma variar muito, independentemente do tamanho do capacitor,

ficando na faixa de 50− 150 µs. Isto ocorre porque a capacitância C é diretamente

proporcional à área das folhas do capacitor, enquanto a resistência das perdas RESR

é inversamente proporcional [2]. Logo, para frequências acima da faixa f1 ≈ 1 − 3

kHz, o comportamento resistivo passa a dominar a dinâmica do capacitor eletroĺıtico.

Efeitos indutivos começam a aparecer apenas em frequências acima da faixa f2 =

100−500 kHz, que é a faixa de frequência de corte superior habitual para capacitores

utilizados em aplicações de potência [2]. Para o estudo de caso apresentado nesta

dissertação, a frequência de chaveamento escolhida foi de 100 kHz, por isso optou-se

por desconsiderar o ESL do capacitor na modelagem do conversor.

A deterioração de capacitores eletroĺıticos é decorrente da combinação de vários

fatores, como estresse mecânico, térmico, elétrico ou ambiental, que podem acarretar

falhas no funcionamento do componente. A principal forma de degradação daqueles
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Figura 4.2: Circuito equivalente (a) e impedância caracteŕıstica de um capacitor

eletroĺıtico (b) [2].

dispositivos é a evaporação do eletrólito, que ocorre naturalmente com o envelheci-

mento do capacitor e pode ser acelerada pelas condições de operação como aumento

de temperatura, tensão excessiva aplicada e corrente de ripple [3]. A evaporação do

eletrólito interfere diretamente nos valores da capacitância e ESR do capacitor, pois

ocorre uma diminuição da área efetiva de contato entre os eletrodos, resultando em

diminuição de C e aumento de RESR. Além disto, estes parâmetros também são afe-

tados pela temperatura e frequência de operação. Essas relações de dependência são

as fontes de incerteza que estimularam os estudos apresentados no caṕıtulo anterior,

e devido à sua importância, são detalhadas com dados experimentais nas seções a

seguir.

4.1 Incertezas associadas ao ESR

De acordo com [33], o aumento da perda ôhmica ESR com a evaporação do eletrólito

pode ser relacionado diretamente com a redução do volume de eletrólito contido no

capacitor. Seja ν = V
Vo

a razão entre os volumes final e inicial do eletrólito. A partir

de dados experimentais, chegou-se a

RESR =
RESR,o

ν2
, (4.1)
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Figura 4.3: Resultados experimentais do aumento do ESR conforme o tempo de uso

[2].

sendo RESR,o o valor inicial da resistência quando o capacitor está novo. Fabricantes,

em geral, determinam que um capacitor eletroĺıtico chega ao final da sua vida útil

quando perde cerca de 30 a 40% do volume de eletrólito. Por isto, estabeleceu-se a

regra de que um aumento de duas a três vezes no valor de RESR do capacitor indica

que o componente deve ser reposto. A Figura 4.3 mostra resultados experimentais

obtidos em [34] para uma amostra de capacitores de 2200µF , 10 V, submetidos a

uma temperatura de operação de 105◦C. Neste caso, o valor do ESR dobra depois de

2000 horas de uso. É importante ressaltar que a implementação de um sistema de

monitoramento da saúde do capacitor deve necessariamente contar com a medição

da temperatura do dispositivo.

Além da dependência com a perda de eletrólito, a resistência de perda RESR

também varia diretamente com a temperatura. Isto ocorre porque a subida da

temperatura aumenta a mobilidade dos ı́ons do eletrólito, contribuindo, portanto,

para um decréscimo de RESR [2, 3]. Além disto, também há aumento da superf́ıcie

de contato entre os eletrodos devido à expansão térmica do eletrólito e do alumı́nio,

reforçando a redução de RESR. De acordo com [34], esta relação pode ser modelada

como

RESR,θC = RESR

[
O +M exp

(
− θC
N

)]
, (4.2)

33



Figura 4.4: Medidas do ESR em função da temperatura para o capacitor novo e o

antigo [3].

na qual O, M e N são parâmetros experimentais que dependem do tipo do capaci-

tor e θC é a temperatura em Celsius. A Figura 4.4 apresenta dados experimentais

obtidos em [3] para dois capacitores de 680µF , 200 V, sendo um envelhecido e o

outro novo, ambos submetidos a uma frequência de 360 Hz. Nota-se que a variação

de resistência com a temperatura é muito mais significativa para o capacitor antigo

do que para o novo, chegando ter as curvas bem próximas em temperaturas eleva-

das. Desta forma, a avaliação das condições de operação do capacitor mediante a

identificação de RESR deve, na prática, ser ponderada pela medição da temperatura.

Portanto, o valor de referência do ESR para aferir o estado de envelhecimento do

dispositivo deve levar em consideração a temperatura.

Por fim, a resistência RESR também é função da frequência da tensão aplicada

ao capacitor, pois o aumento da frequência induz mais perdas devido à polarização

do dielétrico, o que implica numa redução do RESR do modelo. Entretanto, essa

dependência não é muito relevante para sistemas de monitoramento, pois, como

mostra a Figura 4.5, a variação de RESR com a frequência não é muito significa-

tiva e as curvas dos capacitores novo e antigo não se aproximam. Esses resultados

experimentais foram obtidos em [3] com a temperatura de operação de 26◦C.

4.2 Incertezas associadas à capacitância

Como mencionado anteriormente, a capacitância C é reduzida com a evaporação do

eletrólito devido à diminuição da área efetiva de contato entre os eletrodos. Entre-

tanto, o aumento da temperatura provoca o efeito inverso, pois a dilatação térmica

aumenta a seção de contato e consequentemente a capacitância. Os resultados ex-
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Figura 4.5: Medidas do ESR em função da frequência para o capacitor novo e o

antigo [3].

Figura 4.6: Medidas de C em função da temperatura para o capacitor novo e o

antigo [3].

perimentais em [3] comprovam essas relações de dependência (Figura 4.6), nas quais

também foram utilizados capacitores de 680, 200 V, na frequência de 360 Hz.

Assim como RESR, a capacitância também depende da frequência. Como esta

variável interfere no alinhamento dos dipolos do dielétrico, há alteração da constante

dielétrica da camada de óxido e, portanto, mudança da capacitância [3]. Entretanto

esta variação não é significativa na faixa de frequência usual para conversores de

potência.

4.3 Sistema de controle proposto

A Figura 4.7 ilustra o sistema de controle proposto. O principal objetivo é projetar

um controlador robusto por realimentação de estado para regular a tensão de sáıda

do conversor elevador, que deve seguir a referência Vref . Nota-se que, como o projeto

é feito com o modelo linearizado no ponto de equiĺıbrio, as medições dos estados do

conversor são subtráıdas dos respectivos valores de equiĺıbrio nominais VC e IL.

Como Vo é igual a VC em regime permanente, assume-se VC = Vref . Desta forma,
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Figura 4.7: Diagrama do sistema de controle proposto.

D pode ser calculado por D′, ou seja, D = 1−D′, a partir da equação de segundo

grau deduzida da equação (3.10):

R2VCD
′2 − [R(R +RC)Vg −RCRVC ]D′ + VCRL(R +RC) = 0. (4.3)

Isto resulta em:

D′ =
R(R +RC)Vg −RCRVC +

√
[R(R +RC)Vg −RCRVC ]2 − 4R2V 2

CRL(R +RC)

2R2VC
.

Obtidos VC e D′, IL é determinado diretamente da equação (3.10). Como men-

cionado anteriormente, o estado vC é um estado interno ao capacitor e não pode

ser mensurado diretamente. Sua estimação é feita com base no modelo adotado

para o capacitor eletroĺıtico, pois vC = vo − RCiC . Entretanto, como o problema

considera um capacitor afetado por condições de envelhecimento, as medições de vo

e iC e o valor nominal de RC não são suficientes para estimar vC com precisão. Para

isto, é necessário um sistema auxiliar para identificar o valor de RC a medida que o

desgaste do dispositivo provoque alterações paramétricas.

4.3.1 Sistema auxiliar de identificação e estimação

O prinćıpio da identificação de RC consiste em calcular a perda média de potência

do capacitor, que é causada inteiramente pelo elemento resistivo [2, 14]. Além disto,

sabe-se também que a corrente do capacitor não possui componente CC, por isto

a contribuição de potência é apenas das componentes CA iC,CA. Pela definição de

potência média, tem-se

PC =
1

Ts

∫
pCdt =

1

Ts

∫
vo,CAiC,CAdt. (4.4)
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Figura 4.8: Diagrama do sistema auxiliar de identificação e estimação.

Entretanto, a perda média também pode ser expressa como função de RC e da

corrente RMS do capacitor na forma de PC = RCI
2
C,rms. Assim, é posśıvel determinar

RC a partir das medições de vo e iC pela relação

RC =
PC
I2C,rms

=
1
Ts

∫
vo,CAiC,CAdt

1
Ts

∫
i2C,CAdt

. (4.5)

O diagrama do sistema de identificação está representado na Figura 4.8. Primei-

ramente, as medições de vo e iC são processadas em filtros passa-faixa idênticos para

extrair as componentes CA na frequência de comutação do conversor. As harmônicas

não são necessárias para o cálculo de RC , por isso a largura de banda dos filtros não

precisa ser muito elevada. Dependendo da conveniência para o projeto dos filtros,

podem ser utilizados filtros passa-alta no lugar dos filtros passa-faixa, contanto que

a atenuação seja suficientemente alta nas baixas frequências. O cálculo dos valores

médios é feito com os filtros passa-baixa, sendo suficiente que a frequência de corte

esteja bem abaixo da frequência de comutação. Além da simplicidade do projeto

dos filtros, esse sistema tem a vantagem de requerer poucos cálculos por ciclo, sendo

de fácil implementação tanto por meios digitais quanto analógicos [2].

Observa-se que, a rigor, o valor ESR obtido corresponde ao valor na frequência

de comutação. Entretanto, como visto na seção anterior, a variação de RC com a

frequência pode ser desconsiderada para esse tipo de aplicação. Determinado RC ,

a estimação de vC é direta e usa apenas as medições já utilizadas no processo de

identificação de RC .
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Caṕıtulo 5

Controle robusto H∞: abordagem

via LMI

Definido o método de controle a ser empregado, resta desenvolver o algoritmo de

śıntese do controlador por realimentação de estado. Para isto, serão utilizadas as

LMIs, ferramentas matemáticas muito úteis para a resolução de problemas de oti-

mização convexa. Neste Caṕıtulo, a definição e algumas propriedades das LMIs são

apresentadas para demonstrar que é posśıvel descrever requisitos de projeto, como

alocação de polos e rejeição de perturbação, na forma de restrições do tipo LMI.

Além disso, estas restrições podem ser estendidas para sistemas incertos, contanto

que o modelo do sistema seja feito por meio de um politopo convexo. Por fim, as

desigualdades matriciais podem ser empregadas tanto para śıntese ótima robusta

quanto para análise robusta de sistemas.

5.1 Definição e propriedades das LMIs

Uma desigualdade matricial linear (sigla LMI, em inglês) é definida pela seguinte

expressão [31]:

F (x) = F0 +
m∑
i=1

xiFi � 0, (5.1)

na qual x ∈ Rm é o vetor de variáveis de decisão e Fi = F T
i ∈ Rn×n, i = 0, 1, ..., m,

são matrizes simétricas dadas. Isto indica que F (x) é uma matriz definida positiva,

ou seja, vTF (x)v � 0 para todo v ∈ Rn, v 6= 0. De maneira equivalente, a LMI (5.1)
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representa um conjunto de n inequações polinomiais em x. Uma propriedade muito

importante associada a (5.1) é que essa LMI representa uma restrição convexa em

x, ou seja, o conjunto {x ∈ Rm|F (x) � 0} é convexo. Isso permite que as LMIs

sejam utilizadas para descrever diferentes problemas de otimização convexa ou quasi-

convexa, que por sua vez podem ser resolvidos numericamente de maneira eficiente

por algoritmos de programação linear baseados no método dos pontos interiores [31].

Embora o termo LMI só tenha sido adotado mais recentemente, a noção de

desigualdade matricial e sua aplicação na teoria de controle foi sugerida pela primeira

vez em 1890, quando Lyapunov apresentou seu famoso estudo sobre a estabilidade

de sistemas dinâmicos. Foi demonstrado que o sistema linear e invariante no tempo

ẋ(t) = Ax(t), x(0) = x0, x(t) ∈ Rn (5.2)

é assintoticamente estável se e somente se existe uma matriz simétrica P ∈ Rn×n tal

que

ATP + PA ≺ 0, P � 0. (5.3)

Neste caso, têm-se duas LMIs em que a variável é uma matriz. As desigualdades

(5.3) podem ser facilmente escritas na forma (5.1). Usualmente, a representação das

LMIs é feita de forma similar à desigualdade de Lyapunov, mantendo impĺıcita a

variável x. Assim, para a estabilidade assintótica, a variável expĺıcita é a matrix P ,

e esta deve satisfazer as restrições (5.3). Ambas as restrições podem ser expressas

em uma única LMI

ATP + PA 0

0 −P

 ≺ 0. (5.4)

De forma geral, múltiplas LMIs F (1)(x) � 0, ...,F (p)(x) � 0 podem ser escritas de

forma equivalente como uma única LMI diag(F (1)(x), ..., F (p)(x)) � 0.
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5.1.1 Complemento de Schur

Algumas desigualdades não lineares convexas podem ser convertidas em LMIs utilizando-

se os complementos de Schur. Assim, a LMI

Q(x) S(x)

S(x)T R(x)

 � 0, (5.5)

com R(x), S(x) e Q(x) funções afins de x, e R(x) e Q(x) simétricos, é equivalente

a

Q(x)− S(x)R(x)−1S(x)T � 0, R(x) � 0. (5.6)

Assim, a desigualdade não linear em (5.6) pode ser escrita como a LMI (5.5). Um

caso trivial são as restrições de normas de matrizes. Seja, por exemplo, ‖Z(x)‖2 < ζ,

com Z(x) ∈ Rp×q. Esta desigualdade pode ser expressa como

ζ2I − Z(x)TZ(x) � 0→

 ζ2I Z(x)T

Z(x) I

 � 0. (5.7)

Aplicado a problemas de controle, o complemento de Schur possibilita, por exem-

plo, reescrever restrições das normas H2 e H∞ do sistema como LMIs.

5.1.2 O procedimento S

Em problemas de controle, é comum encontrar restrições quadráticas negativas (ou

positivas) sujeitas a outras restrições quadráticas também negativas (ou positivas).

O procedimento S permite descrever este conjunto de restrições como uma LMI,

seja de forma equivalente ou ampliando o conservadorismo das restrições. O proce-

dimento para funções quadráticas e desigualdades não estritas é ilustrado a seguir.

Sejam f0, ..., fp funções quadráticas da variável x ∈ Rn do tipo

fi(x) = xTTix+ 2gTi x+ vi, i = 0, 1, ..., p, (5.8)

com Ti = T ′i ∈ Rn×n, gi ∈ Rn e vi é um escalar. Considera-se a condição

f0(x) ≥ 0 para todo x tal que f1(x) ≥ 0, 1, ..., fp(x) ≥ 0, i = 0, ..., p. (5.9)
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Se existem escalares κ1 ≥ 0, ..., κp ≥ 0 tais que, para todo x,

f0(x)−
p∑
i=1

κifi(x) > 0, (5.10)

então a condição (5.9) é satisfeita. Se p = 1, vale a reciprocidade, ou seja, a condição

(5.9) implica que a (5.10) é verdadeira. A desigualdade (5.10) pode ser escrita como

T0 g0

gT0 v0

− p∑
i=1

κi

Ti gi

gTi vi

 � 0. (5.11)

5.2 Realimentação de estado

Seja o sistema linear em tempo cont́ınuo, invariante no tempo (LTI):

ẋ(t) = Ax(t) +Bu(t), (5.12)

em que x(t) ∈ Rn são os estados, u(t) ∈ Rm é a entrada de controle, A ∈ Rn×n

e B ∈ Rn×m. Segundo Lyapunov, a lei de controle por realimentação de estado

u(t) = Kx(t), K ∈ Rm×n, estabiliza assintoticamente o sistema 5.12 se e somente se

existe uma matriz simétrica P � 0, P ∈ Rn×n, tal que

(A+BK)TP + P (A+BK) ≺ 0, (5.13)

o que resulta em:

ATP + PA+KTBTP + PBK ≺ 0. (5.14)

Para um problema de śıntese, no qual o ganho K do controlador é desconhecido, a

desigualdade (5.14) é bilinear em P e K, pois há produtos entre estas duas variáveis.

Entretanto, esta não linearidade pode ser contornada por uma mudança de variável,

transformado a desigualdade em uma LMI. Para isto, multiplica-se a desigualdade

(5.14) à direita e à esquerda pela inversa de P , o que conserva o sinal da desigualdade,

ou seja:

AP−1 + P−1AT + P−1KTBT +BKP−1 ≺ 0, P−1 � 0.

A vantagem dessa abordagem é colocar o controlador K e a matriz de Lyapunov

P−1 juntas, isolando a matriz B, que não possui inversa. Utilizando-se as mudanças
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de variável P−1 = W e Y = KW , obtém-se a seguinte LMI:

WAT + AW + Y TBT +BY 0

0 −W

 ≺ 0. (5.15)

A LMI (5.15) tem como variáveis W ∈ Rn×n e Y ∈ Rm×n e pode ser utilizada

para problemas de śıntese, e o ganho K do controlador por realimentação de estado

é obtido diretamente de W e Y com K = YW−1.

5.3 Estabilidade quadrática

Considera-se o sistema (5.12) no qual as matrizes A e B são incertas e pertencem aos

conjuntos convexos Co(A1, . . . , AN) e Co(B1, . . . , BM), respectivamente. As matrizes

Ai, i = 1, 2, . . . , N , e Bj, j = 1, 2, . . . ,M , são os vértices destes politopos. É posśıvel

demonstrar que o sistema incerto é estabilizável pela lei de controle u(t) = Kx(t) se

existe uma matriz W ∈ Rn×n, W � 0, tal que as LMIs [32]

AiW +WATi + Y TBT
j +BjY ≺ 0, ∀i = 1, 2, . . . , N, ∀j = 1, 2, . . . ,M, (5.16)

sejam fact́ıveis. Assim, é suficiente que a estabilidade seja assegurada nos vértices

para garantir que o sistema incerto é estável para qualquer representação considerando-

se os politopos de incerteza. A utilização de uma única matrix de Lyapunov W

em (5.16) para todo o conjunto de incerteza estabelece o conceito de estabilidade

quadrática. A mesma ideia pode ser estendida para outras restrições do tipo LMI. A

modelagem politópica apresentada no Caṕıtulo 3 foi proposta por conta da facilidade

em tratar incertezas via LMIs no processo de śıntese.

5.4 Controle H∞ com alocação de polos

Além da garantia de estabilidade, que é crucial, um sistema de controle tem como

objetivo fazer com que a planta satisfaça determinados critérios de desempenho.

Um destes critérios é a rejeição de perturbação, que é particularmente preocupante

no problema de regulação dos conversores CC-CC, no qual a tensão de entrada e

a corrente de carga eventualmente variam e provocam distúrbios na sáıda. Uma
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medida de desempenho adequada para analisar o efeito das perturbações na sáıda é

a norma H∞. Seja H(s) a matriz de transferência do sistema (3.19), entre o vetor

de perturbação w̃ e a sáıda controlada z̃. A norma H∞ de H(s) é definida como

‖H(s)‖∞ = sup
w̃(t) 6=0

‖z̃(t)‖L2
‖w̃(t)‖L2

, (5.17)

em que ‖p(t)‖L2 = (
∫∞
0
p(t)Tp(t)dt)

1
2 . Um sinal é dito L2 estável se sua norma L2 é

finita, e um sistema é dito L2 estável se qualquer entrada L2 estável gera uma sáıda

L2 estável. Desta forma, a existência da norma H∞ garante a estabilidade L2 do

sistema. Além disto, se a realização do sistema no espaço de estados é mı́nima, a

estabilidade L2 necessariamente coincide com a estabilidade interna.

Observa-se que a norma H∞ estabelece um ganho máximo que quantifica o efeito

das perturbações sobre a sáıda, no domı́nio do tempo. Existe interpretação seme-

lhante no domı́nio da frequência, pois é posśıvel demonstrar [35] que

‖H(s)‖∞ = sup
ω∈R

σmax[H(jω)], (5.18)

em que σmax é o maior valor singular da matriz de transferência H(jω). Para um

sistema SISO, a norma H∞ corresponde ao pico máximo no gráfico de magnitude

do diagrama de Bode da função de transferência do sistema (Figura 5.1). Desta

forma, a norma H∞ se mostra muito conveniente como medida de desempenho,

pois sua própria definição a estabelece como um custo garantido para a rejeição

de perturbação do sistema. O problema de controle ótimo H∞ é determinar um

controlador que minimiza a norma de uma determinada matrix de transferência de

malha fechada, de modo a minimizar a influência das perturbações.

Baseando-se em [36], é posśıvel demonstrar que o sistema incerto definido pelas

equações (3.19), (3.21) e (3.26) é quadraticamente estabilizável pela lei de controle

por realimentação de estado ũ(t) = Kx(t); com ‖H(s)‖∞ < γ, H(s) a matriz de

transferência entre w e z, se existe uma matriz definida positiva W ∈ R3×3 e uma
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Figura 5.1: Gráfico de magnitude do diagrama de Bode de um sistema SISO.

matriz Y ∈ R1×3 tais que as seguintes LMIs são fact́ıveis


AiW + WA′i + BuiY + Y′B′ui Bwi WC′zi + Y′D′ui

B′wi −γI D′wi

CziW + DuiY Dwi −γI

 ≺ 0, i = 1, 2, . . . , L,

(5.19)

e o ganho do controlador é dado por K = YW−1. Nota-se que a notação Ai é

equivalente a A(pi) em (3.26) e a mesma representação simplificada foi adotada

para as outras matrizes do sistema. Assim, se a LMI é fact́ıvel em todos vértices do

politopo convexo (3.26), então γ é o custo H∞ garantido de rejeição de perturbação

em malha fechada para qualquer representação do sistema dentro da região de in-

certeza. Observa-se também que a condição para a estabilidade quadrática (5.16) é

assegurada com a factibilidade de (5.19).

5.4.1 Alocação dos polos

Além da rejeição de perturbação, especificações de resposta transitória para o sis-

tema em malha fechada, como sobressinal e tempo de acomodação, podem ser incor-

poradas ao projeto do controlador robusto H∞ por realimentação de estado. Como

a localização dos polos está diretamente associada às caracteŕısticas de resposta

transitória, pode-se restringir a alocação de polos de malha fechada do sistema in-

certo a uma região desejada do plano s para atender as especificações de projeto

relacionadas com os transientes da resposta temporal. Uma região limitada com

caracteŕısticas de resposta transitória satisfatórias é aquela contida no semiplano
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Figura 5.2: Região S(α, θ, ρ) no plano s.

esquerdo do plano s, S(α, θ, ρ), definida pela interseção entre a região à esquerda

da reta vertical em α, a < −α < 0, e o setor cônico definido por b < a cot θ e

|a± jb| < ρ, sendo a e b as partes real e imaginária do número complexo, como pode

ser visto na Figura 6.5.

Assim, para polos complexos conjugados −ξωn ± jωd dentro dessa região, α

estabelece uma taxa mı́nima de decaimento ξωn > α, θ determina um limite inferior

da taxa de amortecimento ξ > sin θ e ρ fixa um máximo para a frequência amortecida

ωd < ρ cos θ, sendo ωd =
√

1− ξ2ωn. O primeiro parâmetro está diretamente ligado

ao tempo de acomodação ts, pois ts = 4
ξωn

no critério de 2% para sistemas de

segunda ordem [37]. O segundo parâmetro determina o máximo sobressinal Mp,

sendo Mp = exp( −ξπ√
1−ξ2

) para sistemas de segunda ordem. E o terceiro parâmetro

determina a frequência associada a cada par de polos, e deve ser limitado pois,

conforme visto no Caṕıtulo 3, o modelo médio só tem validade se os estados do

sistema variam muito lentamente em relação ao peŕıodo de chavemento do conversor.

Dessa forma, a frequência ρ deve ser muito menor que a frequência de comutação.

Baseando-se em [38], é posśıvel demonstrar que o sistema incerto definido pelas

equações (3.19), (3.21) e (3.26) é quadraticamente estabilizável pela lei de controle

por realimentação de estado ũ(t) = Kx(t) com todos os polos de malha fechada

contidos na região S(α, θ, ρ) se existe uma matriz definida positiva W ∈ R3×3 e uma

matriz Y ∈ R1×3 tais que as seguintes LMIs são fact́ıveis

AiW + WA′i + BuiY + Y′B′ui + 2αW ≺ 0 , (5.20)
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 −ρW WA′i + Y′B′ui

AiW + BuiY −ρW

 ≺ 0 , (5.21)

 cos θ(AiW + WA′i + BuiY + Y′B′ui) sinθ(AiW−WA′i + BuiY−Y′B′ui)

sin θ(−AiW + WA′i −BuiY + Y′B′ui) cos θ(AiW + WA′i + BuiY + Y′B′ui)

 ≺ 0 ,

i = 1, 2, . . . , L,

(5.22)

e o ganho do controlador é dado por K = YW−1. Assim, é posśıvel escrever as

especificações de alocação de polos como restrições na forma de LMIs e estas podem

ser combinadas com outras no procedimento de śıntese. Além disto, assim como no

caso anterior, a factibilidade das LMIs para toda a região de incerteza é garantida

pela factibilidade nos vértices do politopo.

5.4.2 A śıntese do controlador robusto H∞

Finalmente, o controlador por realimentação de estado com alocação de polos em

S(α, θ, ρ) pode ser determinado pela solução do seguinte problema de otimização

convexa

min
W�0,Y

γ sujeito a (5.19), (5.20), (5.21), and (5.22), (5.23)

e o ganho do controlador é dado por K = YW−1.

5.5 Análise do controlador robusto H∞ via Lema

de Finsler

Embora o procedimento calcule a norma H∞ associada ao sistema incerto em malha

fechada, é conveniente realizar um teste para avaliar melhor o controlador robusto

projetado quanto ao custo garantido da norma H∞. Isto ocorre porque é posśıvel

criar um algoritmo de análise utilizando LMIs menos conservadoras do que as LMIs

de śıntese robusta. Desta forma, pode-se obter um valor de γ ainda menor do aquele

obtido no procedimento de śıntese do controlador robusto.
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Uma maneira de deduzir LMIs de análise menos restritivas é utilizando o Lema de

Finsler. Embora novas variáveis sejam introduzidas no problema, a aplicação deste

Lema permite trabalhar com uma matriz de Lyapunov dependente de parâmetros,

tornando-se a análise robusta menos conservadora [39].

5.5.1 O Lema de Finsler

Sejam x ∈ Rn, Q ∈ Rn×n com Q = QT , B ∈ Rm×n tal que rank(B) = r < n e

B⊥ ∈ Rn×r uma base do espaço nulo de B. As seguintes afirmações são equivalentes:

i. xTQx < 0, ∀Bx = 0, x 6= 0;

ii. B⊥TQB⊥ ≺ 0;

iii. ∃µ ∈ R : Q− µBTB ≺ 0;

iv. ∃X ∈ Rn×m : Q+ XB + BTX T ≺ 0.

A demonstração do Lema de Finsler pode ser encontrada em [39]. O item i é uma

restrição quadrática na qual o vetor x está confinado no espaço nulo de B. Como será

visto, esse lema pode ser aplicado para expressar tanto a condição de estabilidade

de Lyapunov quanto a restrição de norma H∞. Assim, é posśıvel explorar diferentes

formas alternativas de tratar problemas de controle.

5.5.2 Aplicação em sistemas autônomos: estabilidade

É bem conhecido que o sistema (5.2) é assintoticamente estável caso exista uma

função V (x(t)) = xT (t)Px(t), com P ∈ Rn×n definida positiva, tal que V̇ (x(t)) < 0,

∀x(t) 6= 0. Esta última condição pode ser desenvolvida como

V̇ (x(t)) = xT (t)Pẋ(t) + ẋ(t)TPx(t) < 0, ẋ(t) = Ax(t), ∀x(t) 6= 0. (5.24)

Ao invés de substituir a derivada ẋ(t) para encontrar a LMI clássica (5.3), é

posśıvel reecrever as condições em (5.24) da seguinte maneira:

V̇ (x(t), ẋ(t)) =

x(t)

ẋ(t)

T 0 P

P 0

x(t)

ẋ(t)

 < 0,

∀
[
A −I

]x(t)

ẋ(t)

 = 0,

x(t)

ẋ(t)

 6= 0.

(5.25)
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Desta forma, o Lema de Finsler pode ser aplicado com a seguinte correspondência:

x =

x(t)

ẋ(t)

 ,Q =

0 P

P 0

 ,B =
[
A −I

]
.

Por conseguinte, B⊥ =

I
A

. A partir do Lema de Finsler, conclui-se que as seguin-

tes afirmações são equivalentes:

i. O sistema linear e invariante no tempo (5.2) é assintoticamente estável;

ii. ∃P ∈ Rn×n, P = P T : P � 0, ATP + PA ≺ 0;

iii. ∃P ∈ Rn×n, P = P T , µ ∈ R : P � 0,

−µATA µAT + P

µA+ P −µI

 ≺ 0;

iv. ∃P ∈ Rn×n, P = P T , F,G ∈ Rn×n : P � 0, ATF + FA ATGT − F + P

GA− F T + P −G−GT

 ≺ 0.

Neste caso, tem-se X =

F
G

 no item iv. Nota-se que o item ii corresponde à

LMI de Lyapunov (5.3). Os items iii e iv são novas condições de estabilidade obtidas

com a adição dos multiplicadores µ, F e G. As variáveis F e G fornecem novos graus

de liberdade que podem ser explorados em problemas de análise robusta de sistemas

incertos. De fato, se a matriz A pertence ao politopo convexo Co(A1, . . . , AN), é

posśıvel demonstrar que o sistema incerto é assintoticamente estável se pelo menos

uma das seguintes condições é atendida:

i. ∃P ∈ Rn×n, P = P T : P � 0, ATi P + PAi ≺ 0, ∀i = 1, 2, ..., N ;

ii. ∃Pi ∈ Rn×n, Pi = P T
i , F,G ∈ Rn×n : Pi � 0, ATi F + FAi ATi G

T − F + Pi

GAi − F T + Pi −G−GT

 ≺ 0, ∀i = 1, 2, ..., N .

Observa-se que a condição i, deduzida da LMI clássica de Lyapunov, estabelece

uma matriz P única para todos os vértices do politopo convexo. Por outro lado,

a condição ii, proveniente do item iv do Lema de Finsler, permite que a matriz

de Lyapunov seja diferente para cada vértice do politopo convexo. Assim, cada
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representação do sistema incerto terá sua própria matriz de Lyapunov P formada

por uma combinação convexa das matrizes Pi. Dessa forma, tem-se uma redução do

conservadorismo na análise robusta do sistema.

5.5.3 Aplicação em sistemas com entradas e sáıdas: norma

H∞

Considera-se o sistema linear e invariante no tempo

ẋ(t) = Ax(t) +Bw(t), x(0) = x0,

z(t) = Cx(t) +Dw(t),

(5.26)

com x(t) ∈ Rn, w(t) ∈ Rm e z(t) ∈ Rp. A norma H∞ da função de transferência

H(s) entre a perturbação w(t) e a sáıda controlada z(t) é dada por:

‖H(s)‖∞ = γ∞ = sup
w(t)6=0

‖z(t)‖L2
‖w(t)‖L2

.

Para a função de Lyapunov V (x(t)) = xT (t)Px(t), é posśıvel definir uma condição

de estabilidade alternativa, de modo a comtemplar a relação entre a entrada w(t) e

a sáıda z(t):

V̇ (x(t), ẋ(t)) < 0, γ2w(t)Tw(t) ≤ z(t)T z(t),

∀(x(t), ẋ(t), z(t), w(t)) satisfazendo (5.26), (x(t), ẋ(t), z(t), w(t)) 6= 0,
(5.27)

sendo γ > 0. Pode-se aplicar o procedimento S em (5.27) para encontrar a seguinte

condição equivalente:

V̇ (x(t), ẋ(t)) < γ2w(t)Tw(t)− z(t)T z(t),

∀(x(t), ẋ(t), z(t), w(t)) satisfazendo 5.26, (x(t), ẋ(t), z(t), w(t)) 6= 0.
(5.28)

Desta forma, é posśıvel concluir que

∫ t

0

[γ2w(τ)Tw(τ)− z(τ)T z(τ)]dτ >

∫ t

0

V̇ (x(τ), ẋ(τ))dτ = V (x(t)) > 0. (5.29)
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Fazendo t → ∞, tem-se ‖z(t)‖2L2 < γ2‖w(t)‖L2 . Assim, se (5.28) é fact́ıvel,

então ‖H(s)‖∞ < γ, ou seja, γ∞ < γ. Além disto, a estabilidade assintótica interna

também é garantida, pois (5.28) impõe que a derivada V̇ (x(t), ẋ(t)) seja sempre

negativa.

Seja ψ(t)T =
[
x(t)T ẋ(t)T w(t)T z(t)T

]
. A condição (5.28) pode ser reescrita

da seguinte forma:

ψ(t)T


0 P 0 0

P 0 0 0

0 0 I 0

0 0 0 −γ2I

ψ(t) < 0, ∀

A −I 0 B

C 0 −I D

ψ(t) = 0, ψ(t) 6= 0.

(5.30)

Desta forma, utilizando-se o Lema de Finsler, pode-se provar que as seguintes

afirmações são equivalentes:

i. A condição (5.28) com P � 0 é fact́ıvel;

ii. O sistema (5.26) é assintoticamente estável com ‖H(s)‖∞ < γ;

iii. ∃P ∈ Rn×n, P = P T : P � 0,

ATP + PA+ CTC PB + CTD

BTP T +DTC DTD − γ2I

 ≺ 0;

iv. ∃P ∈ Rn×n, P = P T , µ ∈ R : P � 0,
−µ(ATA+ CTC) µAT + P µCT −µ(ATB + CTD)

µA+ P −µI 0 µB

µC 0 (1− µ)I µD

−µ(BTA+DTC) µBT µDT −γ2I − µ(BTB +DTD)

 ≺ 0;

v. ∃P ∈ Rn×n, P = P T , F1, G1 ∈ Rn×n, F2, G2 ∈ Rn×p, H1 ∈ Rp×n, J1 ∈

Rm×n, H2 ∈ Rp×p, J2 ∈ Rm×p : P � 0, H +HT ≺ 0, com

H =


F1A+ F2C −F1 −F2 F1B + F2D

G1A+G2C + P −G1 −G2 G1B +G2D

H1A+H2C −H1 0, 5I −H2 H1B +H2D

J1A+ J2C −J1 −J2 −0, 5γ2I + J1B + J2D

.
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Nota-se que a matriz H é obtida para X =


F1 F2

G1 G2

H1 H2

J1 J2

 no item v.

Similiarmente ao caso da subseção anterior, é posśıvel demonstrar que um sistema

incerto definido por Co([A1, B1, C1, D1], . . . , [AN , BN , CN , DN ]) é assintoticamente

estável com ‖H(s)‖∞ < γ se pelo menos uma das seguintes condições é satisfeita:

i. ∃P ∈ Rn×n, P = P T : P � 0,

ATi P + PAi + CT
i Ci PBi + CT

i Di

BT
i P

T +DT
i Ci DT

i Di − γ2I

 ≺ 0, ∀i =

1, 2, ..., N ;

ii. ∃Pi ∈ Rn×n, Pi = P T
i , F1, G1 ∈ Rn×n, F2, G2 ∈ Rn×p, H1 ∈ Rp×n, J1 ∈

Rm×n, H2 ∈ Rp×p, J2 ∈ Rm×p : Pi � 0, Hi +HT
i ≺ 0, ∀i = 1, 2, ..., N, com

H =


F1Ai + F2Ci −F1 −F2 F1Bi + F2Di

G1Ai +G2Ci + Pi −G1 −G2 G1Bi +G2Di

H1Ai +H2Ci −H1 0, 5I −H2 H1Bi +H2Di

J1Ai + J2Ci −J1 −J2 −0, 5γ2I + J1Bi + J2Di

.

A segunda condição é particularmente útil para a análise robusta do controlador

H∞, pois seu espaço aumentado permite a utilização de uma matriz de Lyapunov

dependente de parâmetros.

5.5.4 A análise do controlador robusto H∞

Todo controlador por realimentação de estado K robusto obtido a partir da solução

do problema (5.23), para o sistema incerto definido por (3.19), (3.21) e (3.26), pode

ter sua norma H∞ reavaliada resolvendo-se o seguinte problema convexo de oti-

mização, por se tratar de uma abordagem menos conservadora:

min
Pi�0,F1,...,H2

γ sujeito a Hi +HT
i ≺ 0, ∀i = 1, 2, ..., N, (5.31)

no qual Ai = Ai + BuiK, Bi = Bwi , Ci = Czi + DuiK e Di = Dwi . Se o problema

(5.31) é fact́ıvel, o sistema incerto é assintoticamente estável com ‖H(s)‖∞ < γ.

Nota-se que, devido às LMIs menos restritivas, o valor de γ obtido pela solução de

(5.31) pode ser menor do que aquele calculado em (5.23).
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Caṕıtulo 6

Resultado das Simulações

Para validar a abordagem proposta, o circuito em malha fechada é simulado no pro-

grama PSIM com o controlador H∞ projetado. O esquemático do circuito de con-

trole pode ser visualizado na Figura 6.1, enquanto os blocos do conversor elevador e

do circuito de identificação são discriminados nas Figuras 6.2 e 6.3, respectivamente.

Os parâmetros do conversor utilizados no projeto e nas simulações são aqueles da

Tabela 6.1. Os pontos de equiĺıbrio de referência para a linearização são determi-

nados para a condição nominal (R = 50Ω, RC = 0, 2Ω e C = 120µF ). Assim, para

VC = 24V , as equações 4.3 e 3.10 levam a D = 0, 519 e IL = 0, 997A.

Tabela 6.1: Parâmetros do conversor boost.

Parâmetro Valor

R [20, 50]Ω

D′ [0, 3, 1, 0]

RC [0, 2, 0, 6]Ω

C [96, 120]µF

RL 0, 4Ω

L 240µH

Vg 12V

Vo, Vref 24V

fs 100kHz

O objetivo principal das simulações é verificar o desempenho do sistema con-

trolado quanto à rejeição de perturbações, em especial na análise da regulação da
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Figura 6.1: Esquemático do circuito de controle na interface do PSIM.

Figura 6.2: Esquemático do circuito do conversor elevador.

Figura 6.3: Esquemático do subsistema de identificação.
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tensão de sáıda. As simulações são aplicadas tanto para o circuito com o capacitor

no ińıcio da sua vida útil (chamado “novo”), definido por RC = 0, 2Ω e C = 120µF ,

quanto para aquele com o capacitor no fim da sua vida útil (chamado “envelhecido”),

definido por RC = 0, 6Ω e C = 96µF . Como existem duas fontes de perturbação, vg

e iload, os testes são divididos em quatro grupos: aplicação de perturbação iload com

capacitor novo, iload com capacitor envelhecido, perturbação em vg com capacitor

novo e vg com capacitor envelhecido. Além do comportamento da tensão da sáıda

e corrente de indutor, também são examinados o sinal de controle e a identificação

de RC . Por fim, a função AC Sweep do PSIM é aplicada para encontrar o diagrama

de Bode da sáıda do conversor em relação à perturbação.

6.1 Controle H∞ robusto do conversor boost

Considerando-se os parâmetros definidos na Tabela 6.1, para o conversor boost des-

crito em (3.19), (3.21) e (3.26), a solução do problema 5.23 é obtida utilizando o

programa LMI toolbox do MATLAB com os parâmetros α = 130, ρ = 2πfs
10

e θ = 25◦

para a região de alocação de polos S(α, θ, ρ). O controlador projetado é dado por

K = [−0, 37 − 0, 17 − 71, 50], (6.1)

com o custo garantido γ = 12, 85 (22,18 dB). Entretanto, a análise robusta do

sistema incerto em malha fechada com o controlador projetado (6.1), baseada no

Lema de Finsler, fornece o custo garantido γ = 6, 31 (16 dB) para a norma H∞.

Este resultado é obtido a partir da solução do problema convexo (5.31). Como

mencionado na seção anterior, este resultado é mais preciso devido ao emprego

de matrizes de folga nas LMIs de análise em (5.31), o que torna a análise menos

conservadora do que a śıntese. A fim de comprovar a eficácia do algoritmo, um grupo

de 105 representações do sistema incerto foi selecionado para inspeção em malha

fechada. As Figuras 6.4 e 6.5 demonstram que, a despeito de incertezas paramétricas,

as normas H∞ e o posicionamento dos polos estão em perfeita concordância com

o custo garantido e as especificações de alocação, respectivamente. Além disso,

conforme as relações apresentadas na subseção 5.4.1, os valores definidos para os

parâmetros α e θ garantem taxa de amortecimento ξ > 0, 42 e taxa de decaimento
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Figura 6.4: Comparação entre o custo garantido e as normas H∞ do sistema incerto.

Figura 6.5: Posicionamento dos polos de malha fechada para o sistema incerto.

ξωn > 130, resultando em sobressinal máximo Mp ≈ 23, 1% e tempo de acomodação

máximo ts ≈ 30, 8ms em malha fechada.

Além disso, ressalta-se que houve a tentativa de aplicar este procedimento de

śıntese ao modelo mais conservador ilustrado na Figura 3.5. Neste caso, constatou-

se que o problema de otimização é infact́ıvel, resultado este que se mantém mesmo

se as restrições referentes à alocação dos polos forem removidas. Dessa forma, a

abordagem proposta de politopo reduzido se mostra importante para a resolução do

problema de śıntese robusta via LMIs.
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Figura 6.6: Efeito da perturbação na corrente de carga sobre a tensão de sáıda vo

(capacitor novo).

6.2 Perturbação de carga com capacitor novo (RC =

0, 2Ω e C = 120µF )

A perturbação na corrente de carga é simulada pela mudança de carga de 50Ω para

20Ω, que corresponde à condição de máxima potência entregue. Para isto, um sinal

degrau de 0,72A é adicionado à corrente iload no instante 0,05 s. As curvas da tensão

de sáıda e corrente de carga são representadas na Figura 6.6. Nota-se um subssinal

de 8,9% e um tempo de acomodação de aproximadamente 6,18ms (critério de 2%),

valores inferiores ao limites máximos provinientes da alocação dos polos, mostrando

que o sistema de controle atua de forma eficaz na rejeição da perturbação. Outra

curva de interesse é a da corrente de indutor, ilustrada na Figura 6.7. Percebe-se

que o valor médio da corrente se ajusta de aproximadamente 1A para 2,67A, de

modo a permitir um maior fluxo de potência para a carga.

Conforme a Figura 6.8, o valor médio do sinal de controle (razão ćıclica) varia

de 0,519 para 0,551 para compensar a perturbação. Além disto, a identificação do

valor de RC foi bastante eficiente, como mostra a Figura 6.9. Houve um erro de

identificação de -0,33% e 0,7% antes e depois da perturbação, respectivamente, o
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Figura 6.7: Efeito da perturbação na corrente de carga sobre a corrente de indutor

iL (capacitor novo).

que demonstra que o processo de identificação não é afetado de forma significativa

pela perturbação. A boa precisão da identificação sugere que a estimação do estado

vC também é eficaz, o que é comprovado na Figura 6.10. Os erros de estimação de

vC variam em módulo de 0,008% a 0,03% e podem ser considerados despreźıveis.

Nota-se que essa verificação depende da medição direta no elemento capacitivo do

capacitor real, o que não é posśıvel na prática e foi feito aqui apenas para avaliar a

precisão da estimação de vC .

Por fim, a partir do esquema no PSIM ilustrado na Figura 6.11, é feita uma

varredura em frequência para traçar o diagrama de Bode da impedância de sáıda

Vo(s)
Iload(s)

. Na Figura 6.12, percebe-se um pico de magnitude de 11,48 dB na frequência

de 158 Hz. Este valor, como esperado, está abaixo do custo garantido de 16 dB

obtido pela análise robusta do sistema em malha fechada. Embora o custo garantido

se refira à norma H∞ da matriz de transferência, que também envolve a perturbação

em vg, será visto nas próximas seções que a perturbação iload é predominante.
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Figura 6.8: Comportamento do sinal de controle u mediante perturbação de carga

(capacitor novo).
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Figura 6.9: Identificação online de RC mediante perturbação de carga (capacitor

novo).
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Figura 6.10: Sinais de vC estimado e real e o erro de estimação (capacitor novo).

Figura 6.11: Esquemático do circuito para varredura em frequência da impedância

de sáıda no PSIM.
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Figura 6.12: Diagrama de Bode da impedância de sáıda do conversor elevador (ca-

pacitor novo).

6.3 Perturbação de carga com capacitor envelhe-

cido (RC = 0, 6Ω e C = 96µF )

O mesmo teste é repetido para o conversor com o capacitor no fim da sua vida útil.

Conforme a Figura 6.13, nota-se que a tensão de sáıda tem um comportamento simi-

lar ao apresentado na seção anterior, exceto pelo subsinal e tempo de acomodação

ligeiramente maiores, de cerca de 9,3% e 6,26ms, respectivamente. Ainda assim,

estes valores estão abaixo dos limites esperados para essas especificações de desem-

penho. Além disto, a ondulação do sinal também aumenta, o que é esperado pois

esta é aproxidamente diretamente proporcional ao ESR do capacitor [16]. Após o

transitório da perturbação, a corrente no indutor atinge o valor médio de 2,74A,

valor semelhante ao caso anterior, como pode ser visto na Figura 6.14. Concomi-

tantemente, o valor médio da razão ćıclica passa de 0,523 para 0,563 (ver Figura

6.15).

Na Figura 6.16, é posśıvel constatar que a identificação de RC é ainda mais

precisa que no caso anterior, com erros percentuais de -0,14% antes da perturbação

e 0,28%, após o transitório. Este resultado sugere que o sistema de identificação é

capaz de calcular corretamente o valor do ESR ao longo da vida útil do capacitor.
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Figura 6.13: Efeito da perturbação na corrente de carga sobre a tensão de sáıda vo

(capacitor envelhecido).
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Figura 6.14: Efeito da perturbação na corrente de carga sobre a corrente de indutor

iL (capacitor envelhecido).
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Figura 6.15: Comportamento do sinal de controle u mediante perturbação de carga

(capacitor envelhecido).

Além disto, o diagrama de Bode da Figura 6.17 é similar ao da seção anterior,

indicando que a variação nos parâmetros do capacitor pouco altera a dinâmica média

do conversor controlado. Há apenas um ligeiro aumento do pico de magnitude para

11,63 dB, ainda abaixo do custo garantido. A frequência do pico não se altera,

mantendo-se em 158 Hz.

6.4 Perturbação de entrada com capacitor novo

(RC = 0, 2Ω e C = 120µF )

Neste caso, a simulação é feita com uma perturbação na tensão de entrada vg (ou

tensão de entrada) do conversor, de maneira que a razão ćıclica D mude do valor

nominal para 0,7. Este valor resulta em D′ = 0, 3, o limite inferior de incerteza

na complementar da razão ćıclica. Para isto, é utilizada uma fonte degrau de -4V

em série com a fonte de tensão CC Vg de 12V. Assim como nas seções anteriores, o

degrau de perturbação é acionado na metade do intervalo de simulação. Pela Figura

6.18, a tensão de sáıda apresenta um subsinal de 5,23% e tempo de acomodação

de cerca de 4,7ms (critério de 2%), valores dentro dos limites de projeto. Assim,
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Figura 6.16: Identificação online de RC mediante perturbação de carga (capacitor

envelhecido).
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Figura 6.17: Diagrama de Bode da impedância de sáıda do conversor elevador (ca-

pacitor envelhecido).
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Figura 6.18: Efeito da perturbação na tensão de entrada sobre a tensão de sáıda vo

(capacitor novo).

percebe-se que a perturbação na tensão de entrada é menos impactante na sáıda do

que aquela da corrente de carga. A corrente de indutor, apresentada na Figura 6.19,

também apresenta menor variação do que nos casos de perturbação de carga, com

seu valor médio mudando do 1A para 1,56A.

De acordo com a Figura 6.20, o sinal de controle passa do valor médio 0,519 para

cerca de 0,695, aproximadamente o limiar 0,7 esperado. Além disto, a Figura 6.21

demonstra que a identificação de RC é eficaz mesmo com a presença da perturbação

na tensão de entrada, tendo uma variação do erro de estimação de -0,33% para -

0,44% após o transitório. Finalmente, é importante averiguar o comportamento em

frequência do sistema, que desta vez é representado pela função de transferência do

ganho direto de tensão Vo(s)
Vg(s)

. A varredura em frequência é feita a partir do esquema

no PSIM ilustrado na Figura 6.22. O diagrama de Bode é traçado na Figura 6.23,

onde percebe-se um um pico de magnitude de -9,52 dB na frequência de 158 Hz.

Este resultado endossa a evidência anterior de que a perturbação em vg afeta a sáıda

de forma mais amena do que uma perturbação na corrente de carga.

64



0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08

0

1

2

0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08

6

8

10

12

14

Figura 6.19: Efeito da perturbação na tensão de entrada sobre a corrente de indutor

iL (capacitor novo).
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Figura 6.20: Comportamento do sinal de controle umediante perturbação de entrada

(capacitor novo).
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Figura 6.21: Identificação online de RC mediante perturbação de entrada (capacitor

novo).

Figura 6.22: Esquemático do circuito para varredura em frequência do ganho direto

no PSIM.
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Figura 6.23: Diagrama de Bode do ganho direto do conversor elevador (capacitor

novo).

6.5 Perturbação de entrada com capacitor enve-

lhecido (RC = 0, 6Ω e C = 96µF )

O mesmo teste de perturbação na tensão de entrada da seção anterior é aplicado

ao conversor com capacitor envelhecido. O comportamento da tensão de sáıda,

ilustrado na Figura 6.24, não apresenta grande mudança em relação ao da seção

anterior, com subsinal de aproximadamente 5,50% e tempo de acomodação de 4,6ms.

Conforme a Figura 6.25, a corrente de indutor passa do valor médio de 1A para cerca

de 1,59A. Além disto, de acordo com a Figura 6.26, a razão ćıclica varia de 0,523

para 0,7 após a rejeição da perturbação, como era o desejado neste teste.

Conforme a Figura 6.27, a precisão da identificação é tão boa quanto nas si-

mulações anteriores, com um erro de -0,14% antes do transitório e -0,18% poste-

riormente. Desta forma, é esperado que o sistema de identificação seja eficaz ao

longo da vida útil do capacitor mesmo com a ocorrência de perturbações, tanto de

carga quanto na tensão de entrada. Por fim, o diagrama de Bode da função de trans-

ferência do ganho direto está expresso na Figura 6.28. Os resultados são semelhantes

aos da seção anterior, com um pico de magnitude ligeiramente inferior de -9,86 dB.

Na Tabela 6.2, os dados dos quatro testes são apresentados para comparação.
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Figura 6.24: Efeito da perturbação na tensão de entrada sobre a tensão de sáıda vo

(capacitor envelhecido).
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Figura 6.25: Efeito da perturbação na tensão de entrada sobre a corrente de indutor

iL (capacitor envelhecido).
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Figura 6.26: Comportamento do sinal de controle umediante perturbação de entrada

(capacitor envelhecido).
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Figura 6.27: Identificação online de RC mediante perturbação de entrada (capacitor

envelhecido).

69



10
1

10
2

10
3

10
4

-60

-40

-20

0

10
1

10
2

10
3

10
4

-100

0

100

Figura 6.28: Diagrama de Bode do ganho direto do conversor elevador (capacitor

envelhecido).

6.6 Simulação com ESL no capacitor

Como visto no Caṕıtulo 4, um capacitor real pode ser modelado como uma asso-

ciação de resistores ôhmicos, capacitores e indutores ideais. Embora a componente

indutiva não tenha sido usada na modelagem do conversor Boost, é conveniente ve-

rificar o desempenho dos sistemas de controle e de identificação quando o capacitor

possui uma ESL, de modo a obter resultados mais próximos daqueles experimentais.

Assim, o teste de perturbação de carga foi repetido para os casos de capacitor novo e

Tabela 6.2: Dados das simulações.

Parâmetro iload/Cnovo iload/Cenv vg/Cnovo vg/Cenv

vo subsinal (%) 8,9 9,3 5,23 5,50

vo tempo de acomodação (ms) 6,18 6,26 4,7 4,6

IL após perturbação (A) 2,67 2,74 1,56 1,59

D antes/depois 0,519/0,551 0,523/0,563 0,519/0,695 0,523/0,701

∆RC antes/depois (%) -0,33/+0,7 -0,14/+0,28 -0,33/-0,44 -0,14/-0,18

Pico de magnitude (dB) 11,48 11,63 -9,52 -9,86
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Figura 6.29: Esquemático do circuito do conversor elevador incluindo ESL no modelo

do capacitor.

envelhecido com um ESL de 20 nH, conforme a Figura 6.29. Não foram consideradas

alterações da componente indutiva com o envelhecimento do capacitor.

6.6.1 Simulação com capacitor novo

O comportamento da tensão de sáıda pode ser visto na Figura 6.30, onde se percebe

um subsinal de 8,9% e tempo de acomodação da ordem de 6,2ms, valores seme-

lhantes aos encontrados anteriormente. A identificação de RC , ilustrada na Figura

6.31, apresenta erros de cerca 3% antes da perturbação e 1,25% após o transitório.

Estes valores, embora maiores do que nas simulações sem ESL no capacitor, ainda

são baixos o suficiente para não inviabilizar o sistema de controle e nem a própria

identificação do ESR. De fato, conforme a Figura 6.32, os erros de estimação do

estado vc são de no máximo 1,67%, para mais ou para menos. Estes erros maiores

são esperados, pois o cálculo vC = vo −RCiC desconsidera a presença de uma com-

ponente indutiva em série no capacitor. Entretanto, a regulação da tensão de sáıda

não é comprometida.

6.6.2 Simulação com capacitor envelhecido

Pela Figura 6.33, a tensão de sáıda pouco altera seu comportamento, exceto pelo

ligeiro aumento de subsinal para 9,3%. Esta alteração é semelhante à que ocorreu

da simulação da seção 6.2 para a da seção 6.3, nas quais não havia ESL no capacitor.
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Figura 6.30: Efeito da perturbação de carga sobre a tensão de sáıda vo (capacitor

novo com ESL).
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Figura 6.31: Identificação online de RC mediante perturbação de entrada (capacitor

novo com ESL).
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Figura 6.32: Sinais vC estimado e real e o erro da estimação (capacitor novo com

ESL).

Da mesma forma, os erros na identificação do ESR também diminuem para 1% antes

da perturbação e 0,63% após o transitório, conforme pode ser verificado na Figura

6.34. Além disto, os desvios na estimação do estado vc continuam em patamar

abaixo dos 2%, como mostra a Figura 6.35. Novamente, os sistemas de controle e

de identificação se mostram eficientes mesmo na presença da componente indutiva

no capacitor.
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Figura 6.33: Efeito da perturbação de carga sobre a tensão de sáıda vo (capacitor

envelhecido com ESL).
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Figura 6.34: Identificação online de RC mediante perturbação de entrada (capacitor

envelhecido com ESL).
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Figura 6.35: Sinais vC estimado e real e o erro da estimação (capacitor envelhecido

com ESL).
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Caṕıtulo 7

Conclusões

Esta dissertação tem como objetivo apresentar uma solução para o problema de con-

trole ótimo robusto em conversores CC-CC da topologia Boost. A contribuição mais

importante deste trabalho está no desenvolvimento de um modelo considerando-se

as incertezas paramétricas existentes no capacitor, uma vez que usualmente estas

incertezas estão restritas à carga e a razão ćıclica do chaveamento. O conceito de

politopo convexo foi utilizado para criar um modelo incerto mais abrangente para

o conversor elevador, porém menos conservador, permitindo encontrar uma solução

mais robusta do ponto de vista da norma H∞. Ademais, o método de śıntese pro-

posto permite a inclusão no projeto de especificações de resposta transitória através

da alocação robusta de polos em regiões LMI.

Os resultados das simulações sugerem que a estratégia proposta é eficaz em re-

jeitar perturbações na corrente de carga e na tensão de entrada, de modo a manter

a regulação da tensão de sáıda do conversor. Além disto, o sistema de identificação

do ESR do capacitor foi capaz de calcular com precisão os valores de RC mesmo sob

efeito das perturbações. Com isto, o sistema de automação proposto pode ser utili-

zado não apenas para fins de regulação da sáıda, como também para monitoramento

das condições de funcionamento do conversor.

Outro ponto a ser observado é que, embora a modelagem politópica seja rela-

tivamente complexa, o problema de śıntese gera um controlador por realimentação

estática de estado, cuja implementação prática é simples e bem conhecida na área de

eletrônica de potência. Embora o sistema de identificação introduza custo e comple-

xidade adicionais, especialmente devido ao sensor de corrente do capacitor, os ganhos
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possibilitados pelo monitoramento do ESR do capacitor compensam estas desvan-

tagens. Como visto, os AECs, extensamente empregados na indústria de eletrônica

de potência, são muito afetados pelo envelhecimento e correspondem a uma par-

cela substancial das causas de falha em conversores. Desta forma, a identificação

de parâmetros do capacitor é uma ferramente valiosa para o acompanhamento da

saúde do equipamento e pode ser empregada em rotinas de manutenção preditiva.

Como sugestão para trabalhos futuros, os prinćıpios de modelagem politópica

apresentados poderiam ser aplicados a outras topologias de conversores CC-CC.

Acredita-se que, mediante uma escolha adequada de parâmetros auxiliares, é posśıvel

chegar a resultados semelhantes ao desta dissertação. Outra possibilidade de estudo

seria a inclusão de incertezas associadas ao indutor, notadamente ESR e indutância,

na modelagem politópica. Além disso, poderia ser explorada a determinação do poli-

topo convexo a partir de um arranjo de hiperplanos [40], de modo a tornar o processo

mais direto e garantir a otimalidade da cobertura politópica. Por fim, instiga-se a

implementação do circuito do conversor Boost utilizando o sistema de automação

proposto, de modo a colher evidência experimental da validade do método.

O tema desta dissertação também foi explorado no artigo Robust H∞ Control for

PWM Boost Converters Subject to Aging Capacitor Conditions, de autoria do autor

desta dissertação, Caio dos Santos Magalhães, e dos seus orientadores, Bernardo

Ordoñez e Humberto Xavier de Araújo. O artigo foi publicado no 21o Congresso

Mundial da IFAC (International Federation of Automatic Control), que ocorreu de

forma virtual entre 13 e 17 de julho de 2020.
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