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Simbologia usada neste trabalho

simbolo significado
P(x) funcao dos estados usada no controle.
o(x fung¢ao dos estados usada no controle (forma normalizada).
[bs constante que define a escala da elipse P(x) = 0.
W constante que define a escala da elipse o(x) = 0, equivale a
(,USAW)2-
U sinal de controle.
d razao ciclica usada em um modulador PWM; deve ser 0 < d < 1.
dd valor a ser colocado no registrador CMP1 do DSP; define a razao
ciclica correspondente a d.
wo freqiiéncia natural de oscilagao do sistema.
w freqiiéncia angular.
A autovalor.
J(Z1,Z2) | jacobiano calculado no ponto (71, Z2).
A amplitude da oscilacao de saida.
B nivel continuo somado a oscilacao de saida.
k constante de ajuste do ganho do termo de amortecimento.
P constante de ajuste do ganho do termo de amortecimento quando
este é independente do valor de xs.
V(o) funcao de Lyapunov.
V(o) derivada da funcao de Lyapunov.
Ve tensao sobre o capacitor de saida.
le corrente através do capacitor de saida.
i, corrente através do indutor-série.

vek ou Vg

ick ou 144,

valor obtido de v, ap6s a leitura do sensor ser convertida pelo
conversor A/D do DSP.
valor obtido de i, ap6s a leitura do sensor ser convertida pelo
conversor A/D do DSP.



simbolo

significado

ilk ou iadc

b

2

valor obtido de iy, apds a leitura do sensor ser convertida pelo
conversor A/D do DSP.

termo constante da corrente usada no controle indireto da tensao
no conversor boost.

constante que multiplica o termo sinwt da corrente usada no
controle indireto da tensao no conversor boost.

constante que multiplica o termo coswt da corrente usada no

controle indireto da tensao no conversor boost.
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Capitulo 1

Introducao

Tradicionalmente no projeto de sistemas de controle sao considerados dois objetivos prin-
cipais: (i) regulagdo ou estabilizagdo e (ii) sequimento de referéncias ou “tracking”. O
primeiro deles consiste em conduzir o vetor de estados x(t) do sistema mediante uma
acao de controle para um ponto de equilibrio z* (ou ponto fixo). Equivalentemente o
objetivo de regulacao pode ser alcancado sobre a variavel de saida do sistema y(t). For-
malmente

lim z(t) = ou lim y(t) = y*.

t—o0 t—oo
A agao reguladora do controlador deve levar o estado (ou a saida do sistema) para o estado
de equilibrio (ou para o valor de saida desejado) na presenca de perturbagoes (rejeigao de
perturbagoes).
O segundo objetivo consiste em controlar a variavel z(¢) do sistema de forma a seguir
uma trajetoria de referéncia desejada x(t)*, i.e.
lim [z(t) — z(t)*] =0 ou lim [y(t) — y(¢)*] = 0,
t—o0 t—o00
se desejamos que a variavel de saida do sistema siga uma dada funcao de referéncia, comu-
mente denominada referéncia, y(t)*. Esta referéncia pode ser definida como uma fungao
do tempo ou como a solucao de um sistema auxiliar denominado de modelo de referén-
cia. Claramente o caso do seguimento de referéncias denota um modo de funcionamento
do sistema, denominado na literatura de sistema forcado, onde um estado ou a saida do
sistema é forcada a seguir um sinal de referéncia no tempo.
Em algumas situagoes praticas podemos considerar

lim [z(t) — z(t)"] < A, ou lim [y(t) — y(t)*] < A,

t—o00 t—o0

onde A representa um certo erro admissivel definido pelo projetista do controle.
Tanto no caso da regulagao como do seguimento de referéncias a Fstabilidade do

sistema dinamico sob controle deve ser garantida.
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Para estes dois objetivos sao definidas especificacoes sobre a resposta do sistema no
dominio do tempo, tanto para o regime permanente como para o regime transitorio.

A especificagao da resposta em regime permanente é definida em termos do erro ad-
missivel (A). Para a resposta transitoria do sistema, no dominio do tempo, definem-se
parametros tais como amortecimento, maximo sobressinal permitido, maximo tempo de
estabelecimento, etc. Também para alguns sistemas podem ser definidas especificagoes
no dominio da freqiiéncia.

Um terceiro objetivo a ser considerado no projeto de um sistema de controle esta
relacionado com a robustez do sistema. O controlador deve ser projetado levando em
consideracao as possiveis variacoes ou incertezas nos parametros do processo. Neste caso,
o controlador deve manter a estabilidade do sistema garantindo um certo desempenho de-
finido pelo projetista do sistema, para toda uma familia de modelos gerados pela incerteza
paramétrica.

Em geral, os sistemas de controle sao projetados para estabilizar o sistema em pontos
de equilibrio (também denominados pontos de opera¢ao) ou no seguimento de sinais de
referéncia. Por exemplo, em controle de processos, controlar a temperatura de um sis-
tema em um determinado ponto de operacao ou seguir um determinado sinal de referéncia
pré-estabelecido. Entretanto quando tratamos com sistemas dindmicos nao lineares, que
podem apresentar outros tipos de comportamento como: oscilagoes periddicas (ciclos li-
mites) e oscila¢oes aperiodicas (atratores estranhos), podem ser definidos outros objetivos

de controle tais como:

e Controle de oscilagoes: consiste na geracao de oscilagoes estaveis e robustas de forma

autéonoma ou na supressao ou controle da amplitude das mesmas.

e Controle de bifurcagoes: tem por objetivo a alteracao do comportamento dinamico
de um sistema, como por exemplo, mudanca da estabilidade de equilibrios, atrasar

o ponto de bifurcacao de um sistema, etc.

e Sincronizacao: o objetivo consiste na sincronizagao de variaveis em dois ou mais

sistemas dinamicos.

O objetivo deste trabalho é estudar a geracao e a estabilizacao de oscilagoes autosusten-
tadas em sistemas dinamicos, particularmente aplicado a classe dos sistemas comutados
ou sistemas de estrutura varidvel. Nao é objetivo do trabalho estudar a supressao de
oscilagoes.

Os primeiros trabalhos que resultaram em uma maior formalizacao da teoria na area
de controle de oscilagoes provem da escola russa (Andronov et al., 1987; Tsypkin, 1984).
Estes trabalhos foram continuados por Fradkov e Pogromski. Uma excelente introdugao
ao controle de oscilagbes e caos pode ser encontrada em (Fradkov and Pogromsky, 1998).

Estudos sobre oscilagoes em sistemas mecanicos sub-atuados, em particular aplicados a
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robos bipedes que imitam o caminhar humano (Urrea et al., 2002; Canudas de Wit et al.,
2002), e em péndulos invertidos (Aracil et al., 2002a; Vivas-Venegas and Rubio, 2003)
abordam as caracteristicas de geracao de oscilacoes autonomas estaveis. A abordagem
por fungbes de energia tem sido estudada por (Gomez-Estérn et al., 2001; Aracil et al.,
2002b) utilizando fun¢oes Hamiltonianas.

A aplicacao destas técnicas a sistemas de eletronica de poténcia realizadas a partir
dos estudos previamente citados podem ser encontradas em (Biel et al., 1998; Takahashi
et al., 1999; Biel et al., 2001b,a, 2003)

Em (Carpita and Marchesioni, 1996) explora-se o uso técnicas de controle por segui-
mento de referéncia utilizando uma superficie de comutacao baseada no sinal de erro e
em sua derivada, para obter um sistema robusto com boa dinamica de resposta.

Vérias formas de controle por tracking tém sido propostas na literatura para conversao
CC-CA, dependendo de qual processamento é aplicado ao sinal de erro (Colling, 2000;
Kawamura and Hoft, 1984; Maussion et al., 1989; Jezernik et al., 1989; Batistela, 1994;
Filho, 1995; Caceres, 1997; Céceres and Barbi, 1999). Em todos estes casos, o projeto de
controle é baseado em um modelo de estagio de poténcia conduzindo a formas de onda
de saida sensiveis as variagoes nos parametros do estagio de poténcia, tais como variacoes
de carga.

O projeto dos sistemas baseados no esquema de controle por tracking também ira
exigir a implementacao de um gerador senoidal programével de baixa poténcia atuando
como sinal de referéncia. Como uma alternativa, partindo do esquema de controle por
tracking, alguns trabalhos apresentam uma metodologia que conduz a uma lei de controle
de modo deslizante para a geragao de um sinal AC onde nenhum sinal de referéncia externo
é necessario. Devido a auséncia de um sinal de referéncia, esta modalidade de controle
autonomo tem sido referida como um esquema de controle de “geracao” de oscilagoes
auto-sustentadas (Takahashi et al., 1999; Biel et al., 2001b).

Em (Biel et al., 2001b; Takahashi et al., 1999) apresentam-se métodos de geragao de
oscilagoes aplicados ao inversor tipo buck monovariavel.

Neste trabalho estamos interessados em estudar a geracao e a estabilizacao de osci-
lacoes auto-sustentadas em sistemas dinamicos. Em particular, o seu estudo aplicado a

classe dos sistemas comutados ou sistemas de estrutura varidvel.

1.1 Estabilizacao de Oscilacoes

Como comentado na secao anterior, a maior parte das técnicas de controle desenvolvidas
nas ultimas décadas abordam o problema da estabilizacao assintdtica de pontos de equili-
brio e o seguimento de trajetorias. Entretanto, em alguns sistemas, incluindo conversores
de corrente alternada (Gordillo et al., 2004) e robos bipedes com capacidade de caminhar

autonomamente (Canudas de Wit et al., 2002; Urrea et al., 2002), o objetivo consiste
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na geracao de oscilagoes estaveis. A estabilizacao de oscilagoes é um problema que tem
sido considerado na literatura utilizando diferentes metodologias (Bloch et al., 2000; Frad-
kov and Pogromsky, 1998; Sira-Ramirez, 1999; Gomez-Estérn et al., 2001; Gomez-Estern,
2002; Aracil et al., 2002b).

As vantagens principais de uma lei de estabilizacao de oscila¢oes, mediante realimenta-
cao de estado, como sera apresentado no decorrer deste trabalho, perante a possibilidade

alternativa de utilizar seguimento de trajetorias de referéncia senoidais sao:

e nao depender de sinais variantes no tempo o que dificulta a implementacao assim

como as provas de estabilidade e robustez;

e nio depender da informagao de fase da trajetoria. O sistema pode entrar em oscila-
cao desde qualquer ponto da orbita e portanto o erro de seguimento ¢ uma medida
da distancia ao ponto mais proximo da orbita. No caso tradicional do seguimento,
a referéncia possui informacao da fase, o que obriga o sistema a incorporar-se a
Orbita em um ponto exato (figura 1.1). Isto pode produzir um erro maior e atrasar

o transitorio da trajetoria dos estados até a convergéncia ao regime permanente.

localizag&o dos estados
localizagéo dos estados

Z2
S 4 - - L2
trajetéria _ — T~ /
e N trajetéria - ~ [T
, N - ~
\ e >
/ y N
| \‘ ; \
\ T | \
\ / T
\ / \ , X1
N e \
~ - N /
~ _ - N s
Ry S ~ o 7
referéncia

(a) (b)

Fi1GURA 1.1: Comportamento da informacao de fase da trajetoéria no modo de seguimento
de referéncia (a), comparado com o modo de geragao de oscilagoes autonomo (b).

Entretanto, como desvantagem, nesta técnica nao ha garantia de manutencao da fase do
sinal gerado. Isso representa realmente um problema em aplicacoes onde seja necessaria

a sincronizagao com um sinal externo, como, por exemplo, a rede elétrica.

1.2 Sistemas comutados

Os sistemas comutados denotam sistemas que, do ponto de vista fisico, tém uma estrutura
variavel. Tais sistemas tém um comportamento hibrido no que diz respeito & natureza

das suas variaveis: continuas ou discretas. Cada estrutura individual possui sua propria
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dinamica continua, mas, a transicao entre uma estrutura e outra se da por um processo
discreto. Os processos discretos podem ser completamente descritos por condigoes algé-
bricas envolvendo fungoes das variaveis continuas. Para modelar esta classe de sistemas,
devem ser identificados todos os possiveis estados discretos do sistema. Cada um deles
representa uma diferente estrutura da dindmica continua e cada uma dessas dinamicas
é modelada por uma equacao de estados associada a respectiva estrutura. O modelo

resultante pode ser expresso na forma

(1.1)

em que f: Dy C RxR"xR™ — R" ¢ uma funcao vetorial continua em seus argumentos
t, z e u, sendo que t € R é a variavel independente (em geral o tempo), x € R™ é o vetor
de estados, e u € R™ é uma funcao vetorial tal que as descontinuidades do sistema ficam

todas agrupadas em u segundo a expressao
w:D, CRxR"—R™

uf (t,z)  se oy(z) >0
u; (t,z) se o;(x) <0

com

sendo
o; : R" — R.

Neste caso, u apenas funciona como “recipiente” das descontinuidades do sistema para que
f esteja livre de tais descontinuidades. Porém, u também pode ser entendida como uma
variavel de controle implementando uma realimentacao estatica' descontinua em relacao
ao estado x ou ao tempo t. A diferenca bésica entre estes dois casos é que, sendo wu
uma realimentacao, as descontinuidades sao introduzidas pelo controle deliberadamente
para se atingir algum objetivo especifico, o que torna o carater descontinuo uma op¢ao
do projetista. No outro caso, quando u for apenas um repositorio das descontinuidades
inerentes ao sistema, nao ha como evita-las, e o projeto de controladores para tais sistemas
tem obrigatoriamente que lidar com essas descontinuidades.

O controle de estrutura variavel é um tipo de controle onde o comportamento dina-
mico do sistema é imposto através de comutagao (Morvan et al., 2004). A idéia central
deste método consiste em utilizar as proprias trajetorias naturais do sistema para alcancgar

um equilibrio com objetivo previamente definido mediante comutacao dos interruptores

10 caso da realimentacio dinamica pode ser reduzido a uma realimentacao estética desde que algumas
condigOes sejam satisfeitas. A demonstracao deste resultado nao faz parte do escopo deste trabalho.



Capitulo 1. Introducdo 6

(idealmente a freqiiéncia infinita). O controle por modo deslizante pode ser representado
por uma superficie de comutac¢ao (que no caso de n dimensdes resulta em uma hipersu-
perficie no espago de estados) e por uma lei de realimentacao de estados que tem uma
acao restringida devido as caracteristicas da propria funcao de comutagao.

Este tipo de controle opera em todo o espaco de estados, diferentemente dos contro-
ladores convencionais, classicamente projetados a partir de modelos lineares, que operam

nos modos de: inicializagao (start-up), regime permanente e de protegao do sistema.

1.3 Sistemas de eletronica de poténcia

A maioria dos sistemas de eletronica de poténcia na atualidade sao sistemas comutados,
ou seja, operam por comutacao de interruptores. Estes sistemas podem estar formados
por um ou mais conversores eletronicos de poténcia que utilizam dispositivos semicondu-
tores controlados. Existem diferentes critérios para classificar os conversores usados em
eletronica de poténcia: tipo dos dispositivos, funcao, conexoes entre as diferentes partes
do conversor etc. Entre eles encontram-se os conversores comutados: eles possuem inter-
ruptores eletronicos que, adequadamente comandados (em freqiiéncias bem maiores que
a freqiiéncia de linha CA), produzem tensoes de saida CC ou CA.

Atualmente, a conversao CC-CA possui importantes aplicacoes praticas como os Siste-
mas de Fornecimento Ininterrupto de Energia (Uninterruptible Power Supply) e os inver-
sores de freqiiéncia que acionam maquinas CA. Outra importante aplicacdo que comeca a
ganhar espaco esti na area da geracgao distribuida de energia, onde realiza-se a geracao de
energia a partir de fontes naturais, como a energia solar gerada através de células solares,
e injeta-se esta energia na rede elétrica convencional.

Os conversores comutados CC-CC basicos (buck, boost, buck-boost) possuem uma
estrutura bastante simples. Durante os tltimos 15 anos, um consideravel esfor¢o de pes-
quisa tem sido empregado para estudar a possibilidade de usa-los para geracao de tensoes
de saida CA (Olm, 2003).

A implementacao de controladores por superficie de comutacao, para esta classe de
sistemas comutados, tem a desvantagem de operar a freqiiéncia variavel. Isto representa,
do ponto de vista do projetista do sistema de eletronica de poténcia, um problema pois
todos os elementos do sistema (capacitores, indutores etc.) foram projetados para uma
freqiiéncia de operacao fixa. Esta freqiiéncia fixa é conseguida através do acionamento
do interruptor utilizando uma modulagao por largura de pulsos (PWM). A operagao do
sistema utilizando controle por superficie de comutacao em freqiiéncia fixa é outro dos
objetivos deste trabalho.

Em geral, este tipo de controle apresenta caracteristicas de robustez e menor tempo de
resposta a perturbacgoes. Entretanto, possui a desvantagem de operar em freqiiéncia va-

riavel e poder apresentar chattering de alta freqiiéncia. Sistemas operando em freqiiéncias
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muito variaveis possuem uma distribuicao espectral do sinal muito irregular, dificultando
a aplicacao de filtros. Por sua vez, o chattering de alta freqiiéncia pode contribuir para
a diminuicao da vida util dos interruptores além de poder inviabilizar a comutagao, pois
os interruptores possuem limitacoes de freqiiéncia de operacao e necessidade de aplicacao
de um tempo morto.

Controladores de modo deslizante baseados no método do controle equivalente fazem
uso de um modulador PWM que opera de forma linear quando a trajetoria dos estados
encontra-se proxima a superficie de comutacgao. Isto limita a freqiiéncia de comutacao
dos interruptores enquanto agrega caracteristicas de robustez e desempenho do controle
de modo deslizante (DeCarlo et al., 1988).

Por outro lado, a migracao dos controladores analdgicos para os digitais neste tipo de
aplicacoes, a partir do aparecimento de sistemas microprocessados de alto desempenho
e poder de calculo, relativamente baixo custo e disponiveis comercialmente, como sao os
dispositivos DSP (Digital Signal Processors), possibilita a implementagao de algoritmos
de controle totalmente impraticaveis com os antigos controladores analogicos baseados em
circuitos integrados, capacitores e resisténcias. Nesta nova tecnologia de controle baseada
em DSP, os algoritmos de controle sao implementados em forma discreta mediante codigos
de programa, o que resulta em uma menor dispersao nos parametros de controle que
passam a ser valores definidos por constantes no programa. Desta forma, o hardware

passa a ser fixo e o que muda é o programa que implementa a lei de controle.

1.4 Objetivos do trabalho

Constituem-se objetivos deste trabalho:

e Realizar um estudo de geracao de oscilagoes em sistemas dinamicos;

e Desenvolver uma técnica de sintese de controle para sistemas de estrutura variavel
(sistemas comutados), de modo a gerar oscilagOes estaveis nestes sistemas, com

énfase em aplicagOes na area de eletronica de poténcia (conversores CC-CA);

e Realizar a verificacao do funcionamento da técnica aplicada a conversores buck,

boost, duplo-boost e inversor monofasico através de simulacao computacional;

e Realizar a implementacao pratica em laboratério de circuitos conversores em que
sejam empregadas as técnicas de controle propostas no trabalho utilizando disposi-
tivos DSP (Digital Signal Processor).
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1.5 Organizacao do trabalho

O trabalho esta organizado da seguinte maneira: No capitulo 2 estudam-se as caracteristi-
cas dos sistemas dinamicos que apresentam oscilacoes e a geragao de oscilacoes autonomas
estaveis através da determinacao de uma lei de controle que permita ao sistema assumir
o comportamento similar ao oscilador nao-linear. No capitulo 3 sao realizadas aplicacoes
do método proposto na area de eletronica de poténcia. Sao apresentadas estratégias de
controle que permitem a geracao de oscilagoes estaveis para os conversores buck, boost,
duplo boost e um inversor. Também sao apresentados resultados de simulacao que per-
mitem validar o método proposto. No capitulo 4 apresentam-se a implementacao e os
resultados obtidos sobre os protétipos de um inversor monofasico e um conversor boost.
No caso do inversor, sao apresentadas as formas de onda de tensao e corrente sobre a
carga juntamente com os diagramas de estados com a utilizacao de uma carga resistiva.
Para testar a robustez do sistema, sao mostrados também os resultados obtidos com o uso
de uma carga nao linear. No caso do conversor boost, sao apresentadas as formas de onda
da tensao de saida e o diagrama das variaveis de estados. Finalmente, no capitulo 5 sao
comentados os resultados, os problemas, as contribuicoes do trabalho e as perspectivas de

trabalhos futuros.



Capitulo 2

(GGeracao de oscilacoes auténomas em

sistemas dinamicos

2.1 Introducao

Neste capitulo estudam-se as caracteristicas dos sistemas dinamicos que apresentam os-
cilagoes amortecidas, nao amortecidas e periddico-estaveis, através de suas equacgoes di-
ferenciais lineares e nao-lineares. Também estuda-se a geragao de oscilagdes estaveis (ou
auto-sustentadas) a partir da defini¢do de uma funcao nao linear de uma elipse no espaco
de estados parametrizada em termos da amplitude e freqiiéncia de um sinal periédico osci-
latorio. Esta funcao é utilizada como superficie de comutacao para gerar oscilacoes em um
sistema dinamico. A estabilidade das oscilacoes é estudada a partir da definicao de uma
funcao de Lyapunov que permite projetar uma lei de controle que gera o comportamento
oscilatorio no sistema dinamico.

Entende-se aqui por auténomas, oscilagoes geradas a partir dos estados apenas, sem
a dependéncia de referéncias externas (o uso de sinais externos configura um sistema

forgado).

2.2 Oscilagoes em sistemas dinidmicos nao-lineares

Os sistemas dindmicos nao-lineares nem sempre atingem estados estacionarios (equili-
brios), também podem apresentar oscilagoes periddicas, quase-periodicas ou aperiddicas.
Exemplos deste tipo de comportamento podem surgir nas equacoes diferenciais que mo-
delam um sistema. Oscilagoes deste tipo foram denominadas por Poincaré (1854-1912) de
ciclos limites. As oscilacoes em sistemas nao-lineares estao associadas a atratores do tipo
ciclo limite. Um ciclo limite é uma trajetoria ou 6rbita fechada isolada que pode aparecer
no espaco ou diagrama de estados de sistemas nao-lineares. O fato da orbita ser isolada

implica nao poderem existir outras orbitas fechadas infinitesimalmente proximas. As tra-
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jetorias proximas de um ciclo limite se aproximam ou se afastam assintoticamente dele.
Os ciclos limites podem ser de trés tipos: (i) estaveis; (ii) instaveis; (iii) semi-estaveis. A

figura 2.1 ilustra estas possibilidades.

(a) instavel (b) estavel (c) semi-estéavel

F1GURA 2.1: Exemplos de ciclos-limite.

Em geral, utilizam-se equagoes diferenciais nao-lineares auténomas para descrever
sistemas que apresentam oscilacoes auto-sustentadas, i.e., sistemas que apresentam com-
portamento oscilatorio mesmo na auséncia de sinais periodicos externos forcados. Um
exemplo comum a todos é o coracao humano que funciona como um oscilador auto-
sustentado. Outro exemplo classico e amplamente estudado, ao longo dos ultimos 400
anos, ¢ o péndulo. Este sistema talvez tenha sido o sistema fisico responsavel pelo nas-
cimento da teoria dos sistemas dinamicos. “FEm 1581, no interior da catedral de Pisa,
Galileu (1564-1642) se surpreendeu observando um candelabro que oscilava e teve a idéia
de estimar o periodo da oscilacao contando o seu proprio batimento cardiaco. Apds rea-
lizar diversos experimentos em sua casa usando pedras amarradas em barbante, concluiu
que o periodo das pequenas oscilagoes nao dependia nem da amplitude do movimento, nem
da massa m da pedra, apenas do comprimento | do barbante.” (Monteiro, 2002)

Da mesma forma, a teoria das oscilagoes esta associada, em suas origens, a principios
do século XX, aos nomes de Poincaré, Rayleigh (1842-1919) e de Van der Pol (1889-
1959). E especialmente destacavel a contribuicao deste tiltimo inspirada em aplicaces na
engenharia elétrica e de radiocomunicacoes. Além dos trabalhos pioneiros destes cientis-
tas, se desenvolveram nos anos 30 e 40 as escolas russas de Andronov (1901-1952) e de
Krylov-Bogoliubov. Corresponde a Andronov a caracterizacao das oscilagoes periddicas
autonomas como atratores do tipo ciclo limite (Andronov et al., 1987). Andronov esta-
belece as bases da teoria das oscilacoes nao-lineares mediante a confluéncia da Teoria da
Estabilidade de Lyapunov (1857-1918), a Teoria Qualitativa das equagoes diferenciais de
Poincaré e a classificacdo de Birkhof (1884-1944) dos possiveis tipos de comportamento
dinamico. Mais recentemente podemos encontrar os trabalhos de Fradkov e Pogromsky
(Fradkov and Pogromsky, 1998) no campo da engenharia, sobre controle de oscilagoes. Es-
tes autores introduzem o controle nas equagoes mateméaticas que representam esta classe

de sistemas dinamicos com o objetivo de controlar a amplitude dos ciclos limites.



Capitulo 2. Geracdo de oscilacdes autdbnomas em sistemas dindmicos 11

Os ciclos limites nao sao possiveis em sistemas modelados por equacoes diferenciais
ordinarias unidimensionais ou em sistemas lineares. E realmente notéavel o fato de que
os comportamentos oscilatorios somente podem produzir-se, de uma forma estrutural-
mente estavel, em sistemas nao-lineares. Isto significa que o estudo das oscilacoes s6
pode realizar-se no contexto da teoria dos sistemas dinamicos nao-lineares. Portanto, é
importante diferenciar os ciclos limites do comportamento de centro que pode ser encon-
trado nos sistemas lineares, comumente denominado de oscilador harmodnico ou linear.
Os sistemas lineares que apresentam um equilibrio do tipo centro, caracterizado por ter
um jacobiano com autovalores complexos conjugados com parte real nula, é envolvido por
trajetorias fechadas, infinitesimalmente proximas e determinadas pelas condicoes iniciais.
Estas o6rbitas fechadas sao estruturalmente instaveis e nao sao isoladas. Qualquer minima
pertubacao faz mudar a trajetoria para outra orbita do sistema, variando conseqiiente-
mente a amplitude da oscilacao (a freqiiéncia nao varia). No caso nao-linear também
pode manifestar-se um comportamento do tipo centro, neste caso tanto a amplitude da
oscilacao como a sua freqiiéncia sao determinadas pelas condi¢oes iniciais. No caso do
ciclo limite, a amplitude, o periodo e a forma deste sao determinados pelos parametros das
equacoes nao-lineares; as condi¢oes iniciais nao afetam as caracteristicas do ciclo limite
(Monteiro, 2002).

Os seguintes exemplos permitem mostrar melhor as diferencas entre um ciclo limite e

um centro.

Exemplo 2.2.1 Péndulo simples
O caso particular do péndulo linear nao amortecido e nao for¢cado é comumente descrito
pela equacao ,

% +wigz =0 (2.1)
sendo wy uma constante positiva. Essa equacao pode ser escrita em termos de variaveis
de estado como

Ty = T2

1’2 = —w%xl.

cujos autovalores sao A\ 2 = £jwp, complexos conjugados com parte real nula. Assim, o
ponto de equilibrio (Z1,Z2) = (0,0) é um centro e wy a freqiiéncia de oscilagdo. Observa-
se aqui que a equagdo (2.1) é denominada na literatura classica como oscilador linear.
Entretanto, este sistema é estruturalmente instével pois qualquer perturbacao produz
uma mudanca de 6rbita. A anéalise deste sistema demonstra tratar-se de uma estrutura
de centro, onde a trajetoria de estados pode estar sobre qualquer elipse centrada na origem
onde a razao entre os semi-eixos seja wy, conforme mostrado na figura 2.2. Nos sistemas

reais a implementagao deste tipo de “oscilador linear” se torna impraticavel devido ao fato
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de nao se poder garantir que os autovalores do sistema tenham parte real nula e, caso
isto fosse possivel, o sistema seria estruturalmente instavel, o que nao representa nenhum

interesse pratico.

2

@)
\—

x1

Ficura 2.2: Estrutura de centro.

E interessante mostrar que se for adicionado amortecimento no sistema (2.1) pode-se
quebrar a estrutura de centro, passando a se ter um péndulo linear amortecido (e nao
forgado). Este sistema é comumente descrito pela equagao

d*x dx

20

oz T2 +wir =0 (2.2)

que pode ser escrita em termos de variaveis de estado como

jfl = T2
o2
Ty = —WiT; — 20%3,
cujos autovalores sao \j o = —0 £+ /02 —w?. Sempre que ¢ > 0 temos um movimento

com amortecimento, enquanto que quando o < 0 o movimento apresenta amplificacao.

Além disso, ha outros trés comportamentos possiveis:

e Movimento super-amortecido: |o| > |wp|. Os autovalores sao reais e diferentes e a

solugao da eq. (2.2) é

Tn(t) = Al mTHVTRN | gy eloom /R

e Movimento sub-amortecido: |o| < |wp|. Os autovalores sao complexos conjugados e

a solugao da eq. (2.2) é

ap(t) = e {Al cos (\/Lﬁt) + Ay sin <mt” .
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e Movimento criticamente amortecido:|o| = |wg|. Os autovalores sdo reais e iguais e
a solugao da eq. (2.2) é
flfh(t) = €_Ut(A1 + Agt)

Nos trés casos anteriores, as constantes A; e A, sao determinadas em termos das condi¢oes

iniciais. A

O interesse de estudo da equacao (2.2) se da quando ¢ é uma fungao nao-linear dos
estados do sistema, definida como o(z1,x2) ou simplesmente como o(x). Neste caso,
escolhendo apropriadamente esta funcao pode-se introduzir amortecimento no sistema,
que pode ser negativo ou positivo dependendo do estado do mesmo. Se o amortecimento
for negativo, tem-se um efeito de amplificacao sobre as trajetorias dos estados. Caso
contrario, se o amortecimento for positivo, o efeito é de atenuacao.

Usando-se apropriadamente esta caracteristica, de poder causar amplificacao ou atenu-
acao nas trajetorias do sistema, pode-se projetar um oscilador de forma a gerar oscilagoes
estaveis. A amplitude do movimento oscilatorio desejado (ciclo limite estavel) se consegue
quando as trajetorias do sistema convergem para a superficie o(z) = 0. Quando a am-
plitude das oscilagoes for menor, devemos ter o(x) < 0 para causar amplificagao e, caso
contrario, devemos ter o(z) > 0 para causar atenuacao sobre as trajetorias do sistema.

Vamos mostrar este aspecto através de um exemplo.

Exemplo 2.2.2 Oscilador de Van der Pol
Um exemplo classico de oscilador nao-linear onde ¢ é uma funcao dos estados é a equacao
de Van der Pol. A seguinte equacao, onde p é um parametro positivo, representa um
oscilador harmonico simples, com “atrito” que depende da posicao x de maneira nao-
linear P i
ﬁjﬂu(ﬁ—l)ajwc:o. (2.3)

A fungao o(x) = p(2? — 1) age como amortecimento para z? > 1, mas como amplifi-
cador para z° < 1. Assim, o termo que contém o(z) faz com que oscilagoes com grande
amplitude decaiam e que oscilagoes com pequena amplitude crescam. Isso leva o sistema
a uma oscilagao auto-sustentada (um ciclo limite), em que a energia dissipada e a energia
ganha, em um periodo, se equivalem.

Os autovalores associados ao ponto de equilibrio (0,0) sao

\ pE /=4
, = HrEvVH TR
2

)

0 que mostra que este ponto é um foco instavel para 0 < p < 2 (figura 2.3-¢), um no6
instavel para g > 2 (figura 2.3-d), um foco assintoticamente estavel para —2 < p < 0

(figura 2.3-b) e um no6 assintoticamente estavel para pu < —2 (figura 2.3-a).
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F1GURA 2.3: Diagrama de estados da equagao de Van der Pol.

E interessante destacar que no caso da Eq.(2.3), o termo o(x), relacionado com o
amortecimento, depende somente do estado x do sistema. Este termo muda de sinal
quando x = +£1, alterando o sinal do amortecimento do sistema. As retas x = 41 definem
uma regido aberta no plano (z, &).

Uma escolha mais interessante é definir uma fungio o(z, %), isto é, dependente tanto
de x como da sua derivada @. Desta forma, se consegue operar com uma regiao fechada
no plano (z, ), por exemplo, um circulo ou uma elipse, mas poderia ser qualquer outra
funcao previamente escolhida. Voltaremos a abordar este aspecto na secao 2.3, onde

definimos um oscilador baseado na funcao o(z, &) representando uma elipse. A

Podemos expressar os resultados anteriormente colocados de uma forma mais geral.
Uma classe de osciladores em R? pode ser representada mediante a seguinte equacio
matematica

Z+o(x,&)+g(x)=0 (2.4)

onde o(z, %) representa o amortecimento do sistema. Para simplificar podemos definir
o(x,z) = f(x)x, entao
T+ f(z)d+g(x)=0 (2.5)
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ou em coordenadas de Liénard (Monteiro, 2002) como

T=y— F(z)

j=—g(z) 26

onde F(z) = [ F(€)de.
df;ff) = agf) & — f(z)i. Portanto define-se y =i+ F(z), y =& +if(z) e

como § = —g(z) entdao obtém-se a Eq.(2.5). Assumindo que g(0) = 0, entao (z,7) = (0,0)

Note que

¢ o tnico ponto de equilibrio. A estabilidade do equilibrio é determinada a partir dos

autovalores da matriz jacobiana do sistema calculada em (0, 0)
—/(0) 1
J(0,0) = ( oo o | (2.7)
oz

As raizes da equagdao A2 + f(0)\ + 6‘?)—9) =0 sdo

—f(0) &/ £(0)? — 4752
5 .

Ao =

E facil mostrar que (0,0) é instavel se f(0) < 0 ou 8%—(960) < 0. Caso contrario, o equilibrio
é estavel.

Liénard provou em 1928, que no sistema da Eq.(2.5) existe um tnico ciclo limite assin-
toticamente estavel se as fungoes f(z) e g(z) satisfazem as seguintes condigoes (Monteiro,

2002)

1. f(z) e g(x) sdo continuamente diferenciaveis em z;
2. g(—z) = —g(x), Yz (g(z) é uma fun¢ao impar);

3. g(x) >0, Vx> 0;

4. f(—=z) = f(z), Vz (f(z) é uma fungao par);

5. F(z) = [} f(£)d¢ deve ter uma raiz positiva para & = a, negativa para 0 <z < a e

positiva para z > a, e lim, ., F(x) — oc.

No caso do oscilador de Van der Pol, a Eq.(2.3) satisfaz todas as condi¢oes de Liénard,

portanto, tem um tnico ciclo limite assintoticamente estavel para p > 0.

Novamente para simplificar o nosso estudo dos osciladores, assumimos que g(z) = wiz,

sendo wy definida como a freqiiéncia natural do sistema. Até aqui os osciladores estudados

sao do tipo autéonomo (nao for¢ados). Entretanto existe uma classe muito interessante de
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osciladores denominados for¢ados. Seja
i+ o(z, &) +wiz = p(t) (2.8)

onde p(t) é o termo for¢ado, que pode ser definido, por exemplo, como p(t) = & cos(wqt),
onde wy é a freqiiéncia do termo for¢cado. A andlise matematica da Eq.(2.8) é realmente
muito complexa e transcende o objetivo deste trabalho. Entretanto alguns comentarios
sdo interessantes. Em (2.8) existem duas freqiiéncias competindo neste sistema: (i) a
freqiiéncia natural wy e (ii) a freqiiéncia wy do sistema forgado. Isto pode dar lugar ao
fendmeno conhecido como ressondncia. O fendmeno de ressonancia foi responsavel pelo
colapso de varias pontes no mundo ao longo da historia. Em 1850, uma ponte na Franca
caiu ao passo de uma tropa de soldados. Em 1940 a ponte Tacoma, localizada no EUA se
quebrou e caiu devido também a um problema de ressonancia quando excitada por fortes
rajadas de vento (Monteiro, 2002). Estudos sobre os osciladores for¢ados podem ser
encontrados nas referéncias (Andronov et al., 1987), (Guckenheimer and Holmes, 1986),
(Jordan and Smith, 1977) e (Glendinning, 1994).

2.3 Geracao de oscilacoes auténomas

O objetivo que procura-se alcangar é a obtencao de um sistema oscilatorio na forma
v = Asinwt (2.9)

cuja derivada é
U = Aw cos wt. (2.10)

Tendo-se um sistema onde v e ¥ sejam os estados, para o objetivo apresentado em (2.9),
a trajetoria dos estados (v, 0) no grafico do plano de estados apresenta a forma de uma

elipse, como mostrado na figura 2.4. A equacao desta elipse é

v? 02

— = 1
A2 (wA)?
e pode ser estabelecida como o objetivo de um sistema de controle.

Neste sentido, define-se a funcao parametrizada da elipse

Py, 2) = (%)2 + (%)2 . (2.11)

onde x1 = v e xy = ¥ representam os estados e A, B e 4 sao os parametros da elipse, com
s positivo. Tal elipse possui como semi-eixos pusA e pugB. Deste modo, o parametro fi

pode ser visto como fator de escala da elipse em questao. Por simplicidade, denotaremos
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F1GURA 2.4: Elipse definida pelos estados v e v no espago de estados (v, 0).

a fungdo como P(z), onde z é o vetor de estado.
Em um dado instante, se fizermos a leitura dos estados x; e x5 e aplicarmos a eq.

(2.11) poderemos ter os seguintes casos:

e P(x) > 0: a trajetoria dos estados estd em algum lugar “fora” da elipse;
e P(z) =0: a trajetoria dos estados esta sobre a elipse;

e P(z) < 0: a trajetoria dos estados esta em algum lugar “dentro” da elipse.

Estes resultados podem ser usados para guiar a trajetoria dos estados para a obtencao
do objetivo P(x) = 0 que representa uma condi¢gdo fundamental para obter o sistema
oscilatorio desejado.

Esta fun¢ao pode ser manipulada para uma forma mais conveniente definindo o(z) =

B?P(z) resultando em

o(r) = w22 + 23— (2.12)
onde B
W= e 1= (usB)*.

Esta forma evidencia que a freqiiéncia angular w é dada pela razao entre os semi-eixos da
elipse.

As equagoes (2.9) e (2.10) representam as solugoes da equacao diferencial
4w =0
e, definindo 1 = v e x5 = ¥, pode ser escrito na forma de equacgoes de estado

Zifl = T2
(2.13)

1’2 = —wle.
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A introducdo de um termo —ko(z)z, no sistema (2.13), onde k é um valor positivo,
permite a obtencao de um sistema que possua um ciclo limite cuja amplitude e freqiiéncia
correspondem as equagoes (2.9) e (2.10). O lugar geométrico do ciclo-limite no espago
de estados (x1,25) esta representado na figura 2.4. Desta maneira, a forma normalizada
de um oscilador ndo-linear pode ser expressa como (Aracil and Gordillo, 2002)(Gomez-
Estern, 2002)

Lt‘l = X9
(2.14)
Tg = —w?x; — ko(x)zy

ou na forma da equacgao (2.4) como
i+ ko(z)t + w?z = 0.

Aqui se podem aplicar as condi¢oes de Liénard da secao anterior para verificar a existéncia
de um ciclo-limite estavel para o(z) = 0, tendo como solu¢oes z; = Asinwt e xo =
Awcoswt. De fato, sempre que a trajetoria encontra-se “fora” da elipse, o(z) > 0 e o
termo —ko(x) é negativo causando um efeito de amortecimento; por sua vez, quando a
trajetoria encontra-se “dentro” da elipse, o(z) < 0 e o termo —ko(x) passa a ser positivo
causando um efeito de amplificacdo. Percebe-se que a trajetoria dos estados é forcada
em direcao a elipse e o parametro k£ > 0 permite ajustar a intensidade de atracao da
trajetoria em sua diregao.

Para verificar a estabilidade do ciclo-limite, define-se a seguinte funcao de Lyapunov

V(o) £ U(if) (2.15)
L ot )+ ) 210

tal que
V(e) >0  Vo(z)#0.

A equagao (2.15) tera seu minimo alcan¢ado quando o(x) = 0. Dependendo dos valores
do parametro p, a fungdo V(o) possui formas geométricas bastante diferentes. Existem

duas situagoes possiveis para o sistema:

1. Para g < 0 o valor minimo de V(o) ocorre em um tnico ponto, na origem do espaco

de estados (1, x2) (figura 2.5-a).

2. Para > 0 o valor minimo de V(o) ocorre sobre a curva fechada w?z? + 22 = p

formando uma trajetoria eliptica em torno da origem (figura 2.5-b).

O valor ;# = 0 corresponde a uma bifurcacao de Hopf. A varredura do parametro de

bifurcacao p evidencia tratar-se de uma bifurcagao de Hopf supercritica. Este é um caso
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F1GURA 2.5: Gréficos de V(o).
X A
ciclos-limite
equilibrio
estavel

E u
equilibrio
instavel

=

FiGURA 2.6: Bifurcacdo de Hopf supercritica.

particular da bifurcacao de Hopf onde o equilibrio (0,0) passa de estavel (1 < 0) a instavel
e surge um ciclo limite estavel (g > 0), como mostrado na figura 2.6. A figura 2.7 mostra
um exemplo dessa bifurcac¢ao considerando o sistema (2.14). O interesse de nosso estudo
se da nos casos onde o parametro p torna o sistema resultante oscilatorio estavel, ou seja,
existe um ciclo limite estavel (Gémez-Estern, 2002).

A figura 2.5-b mostra a fungao V(o) quando p > 0. Da figura tem-se que o conjunto

I = {(z1,72) € R*/o(z) = 0} descreve uma elipse cujos semi-eixos sao dados por A e wA.

A derivada da funcdo V(o) é dada por
(2.17)

de modo que
V(o) <0 Yo(z) #0; k>0.
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x1'=x2 k=1 mu=-1 x1'=x2 k=1 mu=0

X2 = - w2 x1 -k (W2 x12 + x22 - mu) x2 w=3 X2 = - w2 x1 -k (W2 x12 + x22 - mu) x2 w=3
T T T T

T
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&

FIGURA 2.7: Evolucao do pardmetro u e o aparecimento do ciclo limite para o sistema
(2.14) com k = 1. O valor u = 0 marca o aparecimento do ciclo limite. Para facilitar a
visualizacao, foram tracadas apenas as trajetoérias externas.

Aqui se verifica uma limitacao deste sistema nos pontos onde x5 = 0, pois nestes
pontos temos V(o) = 0 enquanto o(z) # 0 e V(5) # 0, 0 que contraria o teorema de
Lyapunov pois para se ter uma estabilidade assintética deve-se ter V(J) < 0 para todo
o(x) # 0. Entretanto, uma analise mais detalhada aplicando o teorema de LaSalle e a
determinagdo dos conjuntos invariantes (Monteiro, 2002)(Khalil, 1996) permite concluir
que o ciclo-limite é assintoticamente estavel. Na figura 2.8 sao mostradas as fungoes V(o)
e V(a) para os casos em que pu < 0 e g > 0. Particularmente nas figuras 2.8-b e 2.8-d
ficam evidentes as regives onde V(o) = 0.

Analisando o caso particular onde xs = 0, a partir das equagoes (2.14), temos

1’120

ZiJg = —w2l’1.

Isto nos diz que nesta regiao nao ha dinamica em x; mas a dinamica de x5 nao é nula,
exceto em x1; = 0. Assim, apesar de V(o) = 0 em x5, = 0 com 21 # 0, a dinamica existente
em o conduz a trajetoria “para fora” desta regiao.

O comportamento do sistema também varia com o valor da constante k que, a prin-

cipio, define o grau de atratividade da superficie o(z) = 0. Uma anéalise deste com-
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FiGUrA 2.9: Curvas de dindmica nula para varios valores de k.

Amica nula. Estas curvas

portamento pode ser feita mediante o tracado das curvas de din

correspondem as equagoes algébricas obtidas ao igualar a zero as derivadas das egs. (2.14),
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w3z

ko(x)
aos equilibrios do sistema. A figura 2.9 mostra o tracado destas curvas para diferentes

obtendo 9 =0 e 1y = — . E evidente que as interseccoes destas curvas correspondem

valores de k.

X1'=x2 w=3 k= x1'=x2 w=3 k=20
x2' = - w?x1 - k (w? x1? +x2% - mu) x2 mu=1 x2' = - w?x1 - k (w? x1? +x2% - mu) x2 mu=1

curvas dg¢ dindmica nyla
15 -\ 15 de dindmi i
ks \ ciclo limite estavel / cyrvas de dinamica nufg
1 1 N
\ | V|
05 — A ) 05
- u \. / l
N0 ] 0 T
" 7
—
-0.5 ,/ |~ - 0.5
ciclo limlte estavef]|
’ ‘ v/ ’ {
1.5 -1.5 { {
2 2
4 3 2 1 1 2 3 4 4 3 2 1 1 2 3 4
x1 x1
(a) k=1 (b) k=20

F1GURA 2.10: Curvas de dinamica nula e comportamento das linhas de convergéncia.

A figura 2.10 mostra a evolucao dos estados do sistema a partir de diferentes condic¢oes
iniciais. Nota-se que a convergéncia das trajetorias externas em direcao ao ciclo-limite
¢ maior para valores pequenos de k, como se vé na figura 2.10-a. Ja para valores mais
elevados de k£ as curvas de dinamica nula se aproximam e a convergéncia das trajetorias
externas reduz-se muito.

A figura 2.10-a refere-se a um sistema onde k = 1 e mostra que as curvas de dinamica
nula se cruzam na origem e se aproximam a medida que |x;| cresce. Isto mostra que a
origem é um equilibrio do sistema e que regides onde x5 = 0 com || elevado apresentam
dinamica muito reduzida.

Ja a figura 2.10-b mostra o mesmo sistema com k = 20. De fato, a convergéncia das
trajetorias em direcao a elipse é bem mais acentuada. Em contrapartida, as curvas de
dinamica nula também se aproximam de forma muito mais acentuada. Isto significa que
a dinamica é bastante reduzida em pontos onde x5 = 0 bastante proximos da elipse.

Em condicoes normais, o sistema oscila como esperado. Entretanto, para condicoes
iniciais com |x| elevado ou na ocorréncia de perturbagdes, a trajetoria pode alcangar
pontos externos a elipse onde x5 = 0. Dependendo do valor de k, o sistema podera levar
um tempo muito grande para o retorno ao regime oscilatorio.

Este comportamento também foi verificado nos experimentos de laboratorio.
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2.4 Geracao de oscilacoes autéonomas por modos desli-

zantes

Um método alternativo para a obtencao de um sistema oscilatorio consiste em adicionar-
se um termo —ksgn(o(z))z, ao sistema (2.13), o que também permite a obtenc¢ao de um
sistema que possui um ciclo limite. Desta maneira, a forma normalizada do oscilador

nao-linear pode ser expressa como

.jfl = X9
(2.18)
Ty = —w?r; — ksgn(o(x))xs.

De maneira similar ao sistema (2.14), o sistema (2.18) conduz a trajetoria dos esta-
dos em direcao a elipse. Quando a trajetoria dos estados encontra-se “fora” da elipse,
o(x) >0, o termo —ksgn(o(x)) é negativo e ocorre um efeito de amortecimento. Quando
a trajetoria dos estados encontra-se “dentro” da elipse, o(z) < 0, o termo —ksgn(o(x))
passa a ser positivo e ocorre um efeito de amplificagao. Entretanto, a fungao sgn(o(z)) é
descontinua em o(z) = 0 e pode assumir apenas dois valores {—1,1}. Em regime perma-
nente, a trajetoria de estados encontra-se literalmente sobre a superficie e sgn(o(z)) =0
como resultado da comutagao do sinal de o(z) a uma freqiiéncia idealmente infinita. Em
sistemas fisicos reais, dado que a freqiiéncia de comutagao de sgn(o(x)) é limitada, o que se
verifica é que o(z) oscila em torno de zero trocando de sinal continuamente configurando
um modo deslizante.

Para verificar a estabilidade do ciclo-limite, define-se a funcao de Lyapunov V' como
sendo

lo(z)] _ o(x) -sgn(o(x))

V(o) = 5= ; (2.19)

de onde se pode concluir que
V(e) >0  Vo(z)#0.

De forma anéaloga ao sistema obtido de (2.15), ha duas situagdes possiveis para o
sistema, uma para g < 0 como mostrado na figura 2.11-a e outra para g > 0 como
mostrado na figura 2.11-b, com a ocorréncia de uma bifurcacao de Hopf em 1 = 0. Neste
segundo caso, o valor minimo de V(o) ocorre sobre a curva fechada w?z? 4+ x3 = p que é
o ciclo-limite do sistema.

A derivada de V(o) resulta

V(o) = —ka? (2.20)

de modo que
V(o) <0 Vo(z) # 0.
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FI1GURA 2.12: Graficos da funcao de Lyapunov. Ambas as funcdes estdo limitadas e,

por este motivo, aparecem na figura os planos limitadores.

De maneira similar ao que se obteve com o oscilador visto na secao anterior, aqui
também se nota uma limitacao do sistema nos pontos onde x, = 0, pois nestes pontos
temos V() = 0 enquanto o(z) # 0 e V(o) # 0, o que contraria o teorema de Lyapunov
pois para se ter estabilidade assintotica seria necessario ter V(o) < 0 para todo o(x) # 0.

A anéalise das curvas de dinamica nula também auxilia na compreensao do compor-
tamento do sistema. A figura 2.13 mostra os tracados das curvas de dindmica nula para
diferentes valores de k. De forma similar as curvas de dinamica nula do oscilador da se¢ao
anterior, pode-se notar que a medida que cresce o valor de k as curvas se aproximam,
entretanto, o comportamento das trajetorias externas é bastante diferente. Aqui se ob-
serva a natureza da atratividade constante ao longo da trajetoria do ciclo-limite expressa

também na orientacao linear da curva de dinamica nula x5 = 0. Na figura 2.14-a se nota

que o angulo percorrido por diferentes trajetorias desde uma curva de dinamica nula até
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FiGURrRA 2.13: Curvas de dindmica nula para varios valores de k.
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FIGURA 2.14: Curvas de dindmica nula e comportamento das linhas de convergéncia.

a outra é o mesmo e, portanto, consomem 0 mesmo tempo.
Mas o detalhe mais importante é que as duas curvas nao se aproximam a medida que
|:171| cresce. Ao contrério, se afastam. Isto garante que qualquer trajetoria externa alcance

o ciclo-limite.

2.5 Grau de atratividade das trajetorias

Os osciladores continuo e por modo deslizante sao capazes de gerar a oscilagao de saida
desejada. Entretanto, foi verificado um problema de seguimento da trajetoria da elipse
o(x) = 0 nas proximidades de x5 = 0. Nesta se¢ao apresenta-se este problema de conver-

géncia a elipse e se propoe uma solucao, que sera descrita a seguir.
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Lembrando que as equacgoes do oscilador sao dadas por

i’l = T2
(2.21)
2

j?g = —W'r1 — ]{ZO'(I‘).Z’Q,
observa-se que no regime de oscilagao ocorre o seguimento ideal de o(x) = 0 em toda a
trajetoria. A atratividade desta curva o(z) = 0, neste caso particular, é proporcional ao
ganho de o(z). Na equacdo (2.21) esse ganho é dado por kzxs. Como k é constante, a
curva tende a apresentar baixa atratividade para valores pequenos de x5. Uma proposta

para contornar este problema consiste em definir £ como funcao de x5 tal que

b = o
resultando que
x
—k(w2)zo0 () = —pu—zla(ﬂ?) = —psgn(zz)o(z).

Pode-se agora observar que p passa a ser a constante de ganho e que a atratividade nao
depende mais do valor de x5, apenas de seu sinal. Em outras palavras, a atratividade se

torna constante ao longo da trajetoria o(x) = 0.

(b) k = 7000

F1GURA 2.15: Detalhe do diagrama de estados (x1,x2) na proximidade de xo = 0.

A figura 2.15 mostra o detalhe do diagrama de estados nas proximidades de zo = 0 de
um sistema em regime de oscilagao para trés casos particulares. Na figura 2.15-a utiliza-se
k = 1200. Observa-se que, para este caso, na regiao da elipse com baixos valores para s,
o termo k o(x)zy ndo é capaz de impor a trajetoria desejada aos estados. Na figura 2.15-b
utiliza-se £ = 7000, o que ajuda a melhorar o seguimento da trajetoria, entretanto, para
pontos da trajetéria onde x5 é grande, o termo de amortecimento assume valores elevados.
Finalmente, na figura 2.15-c utiliza-se a estratégia proposta, com p = 140. Observa-se que
o seguimento da trajetoria supera os dois casos anteriores pois, neste caso, a atratividade

deixa de depender do valor de xs.
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2.6 Analise dos diferentes tipos de osciladores propos-

tos

Nas secoes anteriores foram apresentadas quatro estruturas diferentes de osciladores, da-

das por

1 = X2

oscilador 1:
iy = —w?r) — ko(z) xo,
.jfl = T9

oscilador 2:
iy = —w?r; — ksgn(o(r)) s,
.jfl = T9

oscilador 3:
By = —w?r — po(x)sgn(ry),
.jfl = T2

oscilador 4:
iy = —w?r; — psgn(o(z)) sgn(xy).

Os osciladores 2 e 4 operam em modos deslizantes enquanto os dois ultimos tiveram
a constante k substituida por k = ‘m—pﬂ. Esta combinacgao resulta em osciladores com

comportamentos distintos.

5 sgn(o)sgn(x2)
olSgn(x2)

s sgI(o)BZ \

x2
°

FiGURA 2.16: Curvas de dindmica nula para diferentes estratégias de controle.

Na figura 2.16 se observa os diferentes tracados das curvas de dinamica nula para cada
um dos casos, usando k (ou p) = 4,5 para todos os osciladores. Observando a figura,
pode-se notar que os osciladores de modo deslizante possuem a vantagem de permitir a
convergéncia de qualquer trajetoria ao ciclo-limite num tempo muito menor que no caso
continuo.

Na figura 2.17 sao apresentadas as curvas de dinamica nula de cada oscilador conside-
rando alguns valores de k (ou p). Em todos os casos, fica evidente que quando se adotam

valores elevados para k (ou p) aparece o problema da dinamica reduzida nas proximidades
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(¢) ko(z)sgn(w2) (d) ksgn(o(z)) sgn(ws)

FIGURA 2.17: Tragado das curvas de dinamica nula para os casos do (a) oscilador 1, (b)
oscilador 2, (c) oscilador 3, (d) oscilador 4.

de zo = 0.
Nas figuras 2.18 e 2.19 encontramos as formas de onda dos estados x1 e x5 e também

a forma de onda de 5, que corresponde a —w?

x1 — ko(x)xy, considerando primeiramente
uma condicao inicial localizada no interior da elipse e depois considerando uma outra
condicao inicial localizada externamente a elipse, ambas nas proximidades de xo = 0.
Nestas simulagoes foi usado k(ou p) =4, 5.

Na figura 2.20 sao apresentados os respectivos diagramas de estados dos quadro osci-
ladores, na mesma ordem das dos graficos das figuras 2.18 e 2.19.

No caso da primeira condicao inicial, todos os osciladores foram capazes de conduzir
a trajetoria dos estados ao ciclo-limite e nele permanecer. No caso da segunda condic¢ao
inicial, a excecao do terceiro oscilador, os outros trés conseguiram levar a trajetoria de
estados até o ciclo-limite e nele permanecer. O oscilador 1 levou um tempo maior que os
osciladores 2 e 4 para alcancar o ciclo-limite.

Esta analise nos mostra que os osciladores que operam por modos deslizantes apresen-

tam resposta mais rapida em relacao aos outros osciladores, entretanto apresentam um

sinal de controle bastante descontinuo, o que pode significar uma fonte de ruido no sis-
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F1GUrA 2.18: Formas de onda dos estados (z1,z2) dos osciladores considerando a con-
di¢ao inicial (0,1;0,1).

tema. Também apresentam recuperacao mais rapida em relagao a perturbagoes bem como
menor susceptibilidade a variagoes paramétricas do sistema, o que os tornam mais robus-
tos que os outros osciladores. Estas conclusoes foram tiradas apds um grande niimero de

simulacoes e experimentos nao mostrados neste trabalho.

2.7 Meétodo de projeto para controle de oscilacoes

Nesta secao sao apresentados dois métodos de projeto para controle de oscilagoes em

sistemas dinamicos.

2.7.1 Meétodo por realimentacao de estado

A idéia deste método é transformar uma classe de sistemas dindmicos em outro, dado
pela equagao (2.14) ou (2.18) através da agdo de controle para que o sistema dinadmico

controlado assuma um comportamento oscilatorio estavel.
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F1GURA 2.19: Formas de onda dos estados (z1,z2) dos osciladores considerando a con-

di¢ao inicial (3,3;0,1).

(a) ko(z)xe (b) ksgn(o(x)) x2

(c) ko(x)sgn(z2) (d) ksgn(o(x))sgn(zs)

‘Aqui se encontra a
trajetoria de estados
com um movimento
praticamente nulo

\JQ

(e) ko(x)xg (f) ksgn(o(x)) x2

(8) ko(x)sgn(zs) (h) ksgn(o(x))sgn(z2)

F1GURA 2.20: Diagrama de estados para condicao inicial z; = 0,1 (a)(b)(c)(d) e para

uma condi¢ao inicial z; = 3,3 (e)(f)(g)(h).
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Para um sistema de segunda ordem

Zifl = X9
(2.22)
1’2 = f(flfl, flfg) -+ g(xl, flfg)u.

onde g~!(z1, x9) existe sobre um dominio de interesse D, isto &, g(xy, x3) # 0, V(z1,22) €
D, os resultados das secoes anteriores permitem tratar o projeto de uma lei de controle
para que a saida do sistema seja oscilatoria. O sistema (2.22) pode ser transformado
através da acao de controle de modo a se obter o comportamento em malha fechada dado
pelo oscilador nao-linear (2.14) ou oscilador nao-linear por modos deslizantes (2.18). Por
simplicidade, f(z1,22) e g(x1,22) serdo denominadas apenas como f(z) e g(z), onde x
representa o vetor de estados.

No caso do oscilador nao-linear, utilizando a lei de controle por realimentacao de

estados dada por
u=g " (z) [v(z) - f(2)] (2.23)

onde
v(x) = —wr; — ko(x)z, (2.24)

com o(x) sendo uma fung¢ao dos estados dada por
o(r) = w2l + 23 — p, (2.25)

onde w é a freqiiéncia de oscilagao desejada e g € um parametro associado a escala das
amplitudes de oscilacao de z; e x9, podemos transformar a equacao (2.22) na equagao
(2.14). De uma maneira direta, estabelecendo-se como objetivo a funcao z;(t) = Asinwt
obtém-se que x5(t) = Awcoswt e u = (Awpu)? onde pug é diretamente o fator de escala,
normalmente escolhido como positivo e unitario.

Em geral f(z) e g(z) possuem termos relacionados aos parametros do modelo, como
por exemplo no caso de conversores de eletronica de poténcia, L, C e R. Para este
exemplo, a dependéncia da carga é o fator mais critico, pois condiciona a lei de controle
ao seu prévio conhecimento. Entretanto, o ajuste do ganho k& pode garantir a robustez
do sistema compensando a variacao da carga em torno de uma faixa de valores aceitaveis

como condi¢ao de projeto. O mesmo se aplica ao uso de cargas nao-lineares.

No caso do oscilador nao-linear por modos deslizantes, utilizando-se a lei de controle

u=g"'(2)[v(x) - f(2)] (2.26)

onde
v(z) = —w?x; — ksgn(o(z))xs (2.27)
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com o(x) sendo o mesmo da equagao (2.25), onde os pardmetros w e fi; tem 0 mMesmo
significado descrito anteriormente, podemos transformar a equagdo (2.22) na equagao
(2.18).

Entre as leis de controle definidas em (2.24) e (2.27), a segunda é mais robusta e
permite uma compensacao mais eficiente da variacao dos parametros do modelo. Por
este motivo, foi a técnica utilizada para o projeto que serd apresentado na secao 3.5 e
no capitulo 4. Entretanto, apesar da robustez, possui a desvantagem de gerar muitas
descontinuidades na lei de controle causando ruidos no sistema.

O método apresentado nesta secao pode estender-se a sistemas de dimensao maior que
2 aplicando-se a técnica de Backstepping (Aracil et al., 2002b, 2004).

2.7.2 Meétodo baseado no gradiente de velocidade

Uma forma alternativa de projeto aplicado a sistemas nao-lineares é o método do gradiente
de velocidade, proposto por Fradkov and Pogromsky (1998). Este é um método que
consiste em encontrar a funcao de controle que estabiliza o sistema através da andlise da
funcao de Lyapunov.

Dado o seguinte sistema

.jfl = X9
(2.28)
Ty = f(21,22) + g(21, 22)U.

define-se a seguinte func¢do como objetivo de controle (Fradkov and Pogromsky, 1998)
U:w2x%—l—$§ — .

Para este objetivo, propoe-se a seguinte funcao de Lyapunov

1
V= 10'2 2 0
sendo
. 1
V = 50’0’
1

= 50' (2w2x1j:1 + 21’2i‘2>

=0 [w’z122 + 22 (f (21, 22) + g(21, 22)0)] - (2.29)

Para que V < 0 a acdo de controle deve ser

1 2
u = m [—f(l'l,.l’g) — W r — ]{50'.1’2} . (230)
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onde k > 0. De (2.30) em (2.29) temos que V = —ko?z2. Note que, em (2.30), a acio de
controle esta definida para g(z1, z5) # 0.

Observe que através deste método obtém-se uma expressiao para V igual a da equacao
(2.17) resultando em um sistema igual ao sistema (2.14).

De maneira similar, para o caso do oscilador nao-linear por modos deslizantes, propoe-

se a seguinte funcao de Lyapunov

V= % lo| = %asgn(a) >0
sendo
V= %d sgn(o)
= [w’z122 + 32 (f (21, 22) + (21, 22)u)] sgn(o). (2.31)

Para que V < 0 a acéo de controle deve ser

1 2
=— |- — —k . 2.32
u 9(z1, 22) [ f(x1,22) — Wi Sgn(U)ZBz} ( )
onde k > 0. De (2.32) em (2.29) temos que V = —ka2.
Através deste método obtém-se uma expressao para 1% igual & da equagao (2.20) re-

sultando em um sistema igual ao sistema (2.18).

2.8 Conclusao do capitulo

No presente capitulo foram abordados conceitos sobre a geracao de oscilagoes em sistemas
dinamicos nao-lineares, mostrados através dos exemplos do péndulo simples e do oscilador
de Van der Pol. Foram apresentados aspectos gerais de osciladores nao-lineares em R2,
onde o termo ligado ao amortecimento do sistema assume um papel importante. Associada
a este termo, foi definida uma funcao que delimita uma trajetoria eliptica fechada no
espaco de estados. A anélise de estabilidade do sistema dinamico proposto como oscilador
foi realizada através do método de Lyapunov e da andlise das curvas de dinamica nula, as
quais nos revelam alguns detalhes adicionais sobre o comportamento do sistema. Também
foi apresentada a proposta de um oscilador por modos deslizantes que apresentou maior
robustez em relagao ao oscilador continuo. Foi apresentado também um método de projeto
para controle de oscilagoes em sistemas dinamicos que consiste na determinacao de uma
lei de controle que transforma o sistema dado em um oscilador nao-linear. No capitulo
seguinte sao aplicadas estas técnicas na obtencao de oscilagoes para os casos dos classicos
conversores monofasicos buck e boost, geralmente utilizados como conversores CC-CC. A

idéia é utiliza-los como conversores CC-CA, como serd visto no capitulo 3.



Capitulo 3

Aplicacoes em eletronica de poténcia

3.1 Introducao

Neste capitulo sao aplicadas as técnicas apresentadas nos capitulos anteriores a geracao
de oscilacoes em circuitos de eletronica de poténcia. Para tal, quatro conversores foram
escolhidos: buck, boost, duplo boost e inversor.

No capitulo anterior se mostrou que o oscilador de modo deslizante é mais indicado
nos casos em que se deseja maior robustez. Entretanto, em muitos casos das aplicacoes
de eletronica de poténcia é preferivel utilizar o oscilador continuo, por ter um controle
suave e que nao apresenta variacoes bruscas. Estas variagoes bruscas provocam efeitos
indesejados (ruido audivel no indutor, geragao de harmonicos etc).

No caso particular do conversor boost, estuda-se também a dinamica interna respon-
savel pelo comportamento do conversor. Esta dinamica interna gera importantes infor-
macoes sobre o seu funcionamento que sao utilizadas na sintese da lei de controle.

Resultados de simulacoes, realizadas em ambiente Simulink, permitem comparar a
eficiéncia do método proposto.

Tanto o conversor buck como o conversor boost sao utilizados comumente em con-
versoes CC-CC. Entretanto, o objetivo aqui é utiliza-los em conversores CC-CA somado
a um nivel continuo. O inversor monofésico representa uma variacao do conversor buck
possuindo a ligacao da fonte em ponte completa e, com isso, nao hé nivel continuo somado
ao sinal CA de saida. Da mesma forma, o conversor duplo boost também permite obter
uma tensao senoidal de saida sobre a carga sem nivel continuo somado a esta tensao.

Nas figuras 3.1 e 3.10 é mostrado o circuito basico do conversor buck ideal utilizando
carga resistiva. Para simplificar a andlise, considera-se o caso idealizado onde sao des-
prezadas as resisténcias associadas aos elementos que armazenam energia assim como as
resisténcias associadas aos semicondutores.

No caso particular do conversor buck, ha duas escolhas possiveis para as varidveis de

estado. A primeira define as variaveis de estado sobre os dois elementos armazenadores
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de energia, a saber, a corrente no indutor iy, e a tensdo sobre o capacitor v, (figura 3.10).
A segunda define as variaveis de estado somente no elemento de saida, ou seja, a tensao
v, € a corrente 7. sobre o capacitor (figura 3.1).

Antes de prosseguir com a analise de ambos o0s casos, cabe ressaltar que esta segunda
forma de definicao das variaveis de estado do sistema apresenta vantagens importantes
em relacao a primeira forma. A principal vantagem relaciona-se com a invariabilidade do
objetivo de controle em relagao a variacoes de carga. Em outras palavras, isto significa
dizer que o controle nao é afetado pela variacao da carga.

Uma segunda vantagem desta segunda forma é que o sistema com as variaveis de estado
assim definidas apresenta-se na forma canonica ©; = kxy. Sistemas assim definidos nao
necessitam sofrer troca de varidveis e podem diretamente tirar proveito da técnica de

controle proposta neste trabalho.

3.2 Controle do Conversor Buck usando i. e v, como

estados

Na figura 3.1 aparece o diagrama esquematico do conversor buck em malha fechada. O
sistema de controle utiliza as medigoes de tensao e de corrente no capacitor, usadas como

as varidveis de estado do sistema.

1
|

1T =¥
+

Q +

E<+> A c—— RV,
|_ 1y
4 P -

I # !lc'm = <
circuitode | ! d I I € Tratamento
acionamento‘i‘ PWM < L <_u_f(l“k’v“")2"_ ADC ,{‘v‘_ de sinal

i

Ficura 3.1: Conversor buck utilizando i, e v, como varidveis de estado.

Definindo a tensao v, e a corrente i, sobre o capacitor de saida como as varidveis
de estado 7 e xg, respectivamente, obtemos o seguinte modelo para o conversor (vide
apéndice B):

Ci‘l = T2
(3.1)

L
Li’g = -1 — %1'2 +uk
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onde R é a carga e u ¢ a acao de controle.

A variavel de estado z; possui restricao tal que 0 < 1 < E. A variavel de estado x5 é
dependente da derivada de z; e sua restricao depende das taxas de variacao maximas de
xq.

O conversor opera em modo de conduc¢do continua (MCC) se o estado equivalente
a tensao x; nao se anular durante o ciclo de operacao do conversor. Caso se torne nulo
durante o ciclo de operacao, o conversor passa a operar em modo de conduc¢ao descontinua
(MCD). A andlise subseqiiente ¢ feita considerando o conversor operando em MCC.

No modelo instantaneo, a acao de controle é discreta descrita por v = ¢ € {0,1}.
No modelo por valores médios, a acao de controle é continua tomada como a média da
acao de controle discreta durante um periodo de comutacao. Na modulacao PWM ela é

referida como razao ciclica, dada por u =d = tOT" tal que 0 < d <1 (figura 3.2).

FIGURA 3.2: Sinal PWM e a razao ciclica.

3.2.1 Analise dos equilibrios

Os equilibrios do sistema (3.1) sdo obtidos impondo #; = 0 e 5 = 0 no modelo de valores

médios onde a entrada de controle é considerada continua. O conjunto dos equilibrios é

I = {(xl,xg) 6R2/:E2:0, T :uE} (3.2)

que corresponde a uma variedade unidimensional no espaco de estados (figura 3.3).

X

FicuraA 3.3: Curva de equilibrios para o conversor buck.
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Considerando d = D, onde D é um valor constante, o equilibrio esta sobre a variedade

I' de forma que

3.2.2 Modelo normalizado

Fazendo a seguinte mudanca de variaveis

Y1 =T
1
Yo = 61’2 (34)
ao sistema (3.1), chega-se a
Y1= Y2

S Yol el ol

Agora queremos que o sistema oscile em torno do ponto (B,0), onde 0 < B < E, com

amplitude A e freqiiéncia w. Fazemos mais uma troca de variaveis:

2=y —B
22 =12 (3.6)
obtendo
Z1= %2
, 1 1 E B (3.7)
9= —ﬁzl — %22 + ﬁu Tel

Tanto o sistema (3.5) quanto o sistema (3.7) encontram-se na forma canonica de controle,

permitindo a aplicagao da técnica proposta.

3.2.3 Equivaléncia com a forma candnica de um oscilador nao-

linear plano
Recordando de (2.14) que a forma canonica de um oscilador nao-linear plano é
21= 2y
Zy= —w?2 — k290 (21, 29)

com

0(21,29) = b1z} + bazs — pu,
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a resposta do sistema (3.8) é uma oscilagao estavel que corresponde a um ciclo limite no

espaco de estados (21, 22) e tem a forma de uma elipse centrada em (0,0) cuja equacao é

2 2
z z

1 2 _
ﬂ+ﬂ_1
by by

com semi-eixos (\/%, \/%> A curva fechada descrita por o(z1, z2) é o lugar geométrico
que deve guiar as trajetorias dos estados z; e z3. O parametro p permite controlar a
amplitude das oscilagoes.

No seguimento ideal, (21, 22) = 0 em toda a trajetoria. A atratividade desta curva,
neste caso particular, é proporcional ao ganho de o(z1, 23), ou seja kzy, como visto na

secao 2.5 do capitulo 2. Nesta se¢ao mostra-se que a defini¢ao de k£ como

]{3(22) TR
|22
resulta um melhor desempenho no seguimento da trajetoria o(z1, 29) = 0 causando uma
mudanca no termo —kze0(21, 22) para —psgn(z2)o (21, z2) na equagao (3.8). Pode-se agora
observar que p passa a ser a constante de ganho e que a atratividade nao depende mais
do valor de 2, apenas de seu sinal.

Para fazer com que o sistema buck normalizado dado por (3.7) tenha o comportamento
do oscilador nao-linear plano dado por (3.8) necessitamos que

1 1 B E

—ﬁzl — EZQ ~IC + ﬁu 2 WPz — psgn(zy) (b2} + byzs — 1)

de onde se deduz que

1

LC | 1 B
£ — [—zl + 2o+ = —w?z; — psgn(2y)(b12? + byzs — ,u)] : (3.9)

YT

LC RC LC

Desfazendo agora as mudangas de variaveis realizadas, de (3.6) em (3.9), temos que

1 L
= T [yl + Eyg — LCW? (y1 — B) — LCpsgn(y) (bl (y1 — B)2 + byys — u)} (3.10)

e de (3.4) em (3.10) obtemos

1 L b
u éE {1'1 + RO T LCw? (x, — B) — LCpsgn(xy) (bl (z; — B)* + 0—221'% — u)] :

(3.11)

Portanto, para o sistema original (3.1), a lei de controle (3.11) gerara oscilagbes estéveis
auto-sustentadas em um conversor buck sem a necessidade de utilizar técnicas de controle

por seguimento (“tracking”) de referéncias geradas externamente.
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3.2.4 Resultados de simulacao

Para a simulagao foram utilizados os parametros L = 30 mH, C' = 50uF, R = 25Q e
V; = 30 V para o conversor buck. Os parametros adotados para a oscilacao de saida
desejada sao: valor médio B = 15, amplitude A = 5 com uma freqiiéncia de 60 Hz. Os
parametros do controlador sao: p=1-10%e p = 1.

E bem conhecido que quando a tensdo de saida sai fora dos limites de operacao
Ve < szn = B - A ou Ve > Vmam == B + A (312)

o controlador, apenas com a lei de controle proposta, tem dificuldade em fazer o sistema
voltar a oscilar, isto porque, no momento em que a trajetéria de estados atinge o ponto

em que ro = i. = 0 este estado permanece com valor nulo e, como conseqiiéncia, o estado

dve
dt

uso de modulacao PWM, o estado x5 assume valores bem pequenos, proximos de zero, o

r1 = v, praticamente nao se altera, visto que = % Observa-se que, na pratica, com o
que resulta uma pequena variacao do estado x; em direcao a elipse. Somente quando o
estado z; atinge a elipse o sistema volta a oscilar.

No capitulo anterior, este problema foi identificado e mostrado que ele se agrava com
o aumento no valor da constante k (ou p). O conversor usado nesta simulagao usa o valor
p=1-10% que é bastante elevado. Neste caso, as linhas de dinAmica nula externamente
a elipse o(z) quase se tocam e ocorre este comportamento.

Para contornar este problema, foi incluido na lei de controle um acionamento alterna-

tivo em malha aberta tal que quando a condigao (3.12) for verdadeira, usa-se
u= fq(B) (3.13)

onde fq:v, — u é uma fungio derivada da curva de equilibrios. De (3.2) tem-se que

X4

u= fa(X1) = ol

Adota-se X7 = B por ser a tensao equivalente ao ponto médio da oscilacao.

O grafico superior da figura 3.4 mostra a oscilagao desejada da tensao de saida do
conversor buck com valor médio de 15V e amplitude de 5V, conforme estabelecido nos
parametros da lei de controle. Na figura 3.5 aparece o diagrama de estados (x1, ).
Nele se pode ver que, para uma condicao inicial dos estados localizada em um ponto
proximo ao centro da elipse, o controle conduz a trajetoria de estados até a elipse e nela
permanece, gerando a oscilagao desejada. Como a constante p foi ajustada para um valor
convenientemente elevado, a atratividade da superficie delineada pela elipse é grande e
praticamente nao se percebem os minimos desvios de trajetoria representados pelos valores

da fungdo P = o(z) mostrados no gréafico inferior da figura 3.6. Finalmente, o controle
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FiGurA 3.4: Formas de onda de x; e de z3 no tempo geradas utilizando-se o controle
continuo sobre o sistema normalizado.
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FiGura 3.5: Diagrama de estados (x1,2z2) utilizando-se o controle continuo sobre o
sistema normalizado.

esta representado no grafico superior desta mesma figura.

Nos experimentos de simulagao, os valores da constante p foram obtidos empirica-
mente. Observa-se que ha uma faixa de valores ideal. Valores muito baixos deixam a
resposta do controle lenta quando a trajetoria dos estados estiver fora da elipse além
de permitir a deformacao da forma de onda de saida devido & influéncia das trajetorias
naturais do sistema. Valores muito altos tendem a deixar o controle instavel. Esta insta-
bilidade ¢ mais perceptivel se o controle nao for perfeitamente continuo, como é o caso do
uso de modulagao PWM ou modos deslizantes com limitacao da freqiiéncia de comutagao.

O controle continuo serve para dar uma idéia do funcionamento ideal do sistema. Uma
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FI1GURA 3.6: Sinal de controle e valor da fungao P = o(z).

situacao real usa alguma forma de comutacao das chaves com limitacao da freqiiéncia de
comutacao. Neste sentido, foram realizadas também simulag¢oes com modulacao PWM do
sinal de controle. O grafico superior da figura 3.7 mostra a forma de onda da tensao de
saida (x1) enquanto o grafico inferior mostra a forma de onda da corrente sobre o capacitor
de saida (z3). Neste ultimo grafico pode-se perceber a ondulagao de alta freqiiéncia devido

a comutagao.

201 N
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FiGurA 3.7: Formas de onda de x1 e de z9 utilizando modulacdo PWM com f; =
15 KHz.

A figura 3.8-a mostra o diagrama de estados (z1,x2) com a trajetoria de start-up
do conversor até alcancar o regime oscilatorio e nele permanecer. Como mencionado
anteriormente, como inicialmente o estado x; encontra-se fora dos limites, é utilizado o

acionamento alternativo em malha aberta u = % até 1 = 10. A partir dai, o controle em
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F1GUrA 3.8: Diagrama de estados (x1,z2) (a) trajetoria de inicializagdo e (b) trajetoria
em regime de oscilacao.
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FiGUrA 3.9: Sinal de controle e valor da fungdo P = o(z).

malha fechada entra em funcionamento. Na figura 3.8-b aparece o detalhe do diagrama
de estados para o sistema funcionando em seu regime de oscilacao.
Finalmente, o grafico superior da figura 3.9 mostra a evolucao da acao de controle

enquanto o grafico inferior mostra o sinal P = o(z2).

3.3 Controle do conversor Buck usando i; e v. como

estados

Na figura 3.10 aparece o diagrama esquematico do conversor buck que possui o seu controle
realizado através da corrente no indutor e da tensao no capacitor, usadas como as variaveis

de estado do sistema.
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FiGurA 3.10: Conversor buck utilizando i, e v, como varidveis de estado.

Definindo a corrente sobre o indutor iy, e a tensao sobre o capacitor v, como as variaveis

de estado x; e x5 obtemos o seguinte modelo para o conversor (vide apéndice B):

Lii=—x3+uk

(3.14)
Cj}g: X1 — ﬁ

R

onde R é a carga e u ¢ a acao de controle.

As restri¢oes sobre as variaveis de estado do sistema sao: 0 < xo < E e 27 > 0.

Da mesma forma como foi feito na secao 3.2, a analise subseqiiente é feita considerando
o conversor operando em MCC.

No modelo instantaneo, a a¢do de controle é discreta descrita por u = ¢ € {0,1}. No
modelo por valores médios, a acao de controle é continua, tomada como a média da acao

de controle discreta durante um periodo de comutacao.

3.3.1 Analise dos equilibrios

Os equilibrios do sistema (3.14) sdo obtidos impondo #; = 0 e 3 = 0 no modelo de valores

médios onde a entrada de controle é considerada continua. O conjunto dos equilibrios é

I'= {(l’l,l’g) € R2/l’1 = %, ) :uE}

que corresponde a uma variedade unidimensional no espago de estados (figura 3.11).
Considerando d = D, onde D é um valor constante, o equilibrio esta sobre a variedade
I' de forma que

_ DE _

E importante observar que a inclinacio de I' depende de E e R.
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FicuraA 3.11: Curva de equilibrios para o conversor buck.

3.3.2 Modelo normalizado

Fazendo a seguinte mudanca de variaveis

L
= x
Y1 ROE™M
x
=7 (3.16)
ao sistema (3.14), chega-se a
i 1
= —\U —
Y1 RC( Y2)
. R 1
Y2 = Lyl RCyz'
Aplicando uma mudanca na escala de tempo com 7 = %t, obtemos
Y1=1u— Y2
(3.17)
Yo = ayi — Y2
onde a = %. O sistema (3.17), que agora possui apenas um parametro, é linear e afim

em u.

Comparando os sistemas (3.14) com (3.17) se tem que os limites sao respectivamente

E

O<z < E 0<x1<§ (3.18)
1

O<ya<l ; O<y <-—. (3.19)
a

Agora queremos que o sistema oscile em torno do ponto (m,am)', com 0 < m <

Q=

INéo se deve esquecer que o ponto (m,am) estd definido no sistema de coordenadas (yi,yz2) do sis-

tema normalizado que deve ser transformado pelas equagoes (3.16) e escala de tempo para o sistema de
coordenadas original.
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Fazemos mais uma troca de variaveis:

i =y —m
Ys = Yo — am (3.20)
obtendo
Y=~y —am+u
Yo = ayi — Ys-
Finalmente, para obtermos um modelo na forma canonica de controle, realizamos mais

uma mudanca de variaveis

21 = Y9
2o = ay; — s (3.21)
chegando a
21 = 29
(3.22)
22: —Qz1 — 29 — a2m + au
cujos limites sao
—am <z <l—am ; —-1<z<Il.

3.3.3 Equivaléncia com a forma candnica de um oscilador nao-

linear plano

Considerando a forma de um oscilador nao-linear plano

1= 2
(3.23)
2= —w?2 — k290 (21, 20)
com
021, 20) = b127 + byzs — pu. (3.24)

A resposta do sistema (3.23) é uma oscilagao estavel que corresponde a um ciclo limite no

espaco de estados (21, 29) e tem a forma de uma elipse centrada em (0,0) cuja equagao é

2 2
4.4
=2 no
b1 bo

com semi-eixos <1 /ﬁ, A /%) A curva fechada descrita por o(z1, 22) = 0 é o lugar geomé-
trico que deve guiar as trajetorias dos estados z; e zs.

No seguimento ideal, (21, 22) = 0 em toda a trajetoria. A atratividade desta curva,
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neste caso particular, é proporcional ao ganho de o(z1, 22), ou seja kzy, como visto na

secao 2.5 do capitulo 2. Nesta secao mostra-se que a defini¢ao de k por

k 2) =11

(22) P
resulta um melhor desempenho no seguimento da trajetoria o(z1, 29) = 0 causando uma
mudanca no termo —kzy0(21,29) para —psgn(z2)o (21, 22) na equagio (3.23). Pode-se
agora observar que p passa a ser a constante de ganho e que a atratividade nao depende
mais do valor de z5, apenas de seu sinal.

Fazendo a equivaléncia de (3.22) com (3.23) resulta que
—az — 29 — a’m + au 2 —w?z — psgn(zo) (b2l + byzs — 1)

de onde se deduz que

A

1
U= [az1 + 20 + a®m — w21 — psgn(2)(b12] + baz3 — )] . (3.25)

Desfazendo agora as mudangas de variaveis realizadas, de (3.21) em (3.25), temos que

A

w2 = [(ay; —y3) + ays + a*m — w?ys — psgn (ay} — i) (biys® + be (ay} —y3) — )]

(3.26)

SHES

de (3.20) em (3.26)

w2 [l —m)+ (- am) (@ 1) +a?m —? (4 — am) — psgn(a ()

(g2 = am)) (b (2 — am)” + by (a (g1 = m) = (g2 — am))* — ) |

ué[(m-%) o - (%“") — Lgn (ays —92) (br (3 — am)®

+ by (ayr — y2)° — )] (3.27)

de (3.16) em (3.27)

. L 1 , (1 p al 1 1 ?
U :W:)sl + a—Exg (a—1)—w <a—E:L"2 + m) - sgn (ﬁzl — El’g) [bl <Ex2 — am)
o ( al_ 11,2)2 _ u]- (3.28)
RCFE E

Portanto, para o sistema original (3.14), a lei de controle (3.28) gerara oscilacoes estéaveis
auto-sustentadas em um conversor buck sem a necessidade de utilizar técnicas de controle

por seguimento (“tracking”) de referéncias geradas externamente.
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3.3.4 Projeto de controle

Supondo que desejamos a seguinte forma de onda de saida:
o = Asinwt + B (3.29)

Da segunda equacao do sistema (3.14) temos que

. x
Ciyg = a1 — §2
portanto,
x1 = Ciy + %
= C'Aw cos wt + %Sin wt + g (3.30)
= \/(C’Aw)2 + <%)2 sin | wt + arcsin CAw + B
V(CAw? + (4 R

o que significa dizer que a forma de onda de corrente possui um nivel médio % e uma
amplitude de oscilagao de \/(CAw)2 + (A/R)*.

Isolando-se o termo wt na equagao (3.29)

t = arcsin —B
wt = arcsi
A

e substituindo-o na equagao (3.30) chega-se a

29— B? 1,—B B
x1:CAw\/1—( 2A2 ) + 2R +§

que realizando-se alguns rearranjos resulta na expressao da elipse no diagrama de estados
(71, 72)

2:L (3.31)

Z2

Como se sabe que Cy = x; — %2, substituindo na equagao anterior chega-se a

(i2)° n (r2 — B)?

A2 2 b

Esta equagao representa uma elipse nao rotacionada, pois as variaveis de estado (z3, &9)
estao em quadratura.
Analisando agora o processo de obtencao das equagoes do sistema buck na forma

normalizada e canonica, deve-se primeiramente observar que na obtencao da expressao de
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1€ necessario considerar a mudanca na escala de tempo, de sorte que

21(8) = Cin(t) + ~aa(t)

R
_ 1,
"~ RC
1 . 1
x1(7) = C%xg(f) + EZL’Q(T).

Os sistemas normalizado (y;,y2) e canonico (21, z3) vistos anteriormente sao fung¢oes na
escala de tempo da variavel 7. Levando-se isto em consideracao, aplica-se entao a troca de
variaveis (3.16) as equagoes (3.29) e (3.30) obtendo o sistema na forma normalizada (Nas
expressoes a seguir aparece a constante [RC|; para usar a escala de tempo 7 considerar a

constante [RC’]; para usar a escala de tempo ¢, retirar esta constante)

L (ﬁgé}w coswT + Asinwt + B)

= R2CE

Yo = Esmw7+E

e as trocas (3.20) e (3.21) para obter o sistema na forma canonica:

A . B
2 = ESlan+E —am
29 = Mcoswr.
1)

A funcao da elipse usada no controle esta definida como
0(2) = byz} + bazs — pu.

Considerando g = 1 e considerando a equagdo parametrizada da elipse (2.11), teremos

que bl_l/2 corresponde a amplitude de oscilagao de z; e b;l/Q a amplitude de oscilacao de

()
()

3.3.5 Resultados de simulacao

29. Assim,

Foi usado um conversor com os parametros L = 30mH, C =50uF, E =30V e R =25Q.
O objetivo é a geracao de uma forma de onda senoidal na saida, com nivel médio B = 15V,

amplitude A = 5V e freqiiéncia de 60 Hz. A freqiiéncia de comutagao do modulador PWM
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foi fixada em f;, = 15 KHz e a constante 4 = 1. A partir destes parametros obtém-se que
a= 1,042, m = 0,48, by = 36 e b, = 2,53 - 10~%. Encontrou-se que o valor p = 1-10°
faz com que a elipse usada no controle tenha a atratividade necessaria para um bom
desempenho do sistema.

No instante em que o conversor ¢ energizado, os elementos armazenadores de energia
(capacitor e indutor) estao descarregados, o que significa xt1 = 0 e 25 = 0. A simulacao
mostrou que o periodo necessario para que a trajetoria de estados alcance a elipse é
muito grande. Em alguns casos, dependendo dos parametros utilizados, isto nem chega
a acontecer, pois a trajetoria permanece “estacionada” sobre algum ponto da curva de
equilibrios distante da elipse.

Para resolver este problema, assim como ja visto na se¢ao anterior com a fun¢ao (3.13),

foi adotada uma rotina de inicializacao que opera da seguinte maneira:

fa(B) se v.<B—-—A—-§ ou v.>B+A+)

Ue =
U se B—-A—-6<v.<B+A+6
onde fy4(B) = % ¢ um valor constante correspondente a razao ciclica que conduz a saida

ao valor constante B, que é o nivel médio da oscilacao e § corresponde a uma margem

constante em relagao aos limites superior e inferior. No caso desta simulagao, esta margem
foi ajustada em d =2V e fy(B) =0,5.

X1 (A)

L L L L L L L
0 001 002 0.03 004 0.05 0.06 007 008 0.09 0.1
t (seg)

x2 (V)

L L L L L L L
0 001 0.02 003 0.04 005 006 007 008 0.09 0.1
t (seg)

FIGURA 3.12: Formas de onda de x1 (i) e z2 (v.) no tempo.

A figura 3.12 mostra as formas de onda dos estados x; e x5 no tempo. O diagrama
de estados (z1,x2) é mostrado na figura 3.13. Nele se nota que no plano (z1,x2) a elipse
aparece rotacionada, com seu centro sobre a curva de equilibrios do conversor, de acordo
com a eq. (3.31). Além disso, também fica evidente a trajetoria devido a rotina de

inicializacao. Com a troca de variaveis, obtém-se os estados z; e 2o, mostrados na forma
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25

201 N

15- ~ 1

\

10f 1

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9
x1

FiGUurA 3.13: Diagrama de estados (z1,x2).

250

200

150

100

z2

50

-100 L L L L I I

z1

FIGURA 3.14: Diagrama de estados de (21, 22).

de diagrama de estados na figura 3.14. Finalmente, a figura 3.15 mostra a forma de onda
do controle u e do valor da fungdo o(z), como visto na equagao (3.24), que é responsavel

por guiar as trajetorias dos estados z; e 25 em torno desta elipse.

3.3.6 Meétodo do gradiente de velocidade para gerar oscilagoes

Uma forma alternativa de projeto aplicado a sistemas nao-lineares é o método do gradiente
de velocidade, proposto por Fradkov and Pogromsky (1998). Este é um método que
consiste em encontrar a funcao de controle que estabiliza o sistema através da anéalise da

fungao de Lyapunov. Este método esta descrito na se¢ao 2.7.2 do capitulo 2.
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0.8

0 I I I I I I I I I
0 001 002 003 0.04 005 0.06 007 008 0.09 0.1

t (seg)

0 001 0.02 003 0.04 005 006 007 008 0.09 0.1
t (seg)

F1GURrA 3.15: Formas de onda do sinal de controle u e o valor retornado pela funcao
P = o(z) responsavel por guiar as trajetorias em torno da elipse.

Seja o modelo normalizado do conversor buck

Y1=1u— 1Y
(3.32)
Y2 = ayy — Yo

onde y; ¢ a corrente normalizada sobre o indutor e y, é a tensao de saida normalizada. O
objetivo de controle consiste em que a variavel i, oscile com uma amplitude A e freqiiéncia

w previamente definidos

y2(t) = Asin(wt) + B
U2(t) = wA cos(wt). (3.33)

De (3.32) se tem que

1, .
Y1 = a(yz + 2).

Substituindo as expressoes yo e 72 na equagao anterior, se tem que
1 .
y1 = — [wA cos(wt) + Asin(wt) + B].
a

De (3.33) isolando a variavel de tempo ¢ se chega a

wt = arcsin y— B .
A

Substituindo esta tltima expressao na anterior,

Y1 = % [wA cos <arcsin (y2 ;1 B)) + yg} . (3.34)
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Aplicando a seguinte identidade trigonométrica

cos | arcsin v~ B =4/1— y— B 2
A A

1 yg—B 2

WA 1 =

Homfi- (255)

(ayr —y2)* | (y2— B)®
A2 &

((fﬁ; e ;23)2 ~1 (3.35)

que é a equagao de uma elipse no plano (ys,7s), centrada em (B,0) com semi-eixos

em (3.34) se tem

Y1 =

de onde
=1

(A,wA). A equagao (3.35) pode ser escrita como
o=195+w(y, — B)? —w?A? =0

no plano (¢2,y2) ou no plano (yi,y2) como

o= (ay1 —y2)* + W (y2 — B)? —w?A* =0 (3.36)
de onde
& =2(ay1 — y2) [au + (1 4+ w? — @)y, — ay1 — w’B]. (3.37)
Definindo a funcao .
V = 10'2 2 O
se tem que
o1
V= 500". (3.38)

Substituindo (3.36) e (3.37) em (3.38) chega-se a

V= [(ay1 — y2)? + WP (y2 — B)* — w?A?] [2(ay1 — v2) (au + (1 +w”® — a)ys — ay1 — w’B)] .

N —

Para que V seja uma funcao de Lyapunov deve-se verificar que V > 0 e V < 0. Portanto,

para que isto se cumpra, a acao de controle deve ser
1 2 2
u=- lay1 — (14 w® — a)ys + w’B — k(ays — y2)0]

com o qual se chega a
V = —(ay; —y2)%0% < 0.
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Note que uma parte do controle u cancela termos da expressao de V e a outra parte

garante que vV <0.

y1 3

2 T T T T 1.5
y2 y2
15
1
1
05 ] 05
0 0
-05
o : : : : -05 . : . :
0 20 40 60 80 , 100 -1 05 0 05 1 15 " 2
05 : d) :
\dot{y}_2 /
] 0
‘ ‘ ‘ OISK‘ :
20 40 60 80 100 205 0 05 1, 15
y

FicuraA 3.16: Oscilagdo no modelo normalizado do conversor buck a partir de condigbes
iniciais nulas. (a) Sinais y; e y2 no tempo, (b) sinal de controle u, (c) diagrama de estados
(y1,y2), (d) diagrama de estados (y2,92).

3.3.7 Resultados de simulacao

Primeiro é apresentada a simulacao do conversor buck normalizado com controle. Os
parametros da elipse sao A = 0,2, B=0,5, w=1e u = 0,1 e o ganho do controlador
k = 2. Na figura 3.16 pode-se ver os resultados obtidos partindo da condicao inicial
(y1,92) = (0,0).

Na seqiiéncia, sao apresentados os resultados de simulacao sobre o modelo desnorma-

lizado do conversor buck com modulador PWM e o controle proposto. Os parametros do
conversor buck sao L =1,4mH, C =1uF, E =48V, a = RC 1= R= \/g = 37,4

L
A freqiiéncia de comutagao do modulador PWM foi fixada em f; = 100 KHz. Observa-

se na figura 3.17 que a saida do sistema oscila descrevendo um ciclo limite estavel no

diagrama de estados (xy, x2).

3.4 Controle de oscilacoes no conversor boost

A funcao do conversor boost é elevar a tensao continua oriunda de uma fonte de energia

elétrica, obtendo uma tensao maior na saida. Em geral, este conversor é usado em con-
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a) c)
35 T T T 35

30
25
20
15

10

0.7
u(®
06

0.5

0.4

t X 1073 1

F1GURA 3.17: Oscilagao no modelo desnormalizado do conversor buck a partir de con-
digbes iniciais nulas. (a) Sinais z1 e z2 no tempo, (b) sinal de controle u, (¢) evolucao
da trajetoria dos estados no diagrama de estados (x1,22) a partir de uma condigao inicial
interna, (d) idem, para uma condi¢ao inicial externa.

versoes CC-CC. Nosso objetivo é gerar na saida uma tensao CA representada por uma
onda senoidal somada a um nivel continuo. Nao ha como evitar este nivel continuo pois
a tensao minima de saida deste conversor é igual a tensao da fonte CC, assim que este
conversor nao resulta muito interessante do ponto de vista pratico. Entretanto, este es-
tudo serve de base para a implementacao de um outro tipo de conversor, o duplo boost,
apresentado na secao 3.6, o qual se mostra interessante na pratica, pois nao apresenta o
nivel continuo somado ao sinal.

Na figura 3.18 é mostrado um diagrama esquemético da topologia bésica deste conver-
sor composta por um indutor de entrada L, um conjunto de comutacao formado por um
diodo e um transistor MOSFET operando como interruptor, e um capacitor de saida C.
Da mesma forma que no caso do conversor buck, consideraremos que todos os elementos
sao ideais e que o conversor opera em modo MCC. As mesmas restri¢oes sobre as variaveis
de estado sao validas para este circuito elétrico, isto é, x1 > 0, x5 > 0. No circuito da
figura 3.18, R representa a resisténcia de carga, F > 0 representa uma fonte de tensao
continua e a tensao v,,; sobre R representa a tensao de saida que deve ser regulada para
obter vy = v, = E.

Definindo a corrente sobre o indutor iy, e a tensao sobre o capacitor v, como as variaveis
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+
E<+> Q :} c__— R< Vo
— — -
[ : ______________________________ l— ———— '; ',,, V(_ iL

circuito de : d I L < *—Tratamento
acionamento[ %] PWVM < %A/TE <_u—f(sz,ka)2k_ ADC 1"1)‘_’” de sinal
i

FiGuraA 3.18: Topologia do conversor boost.

de estado 7 e x9, obtemos o seguinte modelo para o conversor (vide apéndice B):

Ll"l = —Uuxy + E

' Ty (3.39)

Ct9=uxy — —

R
onde 1 = ip, g = v. e u =1 —q é a agdao de controle com g € {0, 1} representando o
estado discreto do interruptor de comutagao. Como no caso do conversor buck, podemos
trabalhar com o modelo instantaneo do circuito boost ou com o modelo por valores médios
onde a acao de controle passa a ser u = 1 — d, com d sendo a razao ciclica de um sinal do

tipo PWM de alta freqiiéncia (Cunha, 2002).

3.4.1 Analise dos equilibrios

Todos os equilibrios possiveis de (3.39) deverao pertencer ao conjunto

I = {(xl,xg) eR2/x1 :;—%E} (3.40)

obtido a partir da aplicac¢ao da condigao de equilibrio sobre (3.39), utilizando o modelo por
valores médios e eliminando a variavel u = 1—d do sistema algébrico resultante(Cunha and
Pagano, 2002¢,a). Notar que a equagao da curva de equilibrios I' depende explicitamente
de R e E. Utilizando o modelo por valores médios pode-se afirmar que I' é uma curva
parametrizada na razao ciclica d, como mostrado na figura 3.19. A partir de (3.40) pode-se
obter outras relagoes como

_ E _ E

Xi=——— ; Xy=
1 R(l_D)2 ) 2
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F1GURA 3.19: Curva dos pontos de equilibrio para o conversor boost. A curva é tracada
no plano (z1,z9) apresentando a localiza¢do de alguns pontos para algumas razoes ciclicas.

que permitem compreender melhor o funcionamento do circuito.

3.4.2 Modelo normalizado

Para simplificar o estudo do conversor boost aplicamos a seguinte mudanca de variaveis:

1 /L
1)
2 = 45

Yy 5 (3.42)

Aplicando esta mudanga de variaveis a equagao (3.39) se tem que

1 1
n TC Y2 TC
. 1 1
Jo= =1 — prb

Utilizando como novo tempo 7 = \/%t, o modelo normalizado do conversor boost é

1=1—uy,
(3.43)

Yo = —ayz +uy

_ 1 /L
ondea—R ok

3.4.3 Andalise da dinAmica interna

A anélise da dinamica interna de um sistema pode apontar muita informacao sobre ele,
como mostrado em (Olm, 2003) para o caso do conversor boost. Aqui resgatamos alguns

dos resultados apresentados em seu trabalho.
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A partir de (3.43), eliminando o controle u se tem que

yi(1 —91) = y2(92 + aya). (3.44)

A equacao (3.44) expressa uma relagao diferencial entre as duas variaveis de estado e suas
derivadas que nao depende da entrada de controle. Notar que em (3.44), se 91 = 92 = 0
entdo temos que y; = ay3, que corresponde & curva de equilibrios do sistema (pardbola).
Esta equacao representa a dinamica interna do sistema e nos d4 informagcoes sobre como se
comportam as variaveis de estado quando tentamos impor a trajetéria de uma delas. De
certa forma podemos dizer que a dinamica interna do sistema (3.43) dada pela expressao
(3.44) atua como uma restri¢ao sobre o estado do sistema. Para entender melhor isto

devemos estudar a equagdo (3.44) considerando:

1. yi(t) = f(t) como sendo uma fun¢ao periodica definida de periodo 7', determinar a

dinamica resultante em ys;

2. para ys(t) = f(t) também periodica de periodo T, determinar qual ¢ a dinamica

resultante em ;.

Por exemplo, a fungao f(t) pode ser um sinal senoidal periodico como

f(t) = Asin(wt) + B
f(t) = Aw cos(wt). (3.45)

Caso (1): seja y1(t) = f(t), com f(t) um sinal periddico, e

h(t) = F()(1 = f(1) = y2(92 + ays) (3.46)

aplicando a seguinte mudanca de variaveis

e substituindo na equagao (3.46) se tem que

2+gz:h(t) = z:—gzm(t)

nesta ultima expressao se a > 0 e h(t) é periddica, entdao o sistema é estavel. A

conclusao é que controlando y; se obtém gy, desejada mantendo o sistema estavel. A

Caso (2): Seja ya(t) = f(t), com f(t) um sinal periodico. Substituindo (3.45) na equagao
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(3.44) se tem que
(1 =50 = FOF () +af (1))

esta equacao é do tipo
z(1—12)=g(t) (3.47)
com g(t) = f(£)(f(t) + af(t).

Como hipotese, consideraremos que f(t) é uma fungao continua suave, e como con-

seqiiéncia também o serd a sua derivada f(t) e g(t). De (3.47) temos que

No equilibrio, temos & = 0 resultando z = g(t). Se g(t) = C com C constante,

entao r =1 — % e £ = (' é uma solugao. Para analisar a estabilidade desta solugao

utilizamos a derivada de hq(z) em relagao a x

W) = &

=
No ponto de interesse £ = C' temos que
C<0 hi(z)<0 -z2=C¢
se
C>0 hi(z)>0 z=C¢

estavel

instavel.

Considerando agora ¢(t) uma fun¢ao periodica definida como ¢(t) = Asinwt + B

podemos estender os casos anteriores para
B+A<0 R((z)<0 ..z
se
T

B—A>0 hi(z)>0

= g(t) & estavel
g

(t) é instavel.

Na figura 3.20 se pode observar uma tnica solucao que corresponde a um ciclo
limite instavel. Notar que as trajetorias para diferentes condicoes iniciais se cortam
no espaco de estados pois o sistema é forcado. Na figura 3.20-a é mostrada a resposta
do sistema no dominio do tempo para diferentes condic¢oes iniciais junto com o sinal
g(t). Como conclusao, pode-se afirmar que a tentativa de controlar o boost impondo
uma onda de tensao zy, (seguimento de uma tensao de referéncia com erro nulo)

deixa o sistema instavel devido a que a corrente x; = iy, estard fora de controle. A
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FiGURA 3.20: Dinémica interna do boost controlado a partir da imposigao de zg,.. (a)
Evolugoes de 3 sinais de z1(t) com condigdes iniciais ligeiramente diferentes, (b) evolucao
da trajetoria dos estados no espaco de estados (x1,x2).

3.4.4 Controle indireto da tensao 1, através da corrente

O objetivo de controle é gerar uma tensao de saida y, através do controle da corrente y;.
Para isto deve-se determinar a expressao matematica da corrente que gerard o sinal de
tensao desejada ys.
Seja entao

yy = Asin(wt) + B (3.48)
o objetivo a ser alcancado, a expressao matematica do lado direito da equacao da dinamica
interna (3.44) é

9(t) = y3 (93 + ay3). (3.49)
E importante observar que A e B sdao constantes normalizadas da amplitude e do nivel

médio da oscilagao de saida, respectivamente. Estas constantes podem ser obtidas a partir

de suas respectivas grandezas desnormalizadas através das trocas de variaveis (3.41) e
(3.42).
Substituindo (3.48) em (3.49) chega-se a

1 1 1
g(t) = 2ABasinwt + ABw coswt + §A2w sin 2wt — §A2a cos 2wt + §A2a + B?*a. (3.50)

Vamos supor que

Y] = o+ Brsinwt + [ coswt (3.51)

que corresponde aos termos constante e primeiro termo da série de Fourier. Para calcular
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o lado esquerdo da equagao (3.44) fazemos

h(t) = yi(1 — 97) =a + (afow + f1) sinwt + (B2 — afiw) coswt

1
+ iw(ﬂg — %) sin 2wt — (3 Faw cos 2wt. (3.52)
Igualando as equagbes (3.50) e (3.52), termo a termo, se tem que

e temos continuos )
Aa 9
o — 5 - B“a =0

termos sin wt

Oéﬁgw + /61 —2ABa=0

termos cos wt

By —afiw — ABw =0

termos sin 2wt

1 1
§W(522 - B} — §A2W =0

e termos cos 2wt )
—ﬁlﬁgw + §A2CL = O

Considerando apenas os termos continuos, sin wt e coswt, com A, B e w conhecidos e «,

(1 e [Ba como incognitas do problema, tem-se que

A2
o =aB? + aT (3.53)
5 = Aa (wA%a+ 8B + 2AB?%aw) (3.54)
' T4+ 402 B0 + 402 A2BA2 + 2w Al ‘
2Aa (2A%B 4Baw — A
5, a( aw + 4Baw ) (3.55)

T4+ 4a2BY%W? + 42 2B + a?w? AV

Desta forma se obtém uma aproximacao de y; = a + (1 sinwt + 3 coswt que permite
obter a tensao y; = Asinwt + B desejada. O resultado anterior é aproximado ja que
foram desprezados os termos de maior ordem.

A condicao basica que permite avaliar o efeito de se desprezar os temos de segunda
ordem é que a relagao das amplitudes de oscilagao destes termos em relagao aos de primeira

ordem seja pequena, ou seja, a partir da expressao (3.50), devemos ter que

\/(2ABa)2 + (ABw)’ > }/(1%0)2 i (ATQG)i

'

amplitude de oscilagdo dos termos de la ordem '
amplitude de oscilagdo dos termos de 2a ordem
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Pode-se verificar que a relagao entre estas amplitudes é diretamente proporcional a quan-
tidade de segunda harmonica introduzida na forma de onda de saida.

Na figura 3.21 estao representadas as formas de onda referentes ao termo esquerdo
(h(t)) e direito (g(t)) da equagdo da dinamica interna (3.44) onde se pode visualizar o
erro devido aos termos em sin (2wt) e cos (2wt) nao considerados na aproximacao de y;.

A forma de onda do erro possui uma freqiiéncia de 2wt.

0.35

. 0
\

0.3

0.25F

0.21

0.151

0.1

erro(t)=h(t)-g(t)

L L L
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90
t

F1GURA 3.21: Formas de onda das expressoes de g(t) e h(t) referentes a equagdo da
dindmica interna e o erro resultante.

As expressoes (3.48) e (3.51) definem uma trajetoria fechada no espaco de estados.

Nos interessa determinar esta orbita periodica. Para isto, de (3.48) isola-se wt:

> — B
wt = arcsin (y2 ) : (3.56)

A

Substituindo (3.56) na equacao (3.51) se tem que

> — B > — B
yi =a+ 5 <y2 T ) + (35 cos [arcsin <y2A )} : (3.57)

Aplicando a seguinte identidade trigonométrica em (3.57)

coslarcsin(y)] = /1 — 7?2

cosfncn (B32)] = - (832) 359

chega-se a
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Substituindo (3.58) em (3.57) e fazendo algumas operagoes matematicas chega-se a

Wi—a)? , —B)? 28

_l’_ —
2 A233 A32
&5 s &5

(i —a)(y; — B) =1 (3-59)

que é a equagao de uma elipse centrada em («, B), com semi-eixos rotacionados.

Até este ponto, temos calculadas as constantes «, 31 e 2 que determinam a expressao
da corrente y; que permite a obtencao da tensao de saida ys desejada. Entretanto, para
se poder utilizar o método proposto no capitulo 2, é necessario aplicar algumas mudancas

de variavel de modo a conduzir o sistema a forma canénica de controle.

3.4.5 Forma canodnica de controle

Seja o modelo normalizado do conversor boost

g1=1—uys
(3.60)

Yo = —ayz +uy

comylziLZO,yQZUCEOea:% é
Busca-se, entao, encontrar uma troca de variaveis que conduza o sistema (3.60) a

forma

Z = 9(21, 22)

Z"g = h(Zl, 22)

de maneira que a variavel de controle u nao aparega na funcao g(z1,22). Supondo que
possamos escrever z; como uma combinagao de duas fungoes, uma de y; e outra de s,

define-se

21 = o fi(y1) + aafo(ye).

Por simplicidade, fi(y1) e f2(y2) serao chamadas de f; e fo. Assim, a derivada de z; sera

0fr ofq dfs dfs
Q17— UY2 — Qa7 —AY2 + Qo —UY1.

== —
! 18y1 oy y2 y2

Para eliminar o controle da fungao g(z1, 22), os termos em u devem se anular. Isto implica

que
ofy Afs
Yo =— = QY1 =—. 3.61
1Y2 Em 2Y1 s ( )
Fazendo g—ii = uy; € g—gz = a1y a identidade (3.61) se verifica. A integracao destas

solucoes resulta
2 2

f1=042%+01 e f2:041%+02
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onde o caso mais simples ocorre quando as constantes c¢; e ¢ sao nulas e a; = ag = 1.

Deste modo, a troca de variavel
_ ity
2

resulta uma fun¢ao Z; = g(z1, 22) que nao contém a variavel u.

21 (3.62)

A mudanca de variavel que nos permite encontrar z; deriva desta primeira. Fazendo-se
Z"l = 29

e usando a eq. (3.62) obteremos

2y = Y1 — ays. (3.63)

Realizando as mudancas de variaveis (3.62) e (3.63) pode-se levar o sistema a forma

canonica de controle:
2= 29
(3.64)
2= 1+ 2a*y3 — yo(1 + 2ay1)u

onde

V14 8a2z + 4az — 1
2a

Y1 = f(21722) =

Y1 — 22
Y2 = .
a

Mediante esta mudanca de variaveis conseguimos eliminar a agao de controle da primeira
equagao.
Agora vamos encontrar a expressao de controle u que transforma o sistema (3.64) em
um oscilador nao-linear na forma
21 = 29 — 22

(3.65)
Zé = —u)2(21 - 21)2 - ]{70'(2)(22 - 22)

com 0(2) = w?(2; — 21)% + (22 — 22)? — .2 Para isto, igualando-se as expressoes de 2, de
(3.64) e (3.65), obtém-se que

1+ 2a%y2 + ko (2) (2 — Z2) + w?(21 — 71)?
u =

va(l + 2ay) (3.66)

sendo k& um parametro de ajuste de convergéncia das trajetorias em torno do ciclo limite
gerado.
Assim como visto na se¢ao 3.2.3, observa-se que este grau de convergéncia é dependente

do valor de zy — Z;. A substituicao k = p/ |22 — Zs| ajuda a melhorar o desempenho do

2Aqui, por simplicidade, usa-se o(z) em lugar de o(21, 22).
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sistema nas regioes onde o valor de z5 — Zy é pequeno e a manter um grau de convergéncia
constante ao longo do ciclo limite.

Observa-se que a fun¢ao o(z) ainda necessita da determinagao da constante p que
é dependente das amplitudes das oscilagoes de 2] e 23, conforme visto nas expressoes
(2.11) e (2.12) do capitulo 2. As expressoes das oscilagoes de 2§ e 25 podem ser obtidas
aplicando-se as trocas de variaveis (3.62)-(3.63) ao objetivo de controle.

O objetivo de controle (3.48) foi definido para o sistema (3.60) no espago de estados

(y1,y2). Portanto, deve-se aplicar a mudanga de variaveis (3.62)-(3.63) a

Yy, =Asinwt + B
y; =a + By sinwt + (5 coswt. (3.67)

Como resultado, obtém-se

2y =a + Py sinwt + By coswt — a(Asin wt + B)?
1

P =3 [(a+ Brsinwt + B, coswt)® + (Asinwt + B)?]

ou de forma expandida

232 _ 42
27 = (afy + AB) sin (wt) + a3y cos (wt) + 51262 sin (2wt) + % cos (2wt)
2 2 2 AZ 2 2B2
. a+52+4+ﬁl+ (3.68)
A? A?
25 = (1 — 2aAB) sin (wt) + [, cos (wt) + CLT cos (2wt) + a — aT —aB?. (3.69)

Vale lembrar que os valores das constantes «, 31 e 3y sdo dados pelas expressoes (3.53),
(3.54) e (3.55). Desprezando-se os termos de segunda ordem, nota-se que as expressoes
de 2] e 25 estao na forma

z = ag + a1 sinwt + ag coswt

que pode ser reescrita na forma
z=ag+ A, sin(wt + @)

com A, = \/a? + a3.
Os termos continuos das expressoes (3.68)-(3.69) equivalem ao deslocamento do centro

da elipse no espaco de estados (21, z2). Sao determinados por
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_2a2+ﬁ§—|—A2+512+232

Z =a — —— — aB”. (3.70)

A amplitude de oscilacao da forma de onda de 2] equivale a

A, = \/(aﬂl + AB)? + (af)?
e o valor da constante p pode ser obtida de
p=w?A%

E til verificar o grau do erro introduzido ao se desprezar os termos de segunda ordem
comparando a amplitude de oscilacao destes termos em relacao aos termos de primeira

ordem. Em outras palavras, a partir da equagao (3.68), verificar que

2 2
oo an7 s n (A (B,

Agora que se tem a elipse o(z), se pode usar a entrada de controle u dada pela equagao
(3.66).

3.4.6 Troca de variaveis do sistema sem normalizagao

Uma outra forma de se obter os mesmos resultados de uma forma mais direta consiste em
realizar a troca de variaveis sem passar pela etapa da normalizacao. Esta é uma forma que
possibilita um niimero menor de calculos em um microprocessador, caso este seja utilizado
na implementacao desta técnica de controle. Além disso, embora gere expressoes um pouco
maiores, ajuda a evitar problemas de mé interpretacao dos conceitos das se¢oes anteriores
principalmente devido a alteragao na escala do tempo realizada na normalizagao.

Seja o sistema
Liy= —uxs + E
(3.71)
Ci’g = ury — ﬁ

R

onde xy =1, e T9 = v, sao os estados. Partindo-se do objetivo

x5y = Asinwt + B (3.72)
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pode-se encontrar a expressao da corrente na forma
r] = a+ [y sinwt + [y coswt (3.73)

onde «, (1 e [y sao coeficientes determinados a partir da equacao da dinamica interna,

aqui representada por?

RSL’l (E — LSL’l) = X9 (SL’Q + RCQL’Q) . (374)

Substituindo-se (3.72) e (3.73) na equacgao (3.74), expandindo-a e agrupando os termos

em seno € cosseno chega—se a

0=(2AB — RE() — RLafsw) sin (wt) + (RCABw — RE(s + RLafw) cos (wt)

2 2 2 2
(RCA o _RLGw RL51w> sin (208) + ( RLG: o — %) cos (2uwt)

2 2 2
A2
+ B2+ > — REa.

Desprezando-se os termos de segunda ordem, a resolucao do sistema formado pelos termos

constante, seno e cosseno conduz as solugoes:

_A?+2B?
* T RE

_ 2REAB (2LOBw? + LCA%W? — 4E?)
% =R + 41202 B4 + AL22 B2 A2 + [2,2 A%
4 AEABw (R2CE® + LA? + 2LB?)

TARPEY + A2 BY + A2 B2 A2 + L2l AL

A condicao basica que nos permite avaliar o erro introduzido ao se desprezar os termos

de segunda ordem é

Jornr s meanay > () (4

A mudanca de variaveis proposta é

La? 4 Ca?

REz, — 23
== 3.76
= RC (3.76)

3A obtengdo desta expressdo consiste em isolar o controle u em uma das expressoes de (3.71) e
substituir na outra, como foi feito na se¢ao 3.4.3.
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Esta mudanca nos permite transformar o sistema (3.71) em outro sistema na forma

21 = 29
(2Lxy, — RCE) Ruzy + R*CE? + 2Lx3
Z9= .
? R2C2L
Esta é a forma canonica de controle. A equivaléncia deste sistema com o oscilador nao-
linear
Z1= 22 — 22
Z"g = —w2(21 — 21)2 — k’O’(Z)(ZQ — 22)
com

(21 — 51)2 (22 — 52)2
= -1
)= 7,

nos possibilita obter a expressao do controle

"y R*E?C + 2Lx3 + R*C?*L [w? (21 — 21) + ko (2) (22 — 22)]
B Rxy (REC + 2Lx,) ‘

Assim como visto na secao 3.2.3, observa-se que este grau de convergéncia é dependente
do valor de zy — Z;. A substituicao k = p/ |22 — Zs| ajuda a melhorar o desempenho do
sistema nas regioes onde o valor de zo — Z5 é pequeno e a manter um grau de convergéncia
constante ao longo do ciclo limite.

A,1 e A,o representam as amplitudes das oscilagoes de 2 e z5. Estas amplitudes
podem ser obtidas tomando-se os objetivos de controle (3.72) e (3.73) e realizando as

trocas de varidveis (3.75)-(3.76). Fazendo isto, obtemos

_ 2732 _ A2
25 :M sin (wt) + L%ﬁQ cos (wt) + L%ﬁz sin (2wt) + L6, Lfcl, A0 cos (2wt)
2L02 4 (2L + A*C + L3? 4 2B%*C
- iC
_ 2 A2 _om2
25 :2RE§%C4AB sin (wt) + %52 cos (wt) + 220 cos (2wt) + 2Rk 2RAC’ 2B :

Desprezando os termos de segunda ordem, nota-se que as expressoes estao na forma

2] =ag + aq sinwt 4 ag coswt

25 =bg + by sinwt 4 by cos wt.
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Pode-se, entao, verificar que as amplitudes de oscilacao de z; e 25 sao dadas por

Ay (Laﬂl - CAB)2 N (Laﬁ2)2

C C
> o o [(2REB —4AB EBy\*?
Azz_bl+b2—( SR +

e os niveis continuos somados as oscilagoes por

_ 2La* + B2L+ AC + LB? +2B%*C
21 =
4C
_ _2REa— A*>-2B?
2= 2RC ‘

3.4.7 Resultados de simulacao

Os parametros do conversor boost sao L = 1,4mH, C' = 100 uF, alimentado por uma
tensao de entrada £ = 48V com uma carga R = 100 ). Disto resulta que a = }% % =
0,0374.

O objetivo é gerar uma tensao de saida senoidal, com amplitude A = 20V somada a
um nivel continuo B = 100V com freqiiéncia f = 60 Hz. Isto deverd ser obtido através

do controle indireto da tensao a partir do controle da corrente, cujos parametros foram
calculados como sendo o = 2,125, 1 = 0,7962 e (5 = 1,5894. Deste modo, temos

xy =20sin(377¢t) + 100
x] =2,125 40,7962 sin(377t) + 1, 5894 cos(377t).

No controlador, a fun¢ao o(z) esta definida como

- (21 — Z1)2 (29 — 52)2
=Tt T,

com

LaBy + CAB\? [ Lap,
2
AZ“( c ) *( c

2
) =4,0975 - 10°

2RE(B, —4AB\*> [EB\’
A2 = —2) =5,8235- 10"
% ( Vile )+ o 5,8235 - 10
2La? + LB2 + A2C + L3? + 2B2
4C
Z =0

p=1
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e a lei de controle definida como

_ R*E?C'+2La3 + R*C?L[w? (21 — 1) 4+ po(2) sgn (22 — 2)]

" R (REC + 2L,

A constante que estabelece o grau de atratividade da elipse o(z) = 0 foi definida como
p=1-10°

Para que o erro seja pequeno ao se desprezar os termos de segunda ordem, a amplitude
de oscilacao dada pelos termos de primeira ordem deve ser bem maior que a amplitude

de oscilagao dos termos de segunda ordem

Jornr s reanay > | (F) (4

O lado esquerdo resulta no valor 8535 e o direito no valor 780. Isto significa que a

amplitude dos termos de segunda ordem desprezados representam 9,1% da amplitude dos
termos de primeira ordem. Esta ¢ a ordem de magnitude que se pode esperar da segunda

harmonica presente no sinal de tensao de saida.

t(seg)

140

1201

S 100F

x2

80

60

40
0

i i i i i i
0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12
t (seg)

45

FiGUurA 3.22: (a) Formas de onda da corrente no indutor (x1) e da tensdo de saida
(x2) no tempo. (b) Diagrama de estados (z1,x2) mostrando a trajetoria inicial e a elipse
formada pela oscilacao dos estados centrada na curva de equilibrios.

Como resultados da simulacao, as formas de onda dos estados representados pela
corrente no indutor (z1) e pela tensao de saida (x3) sdo mostradas na figura 3.22-a.
Pode-se notar que a forma de onda de tensao aparece um pouco deformada em razao da
presenca de uma segunda harmonica que é conseqiiéncia dos termos de segunda ordem
desprezados. Na figura 3.22-b é mostrado o diagrama de estados formado por estes dois
estados. Pode-se notar o ciclo limite gerado pela acao de controle, que no plano (z1,x2)

apresenta uma forma um pouco deformada pelo fato de que a relacao entre os estados nao
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0.2

0.15F y

0.1r i

0.05- N

-0.05- 4

-0.15- 8
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L L L L
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14
t (seq)

L L L L L
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14
t (seg)

F1GURA 3.24: Evolugdo do sinal de controle u e da fungéo o(z).

[}

linear. J& no plano (21, 22), como mostrado na figura 4.19, a relagdo entre os estados

linear e, por isto, o ciclo limite apresenta a forma de uma elipse nao deformada e nao

D

rotacionada.
Finalmente, na figura 3.24 sao apresentadas as formas de onda do sinal de controle
responsavel por gerar a oscila¢do senoidal de saida assim como da fungao o(z), que faz

parte do controle e deve tender a zero.

3.5 Controle de oscilacoes em um inversor

Nesta secao sera aplicado o método proposto no capitulo 2 para a geracao de uma saida
oscilatoria em um inversor monofasico. Esta geracao é obtida sem a utilizacao de nenhum

sinal de referéncia. O modelo do inversor é igual ao modelo do conversor buck, com a
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diferenga de que aqui a variavel de controle discreta pode assumir os valores ¢ € {—1, 1}
(vide apéndice B).
A figura 3.25 mostra o circuito de um inversor monofasico ponte completa. Nesta

configuragao é possivel gerar uma tensao de saida entre —F <V, < +F.
4{
- | — s2
% +WL -

g} .

|

S1

83#
S1,S4
S2,S3

R
—T—
7]

PWM =

T

u=f(vc,ic)|
-E | +E c

F1GUuRrA 3.25: Circuito inversor em ponte completa.

O sistema deste inversor ¢ descrito pelas equagoes:

Lt'lz.l’g
1 1 ] (3.77)

— T — ﬁl'g + —=u.

e LC

onde x1 = v, é a tensao no capacitor, zo = i./C é a corrente no capacitor (dividida pela

capacitancia C') e u = gFE com ¢q € {—1;1} é o controle. A variavel ¢ é definida como

g = —1 quando S1,54:0OFF e S2,S3:0N
g=1 quando S1,54:0N e S2,S3:0OFF.

O motivo de escolher a corrente sobre o capacitor como o estado x5 se deve ao fato
desta variavel nao depender da carga, além de manter uma relagao direta com a derivada

da tensao de saida.

3.5.1 Objetivo e lei de controle

O objetivo é gerar uma tensao de saida senoidal com amplitude A e freqiiéncia w pré-
estabelecidos dada por

v, = Asinwt.
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Sua derivada é proporcional a corrente no capacitor e deve ser

1. du,
— = = wAcoswt.
C dt
Sendo z1 = v, e 2 = % as varidveis de estado, o seu tragado no plano de estados
corresponde a elipse
2 2
ﬂ_|_ T2 _ 1
A2 w242 T

A partir disto, define-se a fun¢ao P(z) como sendo

3 73
Pla)=25+ 5z b (3.78)

ou, de forma normalizada,

o(z) = W] + 25 — w? A%

Definindo-se, agora, uma fungao g(u) de modo que, a partir do sistema (3.77), se tenha
Lt‘l = T2

. 1
Ty = —ﬁfl + g(u)

pode-se obter uma expressao para a entrada de controle u que permita obter um oscilador

nao-linear similar ao sistema (2.14). Para isso, faz-se

1
u=LC [ﬁ@ — ka(x)@] : (3.79)
Pode-se, também, obter uma expressao para u de modo a obter um oscilador em modos

deslizantes similar ao sistema (2.18), fazendo

u=LC [R—lcxg - ksgn(a(:c))@} : (3.80)
Observa-se que a diferenca entre as duas formas de controle é que no oscilador nao-linear
usa-se o(x) e no oscilador por modos deslizantes usa-se sgn(o(z)). Observa-se, também,
que o primeiro termo desta lei de controle LC%J;Q é um termo de cancelamento e tem a
funcdo de anular o termo — =z de i do sistema (3.77).

O segundo termo da lei de controle u é dependente de x5, 0 que nao é desejavel,
pois a atratividade da superficie fica muito pequena quando x, é pequeno. Se, entao,

considerarmos k = como visto na secao 2.5 do capitulo 2, obtém-se um melhor

_p
LC|x2|’
desempenho no seguimento da trajetoria o(x) = 0. Pode-se agora observar que p passa

a ser a constante de ganho e que a atratividade nao depende mais do valor de x5. Deste
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modo, obteremos

u :%C’@ — po(z)sgn(xs) (p/ osc. nao linear) (3.81)
u :%C:EQ — psgn(o(x))sgn(xs) (p/ osc. modo deslizante) (3.82)

lembrando que Czg = i. e sgn(zy) = sgn(i.). Desta maneira, o segundo termo da lei de

controle nao é mais dependente do valor de x5, apenas do seu sinal.

3.5.2 Resultados de simulacao

As especificagoes do projeto sao a obtencao de uma saida oscilatoria com amplitude
20V e freqiiéncia de 60Hz. Os parametros do inversor buck considerado sao: E = 30V,
L = 30uH, C = 50uF. As simulacoes foram realizadas para diferentes freqiiéncias de
operacao: PWM a 50 KHz, PWM a 100 KHz e modo deslizante a aproximadamente 1
MHz. Durante a simulagao foi realizada uma variacao de carga de 30% sobre a carga

nominal R = 100€2. Os resultados sao mostrados na figura 3.26.

o 0.005 001 0015 002 0.025 003 o 0.005 001 0015 002 0.025 003 ) 0005 oL 0015 0.0z 0025 003
t(s) t(s) t(s)

(a) ve e i, com PWM a 50 KHz.(b) v e i, com PWM a 100 KHz.(c) v, e i, em modos deslizantes
a 1 MHz.

04T T T T T T T T o R

0.3+ 4 o03p

0.2 4 o2f

0.1t 4 o1p

X,
o

-0 4 <&oap

-02F 4 -02r

o3l . 1 -o3r

. . 1 1 H . 1 i il -04p . 1 1 . . 1 i i B Y . 1 1 . . 1 i .
-20  -15 -0 -5 0 5 10 15 20 -20  -15 -0 -5 0 5 10 15 20 -20  -15  -10 -5 0 5 10 15 20
X, =V, X, =V, X=V

(d) ve X i com PWM a 50 KHz. (e) v, X i com PWM a 100 KHz. (f) v, X i, em modos deslizantes a
1 MHz.

F1GUuRA 3.26: Formas de onda de tensdo e corrente considerando diferentes freqiiéncias
e modos de operacao.

Apesar da lei de controle utilizada possuir a informacao da carga R = 100¢2, o sistema

é capaz de operar satisfatoriamente com uma carga diferente (R = 70(2) e de se recuperar
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das perturbacoes de carga representadas pelas transicoes da mesma.
Os resultados também demonstram que, para freqiiéncias de operacao mais altas, a

resposta do sistema controlado fica mais préoxima do ideal.

3.6 Controle de oscilagoes em um conversor duplo boost

Um tinico conversor boost s6 pode gerar uma tensao de saida positiva e maior que a tensao
de entrada. Com estas caracteristicas este conversor nao pode ser usado como inversor
pois, mesmo que se consiga gerar uma saida oscilatoria senoidal, haveria sempre um nivel
de tensao continuo somado a esta senoidal. Uma possivel solucao para este problema
do nivel continuo consiste em usar um conversor duplo boost com a carga conectada em
ponte entre as saidas de cada conversor, onde a tensao de saida sobre a carga nao possui
o nivel continuo. A tensao oscilante méxima sobre a carga é obtida com uma defasagem
de 180 graus entre as saidas dos conversores (Caceres and Barbi, 1999). Entretanto, a
obtencao desta defasagem nao é uma tarefa trivial. Uma das maneiras de se obter esta
defasagem é através do emprego de uma malha de sincronismo de fase (PLL) (Hsieh and
Hung, 1996).

3.6.1 Modelo do circuito duplo-boost

A topologia do conversor é apresentada na figura 3.27. O seu comportamento dinamico

ABw,kR
Vet o » Ve2
CONTROLADOR
i1 iL2
uq uz

i

C+

L+

]+
o
N

FiGura 3.27: Topologia do conversor duplo-boost com a carga em ponte.
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pode ser descrito pelo modelo por variaveis médias dado por

Lty = —uzy + Vi, (3.83)
Cito = w1y — % (29 — x4) (3.84)
Lois = —usxy + Vi (3.85)
Cody = usws — % (x4 — x2) (3.86)
onde 1 = iy, Ty =, T3 = if, € T4 = Vg, 580 0s estados e u; = = ;;H)T[l—qi(t)]dt, com

1 = 1,2, sao as entradas de controle considerado o valor médio em relagao as variaveis
discretas ¢; em cada periodo de comutacao 1T, de modo que 0 < u; < 1 sao entradas
continuas e ¢; € {0, 1} sdo entradas discretas que podem assumir apenas dois valores.
Observe que o modelo do conversor duplo boost é baseado nas equacoes do conversor
boost (apéndice B).

Das equagoes (3.83) e (3.84) pode-se eliminar o controle u; conduzindo a

r1 (=L1d1 + Vin) = @2 (Cli“z + %) : (3.87)

Do mesmo modo, de (3.85) e (3.86) pode-se eliminar uy e chegar a

23 (— Loy + Vip) = 4 <C2x'4 v %) . (3.88)
A equagdo (3.87) estabelece uma relagao diferencial entre as variaveis de estado x; e x9 que
descreve o comportamento intrinseco do sistema independentemente do controle aplicado,
também conhecida como equacao da dindmica interna do sistema, como ja visto na secao
3.4.3. O mesmo ocorre com a equagio (3.88) para as variaveis de estado 3 e z4.
Como simplificacao, serao adotados a partir de agora que L; = Lg, sendo referido
apenas como L, assim como C = (5, sendo referido apenas como C.
A seguir, busca-se uma troca de variaveis que permita conduzir o sistema (3.83)-(3.84)

4 forma

Z = g(z1, 22)

22 = h(Zl, 22)

de maneira que a variavel de controle u; nao apareca na funcao ¢g(z1,z2). Aqui nao é
1 1, <2

necessario analisar todas as quatro equacoes do duplo boost, apenas as duas primeiras,

que descrevem o comportamento do primeiro boost, pois a conclusao sera valida para

ambos. Supondo, entao, que possamos escrever z; como uma combinacao de duas funcgoes,
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uma de x; e outra de xo, define-se

zZ1 = Oélfl(l’l) —+ OéQfg(LL’Q).

Por simplicidade, fi(x1) e fa(z2) serdo chamadas de f; e fo. Assim, a derivada de z; sera

of1 of 9fa 9f2
R b e Oéla—mvm Qo Wily  Qogs (12 — 24)
AT L ¢ RC

Os termos em u; devem se anular. Isto implica que

of of
M0 T2 _ 02051 (3.89)
L c '
Fazendo g—:ﬁ =yl e g—ﬁ = a1Czy a identidade (3.89) se verifica. A simples integracao

de destas solucoes resulta

_ OéQL (1'1)2
2

. alC (ZL’2)2

i :

“+ [§] f2 + Co

onde o caso mais simples ocorre quando as constantes sao nulas e a; = ag = 1. Deste

modo, a transformacao
L(z1) + C (23)°
LY ; (w2) (3.90)

nao conterd a variavel u,.

A mudanca de variavel que nos permite encontrar z, deriva desta primeira. Fazendo-se
21 = 29
e usando a eq. (3.90) obteremos

1
29 = ‘/ml'l — E (ZL’Q — 1’4) ZTo. (391)

Derivando-se esta expressao tem-se
29 = [ (—I/;nRszg — 2RLx 2o + RLa:lxg) u + 2L:E§ — 3Lxoxy + L:E?1

1
R2LC

+ RLCxyi4 + VER*C

Da mesma forma, repetimos os procedimentos anteriores para obter Z3 e Z4,. O sistema
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resultante fica sendo

21 —=Z9 (392)
29 = [ (—I/;nRszg — 2RLz 29 + RLa:lx4) uy + 2La3 — 3Lxoxy + La?

1
: 2 p2
+ RLCwxa0y + V2R C} e (3.93)
23 =Z4 (394)
24 = [ (—I/;nRzC:m — 2RLxsxy + RLI’gZIZ’Q) uy + 2Lt — 3Lwywy + L
1
: 2 p2
+ RLCx4ds + V2R C} el (3.95)

A idéia basica consiste em transformar o sistema (3.92)-(3.95) através das agoes de controle

uy € ug em um oscilador ndo-linear autonomo (Pagano et al., 2005) dado por

=1 (3.96)
Zy = —w (2 — 21) — kS1 (22 — %) (3.97)
By =2y (3.98)
fy = —w? (23 — Z3) — kSo (24 — Z4) (3.99)

onde as funcoes S; e Sy sao elipses que determinam o objetivo desejado, as quais sao

dadas por

Si=w? (21 —7) +(—20)° —pu (3.100)
52 = w2 (23 - 23)2 + (2’4 - 24)2 — U (3101)

onde w é a freqiiéncia de oscilagao, k ¢ um parametro que define o grau de atratividade
das trajetorias em torno das elipses e p determina a escala das elipses.

As funcoes S;, com i = 1,2, sao funcoes tais que
e em S; = 0 descrevem uma elipse, que é o objetivo de oscilacao do sistema;

e em S; > 0 a trajetoria de estados encontra-se fora da elipse. De acordo com as eqs.

(3.97) e (3.99), isto provoca a atenuacao da amplitude de oscilagao;

e em S; < 0 a trajetoria de estados encontra-se dentro da elipse, o que provoca o

incremento da amplitude de oscilacao.

3.6.2 Projeto do controlador

As agoes de controle uj e ug permitem que o sistema (3.92)-(3.95) se comporte dinamica-

mente como o sistema (3.96)-(3.99). Estas acoes de controle sdo obtidas igualando-se as
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eqs. (3.97) e (3.93), resultando
U1 :{RzLC [—w2 (21 — 21> — ]{351 (ZQ — 22)} — 2[/5(7% —+ 3LLU2.Z’4 — Ll’i — RLCI2$4

- VZ-ELR2C} / ( — ViuR*Cis — 2RLayas + RLx1x4> (3.102)
e, da mesma forma, igualando-se (3.99) e (3.95), resultando

U9 :{R2LC [—w2 (23 — 23) — k‘SQ (2’4 — 24)} — QLZL'Z + 3Ll’2£L’4 — LZL’% — RLCZE4ZL’2

- V,.iR?C} / ( — V;, R2Czy — 2RLayzy + RL:L'giBg). (3.103)

Em uma segunda etapa do projeto, é necessario definir as elipses S; e Sy. Para isto, os

objetivos de controle sao definidos como

x5 = Asin (wt) + B (3.104)
x; = Asin (wt + ) + B. (3.105)

Olm (2003) mostra que o controle da tensao de saida deve ser realizado de forma indireta
sobre a corrente. Desta forma, se busca encontrar a forma de onda de corrente apropriada
que seja capaz de gerar tais objetivos através da relacao entre tensao e corrente em cada
boost dadas pelas equagdes da dindmica interna (3.87) e (3.88). Entretanto, a solugao
destas equacoes nao é trivial. Uma solucao pratica consiste em supor que estas correntes

tenham as seguintes expressoes:

r] = a+ [y sinwt + Fy coswt (3.106)
xy = o+ [y sin (wt + ) + By cos (wt + 7). (3.107)

O controle da fase entre as duas formas de onda é feito através de um PLL Hsieh and
Hung (1996).
Substituindo (3.104) e (3.106) em (3.87) tem-se

(Asinwt + B) (2Asinwt + RC Aw coswt) =
R[ — L (frw coswt — Pow sinwt) + Vm} (a4 By sinwt + [y coswt).

Desenvolvendo esta expressao, igualando os termos constante, sin wt e cos wt e desprezando
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os termos de segunda ordem se pode determinar os coeficientes «a, (31 e (o:

A2
pum— .].
L (3.108)
VinABw (R?CV;2 + 2LA?)
O = RV G [2 A1 (3.109)
g 2 2,2
8, — RV, AB (2V2 — LC A%w?) (3.110)

Rsz@ﬁL + L2A4w2

A substitui¢ao de (3.105) e (3.107) em (3.88) leva ao mesmo resultado, com senos e
cossenos defasados 180 graus.

Tomando-se as formas de onda desejadas (3.104), (3.105), (3.106) e (3.107), realizando
as operagoes de troca de variaveis (3.90) e (3.91) e desprezando os termos de segunda

ordem, chega-se a

2La? + LB + CA* + LG} + 2CB?

27 = (Lafy + CAB) sin(wt) + LafB; cos(wt) +

4
(3.111)
nf — 2BA e
E :Rvmﬁiz sin(wt) + Vi B cos(wt) + % (3.112)
2La? + LB3 + CA% + LB? + 20 B?
25 =(Lap; + CAB) sin(wt + ) + Lafs cos(wt + ) + o+ LG5 + 04 + L3 +2C
(3.113)
mB —2BA e
Z; :RVmﬁ}% sin(wt + 7) 4+ Vjy, Ba cos(wt + ) + RVZ%' (3.114)

Cada uma das expressoes acima possui um termo continuo constante somado aos termos

puramente oscilatorios em seno e cosseno, que equivale a

_ 2Le®+ LBy + CA* + L3} + 2CB?

21 4

__ RVja— A2

9 = 7R

_ 2La®+ LB+ CA*+ L3} + 2CB?
3 = 4

- R‘/ma - A2

Z4 = T

Resta ainda a determinagao de u, que faz parte das expressoes de S e 5.

A equagao (3.111) esta na forma

2y = ap + ay sinwt + ay coswt
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e, através de operacgoes trigonométricas, pode ser expressa como
25 =ap+ A, sin (Wt + )

onde
a
A, =\/a?+d} e ¢=arcsin [ —— |.
Vai + a3

Como se sabe que Z; = 25, isto resulta que

2y = A,wcos (wt+ @) .
Z, A

LN
N

“—

z

wA

Y

>z

z

FiGURA 3.28: Elipse.

Observando o diagrama de estados (z7, z5), como mostrado na figura 3.28, nota-se que

a elipse proposta como trajetoria desejada para o sistema deriva da expressao

* — 2 * - 2
21 — 21 Z9 T 22
— 1=
(i) i) e

onde a relagao entre os semi-eixos da elipse equivale a w. Multiplicando-se esta equacao

por A2w? obtemos

W (zp —7) + (2 — 5)° — A% = 0.
Comparando com a equacao (3.100) vemos que

p=A%* = w? [(Lapy + CAB)* + (Lafs)?] . (3.115)

Agora que se tém as elipses S; e Sy, se pode usar as entradas de controle u; e us dadas
pelas equagoes (3.102) e (3.103).
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3.6.3 Resultados de simulacao

Para os conversores foram adotados L = 2 mH e C' = 100 F', lembrando que L = L = Ly
e C' = (7 = (5. Os conversores devem gerar uma saida senoidal com nivel médio 110 V,

amplitude de oscilagao 50 V e freqiiéncia de 60 Hz, dadas por

vy, = 50sin(2760t) + 110
v;, = 50sin(2760t + ) + 110.

Como a carga esta conectada as saidas dos conversores, sobre ela devera haver uma forma
de onda senoidal sem o nivel médio e com 100 V de amplitude. A freqiiéncia de comutacao
PWM é de 40 KHz e a carga utilizada é de 30 €2, o que faz com que a amplitude de oscilacao
da corrente em cada indutancia esteja em torno de 10 A.

Na figura 3.29 pode-se ver um detalhe das formas de onda da tensao de saida e a
corrente no indutor do primeiro boost.

Na figura 3.30 pode-se observar um detalhe das formas de onda das tensoes de saida
de cada um dos boosts onde se pode ver que o objetivo de oscilacao dos conversores
gera uma forma de onda um pouco deformada mas com a amplitude desejada de 50 V.
Entretanto, a forma de onda da tensao v, sobre a carga, que equivale a v., — v., € uma

onda senoidal sem deformacao. A explicacao para esta deformacao na forma de onda de

0
0.25 0.255 0.26 0.265 0.27 0.275 0.28 0.285 0.29 0.295 0.3
t (seg)

i ()

_10 L L L L L L L L L
0.25 0.255 0.26 0.265 0.27 0.275 0.28 0.285 0.29 0.295 0.3
t (seg)

FIGURA 3.29: Variaveis de estado do primeiro boost: Tensao v, e corrente ir,, .

saida de cada boost é devida aos termos de segunda ordem em seno e cosseno que foram
desprezados nos calculos. Uma anélise preliminar mostra a presenca de uma segunda
harmonica consideravel na forma de onda de saida de cada boost. No entanto, estas
harmonicas se anulam na tensao sobre a carga, que se encontra entre as saidas de ambos.

Isto pode ser facilmente verificado considerando que para a componente fundamental da
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vel (V)

I I I I
0.25 0.26 0.27 0.28 0.29 0.3 0.31 0.32 0.33

Ve2 (V)

I I I I
0.25 0.26 0.27 0.28 0.29 0.3 0.31 0.32 0.33

L L L L L L L
0.25 0.26 0.27 0.28 0.29 0.3 0.31 0.32 0.33
t (seg)

FIGURA 3.30: Formas de onda de v¢,, Ve, € Vout = Ve; — Vey-

i
a
o

Vel e Ve2 (V)
=
o
(=]

o
o

I I I
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35

0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35

Awn (rad/s)

|
N
(=]
o

L L L L
0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35
t (seq)

FIGURA 3.31: Evolucado das saidas v., e v,, da tensao sobre a carga voyt e da variagao

da freqiiéncia Aw,, = wy 2 —wy, 1 do segundo boost em relagdo ao primeiro, controlada pelo
PLL.

tensao sobre a carga temos
[A1 sin (wt) + B] — [Ay sin (wt + ) + B] = 2A; sin (wt)
e para a segunda harmonica temos
[Agsin (2wt) + B] — [Agsin (2wt + 1) + B] = 0.

Logo que o sistema entra em funcionamento, ambos os boosts estao com suas oscilagoes
em fase, resultando uma tensao de saida nula sobre a carga. Mas a medida que diferenca
de fase aumenta devido a atuacao do PLL, a tensao sobre a carga também aumenta, até

atingir o seu valor méximo, quando a fase alcanca 180 graus, como ¢ mostrado na figura
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X2 (V)
X4 (V)

L L L L L L L L
4 6 8 10 12 -10 -5 0 5 10 15

FiGURA 3.32: Diagramas de estados de: (a) (z1,22), (b) (23,24), (¢) (ir,,ve,) € (d)
(Z'Lm’UCQ)'

3.31. O PLL controla a variagao da freqiiéncia w, » da saida do segundo boost em relacao
a freqiiéncia w, ; da saida do primeiro, que ¢ fixa, buscando obter a defasagem necessaria
entre estas saidas, como é mostrado no grafico inferior da figura 3.31. Observa-se que
existe uma pequena oscilagdo de amplitude 5 rad/s sobreposta a envoltoria de Aw, que
causa um ligeiro avanco de fase em um semi-ciclo e um retrocesso equivalente no semi-ciclo

seguinte. O avanco de fase gerado em um semi-ciclo é dado por
T/w
Al = / 5sin (wt) dt = 0,0265 rad.
0

Isto corresponde a uma variacao de 0,4% na fase, que é considerada muito pequena e nao
causa problemas.

Na figura 3.32-a se pode observar o diagrama de estados (z1, 22) onde aparece delimi-
tada a elipse que representa o objetivo do sistema controlado. Esta elipse deve ser um
ciclo-limite estavel, ou seja, todas as trajetorias dos estados devem convergir para a elipse,
cuja freqiiéncia de oscilagao é dada pela relagao entre os seus semi-eixos. Na figura 3.32-b
pode-se notar a variacao de um dos semi-eixos da elipse causada pelo PLL que significa
uma pequena variacao da freqiiéncia de oscilagao do segundo boost de modo a fazer com

que sua oscilagao esteja com um deslocamento de fase de 180 graus em relagao ao primeiro
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boost. Nas figuras 3.32-c e 3.32-d sdo mostrados os diagramas de estados (ir,v.) de cada
um dos boosts. As variacoes de trajetoria correspondem ao tempo de acomodacao inicial,
quando as tensoes e correntes vao sendo afetadas pelo controle até que sejam alcangados

os valores de regime, juntamente com a variacao na fase do segundo boost causada pelo

PLL.

3.7 Conclusoes do capitulo

Neste capitulo foram utilizadas as técnicas descritas no capitulo 2 aplicadas a sistemas
de eletronica de poténcia. Particularmente, foram analisados os comportamentos dos
conversores buck, boost e duplo boost e de um inversor submetidos a esta técnica de
controle.

Os conversores baseados na topologia buck (isto inclui o inversor), além de serem
lineares, admitem um controle realizado sobre a tensao de saida, o que torna o controle
mais simples. Foram analisados dois casos possiveis no que se refere as variaveis de estado

utilizadas para o controle:

1. tensdo de saida (v.) e corrente sobre o capacitor de saida (i.);

2. tensao de saida (v.) e corrente sobre o indutor (i);

O primeiro caso apresenta a vantagem de permitir um controle que depende pouco do
valor da carga, o que torna o sistema robusto a perturbacoes de carga.

O controle do conversor boost é um pouco mais complexo por se tratar de um sistema
com resposta de fase ndo minima®, além de necessitar ser controlado pela variavel de
corrente de modo a gerar indiretamente a tensao de saida desejada.

O conversor duplo boost apresenta um controle bastante similar ao de um conversor
boost simples. A dificuldade reside na sincronizacao das fases das oscilacoes de saida de
ambos os boosts. Isto foi realizado mediante o emprego de uma malha de sincronismo
de fase (PLL). O tempo de resposta da malha utilizada foi considerado lento tornando
necessaria a busca por alternativas melhores. Este conversor, entretanto, mostrou uma
vantagem em relagao ao boost simples: Sabe-se que a tensao de saida no conversor boost
tende a apresentar uma componente de segunda harmonica. Esta componente acaba se
anulando sobre a carga, pois sobre esta incide a diferenca entre as tensoes de saida de

cada boost. Como resultado, a forma de onda sobre a carga nao apresenta deformacoes.

10 termo “fase ndo-minima” ¢ em geral utilizado no contexto de sistemas lineares significando a
presenca de um zero fora do circulo unitério (no caso discreto). Essa nocéo foi aqui extrapolada utilizando-
se 0 termo “resposta com fase ndao-minima” pois a resposta do sistema apresenta um comportamento
similar ao que se observaria em um sistema linear com fase ndo-minima. E possivel encontrar na literatura
o termo “resposta inversa” com o mesmo significado. (Isidori, 1989)
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O estudo considerou os modelos ideais dos conversores citados anteriormente. A sua
extensao aos modelos realisticos pode ser feita, gerando, entretanto, um equacionamento
bem mais complexo.

No proximo capitulo sera apresentada a implementacao pratica em laboratorio e os
resultados experimentais de um inversor tipo buck e do conversor boost utilizando controle

baseado em microprocessador.



Capitulo 4

Resultados experimentais

4.1 Introducao

Neste capitulo sao apresentados resultados experimentais do método proposto obtidos a
partir de um inversor e de um conversor boost. Neste tltimo, é explorada a geracao de um
sinal senoidal de saida somado a um nivel continuo de tensao. Em uma implementacao
futura, serao utilizados os conhecimentos do conversor boost na implementacao do inversor
duplo boost apresentado no capitulo 3.

Nestas implementacoes, verifica-se que a realizacao do controle em um microprocessa-
dor é conveniente, dada a facilidade de alteracao do algoritmo e a necessidade de realizagao
de operacoes quadraticas. Tem-se como limitacao a necessidade de se trabalhar exclusiva-
mente com nimeros e operagoes inteiras, pois a performance do DSP neste caso é muito
superior que quando se usam numeros e operacoes de ponto flutuante. Como parte da
implementacao, sao apresentados os procedimentos para a obtencao dos coeficientes da
lei de controle.

Como alternativa ao uso de microprocessadores, existe ainda a possibilidade da reali-
zacao do controle através do uso de componentes eletronicos analogicos gracas a existéncia
atualmente de circuitos multiplicadores anal6gicos. Neste caso, a dificuldade repousa em
que a alteracdo de parametros do controlador implica a mudanga e/ou ajuste de compo-
nentes eletronicos.

No caso do prototipo do inversor, sao apresentadas as formas de onda e o diagrama de
estado e as formas de onda de tensao e corrente sobre a carga. A robustez do algoritmo de
controle proposto é testada através (i) da variagao de carga resistiva e (ii) de uma carga
nao linear.

No caso do conversor boost, sao apresentadas as formas de onda e o diagrama de

estado e as formas de tensao e corrente sobre a carga.
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4.2 Inversor

Nesta secao sao apresentadas as especificacoes do projeto, os diagramas de funcionamento
do sistema e alguns detalhes da implementacao do prototipo. Também sao mostrados
alguns detalhes da implementacgao do algoritmo de controle no DSP. Sao feitas algumas
consideracoes a respeito da escolha do valor da indutancia e sobre a amostragem dos
sinais dos sensores, que ajudam a compreender o motivo de algumas escolhas de projeto.
Finalmente, sao apresentados os resultados obtidos em malha aberta e em malha fechada
com carga resistiva e também mostrados os resultados obtidos submetendo o circuito a

perturbacoes de carga e com carga nao linear.

4.2.1 Implementacao do controle

Os parametros do inversor utilizado sao: £ = 30V, L = 30mH e C' = 50uF. A carga resis-
tiva nominal usada como parametro do algoritmo de controle implementado é R = 25).
As especificacoes do projeto sao: oscilagao de saida com amplitude de 20V e freqiiéncia
de 60Hz, com poténcia méaxima de 50W.

A escolha do valor da indutancia levou em consideracao a ondulagao de alta freqiiéncia
percentual méaxima da onda de corrente em relagao a corrente maxima no indutor. Foi
adotado o valor limite de 20% para este item. Algumas consideracoes a este respeito sao
feitas na secao 4.2.2.

O sistema composto pelo inversor juntamente com o controlador é apresentado na
figura 4.1. Idealmente, a tnica variavel a ser lida do inversor seria a tensao de saida
Ve, Visto que a corrente no capacitor 7. poderia ser obtida matematicamente a partir de
v.. Entretanto, existem algumas restri¢des: (i) i. representa grandezas muito pequenas
quando comparadas a escala de medigao de v, (ii) o microprocessador DSP necessita
trabalhar unicamente com valores inteiros devido a restricoes de desempenho. Devido
a estas restri¢oes, a resolugao de i44. (corrente i, convertida pelo conversor A/D) acaba
sendo muito baixa, em geral, restrita a apenas 5 valores. Isto ¢ insuficiente para um
controle satisfatorio. Por este motivo, foi incluido um sensor de corrente que possui uma
escala propria, independente da escala de v. e, com isso, pode-se aproveitar melhor a
faixa de valores convertidos pelo A/D do DSP garantindo uma boa resolugao para igg.. O
DSP TMS320LF2407 possui um conversor A /D de 10 bits e admite em sua entrada sinais
analogicos entre 0 e 3,3V, o que significa uma resolugao de 3,22mV.

A estratégia de controle de geracao de oscilagoes autonomas possui operacoes quadra-
ticas, o que justifica o uso de controle microprocessado. O controle foi implementado em
um microprocessador DSP TMS320LF2407 da Texas Intruments. O diagrama em blocos
do controlador é apresentado na figura 4.2.

E muito importante observar que os valores numéricos obtidos pelo conversor A /D

para cada uma das grandezas estao relacionados as grandezas verdadeiras de tensao e
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FIGURA 4.1: Diagrama de blocos do sistema inversor controlado.
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FIGURA 4.2: Diagrama de blocos do controlador implementado em um DSP.

corrente dadas pelas equacoes

Ve k] = kypVadc|K] com Vade = Ul gel K] — Um
(4.1)
ic[k] = Kilade|k] com Gade =130 1K] — im

onde v}, e i, sao os valores numéricos de tensao e corrente convertidos pelo conversor
A/D e disponiveis ao DSP para o processamento de controle, v, e i, sao os valores
numéricos do conversor A/D que correspondem a v, = 0 e i, = 0, k, e k; sdo fatores de
escala e v, e 1, sao os valores discretizados da tensao e da corrente sobre o capacitor de
saida.

Os valores convertidos pelo A/D sao dependentes de ajustes de ganho e offset, por-
tanto, sao obtidos experimentalmente. Para isso, faz-se um acionamento em malha aberta
que gere uma tensao senoidal sobre a carga com amplitude de 20V. Neste momento, ajusta-
se primeiro o offset e depois o ganho. O ajuste de offset ¢ necessario para posicionar o
ponto de tensdo zero e corrente zero no meio da faixa de conversao do A/D. Para o DSP
TMS320LF2407, essa faixa vai de zero a 3,3V. O ganho deve ser ajustado de modo a
maximizar a faixa de conversao do A/D, o que nos garante maior resolu¢ao da medigao
dos sensores. Finalmente, obtém-se os valores numéricos de pico e médio das formas de
onda de tensao e corrente.

No inversor construido, apos os ajustes citados acima, foram obtidos V., = 980 e

= 86 (por conseqiiéncia, v, = 533) para tensdo e I =705e I, = 124 (resultando

adc adc adc

im = 415) para corrente. Foi observado que esses valores podem sofrer pequenas alteragoes
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apos um certo periodo de tempo, o que pode representar um problema para o controle.
Deve-se lembrar que o valor méximo da tensio v, = V, corresponde ao valor v}, = V.

: : 5 _yt _ 7+

lido pelo A/D. Considerando entao Vypeae = V.5, — Voo € Ippade = 15, — 1,

i . e wdes @ partir de

(4.1) os fatores de escala podem ser obtidos a partir dos valores maximo e minimo da

respectiva forma de onda:

Ve 2V,
ko= r— = k=
ade — Um ‘/ppadc
2
ki = *CLV = k= Cuwve
Iadc m ]ppadc

Para a func¢io (3.78), lembrando que 23 = i./C, temos

ve | (ie/C)”
P(I):‘/g‘i‘T‘/f—l,

substituindo pelos valores lidos pelo conversor A /D

P(l’) - V2 Ugde T W,&adc -1
finalmente, chega-se a
4 4
P(l’) 372 3(10 T2 .?de - L
V;Jpadc ]ppadc

Sabendo que sgn(P(x)) = sgn(k1P(x)), a constante kl pode ser escolhida livremente,

. . . V2

desde que seja positiva e ndo nula. Se fizermos k; = 222 obteremos

V2 V2
2 ppadc -2 ppadc
klp(x) = Vude + [2 Lade — 4 (42)
ppadc
- vz . L.
Nesta expressao, apenas o termo - pode nao ser inteiro. Como no DSP os célcu-
ppadc

los estao sendo feitos usando-se apenas operacgoes inteiras, pois operacoes usando ponto

flutuante podem fazer o processamento se tornar até 10 vezes mais lento, deve-se usar

V2

ppadc

um multiplicador inteiro ks tal que o termo ky75**= seja suficientemente proximo de um

ppadc
nimero inteiro. Desta forma chega-se a

Vza c V2a c
ko P(x) = kavgae + o Igp : ioge — ko pz de
ppadc

Usando-se os valores obtidos experimentalmente (citados anteriormente) na equagao (4.2)

observou-se a necessidade de um multiplicador k5 = 8 resultando em

k‘gk‘lp( ) = 8’U + lgladc 1820232.

adc
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Para a lei de controle (3.82), considerando que o(z) = w?*V2P(z) e, por conseguinte,

sgn(o(z)) = sgn(P(x)), temos

L

u = paic — psgn(P)sgn(ic)

L
= %kiiadc - psgn(P)Sgn(kiiadc)

2L - .
- %Zadc — psgn(P)sgn(kiiqqe)-

considerando que essa lei de controle deve ser normalizada para valores de razao ciclica
0 < d <1, onde d = 0 corresponda a uma tensao sobre a carga igual a —F e d = 1 a uma

tensao igual a +F, faz-se
ut+FE

d =
2F

No DSP, isso equivale a colocar no registrador comparador CMP1 os valores minimo e

méaximo de contagem para a freqiiéncia de operacao do PWM escolhida. Como foi adotado
que o PWM opera a 33 KHz, o valor de contagem méaximo é 1200. Assim, o valor da

razao ciclica no DSP sera
u+ E
dd = 1200
(27 )

2LwCV,
_ 600 { #Zadc e — psgn(p)sgn(knadc)] + 600

E
_ [1200LoCVe.  600p
" | ERClypege *“ E

sgn(P)sgn(k:iiadc)] + 600 (4.3)

Adotando-se p = 20 e usando-se os valores obtidos experimentalmente, citados anterior-

mente, tem-se
dd = 0.625i44. — 400sgn(P)sgn(iuq.) + 600

multiplicando cada termo por 8 e dividindo por 8 ao final tem-se somente niimeros inteiros

1
dd = S [Diade — 3200sgn(P)sgn (iqq.) + 4800] .

4.2.2 Consideracoes sobre o valor da indutancia

A escolha do valor da indutancia, em geral, deve levar em consideragio (i) a ondulagao
de alta freqiiéncia percentual maxima da onda de corrente em relagao a corrente maxima
no indutor e (ii) a freqgiiéncia de corte do filtro LC' formado pelo indutor e o capacitor
do conversor. No caso da ondulacao percentual maxima da corrente no indutor adota-
se o valor limite de 20%. O atendimento desta especificacdo em conversores de baixa

poténcia pode resultar em valores consideravelmente grandes para a indutancia e uma
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baixa freqiiéncia de corte.
Com respeito a ondulacao de alta freqiiéncia algumas consideragoes se fazem necessé-

rias:

1. O valor da indutancia utilizado no inversor pode ser considerado demasiado alto
levando em conta sistemas de poténcia comerciais, por resultar um indutor muito
volumoso. A verdade é que o projeto visou a construcao de um prototipo de labora-
torio de baixa poténcia com a finalidade de testar a validade da técnica de controle
proposta neste trabalho. Nao havia interesse em utilizar poténcias mais elevadas
pois imporiam dificuldades adicionais tais como a exigéncia de fonte de alimentagao
mais potente, necessidade de uso de IGBT’s ao invés de MOSFET’s, maior geragao

de ruidos nos sensores, maior atencao a isolacao etc.

2. Para a determinacao da indutancia, foi usada como item de projeto a ondulacao per-
centual maxima, que, no caso, foi adotada como 20% da corrente nominal méaxima.

A determinacao de L vem de

onde V; é a tensao de alimentacao de entrada, V, é a tensao maxima de saida do
conversor, T é o periodo de comutacao, I; é a corrente maxima sobre o indutor e

m é o percentual da corrente total (no caso, 20%).

3. Muitos projetistas também levam em consideracao como item de projeto a freqiién-
cia de corte do filtro passa-baixas representado pelo conjunto indutor-capacitor do

conversor. Neste caso, tal freqiiéncia é obtida de

1
fc:\/T—C-

Este item é importante no sentido de que nas freqiiéncias proximas e superiores a
esta freqiiéncia de corte ocorre atenuacao da tensao de saida no filtro e pode ser
necessario o aumento da margem V; — V,, para que seja possivel obter a tensao de

saida desejada. Isto pode significar aumento dos custos do projeto.

4. A formula que relaciona a obtencao de L como funcao da poténcia P do inversor e

da freqiiéncia de comutacao f, é dada por

(-5)

I —
mP f

Em conversores de baixa poténcia, o atendimento da especificacao de variacao per-

centual maxima da corrente no indutor resulta um valor de indutancia relativamente
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alto para o uso do mesmo periodo de comutacao. Como conseqiiéncia, isto reduz a
freqiiéncia de corte, que pode estar se aproximando muito da freqiiéncia de operacao
da tensao de saida. A solucao que permite manter a variacao percentual maxima
sem aumentar o valor da indutancia é o aumento da freqiiéncia de comutacao. Deve-
se atentar para o fato de que também os dispositivos de comutacao possuem suas

limitagoes quanto a freqiiéncia de comutacao.

4.2.3 Consideragoes sobre amostragem dos sinais

Um problema detectado neste prototipo é conseguir realizar o controle apesar da presenca
de ruidos nos sinais v, e 7. lidos pelos sensores. Colocando o osciloscopio na escala de
tempo proxima a freqiiéncia de comutacao das chaves, percebe-se que o ruido ocorre logo
apos as transicoes de comutacao das chaves. O circuito de tratamento dos sinais dos
sensores inclui um filtro anti-aliasing de segunda ordem com os dois polos em 10 KHz
que se mostrou pouco eficaz na eliminacao do ruido. Posteriormente verificou-se que
o ruido estd presente na propria fonte de poténcia de entrada, pois quando submetida
as transicoes bruscas da comutagao das chaves nao consegue manter-se completamente
estavel. Verificou-se a geracao de pequenas perturbagoes impulsivas da ordem de 700 mV
no instante das comutacoes com rapida atenuacao.

Além disso, foi observado que o filtro anti-aliasing causa um atraso no sinal lido dos
sensores. Para leis de controle lineares, esse atraso pode até ser tolerado considerando o
tempo de resposta da dinamica de controle, cujo objetivo é regular a geracao de uma forma
de onda senoidal de 60 Hz. Entretanto, a lei de controle aqui utilizada possui um termo
descontinuo de alta relevancia que pode comutar em torno da superficie de comutacao a
33 KHz. Neste caso, o atraso do sinal dos sensores acaba mascarando a real localiza¢ao
dos estados no plano de fase e a acao de controle descontinua acaba sendo realizada
com um pequeno atraso. Como em controle por modo deslizante quanto mais alta a
freqiiéncia de comutacao menor a amplitude do chattering em torno da superficie e mais
perfeita a forma de onda de saida, esse atraso equivale & diminuicao da freqiiéncia efetiva
de comutacao. Portanto, o filtro anti-aliasing foi retirado melhorando sensivelmente a
velocidade de resposta do controle.

Entretanto, a retirada deste filtro permite a propagacao do ruido da comutacao para
os sensores. A maneira de resolver este problema foi a realizacao da amostragem 2.25 us
antes de cada uma das transicoes do PWM, conforme mostrado na figura 4.3. Neste
instante, a principio, garante-se um sinal livre do ruido.

No DSP, a geracao do sinal PWM utiliza um principio semelhante a geragaio PWM
convencional, onde o sinal a ser modulado é comparado com uma forma de onda tri-
angular. A geracao da forma de onda triangular é realizada por um timer que faz uma

contagem de zero até o seu valor de periodo e recomeca automaticamente. O sinal PWM é



Capitulo 4. Resultados experimentais 93
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(1) @ )
instantes de amostragem

FI1GURA 4.3: Os instantes de amostragem estao representados por linhas pontilhadas,
pouco antes das transicoes do sinal PWM.

gerado a partir da comparacao desta contagem com um valor de comparacao (registrador
comparador). Neste projeto sao utilizados trés comparadores (CMP1, CMP2 e CMP3).
O primeiro (CMP1) é usado para gerar o sinal PWM; o segundo (CMP2) é ajustado com
CMP2=CMP1-90; e o terceiro (CMP3) é ajustado com CMP3=periodo-90.

Durante um periodo de contagem, o tzmer alcanca primeiro um valor igual ao contido
em CMP2 e, neste instante, faz uma amostragem dos sensores. Passados 2, 25us, alcanca
um valor igual ao contido em CMP1 e realiza uma das transi¢oes do sinal PWM. Quando
estiver a 2,25us do final do periodo, alcanca um valor igual ao contido em CMP3 e
realiza a segunda amostragem do periodo. Finalmente, ao final do periodo, realiza a
outra transi¢ao do sinal PWM e recomeca o ciclo. Para ser usada como uma variavel no
algoritmo de controle, é tomada a média dessas duas amostras. Essa média visa fazer com
que o ponto médio da ondulagao do chattering acompanhe a superficie de comutacao.

E importante observar que as amostras tomadas em um periodo do PWM sao usadas
pelo algoritmo no DSP para a obtencao do sinal de controle que s6 tera efeito no periodo
seguinte. Portanto, h4 um atraso de um periodo.

Sempre que é necessario alterar a razao ciclica, o algoritmo de controle altera conjun-
tamente CMP1 e CMP2, sempre mantendo a diferenca entre ambos.

Embora teoricamente a razao ciclica possa assumir seus valores minimo e maximo
como d = 0 e d = 1, na pratica foi estipulado que as razoes ciclicas minima e maxima
correspondentes seriam d = 0.05 e d = 0.95. Esta pequena margem é necessaria para
o correto funcionamento do sistema de acionamento das chaves devido a existéncia do
tempo morto, um tempo de seguranca onde nenhuma das chaves esti acionada, evitando
o risco de curto-circuito.

Para poder verificar a eficacia do controle proposto, é importante visualizar os dados

pela 6tica do DSP. Por este motivo, foram definidos buffers de armazenamento das varia-
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Veis v, ., P e dd. A profundidade do buffer é limitada pela memoria externa disponivel
no DSP. Foi definida uma profundidade de 4440 amostras, equivalente a 8 periodos do
sinal senoidal de 60 Hz de saida.

Desta maneira, o sinal lido em qualquer osciloscopio é muito diferente do sinal visto
pelo DSP pois este tltimo realiza suas aquisi¢oes sincronizadas com as transicoes do
PWM, o que nao é possivel com o osciloscopio.

A figura 4.4 mostra o prototipo do inversor buck.

FIGURA 4.4: Protétipo do inversor buck com controle baseado no DSP TMS320LF2407.

4.2.4 Operagao em malha aberta

A figura 4.5 mostra os sinais adquiridos pelo DSP obtidos a cada periodo do PWM,
armazenados em sua memoria e depois transferidos para o computador PC e importados
no Matlab.

Inicialmente foi testado o funcionamento do sistema em malha aberta através da vari-
acao senoidal da razao ciclica. A amplitude desta variacao foi determinada analiticamente
e ajustada empiricamente de modo a obter uma forma de onda senoidal com 20 V de pico
sobre a carga. A figura 4.5 mostra o sistema operando desta forma.

Esses resultados foram usados para a determinacao e calibracao dos valores de con-

versao A /D para o sensor de corrente.
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FIGURA 4.5: Sistema operando em malha aberta a 20KHz. Valores filtrados através de
amostragem pouco antes das transigoes do sinal PWM. (a) tensao (veq.) € corrente (iqqc)
no capacitor. (b) Plano de fase.

4.2.5 Operagao a 20 KHz com filtro anti-aliasing

Utilizando a lei de controle constante na secao 4.2.1 o sistema é agora colocado para
funcionar em malha fechada.

O sinal de corrente do capacitor foi alterado no programa dado que o sensor é atra-
vessado pela corrente no sentido inverso.

Com essa modificacao, mas ainda com a presenca do filtro anti-aliasing, o sistema
passou a se comportar conforme mostrado nas figuras 4.6 e 4.7 para uma freqiiéncia de
operacao de 20 KHz. Observa-se que ainda ha um erro muito grande de seguimento da

referéncia eliptica mas o seu seguimento foi obtido, conforme mostra a figura 4.6-b.
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FIGURA 4.6: Sistema operando em malha fechada a 20 KHz utilizando filtro anti-aliasing.

(a) Vade € lade- (b) Plano de fase.
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FIGURA 4.7: Sistema operando em malha fechada a 20 KHz utilizando filtro anti-aliasing.
(a) Valores da fungao P. (b) Variagao da razao ciclica dd.

O filtro adiciona um atraso na leitura do sinal medido dos sensores e, devido a este
atraso, o controle acaba demorando a agir sobre a trajetoria dos estados causando uma
oscilacao grande em torno da superficie de comutacao. A solucao para este problema
consistiu na elevacao da freqiiéncia de comutacao e na retirada do filtro anti-aliasing. A
retirada do filtro faz aumentar o ruido da leitura dos sensores. Para compensar esta defici-
éncia, foi adotada uma nova estratégia de amostragem do sinal dos sensores, sincronizada

com as bordas do sinal PWM, como mostrado na secao 4.2.3.

4.2.6 Operacgao a 33 KHz sem filtro anti-aliasing

Nesta secao sao apresentados os resultados obtidos com o mesmo conversor da secao
anterior, com algumas modificagoes: foi retirado o filtro anti-aliasing e elevada a freqiiéncia
de operacao do conversor para 33 KHz. O tempo de execucao de um ciclo da lei de controle
é de 21,8us, que possibilitaria operacao a uma freqiiéncia maxima de 40,9 KHz. A elevacao
na freqiiéncia de operacao afeta quase todos os valores das constantes da lei de controle.

Para levantar os novos parametros foi necessario:

1. Recalcular o periodo do contador do timer para gerar PWM a 33 KHz. Foi usado o

valor de contagem 1200 para o periodo do PWM, conforme mostrado na tabela 4.1.

2. Levantar os valores de contagem do timer 1 que geram uma razao ciclica correspon-
dente a 0V, 420V e -20V. Foram obtidas as contagens 110 correspondendo a +20V
e 1080 correspondendo a -20V. O valor de contagem intermediario 600 corresponde
a 0V.

3. Re-gerar uma tabela de seno no DSP para a geracao de um sinal de controle se-

noidal em malha aberta. O objetivo é a obtencao de um sinal de tensao e corrente
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perfeitamente senoidais com as amplitudes desejadas. A tabela de senos foi gerada

a partir de
2k
s = 440 sin (—W) +600, k£=0...n
n
onde
_ I
60 Hz'

Nesta freqiiéncia (f, = 33 KHz), n = 555. A geragao em malha aberta permite

medir o sinal de corrente e determinar a sua escala, pois I, = wCV,.

4. Encontrar os valores lidos pelos sensores de corrente e tensao e convertidos pelo
conversor A/D do DSP. As escalas de tensdo e corrente sao independentes. A
variacao destes valores ¢ bem pequena, quando nao nula, em relacao aos valores

obtidos quando o conversor operava a 20 KHz.

5. Refazer os calculos das constantes da lei de controle conforme descrito na secao

4.2.1.
Contagem | freqiiéncia de
timer operagao
2000 20 KHz
1500 26,7 KHz
1200 33,3 KHz
1100 36,7 KHz
1000 40 KHz

TABELA 4.1: Valores do periodo do contador do #imer e freqgiiéncia resultante do modu-
lador PWM do DSP.

Um dos problemas verificados refere-se aos pontos da trajetoria de estados onde x5 = 0
externos a elipse, ou seja, quando &1 < V¢ min 00 T1 > Ve map- Como ja visto na secao 2.3 do
capitulo 2, quando a trajetoria dos estados alcanca um destes pontos, tende a permanecer
estacionada sobre ele. O que se observa no conversor é que a tensao permanece fixa em
algum valor fora dos limites maximos de oscilacao e a corrente é nula, interrompendo o
processo de geracao da oscilacao.

A forma utilizada para resolver este problema é o uso de uma estratégia de controle
alternativa. Nesta estratégia, altera-se o comportamento do termo sgn(xs) da lei de

controle de forma que:

caso T1 < Uemin entao forca-se que o termo sgn(zy) =1

Cas0 T1 > Ve maq entao forca-se que o termo sgn(zy) = —1.

Isto evita a troca de sinal constante que ocorreria nas proximidades de zo = 0 quando a

trajetoria estiver “fora” da elipse possibilitando o rapido retorno ao regime oscilatorio. Em



Capitulo 4. Resultados experimentais 98

geral, a trajetoria de estados somente alcanca tal situagao quando o sistema é submetido
a perturbagoes. Esta estratégia esta descrita em (Takahashi et al., 1999).

As formas de onda da tensao e da corrente, bem como o plano de fase sao mostrados
na figura 4.8. A simples compara¢ao com a forma de onda mostrada na figura 4.6 nos
permite concluir que o aumento da freqiiéncia de operacao tende a melhorar ainda mais

a forma de onda, principalmente da corrente.
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FIGURA 4.8: Sistema operando em malha fechada a 33 KHz. (a) Formas de onda da
tensao e corrente medidas nos sensores e convertidas pelo conversor A/D do DSP (Obs.:
As escalas de tensdo e corrente nao sao as mesmas). (b) Plano de fase da tensao e corrente
convertidos pelo conversor A/D do DSP (vgge X igdc)-
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FIGURA 4.9: Formas de onda do sinal de controle ajustado para o comparador do tzmer
do DSP responsavel por gerar o sinal PWM. Para o sistema operando a 33 KHz, os valores
correspondentes a 0 < d < 1 correspondem a 0 < dd < 1200.

O sinal de controle é mostrado na figura 4.9 de onde se pode verificar a sobreposicao

de um sinal continuo de formato senoidal proporcional & corrente (referente ao termo %z’c
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da lei de controle) com um sinal descontinuo representativo do modo deslizante (referente
ao termo —asgn(P(z))sgn(i.) da lei de controle). A descontinuidade ocorre quando a
trajetoria dos estados cruza a superficie de comutacio P(z) = 0. E essa componente
descontinua a responsavel pela robustez do sistema as variacoes de carga. Entretanto,

também é responsavel pela geracao de ruido audivel no indutor.

4.2.7 Perturbacoes de carga

De modo a testar a robustez do sistema, foram usadas as cargas mostradas na figura 4.10.
Para a carga mostrada na figura 4.10-a foram usados Ry = R, = 25(). Para a carga
mostrada na figura 4.10-b foram usados Cp = 47uF e Ry, = 180L2. As formas de onda

(a) (b)

FIGURA 4.10: Cargas usadas para teste de robustez. (a) Carga resistiva com variacao
entre 252 e 50€2. (b) Carga nao linear com Cp = 47uF e R = 1809.

resultantes do sistema submetido a uma variacao de carga resistiva de 5082 para 25¢2 sao

mostradas na figura 4.11. As formas de onda do sistema sobre a carga (V,, i,) operando

Tek Stop | £ ii ]

......... S0 D25

chi] 10.0V  &@iF 500mA<uM10.0ms A Chz \. 450mA

FIGURA 4.11: Formas de onda de tensao (onda senoidal de maior amplitude) e corrente
(onda senoidal de menor amplitude) na carga para uma variacao de carga resistiva de 5082
para 25(2.

com uma carga nao-linear sao mostradas na figura 4.12.
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TekStop | L :

—r
.

Ch1] 10.0V &@iF| 200mA O%M4.00ms A Ch2 L 192mA
FIGURA 4.12: Formas de onda de tensao V, (onda senoidal de maior amplitude) e
corrente i, na carga nao linear (onda nao senoidal de menor amplitude).

As formas de onda mostradas referem-se a tensao sobre a carga e a corrente de saida.
Destas somente a tensao corresponde a um estado. Tomando-se, entao, amostras dos
estados v, e 1., a figura 4.14 mostra o diagrama de estados do sistema operando com a
carga nao-linear. Note que as variaveis mostradas no diagrama de estados referem-se aos
sinais v, e i, medidos sobre o capacitor, diferentes dos valores V, e i, medidos sobre a
carga.

Para ilustrar o efeito da variacdo de carga entre 252 e 50€) no diagrama de estados
do sistema, foi incluida a figura 4.13, que foi obtida por simulacao ante a dificuldade de
registrar o transitorio dos estados do sistema (aprox. 33ms) a partir da leitura dos valores

dos estados lidos pelo conversor A/D no DSP.

0.4r

0.3

ic

X2=
o
T

h
o5k 25-50Q

I I I I I I
-20 -15 -10 -5 0 5 10 15 20
x1=vc

F1GURA 4.13: Diagrama de estados (v.,i.) do sistema submetido a variagoes de carga
entre 252 e 50€).
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FIGURA 4.14: Diagrama de estados (vck,ick) do sistema operando com a carga nao-
linear. vck e ick representam as amostras de v, e i, lidas pelo DSP através do conversor

A/D.

Como visto no capitulo anterior, a resposta do sistema se aproxima do ideal a medida
que se usam freqiiéncias mais altas. Entretanto, no projeto apresentado, a limitacao estéa
no DSP utilizado, que trabalha a 40MHz. Com a mudanga para o DSP TMS320C2812,

que opera a 150MHz, espera-se obter melhores resultados.

4.3 Conversor boost

e -

T

E

i -

controlador iL
PWM

FIGURA 4.15: Diagrama de blocos do sistema conversor boost.

A implementacao do protétipo do conversor boost esté baseada na simulagao mostrada
na se¢ao 3.4 do capitulo anterior. O diagrama em blocos do conversor estd mostrado na
figura 4.15 e o diagrama de blocos do controle implementado no DSP mostrado na figura
4.16.

As variaveis de interesse mostradas no diagrama referem-se a tensao de saida v, e
a corrente sobre o indutor 7r. A tensdo de saida é monitorada através de um sensor de

tensao de efeito Hall modelo LV25P que apresenta em sua saida uma corrente proporcional
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iadc ¢ Y
i, —| A/D | —= tr1 |- -
o o “t ) lei de | v X d | mod. |[PWM
T olz - trol >0 - —
Vade o 2 controle PWM
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FIGURA 4.16: Diagrama de blocos do controlador implementado em um DSP. No dia-
grama, as siglas referem-se a: “trl” equivale a eq. (4.4), “tr2” a eq. (4.5) e “tr3” as egs.

(4.6)-(4.7). |

a tensao lida. A corrente do indutor é monitorada por um sensor de efeito Hall modelo
LA25NP, configurado para uma relagao 5:1000, que apresenta em sua saida uma corrente
proporcional & corrente lida. A natureza dos sensores estabelece um isolamento entre o
lado da poténcia (entrada do sensor) e o lado da resposta da medigao (saida do sensor).
Os estados lidos pelos sensores sao convertidos por um conversor A/D ja no DSP e
passam a assumir uma faixa de valores entre 0 e 4095 (12 bits) correspondente a faixa de
valores de tensdo de entrada entre 0 e 3V na entrada do A/D. Neste ponto, os estados
sao referidos como i,4. ou ilk para a corrente do indutor e v,4. ou vck para a tensao de
saida. Neste projeto foi utilizado um kit de desenvolvimento eZdspT™F2812 baseado no
processador DSP TMS320F2812, da empresa Texas Instruments.
E necessario obter uma relacio entre estes valores lidos pelo A/D e os valores reais
de tensao e corrente presentes no conversor. Considerando que o erro de linearidade dos

sensores seja irrelevante, esta relagao é dada por

Wk
ks

onde os valores das constantes ki, ko, k3 e k4 foram obtidos experimentalmente através
da comparacao dos valores lidos de 7y e v. através de instrumentos e de ilk e vck lidos
pelo conversor A/D do DSP em duas situagoes distintas: uma com a tensao de saida em
80V e outra com a mesma em 120V.

Os parametros do conversor utilizado sao: £ = 48V, L = 1.4mH e C' = 100uF. A

carga resistiva utilizada é R = 100£2. O objetivo de controle foi determinado como sendo
V. = T9g = Asinwt + B

com B =100, A =20 e w = 2760.
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Para executar o controle, é necessario realizar a seguinte troca de variaveis:

La? + Ca

= % — (7.0)z121 + (0.5) 72 (4.6)
REz, — 22

29 :# = (4.8eb)x1 — (100.0)x9s. (4.7)

A fungao o(z) usada no controle é

_ 2 - 2
o= (22 +(22) -1

com z; = 5142.67, Zo =0, A,; =2024.24 e A, = 763120.2.

A lei de controle obtida é

Y R*E?C + 2Lx3 + R*C?L [w? (21 — Z1) + ao(z) sgn (22 — 22)]
Rz (REC + 2Lay)
~2304.0 + (0.28e — 2)xgx5 + (0.19897e — 1) (21 — Z1) + (0.14e — 6)ao(z) sgn (22 — Z2)
B 100.0z5 (0.48 4 (0.28¢ — 2)x1)

FIGURA 4.17: Protétipo do conversor boost.

Na figura 4.17 é apresentado o prototipo do conversor boost utilizado nos experimentos
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de laboratério. A programagcao do DSP é realizada através da plataforma de desenvolvi-

mento Code Composer Studio.
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FI1GURA 4.18: (a) Formas de onda dos valores de vck e ilk que correspondem aos valores

lidos pelo conversor A/D dos estados v, e ir,. A escala de tempo é t[s] = 28/% - tp; (b)

Diagrama de estados (ilk, vck).

As formas de onda de vck e ilk, que correspondem aos valores lidos pelos sensores e
convertidos pelo conversor A /D, sdo mostradas na figura 4.18-a e o diagrama de estados
formado por estes dois estados, mostrado na figura 4.18-b. A forma de onda de tensao
possui leves diferencas nas inclinagoes de subida e de descida da onda senoidal. Além
disso, a crista superior esta um pouco abaixo do esperado.

Este tipo de deformacgao também foi observada nas saidas do inversor duplo boost,
como mostrado na figura 3.30 da sec¢ao 3.6.3 do capitulo anterior, ocorrendo basicamente
devido uma componente de segunda harmonica, mas que a composicao das duas saidas
sobre a carga resulta uma forma de onda senoidal sem deformacao.

A figura 4.19 mostra o diagrama de estados das variaveis (z1, 22) obtidas a partir das
variaveis x; e ro mediante a troca de variaveis (4.6)-(4.7). A elipse formada neste diagrama
corresponde ao objetivo de controle. Entretanto, ela aparece um pouco deformada na
extremidade direita. Uma anélise um pouco mais criteriosa nos mostra que a forma de
onda de corrente, em geral, apresenta uma inclinagao de descida bem mais acentuada
que a inclinacao de subida, como mostrado na figura 3.29. Neste trecho da trajetoria a
variacao de corrente é bastante rapida, nao sendo acompanhada apropriadamente pelo
controle.

O processamento de um ciclo de calculo da lei de controle consome 42us. Este periodo
de processamento é suficiente para a maior a parte do ciclo da oscilagao senoidal da saida,
mas insuficiente em um pequeno intervalo. Na implementacao deste conversor, o DSP
2812 mostrou um desempenho bem melhor que o esperado utilizando célculos em ponto

flutuante e nao se julgou necessaria a conversao do algoritmo de controle para utilizagao
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FIGURA 4.19: Diagrama de estados (21, 22).
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FI1GURA 4.20: Forma de onda do sinal de controle. A faixa de valores 0 < u < 1 equivale
a 0 <dd<750. A escala de tempo é t[s] = 28/% “tp.
de calculos em ponto fixo. Futuramente, pretende-se adaptar o algoritmo de controle para
a realizacao dos calculos em ponto fixo onde espera-se melhorar o desempenho do sistema.
O modulador PWM opera a uma freqiiéncia de 50KHz. Escolheu-se esta freqiiéncia
relativamente alta para ter-se um baixo ripple na corrente do indutor. Assim, verifica-se
que o periodo de célculo da malha de controle é diferente do periodo PWM e o atraso
entre a amostragem e a acao de controle é de 3 a 4 periodos PWM (60 a 80us).

O sinal de controle é apresentado na figura 4.20. A faixa de valores da razao ciclica
< d < 1 assume o valor final (que serd escrito no registrador CMP2 do DSP) na faixa
< dd < 749, como aparece na figura.

A figura 4.21 mostra as formas de onda de saida medidas em osciloscépio, primeira-

mente com acoplamento DC, que nos permite visualizar o nivel continuo de 100V que esté
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FIGURA 4.21: Formas de onda da tensao de saida (a) Medigao DC com 20V /div vertical
e 10ms/div horizontal; (b) Medicao AC com 10V /div vertical e 4ms/div horizontal.

somado a onda senoidal de saida; depois, utilizando acoplamento AC, onde se pode ver

em maior detalhe a forma de onda.
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FicuraA 4.22: Contetido harménico da tensdo senoidal de saida. Obs.: percentuais
relativos a fundamental.

A figura 4.22 apresenta o espectro de freqiiéncias da tensao senoidal de saida. Nele
se pode notar a presenca de uma segunda harmonica consideravel, da ordem de 9,8%, o
que justifica a deformacao apresentada pela forma de onda da tensao mostrada na figura
4.21. FEsta segunda segunda harmonica nao deve estar presente na saida do conversor
duplo-boost devido ao cancelamento desta harmonica, como mostrado na secao 3.6.3 do

capitulo anterior.
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4.4 Conclusao do capitulo

Neste capitulo foram apresentadas as implementacgoes dos prototipos de um inversor e de
um conversor boost.

No caso do inversor foram apresentados alguns passos construtivos, bem como os
procedimentos de obtencao dos coeficientes da lei de controle e as formas de onda obtidas
das variaveis de estado e da tensao e corrente sobre a carga.

Foi observada uma limitacao do sistema nos pontos x5 = 0 externos a elipse, ou seja,
quando 1 < U min OU T > Uemag- Neste caso, utilizou-se uma estratégia adicional de
controle que resolveu satisfatoriamente o problema.

A robustez do inversor foi verificada através da variagao de uma carga resistiva (R =
25 — 5092) e de uma carga nao linear.

O emprego de modo deslizante sobre a fun¢ao o(x), que passa entdo a ser vista como
uma superficie de comutacao, garante maior robustez ao sistema, permitindo uma rapida
recuperacao em caso de perturbagoes. Entretanto, causa um ruido consideravel (audivel
no indutor).

As constantes k e p permitem o ajuste da convergéncia da superficie de comutagao,
onde o grau de convergéncia esté relacionado com a robustez. Portanto, para se ter um
sistema mais robusto, eleva-se o valor destas constantes, mas, como conseqiiéncia, também
se terd um sistema que gere mais ruidos.

No caso do conversor boost, foi apresentada a sua implementacao, os procedimentos
para a obtencao da lei de controle e as formas de onda obtidas das variaveis de estado,
o diagrama de estados das variaveis do sistema z e as formas de onda de tensao de saida
sobre a carga.

Observou-se a ocorréncia de uma deformacao causada por uma componente de segunda
harmonica na saida senoidal. Isto aparece claramente no diagrama de estados de (z1, 22).
No entanto, esta deformacao desaparece no conversor duplo boost, como foi mostrado na
secao 3.6.3 do capitulo 3.

A lei de controle apresentada possui a desvantagem de ser dependente do valor da
carga. Isto torna o sistema deficiente diante de perturbagdes de carga. Serd necessario
desenvolver novos métodos que resolvam este problema.

No proximo capitulo sao feitas consideragoes a respeito do estudo realizado neste
trabalho, as contribuicoes realizadas, bem como a descricao das perspectivas para a sua

continuagao.
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Neste trabalho foi apresentado um método para geragao de oscilagoes estaveis e auto-
sustentadas em uma classe de sistemas ndo-lineares (sistemas comutados). Foi, também,
realizada a sua aplicacao aos conversores buck, boost, duplo boost e a um inversor. Com-
parando suas caracteristicas as de um controlador por seguimento de referéncia (“trac-

king”) podem ser destacados os seguintes pontos:

e O método de controle utilizado (de geragao de oscilagoes autonomas) possui a van-

tagem de nao necessitar utilizar nenhuma referéncia externa.

e Ele também nao depende da informacao de fase da trajetoria. O sistema pode
entrar em oscilagao desde qualquer ponto da orbita e portanto o erro de seguimento
¢ uma medida da distancia ao ponto mais proximo da orbita. No caso tradicional
do seguimento, a referéncia possui informacao da fase, o que obriga o sistema a
incorporar-se a 6rbita em um ponto exato (figura 1.1). Isto pode produzir um erro
maior e atrasar o transitorio da trajetoria dos estados até a convergéncia ao regime

permanente.

e Como desvantagem, nao garante a manutencao precisa da freqiiéncia devido a pe-
quenos deslocamentos de fase, mais acentuados quando o sistema opera com uma
baixa freqiiéncia de comutacao dos interruptores e na ocorréncia de perturbacoes.
Na técnica de seguimento de referéncia (“tracking”) isso nao acontece pois o sinal

externo fornece a garantia de manutencao da freqiiéncia e da fase.

e Uma outra desvantagem ocorre devido a uma maior dificuldade na geracao dos

defasamentos necessarios nas saidas do duplo boost e em conversores trifasicos.

e O nao uso de referéncias externas torna esta técnica, tal como foi proposta, inade-

quada para sistemas de co-geracao.

e No caso dos conversores boost e duplo boost, a lei de controle é dependente do
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valor da carga e métodos adaptativos dos parametros da lei de controle devem ser

empregados em futuros trabalhos.

Como foi visto no capitulo 3, a resposta do sistema se aproxima da ideal & medida que
se usam freqiiéncias de comutacao dos interruptores mais altas. Entretanto, nos proje-
tos apresentados, a limitacao estd no DSP utilizado. No caso do inversor, foi utilizado
um DSP TMS320C2407 que trabalha a 40MHz e no caso do conversor boost, um DSP
TMS320C2812, que opera a 150MHz. Este tltimo apresenta um desempenho bastante
satisfatorio, entretanto, ambos os DSPs realizam operacoes ponto flutuante por software,
que consomem muito tempo de processamento. Na maioria dos casos, o uso de operacoes
em ponto fixo é necessario.

No decorrer do trabalho, foram realizadas as implementacoes de dois prototipos em
laboratorio, uma de um inversor e outra de um conversor boost, ambas utilizando a estra-
tégia de controle de oscilagoes explorada no trabalho. Como resultado, foram produzidos

trés trabalhos para congressos:

e “Geragao de oscilagoes auto-sustentadas em inversores monofasicos tipo buck”, XV
Congresso Brasileiro de Automdtica (CBA 2004);

e “Control of autonomous oscillations in buck-based inverters”, Power Electronics Spe-
cialists Conference (PESC 2005);

e “Inversor monofasico auto-oscilante baseado na topologia duplo-boost”, XVI Con-
gresso Brasileiro de Automdtica (CBA 2006);

uma publicacao em periodico especializado nacional:

e “Geragao de oscilagoes auto-sustentadas em inversores monofasicos”, Revista Con-
trole e Automacao, Sociedade Brasileira de Automatica, vol. 17, num. 1, 2006,

(aceito, aguardando publicagao);
e a submissao de um artigo para publicacao em periddico internacional indexado:

e “On DC to AC conversion in two boost self-oscillating structures based on non-linear
control techniques”, IEEE Transactions on Power Electronics, (aguardando resposta

sobre a aceitagao).
Contribuicoes do trabalho

Este trabalho traz como principais contribuicgoes:

e O estudo de uma classe de sistemas dinamicos nao-lineares visando a obtencao
de osciladores autdénomos. Para isto, no contexto da equacao de Liénard, define-
se o termo de amortecimento como uma funcao de um estado e de sua derivada,

resultando um tipo de sistema ainda pouco estudado;
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e A analise de tal sistema usando o método das curvas de dindmica nula, associada a
funcao de Lyapunov, de modo a obter mais detalhes a respeito do comportamento

do sistema dinamico em questao;

e A proposta de um método de sintese de controladores para geracao de oscilagoes
autonomas baseada no oscilador nao linear. Essa geracao apresenta o diferencial de
nao utilizar nenhuma referéncia externa. A utilizagao desta metodologia pode se
dar em diversos tipos de aplicacoes, entre as quais estao os conversores de eletronica
de poténcia. O método proposto pode ser adaptado para a supressao de oscilagoes

em sistemas dinamicos atuando sobre o amortecimento do sistema;

e A aplicacao deste método a conversores de eletronica de poténcia com a finalidade

de realizar conversao CC-CA.

Continuidade do trabalho

Na implementacao pratica, pretende-se adaptar o algoritmo de controle para a realizacao
dos calculos em ponto fixo onde espera-se melhorar o desempenho do sistema.

Busca-se também o estudo de formas de eliminacao das limitagoes desta técnica. A
principal delas estd na falta da informacao de fase da oscilagao de saida. O uso de
detectores de passagem por zero, por exemplo, apresenta-se como uma das alternativas
para possibilitar o sincronismo de fase com outras fontes, necessario em varias aplicacoes,
como no caso da co-geracao.

A forma da implementacao do controle de fase entre as saidas no caso do inversor
duplo boost nao apresenta bom desempenho. No caso, foi usada uma PLL com controle
de fase linear. O uso de uma PLL de mais alta ordem e/ou nao linear, de um outro tipo
de controle de fase nao linear e, até, por modos deslizantes pode trazer grandes beneficios
ao desempenho do sincronismo de fase.

O controle por modo deslizante, na maioria dos casos, auxilia na obtencao de melhores
resultados quanto a rapidez na recuperacao de perturbacoes e no incremento da robustez.
O efeito indesejado da geragao de ruidos devido ao chattering pode ser compensado e até
eliminado com o uso de superficies de comutac¢ao de ordem mais elevada (Leung et al.,
2005).

Outra alternativa ao uso de dispositivos DSP consiste no emprego de dispositivos
digitais programaveis do tipo FPGA (Field Programmable Gate Array) e CPLD (Complex
Programmable Logic Device). Este tipo de dispositivos permite a redu¢ao dos tempos de
execucao dos algoritmos de controle. A sintese dos algoritmos de controle, assim como
do acionamento PWM, sao implementados mediante programacao de hardware, baseado
em uma logica combinatoria (contendo milhares de portas logicas) e em outra logica
seqiiencial de caracteristicas similares. Este procedimento realiza-se através de linguagens

tipo HDL (Hardware Description Language). Além de ser programavel (embora um pouco
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mais dificil que um microcontrolador), sua vantagem consiste no uso do paralelismo das
estruturas logicas, o que permite atingir altas velocidades de processamento e conseqiiente
reducao do tempo de execucao do algoritmo de controle. Cabe destacar que, com este tipo
de dispositivos programéaveis, pode-se alcancar freqiiéncias de operacao dos conversores
muito mais altas que utilizando processadores DSP. Tais dispositivos constituem-se em
uma importante ferramenta para a implementacao de algoritmos de controle nao linear,
dada a sua capacidade de realizar operacoes complexas, o que se pretende explorar como
continuidade deste trabalho de pesquisa.

Na seqiiéncia do trabalho esta prevista a implementacao das técnicas aqui apresenta-
das a um prototipo de laboratério de um conversor duplo boost, que, em grande parte,
baseia-se no conversor boost simples. A utilizagao de dois conversores boost com a carga
conectada em ponte entre as saidas de ambos demonstra uma aplicacao pratica de grande
interesse onde ¢ possivel obter um inversor que atue como abaixador ou elevador de tensao
(Céceres and Barbi, 1999). Com a sua implementagao, busca-se a confrontagao dos resul-

tados praticos com os resultados obtidos através de simulacao apresentados no capitulo
3.



Apéndice A

Sistemas comutados

A.1 Introducao

O interesse visado neste trabalho é a aplicacao das técnicas de controle para geragao de
oscilagoes baseadas no oscilador nao linear e no oscilador nao linear por modos deslizantes
a sistemas comutados, onde a lei de controle é por estrutura variavel.

Neste sentido, sao apresentados aqui alguns fundamentos tedricos a respeito dos siste-
mas comutados, também chamados de sistemas de estrutura variavel. Sao apresentados
também os fundamentos teoricos a respeito de operacao em modos deslizantes, que repre-
senta uma forma de operacao muito utilizada através de controladores nao-lineares, dada
a sua excelente caracteristica de robustez e desempenho. Apresenta-se também um re-
sumo dos principais resultados da teoria dos sistemas de estrutura variavel e seus regimes
deslizantes associados. Recomenda-se ao leitor os excelentes livros de (Utkin, 1992) e os
tutoriais (DeCarlo et al., 1988) e (Sira-Ramirez, 1988) para maiores referéncias sobre o

assunto.

A.2 Sistemas comutados ou de estrutura variavel

A classe de sistemas comutados ou de estrutura variavel a ser considerada neste trabalho

pode ser descrita na forma

&= f(z,u,q)

onde ¢ é uma funcdo de comutagao vetorial com ¢ € {0, 1}, x representa o vetor de estado
do sistema e u é a entrada de controle. O vetor ¢ tem a dimensao igual ao nimero total
das possiveis configuracoes do sistema. Por exemplo, se existem N chaves no sistema, a
dimensao de g pode alcancar 2" embora algumas configuracoes nao sejam permitidas. As

superficies de comutacao definem-se como

oi(r) =0
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podendo ser cada uma destas do tipo plano, curva ou também como uma curva que varia
no tempo o;(z,t) = 0 (Cunha, 2002)(DeCarlo et al., 1988)(Utkin, 1978).

A.3 Modos deslizantes em sistemas comutados

Essencialmente, um controle de estrutura variavel usa a lei de controle para direcionar as
trajetorias do sistema em direcao a uma determinada variedade do plano de fases chamada
de superficie de deslizamento ou de comutacao e, uma vez nela, mantém a evolucao do
sistema restrita a variedade, dando origem ao que é conhecido como modo deslizante ou

regime deslizante.

A.3.1 Definicoes

Considere um sistema dindmico nao linear com uma tnica entrada como
&= f(x,t) + g(x, t)u(x,t) (A1)

onde o vetor de estados x pertence a um subconjunto aberto D C R™. Além disso,
frg: D xR" — R" sdo campos vetoriais continuos com g(z,t) # 0, V(z,t) € D x R. O

controle comutado v : D x R — R atua como

w(o. 1) = uir(x,t) se o(z,t) >0 (4.2)
u=(x,t) se o(x,t) <0

com u™, u~ sendo campos escalares reais e continuos em D xR™; sem perda de generalidade
pode-se considerar u™(z,t) > u~ (z,t) localmente em D x R™. Também, o campo escalar

0 : DxR — R refere-se a uma fungao continua com gradiente nao nulo em D. O conjunto
S ={(z,t) € D xR, o(z,t) =0}

define uma variedade n — 1 dimensional em D X R chamada de superficie de comutacao.
As superficies de comutacao sao projetadas de tal modo que o movimento dos estados do

sistema restritos a S exibem o comportamento desejado, de regulagao ou tracking.

A.3.2 Existéncia dos modos deslizantes

Suponha que, em uma vizinhanga da superficie de comutacao, os vetores tangentes da
trajetoria dos estados sempre apontam para S, resultando, portanto, que o sistema evolua

em direcao a superficie. Isto assegura o cruzamento da superficie em cada lado da mesma.
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Definicao A.1 Diz-se que um modo deslizante ou regime deslizante existe localmente

em S se existir uma vizinhanga aberta Q) de S, QNS #0, tal que

%ﬁ(x,t) <0, V(z,t)eQnS

onde a derivada é calculada ao longo das trajetérias de f + gu™ quando o > 0 e f +
gu~ quando o < 0. S € entao chamada de superficie de comutacao ou superficie de

deslizamento. A

Modos deslizantes puros aparecem apenas quando x € S, Vit > 0 na regiao €2, o que
demanda uma freqiiéncia de comutagao infinitamente alta, nao atingivel em sistemas re-
ais. A limitacao de freqiiéncia resulta em um movimento dentro de uma vizinhanca da
superficie de comutacao, o chamado fenomeno do chattering. Em uma primeira aborda-
gem, contudo, desprezam-se os efeitos do chattering e considera-se a dinamica idealmente

restrita a superficie de comutacao.

Observacao A.1 A definicao dos modos deslizantes em sistemas SISO dados pela defi-
nicao A.1 € um tanto intuitiva e atualmente itil. Contudo, sua extensao para sistemas
de mailtiplas entradas precisa ser cuidadosamente realizada. Ver, por exemplo, o capitulo
4 de (Utkin, 1992), que contém exemplos esclarecedores. Uma definicao alternativa pode
ser encontrada em (DeCarlo et al., 1988). A

A.3.3 Dinamica na superficie de comutacao

O método de Filippov (Filippov, 1988) para determinar a dinamica ideal do sistema
(A.1) em regime de deslizamento, ou seja, sobre a superficie o(z,t) = 0, conhecido como
dindmica de deslizamento ideal (DDI), consiste em computar uma média da dinamica do

sistema em ambos os lados da superficie. Considerando

ht(xz,t) = f(x,t) + g(x, t)u™(x,t) se o(z,t) >0
h=(x,t) = f(x,t) + g(z, t)u(z,t) se o(z,t) <0

T =

como os vetores de velocidade para 0 > 0 e 0 < 0, respectivamente. Assume-se que um
regime de deslizamento tenha sido estabelecido para o sistema (A.1) com uma politica
de controle dada por (A.2). Em modo deslizante, o vetor velocidade da trajetoria h° é

sempre tangente a superficie de deslizamento S

i = h'z,t)
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de modo que o vetor velocidade h° e o vetor gradiente do campo escalar Vo sao sempre

ortogonais
T
RO = (== ) RO =
(Vs 1) ( ax) 0

O campo médio na superficie deslizante h®(z,u) é proposto como sendo a combinagao

convexa dos valores de campo em cada lado:
RO(x,t) = ah™(z,t) + (1 — a)h ™ (z,1).

O parametro « é facilmente obtido como sendo

(Vo;h™)
(Vo;h— — ht)’

por ser exigido que as trajetérias do sistema sejam tangentes a superficie o(x,t) = 0.

Entao, resolvendo a equacao

oo do
g ot g =0
para « resulta:
azag—g~h—+% gty |
2 h) 2 gl — )

A dinamica z(t) = h°(x,t) sobre a superficie de deslizamento entdo se torna

9o ¢, 0o
1) = f(0.0) - gla0) B2 (4.3)
oz

A.3.4 Método do controle equivalente

O método do controle equivalente constitui uma alternativa a técnica de Filippov, facil-
mente aplicavel ao caso de sistema com miltiplas entradas e com resultados coincidentes
para sistemas de entrada tinica.

A dindmica ideal de um sistema em modo deslizante implica na existéncia de um
controle u., continuo, chamado de controle equivalente que mantém o sistema sobre a
superficie de comutacao uma vez que ela seja atingida. Formalmente, deve-se demandar
que o(z,t) =0 e d(x,t) = 0. Desta tltima,

_80 . 0o OJo

Jdo
—%'x"‘a—_'(f‘kgueq)‘i__

0 ox ot’

que resulta em
do do
== . _'_ A
Ueq = —W, V(z,t) € S. (A.4)
ox 9
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O sistema dinamico

= f(z,t) + gz, t)ue, V(z,t)esS (A.5)

descreve a DDI e a substitui¢do de u., por sua expressao (A.6) conduz diretamente ao
modelo de movimento de Filippov sobre a superficie de deslizamento (A.3). A expressao

(A.5) pode ser escrita como

. Oo 1 9o
(L‘:F-f—g.(%.g) E

;. (00 N\ oo
g ox g ox |’

Uma generalizagao pode ser realizada para a obtencao do controle equivalente para

com

F =

um conjunto de superficies de comutacao o;, ¢ = 1...m. Neste caso, a demanda ¢ = 0

deve ser
0=Jyo i+ Jio=Jo-(f+ gue) + Jio,
onde
901 O ., O o1
ox1 Oxo Oxn ot
o2 992, Oo2 Lélep)
J,o = a?“ 89_32 ag_ﬂ” e Jyo = a_t
9om Oom ... Oom Oom
ox1 Oxo Oxn ot
que resulta em
-1 -1
Ueg = — (Joo - g) Jyo - f—(Jpo-9)" Jio, V(z,t) €8S. (A.6)

O sistema dinamico pode ser escrito como
. ~1
t=F-f—g - (J,o-9) Jio

com

F = [I—g-(J:,;a-g)_1 Jool .

Teorema A.1 (Olm, 2003) Considere o sistema (A.1) controlado com a lei de controle

de estrutura varidvel (A.2) e sendo S a superficie de comutagdo. Entao,

1. O controle equivalente é definido se a condi¢ao de transversalidade

do
%‘97&0

¢ satisfeita localmente em S.



Apéndice A. Sistemas comutados 117

2. E uma condi¢cao necessdaria para a existéncia do regime de deslizamento em S que

Jdo

3. Existe movimento de deslizamento localmente em S se
u(2,t) < Uy, t) < ut(z,t), (A.7)

localmente ¥(x,t) € S. A

Observar, pelo teorema (A.1), que:

1. O primeiro item verifica se o campo vetorial g nao é tangencial a variedade de

deslizamento S.

2. O sinal da condigao de transversalidade, exigido como negativo pelo segundo item

¢ um tanto arbitraria e depende da orientagao dada a S e ao sinal de u™ — u™.

3. Caso a consideracao u™ < u~ seja feita na definicdo da politica de controle, as
inequacgoes (A.7) podem apresentar sentido contrario. Esta é a razao pela qual tal

condicao ¢ geralmente expressa como (Utkin, 1992)

inf{u™, u™} < ue, < sup{ut,u"}.

4. No caso de (A.7) ndo satisfazer V(z,t) € S mas em uma certa regido @ C S,
ird existir regime de deslizamento em tal subconjunto, conhecido como dominio de

deslizamento ou zona de deslizamento.

5. Isto condiciona a existéncia de movimento de deslizamento sobre uma certa superfi-
cie para um dado sistema com ganhos u*, u~. Notar, contudo, que se os ganhos de
controle puderem assumir valores arbitrarios, a verificagao da condicao de transver-

salidade é necessaria e suficiente para a existéncia de um regime de deslizamento.

A.3.5 A freqiiéncia de comutacgao

O regime de deslizamento ideal pressupoe a operacao em freqiiéncia infinita. Sistemas reais
possuem limitagoes na freqiiéncia maxima de operacao e, por este motivo, a tentativa de
fazé-los operar em modo deslizante induzira o aparecimento do fenémeno do chattering.
Tal fen6meno é comumente modelado como um comparador com histerese.

Em (Fadel et al., 1995) é demonstrado o calculo da freqiiéncia méxima de comutagao

que pode ser alcancada em um sistema do tipo (A.1) comandado por uma lei de controle



Apéndice A. Sistemas comutados 118

dada por (A.2) assumindo a existéncia de uma faixa de histerese no comparador equiva-
lente a 2A0}, e supondo um comportamento linear para a superficie de deslizamento em
torno dos estados de comutagao, como mostrado na figura A.1.

u

. 2004 - /!
“ NN/

QAO'}L t+ t~

F1GURA A.1: Efeito do comparador com histerese na comutacdo dos estados em torno
da superficie de deslizamento.

Note que
8_U,+8_U_8_Uf+_+ _
oz "ot 9z’ T ot o

quando o sistema evolui em modo deslizante com freqiiéncia infinita e ocorre que &(x,t) =

o(x,t) =

0. Assim, a partir de (A.6) tem-se

0o N Oo do
— — = —Uegg—=—7.
oz’ " ot “9z”
Isto permite escrever
Oo
oz

Assumindo para a superficie de deslizamento uma evolugao linear em torno de o(z,t) = 0,

o(z,t) = (U — Uey)

isto resulta

2A0'h QAUh
, t; ) =- ) r(,tu) = :
bl tut) = = e tu) = =
Deste modo, a freqiiéncia de comutacao é
fo 1 () )|
ottt 2A0p, (ut —u™) ’

onde foi assumida a hipotese usual sobre negatividade de %g eu” —ut.
Em uma analise simplificada, assumindo ganhos fixos e %g‘ = 1, reduz-se o problema

a otimizacao de

b= e

para fs € [0,400). Vé-se que fs(u,) ¢ uma pardbola invertida com fs(ut) = fs(u™) =0,
tendo seu maximo em

ut +u”
Ueg = ——5——
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onde alcanca o valor
ut —u

fs]\/[ = STO'}L



Apéndice B

Modelagem de conversores de

eletronica de poténcia

Neste apéndice sao desenvolvidos os modelos matematicos por variaveis de estado corres-
pondentes aos conversores basicos buck, boost e buck-boost. Um certo esforco é dedicado
a levantar os modelos realistico e idealizado, por valores instantaneos e por valores médios.
Também, apesar de nao ser interesse deste trabalho, sao apresentados os modelos lineares

destes conversores.

B.1 Tipo do modelo

O melhor modelo depende do grau de exatidao que se deseja em relagao ao sistema fisico
real. Em geral, quanto mais exato é o modelo, maior é a complexidade de implementacao.
Por este motivo, pode-se adotar simplificagoes, como a idealizacao do modelo pela nao
considera¢ao de parametros menos significativos (até certo ponto), como as resisténcias
intrinsecas dos componentes semicondutores, indutor e capacitor e a queda de tensao
direta dos diodos. Além disso, pode-se considerar o valor médio das variaveis do modelo,
o que lhe confere uma caracteristica de operagao continua. Uma simplificacao adicional
pode ser obtida pela linearizacao do modelo, possibilitando o uso das técnicas de projeto
e controle lineares. A figura B.1 mostra um fluxograma de procedimentos da construcao

do modelo de um sistema.

B.2 Conversor buck

Diagrama esquemético do conversor buck:
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@stema fisico re@<—( Controle Implementagao

A 4

Nivel de Técnicas hibridas de
complexidade Modelagem -
modelagem e controle A

desejado
A4
| Modelo instantaneo } l
S Técnicas ndo-lineares
Idealizagao? para sistemas de —Q
sim estrutura variavel

T

| Modelo idealizado }
Condigoes de
validade do Média local

modelo médio
. Técnicas ndo-lineares
| Modelo Médio I——P . | E—
para sistemas continuos A

Escolha do

ponto de Linearizagao

operacao
| Modelo Linearizado |—>| Técnicas lineares l—
A
Consideragdes
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freqiiéncia
|

| Modelo Simplificado |

F1GUrA B.1: Fluxograma das técnicas de modelagem.

Tds . L . no_
B R RAVAVAY:
MWV T | |
iT iL l'C l'o
+ + +
E — — cC —
T D A Voo . Z | Vo
+
"o _

FicuraA B.2: Conversor buck.

B.2.1 Equacoes de estado

Considerando a variavel de controle ¢ como ¢ = 0 quando a chave encontra-se aberta e

q = 1 quando a chave encontra-se fechada chega-se as equacoes dinamicas do conversor:

di .
Ld_tL = (—rp —14sq)ip — (1 — q@)vgo — vo + Eq
Cdvc _ Vo — Ve

dt Te
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Considerando os estados 1 = i, e x5 = v. obtemos as equacoes de estado

Liy = (—rp —rasq)z1 — (1 — q)vao — v, + Eq

. Vo — T2
Cig=——=
Te

agrupando os termos sensiveis ao controle ¢:

Liy = —rpxy — Vgo — Vo + (Vg0 — Tas1 + E)q
. Vo — T2
Ciy= — (B.1)
Te
O sistema (B.1) é genérico pois a tensao de saida v, ainda deve ser resolvida como fungao
das varidveis de estado e das demais variaveis dependendo da carga que for acoplada ao
sistema.
Esta forma das equacoes do sistema é particularmente util quando a tensao de saida é
conhecida, como em cargas ativas. Aqui cita-se o exemplo de sistemas regenerativos onde
a partir de uma fonte de energia CC gera-se uma saida CA que injeta energia na rede

elétrica.

B.2.2 Carga resistiva

O sistema de equagoes (B.1) descreve o comportamento do conversor buck para qualquer
tipo de carga. Entretanto, sua determinagao somente é possivel quando se conhece o
comportamento da tensao de saida v,, que pode ser ativa (quando a saida do conversor
é ligada a uma fonte) ou passiva. Mesmo nas cargas passivas, a determinagao do sistema
pode nao ser tao trivial considerando a dificuldade de modelagem da carga. Cargas nao
lineares sao muito comuns e de modelagem complexa.

Para o caso particular do uso de uma carga resistiva R, temos
Vo = R (i —ic) .

Substituindo nas expressoes das equagoes de estado (B.1) obtém-se:

. rire +reR+1rpR R
L = - - — Udo —Tds o E
T Tc—l-R e TC_'_R(L’Q Vd. —|—( TasT1 + Vo + )q
R 1
Cit‘g = T, — ) (B2)

re+ R re+ R
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Para um sistema idealizado, ou seja, com r;, =r. =14, =0

Lit'l = —T2 — V4o -+ (E + Udo) q
1

Cit‘g =T1 — —=T2

R

e caso a tensao de trabalho seja grande, vy, também poderia ser desprezado. Assim:

Li’l = —T9 + Eq
. 1
Cl’g = X1 — —=T9 (BS)
R
Alternativamente, pode-se escolher as variaveis de estado como sendo 1 = v, e 9 = i,.
Uma das equacoes dinamicas deriva da relacao entre tensao e corrente no capacitor, dada

por

dv,
dt

Considerando a variavel de controle ¢ como ¢ = 0 quando a chave encontra-se aberta e

C

= i

¢ = 1 quando a chave encontra-se fechada, tem-se que

dig

L— = —v,.+qF

7 Ve + ¢
Ld('+')—— +qF
g lle tir) = —vc+q

di, L

— =i, —v.+qE.

it~ RO T Vet

de onde se chega as equacoes dinamicas do conversor:

Ci’l =T2

L
Lji’g = — T — ﬁl’g +QE

B.2.3 Equilibrios

Considerando o conversor com uma carga genérica (nao conhecida), dado o sistema de

equacgoes (B.1), o equilibrio pode ser obtido fazendo @7 =0 e 9 =0

0= —rLx1 — Vo — Vo + (Vap — Tast1 + E)q (B.4)

Vo — X2

0=

(B.5)

Te

Resolvendo (B.5) para v,, substituindo em (B.4) e resolvendo para cada um dos estados
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obtemos

—Ty — Vgo + (Vao + E)q
L + Tdsq

r1 =

To = —TLT1 — V4o + (—Tdsxl —+ Vgo + E)q

O desconhecimento da carga nao nos permite obter expressoes para os equilibrios que
sejam independentes da entrada de controle q.
Para o caso de carga resistiva, tomando-se o sistema de equagoes (B.2), o equilibrio
pode ser obtido fazendo 27 =0 e 29 =0
rpre +reR+rpR R

0= -
S Ay

R 1
— T1 — xXr
re+ R .+ R

Ty — Vgo + (—Tgst1 + V40 + F) q

a segunda equacao do sistema resulta em
To9 = RZL’l (BG)

A equagao (B.6) descreve uma reta que contém os pontos de equilibrio Z; X Ty como
funcao apenas de R. Isto significa que apenas a perturbacao da carga pode alterar o ponto

de equilibrio.

50

451 1
R=150Q
40 1

R=100Q
351 8

301 .
R=50Q
251 : i

20+ .

tensao de saida (vc)

151 3

10+ 1

51 4

0 I I I I I I I I I
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

corrente indutor (iL)

FicuraA B.3: Curva dos pontos de equilibrio do conversor buck, usando-se E = 48V e
trés valores para a resisténcia de carga: 5002, 10082 e 1501).

A figura B.3 mostra a curva dos pontos de equilibrio dos estados.
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B.2.4 Trajetorias naturais do conversor buck

No caso particular de carga resistiva R, a partir do sistema (B.2) para o subsistema ¢ = 0

obtém-se

Lz, = —TCR —rp |z — R:E—v
Y\ rr Y)Y TR

R 1

Ciay = —
2 rc+Rxl rc+Rx2

e para o subsistema ¢ =1

R
Lxlz(— r _TL_Tds)xl_

E
re+ R T2t

R 1
x —_
re+RY . IR

re + R

Cit‘g = i)
As equacgoes se tornam mais simples se considerarmos o caso idealizado, onde r, =
ras =7, = 0 e vy, = 0:

Para o subsistema ¢ = 0 obtém-se

Li’l = —X9
) 1
CZL’Q =T — El’g
e para o subsistema ¢ =1
Li’l = —x9 + E
) 1
CZL’Q =T — El’g

Os sistemas descritos acima nos permitem fazer um tragado das familias de curvas no
espaco de estados que relacionam x; com x5: Para isso, adotou-se: R =25, L = 1 mH,
C =10uF e E = 48V. Deste modo, obtém-se a familia de curvas do sistema ¢ = 0,
mostrada na figura B.4-a, a familia de curvas do sistema ¢ = 1, mostrada na figura B.4-b

e finalmente uma composicao das duas familias de curvas, mostrada na figura B.4-c.
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80 T T T T T T T T T T 80

X2

(a) Estrutura ¢ = 0.

80

70F
60
/
50 H
40
o
X
30F
20F

10

0

(c) Estruturas sobrepostas.

FicurA B.4: Familia de curvas do conversor buck. Foram usados: R =25, L = 1mH,
C=10uF e E=48V.

B.2.5 Modelo por valores médios

Tomando-se as equagoes discretas (B.2), trabalhando-as, tem-se

i r.R
T = | — —rp —7Tgsq | 1 —
! e+ R ET TN

R 1
T — T
Tc—l—Rl TC+R2

To — Vgo + QU0 + F
TC+R2 d qUuq q

Czy =

Aplicando-se as variaveis médias:

. r.R R
L, = | ——5 — T, — rgqT] — Ty —vg(1 — ) + EG
T ( R m)m U ey V(1 — @) + Eq

R I

Czy = T — T
"y, +R' r,+R
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Assumindo que ¢z = ¢ tem-se

R
r. + R

r.R
r. + R

o/ L P P
>+ R]TY e+ R)?

tornando o sistema discreto em continuo tem-se ¢ = D, onde D corresponde a razao

L7, = [— - rdsq} &y — [ } Zo — vao(1 — ) + Eq

ciclica. Entao:

By TCR N R N
Lz, = [—Tc TR TdsD] Ty — LC mn R] Ty — Vao(1 — D) + ED (B.7)
. R 1
s . . B.
¢z, [rc n R] n {rc ¥ R] i (B:8)

O equilibrio no modelo pela média realistico pode ser obtido anulando as derivadas do

sistema anterior. De (B.8) temos que
R%y = 2,.

Substituindo esta relagdo em (B.7) obtemos os valores de equilibrio de ambos os estados

em funcao da razao ciclica dados por

N ED — ’Udo(l - D)

7 B.9
N YWD+ R (B:9)
— R[ED —vg(1 - D)]

_ B.10
2 rr + 74D+ R (B.10)

Considerando r. = rqgs = r, = 0 e vy, = 0, obtemos o equilibrio no modelo pela média

ideal:

- E
iy =DE (B.12)

A partir destas equacoes podem ser tracadas as curvas dos valores de equilibrio dos estados

em funcao da razao ciclica, mostradas nas figuras B.5 e B.6.
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modelo ideal, R=25, R=50, R=100 modelo ideal, R=25, R=50, R=100
2 T T

T T T 50 T T T T T

451 )

40t 1

35 .

30| : ,

N
N 25t ,
20 7
15+ q
10+ q
o ]
0 0.1 0.2 03 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 0 0.1 0.2 0.3 0.4 05 0.6 0.7 0.8 0.9 1
d d
(a) 71 (b) 3

F1GURA B.5: Valores de x1 e zo em funcao da razao ciclica d para as equacoes simplifi-
cadas. Foram usados: L =1mH, C =10uF e £ =48 V.

modelo real, R=25/50/100 modelo real, R=25/50/100
. . . . 50 T T T . .

2 T

x1

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

(a) 71 (b) 3

F1GURA B.6: Valores de x; e 9 em funcao da razao ciclica d para o modelo realistico.
Para sua obtencao foram usados r. = 0.01Q, rp = 0.01Q, r4s = 0.1Q, vg, = 0.7V e
E =48V.

B.2.6 Modelo linearizado

Definindo

Axy =21 =21 — Xigp = 21 = T1 + Xigp

Axg =T9 = T2 — Xopp = To2 = To + Xopp
Ad=d=d—-D=d=d+D

Av, =0, =v;, — FE=v, =0+ F
S

Ty =T
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Substituindo nas equagoes (B.7) e (B.8) tem-se

. [ ~ reR . R .
LSL’l = _—’I‘L — Tds(d -+ D) — r i R:| (LL’l —+ Xlop) —+ |:_’l“c T R:| (LL’Q —+ X2Op)_
vao(1 —d — D) + (9 + E)(d + D)
Ciy = P4 Xigp) — Ty 4+ Xoo
2 _7’0+R] (F1 4 Xiop) {Tc—l-R] (%24 Xaop)
Expandindo a primeira equacao:
) ~ T~ ~ 1 TCR ~
Lxl =—TLr — TLXlop - TdsdIl - TdsDI1 - Tdstlop - TdsDXlop - T RIl_
Te
reR R R - -
on — — Xooy — (1 — D)y, od d+ Ed D+ ED
R T e T e (1 D)vae F vad - 0id + Ed + 6D +
< R R 1 . 1
Cl’g = T + Xgop

= Xiop — To —
re+ R .+ RY .4+ R r.+R

eliminando termos de 2* ordem e agrupando

: A R ~ .
Lz, = [—TL — gD — r:+ R} T — - 72 + [—74sX10p + Va0 + E] d + D+
reR R
—r; — gD — Xiop — ——=Xo0p — (1 = D)vg, + ED
{TL Td rc+R} lop — RN 2op ( )Vdo +
. R 1 R 1
Cy = Ty — T Xo _7Xo
TR T AR TR T R L AR ™

Se considerarmos o ponto de opera¢ao (Xop, X20p) como equilibrio, transladarmos os eixos
das abscissas e das ordenadas de modo que o ponto de operagao esteja sobre a origem

encontra-se

1
T :E

reR | . R ~ -
{ |:—7”L — TdsD — e T R:| r1 — T n RSL’Q -+ [_Tdleop + Vdo + E] d —+ DUZ'—

(B.13)

(1—[Hmm+ED} (B.14)

. 1( R 1
S G . B.1
2 {%+Rﬂ'7}+R@} (B.15)

O sistema de estados fica

MBSk

=N}
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onde
ot rasD B r.R
B L L(r.+ R)
R [
-~ L(r.+R)
R
C=———
C(r.+ R)
1
d=— ———
C(r.+ R)
1
e :Z [_Tdleop + Vdo + E]

B.3 Conversor boost

Diagrama esquematico do conversor boost:

" L D DO
— AT
+ Yo+ - +N_
W L
+ — ig + +
L s L
ol nl M
- ()
_ . .
r -
. c
'ds -

FiGurA B.7: Conversor Boost.

B.3.1 Equacoes de estado

Considerando a variavel de controle ¢ como ¢ = 0 quando a chave encontra-se aberta e

q = 1 quando a chave encontra-se fechada chega-se as equacoes dinamicas do conversor:

di ,

Ld—tL =(—rp —r4sq)ir — (1 — qQ)vgo — (1 = @Q)v, + E
dv Vg — U

C C — o C
dt Te

Considerando os estados x1 = 77, e x5 = v. obtemos as equacoes de estado

Liy = (—rp —rasq)r1 — (1 — Q)vgo — (1 — q)v, + E

Vo — X2

Czy =

Te
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agrupando os termos sensiveis ao controle ¢:

Liy = —rpxy — Vgo — Vo + E 4 (Vg + Vo — T4s1)q
Clig = 22 (B.16)

Te

O sistema (B.16) & genérico pois a tensao de saida v, ainda deve ser resolvida como fun¢ao
das varidveis de estado e das demais variaveis dependendo da carga que for acoplada ao
sistema.

Esta forma das equacoes do sistema é particularmente util quando a tensao de saida é
conhecida, como em cargas ativas. Aqui cita-se o exemplo de sistemas regenerativos onde
a partir de uma fonte de energia CC gera-se uma saida CA que injeta energia na rede

elétrica.

B.3.2 Carga resistiva

O sistema de equagoes (B.16) descreve o comportamento do conversor boost para qualquer
tipo de carga. Entretanto, sua determinagao somente é possivel quando se conhece o
comportamento da tensdo de saida v,, que pode ser ativa (quando a saida do conversor
é ligada a uma fonte) ou passiva. Mesmo nas cargas passivas, a determinagao do sistema
pode nao ser tao trivial considerando a dificuldade de modelagem da carga. Cargas nao
lineares sao muito comuns e de modelagem complexa.

Para o caso particular do uso de uma carga resistiva R, temos
Vo= R[ip(1—q)— i

Substituindo nas expressoes das equagoes de estado (B.16) obtém-se:

. rire +rcR+rR R TR —rgre — ras R
Liq = — — — Vg + F
o mt R VTR et ET ( o+ R T
o B.17
rc—l—Rx2+Ud )q ( )
R 1 R
Ciy = — — B.18
To Tc—l—Rxl Tc—l—RxZ_l_( rc—l—Rxl)q ( )

Para um sistema idealizado, ou seja, com r;, =r. =14 =0

Liy = —x9 — vgo + E + (22 + V40) q

1
Ci’g =T — El’g + —I1q
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e caso a tensao de trabalho seja grande, vy, também poderia ser desprezado. Assim:

Liy=—(1-qay+E

B.3.3 Equilibrios

Considerando o conversor com uma carga genérica (nao conhecida), dado o sistema de

equagoes (B.16), o equilibrio pode ser obtido fazendo @7 =0 e &3 =0

0= =71 — Vao — Vo + E + (Vo + Vo — Tas1)q (B.20)
Vo — T

0=

- (B.21)

Resolvendo (B.21) para v,, substituindo em (B.20) e resolvendo para cada um dos

estados obtemos

—Ty — Vgo + E + (T2 + V40 )q

r1 =
rL + Tasq
L — —Trrx1 — Ugo + FE -+ (_Tdsxl + vdo)q
9 =
l1—gq

O desconhecimento da carga nao nos permite obter expressoes para os equilibrios que
sejam independentes da entrada de controle q.
Para o caso de carga resistiva, tomando-se o sistema de equagtes (B.18), o equilibrio

pode ser obtido fazendo 21 =0 e 29 =0

0o _ TLre —I;CT:LRR+ 7’LR:C1 - = i — B4 (T’CR :CdicR rdSRxl
R
m— be’z + Udo)q
R 1 R
:rc + Rxl B Te + Riv2 + <_rc + Rxl) q

isolando ¢ em ambas as equacoes:

(rpre + R+ 1.R)x1 + Rra + (re + R)(vgo — E)
(TCR — TasTe — TdSR)LL’1 —+ RLL’Q + (Tc —+ R)’Udo
. Rxl — T
N RZL’l

igualando ambas temos

Rxy—xy  (rpre+rpR+1.R)xy + Ras + (re + R)(vap — E)
Ry B (TCR — TdsTe — TdsR)xl + Rxzo + (T’C + R)'Udo
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e com algumas simplificacoes chega-se a

(rpretrp R4rgs RArasre) Ro2 +Rus+(re R—rgsre—14s R) 2129 — (re + R) RET 4 (re+ R)vgos = 0
(B.22)
A equagao (B.22) descreve a curva dos pontos de equilibrio Z; X Zy como fungao de
E, vao, ras, e, T, € R. Sua solucao nao é trivial. Com auxilio do software Maple foram

obtidas as solucoes

_at \V/ Bex? + Biza + Bo

x
Y
com
a =(rgsR + rgsre — Rro)xs + RE(R +1.)
52 = — 4R2(R + ’l"c) (’T’L + T’dg) + [R(Tc — Tds) - ’f’chS]2
B1 = — 4Rvgo(R 4 1) (rp, + 74s) + 2RE(Rrgs + rergs — Rro)(R + 1)
60 :(R + TC)2R2E2
v =2R(R+r.)(rp + r4s)
ou
S a £ +/Bor? + b1 + Bo
5 =
Y
com

a =(rgsR + rgsre — Rro)xy — (R4 7re)vgo
B2 = — AR*(R+ro)(r, + 145) + [R(re — 1a5) = reras)”
B =—=2(rc + R) [(rasR + rasre — Rre)vao — 2R°E]
Bo =(re + R)*v3,

v =2R

Conhecendo a pequena influéncia de r,, rq4s € 7, pode-se obter uma boa aproximacao
da curva exata desprezando estes termos. Da mesma forma, para o conversor trabalhando
em tensoes nao muito baixas, vg4, também exerce pouca influéncia e pode ser desprezado.
Portanto, para o caso idealizado temos r. = 74, = r, = 0 e vg, = 0. Desta forma, a
equacao (B.22) se torna

R — R*Ex; =0
e a solucao é
3

=== (B.23)

T
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ou entao em uma outra forma, com x5 como funcao de xy:

Lo = \/ REIl

E interessante observar que os equilibrios ndo dependem de L e de C, mas basicamente
da Carga R e da tensao de alimentagao E.

1500

800

1000

Tensao A )
Tensao A )

500

0 I I I I I I I I L L I
0 50 100 150 200 250 300 350 400 450 0 50 100 150 200

Corrente iL A)

I I I I
250 300 350 400 450
Corrente iL (A)

(a) (b)
FiGUura B.8: Curva dos pontos de equilibrio (a) ideal (b) real do conversor boost. Foram

usados £ = 48V, L = 1lmH, C = 10uF, rp = r. = 0,019, rgs = 0,1, vgo = 0,7V e trés
diferentes cargas: R = 2582, 5082 e 100€2.

A figura B.8 mostra a curva dos pontos de equilibrio dos estados usando £ = 48V.

B.3.4 Trajetérias naturais do conversor boost

No caso particular de carga resistiva R, a partir do sistema (B.18) para o subsistema
q = 0 obtém-se

. rire +r.R+1r R R
Lz = — T — Ty — Vg + F
! re+ R Yoo+ RT
R 1
Ciay = T, — ———2X
T +R 4R

e para o subsistema ¢ =1

Lji’l = —(Td5+TL)ZL'1+E
1

Ciy = —

i) fr’c—|—Rx2

As equacoes se tornam mais simples se considerarmos o caso idealizado, onde r, =
rags =7 =0 e vg = 0:
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Para o subsistema ¢ = 0 obtém-se

Li’l = —I9 + E
) 1
C.ZL’Q = X1 — EI‘Q
e para o subsistema ¢ =1
Lit'l - E
) 1
CIQ = —EZL’Q

Os sistemas descritos acima nos permitem fazer um tragado das familias de curvas no
espaco de estados que relacionam x; com xy: Para isso, adotou-se: R =25, L = 1 mH,
C =10uF e E = 48V. Deste modo, obtém-se a familia de curvas do sistema ¢ = 0,
mostrada na figura B.9-a, a familia de curvas do sistema ¢ = 1, mostrada na figura B.9-b

e finalmente uma composicao das duas familias de curvas, mostrada na figura B.9-c.

B.3.5 Modelo por valores médios

Tomando-se as equagoes discretas (B.18), trabalhando-as, tem-se

Liy — — reR 4+ rp(re+ R)x1 N reR — ras(re + R)qxl R ot R (o
re+ R re+ R re+ R re+ R

Vdo + qUdo + E

Ciy = i I — 1 qry — ! T2
re+ R re+ R re+ R

Aplicando-se as variaveis médias:

Vao(1—q) + F

S L R Ly R
re+ R re+ R re+ R

Assumindo que ¢z = % tem-se

r.R
re+ R

R
re+ R

L%\l = |:—7”L — Tdqu — (1 — (j):| i’g — Udo(l — Cj) + E

a-afa|
rCfR(l_(j)} 1= [rcj—R} %

tornando o sistema discreto em continuo tem-se ¢ = D, onde D corresponde a razao

C/.CL’\Q:|:
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X2

(a) Estrutura ¢ = 0. (b) Estrutura ¢ = 1.

80

70

60

50

40

]
X

30—

20

10

=)

(c) Estruturas sobrepostas.

FicuraA B.9: Familia de curvas do conversor Boost.

ciclica. Entao:

~ TCR A R ~
Lxl = -—TL—TdSD—TC+R(1—D):| T — |i7’c—|—R(1_D):| ZL’Q—'UdO(l—D)—l—E
(B.24)
: [ R 1
S 1= D) % — 7 B.2
Cra= 7 I )} o {rc n R] = (B.25)

O equilibrio no modelo pela média realistico pode ser obtido anulando as derivadas do

sistema anterior. De (B.25) temos que
[R(1 — D)] &, = i».

Substituindo esta rela¢ao em (B.24) obtemos os valores de equilibrio de ambos os estados
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em funcao da razao ciclica dados por

= E— Udo(l B D)
rr + resD + nﬁ(l — D)+ MR(l — D)

3, = R(1 — D) [E — vgo(1 — D)] (B.27)
rp +rasD + 28 (1 - D) + £ (1 - D)2

Considerando r. = rqgs = r, = 0 e vy, = 0, obtemos o equilibrio no modelo pela média
ideal:

-~ 1 E
~ (1-D)R
_ 1

b= (B.29)

(B.28)

A partir destas equacoes podem ser tracadas as curvas dos valores de equilibrio dos estados

em funcao da razao ciclica, mostradas nas figuras B.10 e B.11.

modelo ideal, R=25 modelo ideal, R=25
1200 r r . 1200 T T T T T T

1000 - 1000 -

800 - 800

x1

600

X2

600 -

400 - 400 -

200 200+

FiGUurA B.10: Valores de (a) z1 e (b) x2 em funcao da razao ciclica para as equagoes
simplificadas.
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modelo real, R=25/50/100 modelo real, R=25/50/100
T T T T T T T T T T

450 800
400

350

x1

FiGura B.11: Valores de (a) 1 e (b) x2 em funcao da razao ciclica para o modelo
realistico. Para sua obtencao foram usados r. = 0.019Q, r;, = 0.01Q, rgs = 0.1, vg, =
0.7Ve E=48V.

B.3.6 Modelo linearizado

Definindo

Axy =21 =21 — Xigp = 21 = T1 + Xigp
Axy =Ty = T3 — Xogp = T = To + Xogp
Ad=d=d—-D=d=d+D

Av, =0, =v;, —FE=v, =0+ F

) =i

iy =Ty
Substituindo nas equagoes (B.24) e (B.25) tem-se

. . R . i
Lli'l = |:—’T’L —Tds(d—l—D) — TT+R(1 —d— D):| (Zlfl ‘I‘Xlop) + |:

(Z2 4+ Xoop) — Vao(1 —d — D) + (%; + E)

R ~
— 1—-d—-D
TC+R( d )

re + R} (T2 + Xoop)
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Expandindo a primeira equacao:

Li‘l = - Tle - TLXlop - Tdsdjl - TdsJXlop - TdsDi'l - TdsDXlop ,r:_RR(l - D) XT1—
reR reR -~ reR~ R
< 1 - D)X, + ————d7 —dXpp — ———(1 — D)Ty—
rC+R( ) ey A rC+R( 7
R R R T
(1 — D)Xgop i Rdl’g -+ Rngop ’Udo(l — D) + ’Udod —+ V; + FE

Tc_'_R Te

eliminando termos de 2* ordem e agrupando

. reR . R .
Lii=|—r, —rg.D — 1-D — 1-D
b= | =D - - D) 1 0 Dl
reR R
{<_Tds + e t R) Xlop o+ RX2op + Udo] d+ v+
r.R R
(—TL - TdSD) Xlop re T R(l - D)Xlop - m(l - D)XQOp - 'Udo(l - D) + FE

Se considerarmos o ponto de operacao (Xiop, Xaop) como equilibrio, transladarmos os eixos

das abscissas e das ordenadas de modo que o ponto de operagao esteja sobre a origem

encontra-se

. 1 rcR _ R -
i ==9 |- —rasD — 1-D)| 7 - 1-D

L Te
+ {(—rds ) 10p + " RXgop + vdo] d+ 0 — vgo(1 — D) + E} (B.30)
Para Zo:
. R R R - R - 1 1
Czy = 1-D)x 1-D)Xpp———=da1— dX1,p— To—
2 rc—l—R( )xl+rc+R( JXiop re+ R o ret+ R TC+RCE2 re+ R
eliminando termos de 2* ordem e agrupando
1 R 1 R =
Tg = — 1—D)x; — Tog — ——X1,pd B.31
" C{TchR( TR AR ”’} (30

O sistema de estados fica

HE S
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onde
g _ "L ‘|'5ng _ L(Tich)(l _ D)
T
c:ﬁ(l—D)
1
S )
e :% {(—rds + T::_RR) Xiop + 7GC%XMJ + Vdo
f=- i X1op
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Conversor boost
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