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RESUMO

CONTROLADORES ROBUSTOS ADAPTATIVOS PARA UM
CONVERSOR TRIFÁSICO A TRÊS FIOS CONECTADO À REDE COM

FILTRO LCL

AUTOR: Paulo Jefferson Dias de Oliveira Evald
ORIENTADOR: Hilton Abílio Gründling

Este trabalho apresenta novas estratégias de controle robustos adaptativos, em tempo dis-

creto, aplicados ao controle da corrente injetada na rede através de um conversor estático

trifásico a três fios alimentado em tensão conectado à rede elétrica por filtro LCL. A apli-

cação de controladores adaptativos nos conversores conectados à rede se justifica devido

as incertezas e variações paramétricas inerentes à impedância da rede. Entretanto, tipi-

camente, os controladores adaptativos baseados em modelo de referência implementados

para esta aplicação são complexos, pois o modelo de referência deve ter o mesmo grau re-

lativo da parte modelada da planta, que é igual a três, em tempo contínuo, ou grau relativo

igual a dois, se discretizado considerando o atraso de implementação. Isto implica em um

projeto de controle complexo e exigirá uma elevada capacidade de processamento do mi-

crocontrolador para executá-lo. Assim, inicialmente é proposta uma redução de ordem do

modelo do filtro LCL, onde é demonstrado matematicamente que o capacitor do filtro pode

ser considerado como uma dinâmica não modelada do tipo aditiva, resultando em um mo-

delo de primeira ordem. Com isso, pode-se projetar um controlador robusto adaptativo com

modelo de referência de primeira ordem, pois o grau relativo da parte modelada da planta

é um. Em seguida, propõem-se dois novos controladores robustos adaptativos, de com-

plexidade reduzida, totalmente em tempo discreto. A primeira nova estratégia, PI-RMRAC,

é um controlador PI (Proporcional-Integral) robusto adaptativo baseado em modelo de re-

ferência. Esta nova abordagem de controle é uma reformulação do vetor de parâmetros,

que, assim como a estratégia anterior, baseia-se em um modelo de referência de primeira

ordem. Já o segundo novo controlador proposto, um PI robusto adaptativo, rastreia dire-

tamente a referência, ou seja, não requer a implementação de um modelo de referência,

simplificando ainda mais o projeto do controlador. Neste controlador, a identificação dos

ganhos adaptativos equivale a estimar, indiretamente, os ganhos do sistema em malha fe-

chada. Ainda, as provas de estabilidade e robustez dos controladores, em tempo discreto,

são apresentadas. Além disso, para corroborar o desempenho das estratégias propostas,

os resultados experimentais são comparados com um controlador robusto adaptativo com

modelo de referência de grau relativo igual a três.

Palavras-chave: Controlador Robusto Adaptativo. Controlador Discreto no Tempo. Filtro

LCL. Modelo de Ordem Reduzida. Conversores Conectados à Rede Elétrica.





ABSTRACT

ROBUST ADAPTIVE CONTROLLERS FOR A THREE-PHASE
GRID-TIED 3-WIRE CONVERTER BY LCL FILTER

AUTHOR: Paulo Jefferson Dias de Oliveira Evald
ADVISOR: Hilton Abílio Gründling

This work presents new robust adaptive control strategies of adaptive robust controllers,

in discrete time, applied to the grid-injected currents control of a voltage-fed three-phase

three-wires static converter connected to the electrical grid with LCL filter. The application

of adaptive controllers on grid-tied converters is justified due to the uncertainties and pa-

rametric variations inherent to the grid impedance. However, typically, adaptive controllers

based on a reference model implemented for this application are complexes, because the

reference model need to has the same relative degree of modelled part of the plant, which

is equal to three, in continuous time, or relative degree equal to two, if discretised consi-

dering implementation delay. It implies on a complex control design and will require a high

processing capacity from microcontroller to execute it. Thereby, initially an order reduction

of LCL filter model is proposed, where is demonstrated mathematically that filter capacitor

can be considered as an unmodelled dynamics of additive type, resulting in an first order

model. With this, it is possible to design a robust adaptive controller with a first order re-

ference model, since the relative degree of the modelled part of the plant is one. Next,

two new robust adaptive controllers are proposed, entirely in discrete time. The first new

strategy, PI-RMRAC, is a robust PI (Proportional-Integral) controller based on a reference

model. This new control approach is a reformulation of the parameter vector, which, like

the previous strategy, is based on a first-order reference model. The second proposed new

controller, a robust adaptive PI controller, tracks straightforwardly the reference currents,

consequently it does not require the reference model implementation, further simplifying

the controller design. In this controller, the identification of adaptive gains is equivalent to

estimate, indirectly, the closed-loop system gains. Furthermore, the stability and robustness

proofs of controllers, in discrete time, are presented. In addition, to corroborate the propo-

sed strategies performance, the experimental results are compared with a robust adaptive

controller with a third-order reference model.

Keywords: Robust Adaptive Controller. Discrete-Time Controller. LCL Filter. Reduced

Order Model. Grid-tied Converters.
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1 INTRODUÇÃO

Atualmente, existe uma preocupação crescente ao redor do mundo sobre as limita-

ções de geração de energia e redução do uso de combustível fóssil devido o aquecimento

global (SIMS; ROGNER; GREGORY, 2003; BAO et al., 2012; KROPOSKI et al., 2017;

QAZI et al., 2019). Uma forma de lidar com tais limitações e aumentar a produção para

satisfazer a crescente demanda de energia é integrar fontes de energia renováveis na rede

de geração tradicional de energia (RAHEEM et al., 2016), uma vez que estas fontes de

energia são ambientalmente sustentáveis (TSENG; HUANG; SHIH, 2012; MORADPOUR;

ARDI; TAVAKOLI, 2017). Dessa forma, diversas fontes de energia limpa vem sendo cada

vez mais explorada ao redor do mundo (LISERRE; SAUTER; HUNG, 2010), tais como: so-

lar, eólica, geotérmica, biomassa e proveniente das ondas do mar e das marés (TSENG;

HUANG; SHIH, 2012; BAYINDIR et al., 2014; LIU, 2014; MORADPOUR; ARDI; TAVAKOLI,

2017; MAROTI et al., 2019). Logo, é inegável que, em um futuro próximo, o sistema de

geração de energia terá uma permeabilidade significativa das fontes de energias sustentá-

veis, para suprir a demanda de energia (ZHANG; HANG, 2019).

Tendo essa breve introdução em mente, nas subseções a seguir será apresentada

uma revisão da literatura que embasa este estudo. Neste trabalho, filtros para conexão

de conversores à rede elétrica, métodos de amortecimento de ressonância do filtro LCL e

controladores de corrente para conversores conectados à rede com filtro LCL serão apre-

sentados e analisados. Será dada uma atenção maior aos controladores adaptativos. Por

fim, serão discutidos os objetivos e contribuições propostas neste trabalho.

1.1 DIVERSIFICAÇÃO DA MATRIZ ENERGÉTICA

Desde o inicio da Segunda Revolução Industrial, na segunda metade do século XIX,

a demanda por energia elétrica vem crescendo e até então tem sido suprida em grande

parte por tecnologias convencionais de produção de energia baseada em combustíveis fós-

seis (SINGH et al., 2018). Entretanto, com o rápido desenvolvimento da sociedade humana

e produção industrial massiva, a demanda por energia é ainda mais intensa e o fim das re-

servas de óleo e carvão é uma realidade cada vez mais próxima (CARRASCO et al., 2006;

CHEN; LIU et al., 2019; FANG et al., 2019), uma vez que esses recursos são limitados.

Assim, mais e mais atenção tem sido dada para a geração de energia a partir de fontes

de energia limpa, tais como: solar, eólica e a proveniente das ondas do mar (CLÉMENT

et al., 2002; BERNHOFF; SJÖSTEDT; LEIJON, 2006; BEELS et al., 2007; LASSETER,

2007; YANG et al., 2010; YUAN; CHAI; LI, 2012; NOUSIAINEN et al., 2012; WANDHARE;

AGARWAL, 2014; ELSAYAD; MORADISIZKOOHI; MOHAMMED, 2018), que podem redu-

zir significativamente a dependência dos combustíveis fósseis (NOURELDEEN; HAMDAN,

2018; BROEER et al., 2018; BROUWER et al., 2015) e reduzir a emissão de Carbono (IDA;
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MURAKAMI; TANAKA, 2014; PADMANABAN et al., 2017).

Devido a isto e às políticas de conservação de energia e redução de emissões,

sistemas de geração de energia renovável vem sendo gradualmente integrado em larga

escala (MALINOWSKI et al., 2015; JHA, 2016; CHOWDHURY, 2016), para substituir, em

um futuro próximo, os sistemas de geração de energia tradicionais, tais como: térmica ou

nuclear (YI et al., 2018; KUZNIETSOV et al., 2019). Dentre os sistemas de energia renová-

veis, destacam-se: painéis solares, turbinas eólicas, células de combustível, conversores

de energia das ondas do mar, entre outros (BLAABJERG; CHEN; KJAER, 2004; CHEN;

GUERRERO; BLAABJERG, 2009; DREW; PLUMMER; SAHINKAYA, 2009; ZHANG et al.,

2012; MAROTI et al., 2019). Em especial, chama-se a atenção para a geração de energia

fotovoltaica e eólica (TSENG; HUANG; SHIH, 2012). Alguns dados mostram que de 2006 à

2016, a capacidade global acumulada de potência a partir da energia eólica e fotovoltaica

aumentaram de 74 GW para 487 GW e de 7 GW para 302 GW, respectivamente (DU et

al., 2018), as quais continuam a crescer significantemente (SURYADEVARA et al., 2019),

graças ao desenvolvimento das tecnologias da eletrônica de potência, que aumentam a

eficiência na conversão de energia (FARAKHOR; ABAPOUR; SABAHI, 2018). Entre elas,

a geração de energia fotovoltaica vem se popularizando rapidamente, uma vez que painéis

solares são facilmente instalados nas residências e podem reduzir significantemente os

custos mensais da conta de luz dos usuários (YANG; LU; ZHOU, 2007; LE et al., 2016).

Além disso, geração de energia a partir de fontes renováveis podem reduzir custos opera-

cionais e ambientais, se comparados com a geração convencional de energia baseada em

combustível fóssil (NAHAVANDI et al., 2014), a qual não mostra tendência em reduzir seus

custos de produção (TWIDELL; WEIR, 2015; KÅBERGER, 2018).

Outro fator que contribui para a diversificação da matriz energética é que, mesmo

com todo o progresso que a humanidade vive hoje em dia, ainda existem lugares remotos

no mundo que não tem acesso à eletricidade, ou quando tem, é mantido por um curto

período de tempo conectado à rede (CHAUREY; RANGANATHAN; MOHANTY, 2004; AR-

RIAGA; CAÑIZARES; KAZERANI, 2014; AKARE et al., 2017; TIWARI; SINGH; GOEL,

2018). Ainda, destaca-se que grande parte dessas localidades isoladas são ricas em fon-

tes de energia limpa, as quais podem suprir tais áreas através de sistemas de potência

isolados (NEHRIR et al., 2011), uma vez que sistemas com capacidade de geração de

10 MW já são uma realidade (ISLAM; GUO; ZHU, 2013). Assim, geradores de energia

renováveis, distribuídos na rede de energia, emergem como uma solução viável para o

desenvolvimento global, desde os requisitos industriais até as necessidades em vilarejos

remotos (RAHBAR; CHAI; ZHANG, 2016; CRAMER et al., 2019).

Entretanto, sabe-se que a energia gerada a partir de fontes renováveis de ener-

gia é variável, pois as fontes primárias são diretamente dependentes do clima, que varia

continuamente (DU et al., 2018; WANG et al., 2017b). Assim, conversores eletrônicos de

potência são geralmente utilizados para integrar a fonte primária à rede elétrica e regular
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apropriadamente a potência de saída (STOREY; WILSON; BAGNALL, 2013; ZENG et al.,

2013; QIN et al., 2014; KABIR et al., 2014; KHWAN-ON; KONGKANJANA, 2017), sendo

hoje em dia a principal forma de conexão utilizada neste nicho de aplicação (WANG et al.,

2017a; MASSING et al., 2017; TAMBARA et al., 2017; GUAN et al., 2018), principalmente

conversores estáticos alimentados em tensão empregando modulação por PWM (Pulse

Width Modulation) (GU et al., 2012; KANTAR; HAVA, 2016; ZHANG et al., 2016).

Para suprir tal necessidade, diferentes topologias de conversores vem sendo desen-

volvidas e testadas com objetivo de realizar a integração dos sistemas de energia renovável

à rede elétrica com menos perdas (IYER; BARANWAL; MOHAN, 2016). Entretanto, em-

bora existam dispositivos comerciais eficientes, por mais desenvolvido que o sistema de

potência seja, garantir a qualidade da energia e manter a operação em condições está-

veis são sempre desafios intrínsecos à tal tecnologia (ZHANG; HANG, 2019). Além disso,

como geralmente a geração de energia renovável é empregada em larga escala, para ob-

ter maior modularidade, os conversores devem ter a capacidade de terem sua potência

de saída controlada individualmente, o que também reduz a complexidade do seu controle

(QIN et al., 2014; FEMIA et al., 2008; WALKER; SERNIA, 2004).

Em se tratando da qualidade da energia gerada, filtros passivos são comumente

empregados como interface entre os conversores estáticos e a rede elétrica, para reduzir

a taxa de distorção harmônica (THD - Total Harmonic Distortion) produzida pela comu-

tação dos conversores (TWINING; HOLMES, 2003), mantendo-a de acordo com norma

específica (LI; ZHU, 2014). Para interconexão de recursos de geração distribuídos na rede

elétrica, a norma vigente é a IEEE 1547 Standard (IEEE, 2018).

1.2 FILTROS PARA CONEXÃO DE CONVERSORES À REDE ELÉTRICA

Para realizar a conexão de conversores à rede elétrica, frequentemente empregam–

se filtros passivos de potência. Isso se torna necessário, pois conversores estáticos alimen-

tados em tensão modulados por PWM apresentam alto conteúdo harmônico de tensão na

saída, o qual se reflete na corrente (MASSING, 2013; AMAMRA et al., 2016; XIN et al.,

2017). Isto é, para manter as correntes harmônicas provenientes das comutações abaixo

dos níveis estabelecidos por normas, tais como IEEE 1547 (IEEE, 2018), realiza-se a cone-

xão dos conversores à rede através de filtros, geralmente L ou LCL (TWINING; HOLMES,

2003), embora haja outras estruturas possíveis, tais como LC (CALZO et al., 2014; BAI

et al., 2016; LIU et al., 2017), CL (LOH; HOLMES, 2005) e LLCL (WU; HE; BLAABJERG,

2011; AZANI et al., 2014; PARK; BURKART, 2018).

Para definir qual o filtro mais adequado para aplicação, há regras importantes a se-

rem consideradas, tais como: o investimento para instalação, características estruturais e

supressão da THD (SOLAS et al., 2012). Entre os dois filtros mais populares, a conexão

com filtro LCL apresenta maior vantagem, em relação à conexão com filtro L, devido a sua

maior atenuação das harmônicas de alta frequência, que são provenientes da modulação
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PWM na tensão de saída do conversor (LISERRE; BLAABJERG; HANSEN, 2005; TEO-

DORESCU; LISERRE; RODRÍGUEZ, 2011; LIMA et al., 2018). Esta atenuação é de -60

dB/década, enquanto no filtro L a atenuação é de apenas -20 dB/década. Além disso, em-

bora o filtro LCL possua uma topologia mais complexa que o filtro L, é construído utilizando

elementos reativos menores. Devido a isto, é um filtro de menor custo, peso, frequência

de comutação e menor consumo de potência reativa na frequência fundamental da rede

(LISERRE; BLAABJERG; TEODORESCU, 2007; SHEN et al., 2008; ZHAO; CHEN, 2009;

DANNEHL; FUCHS; THØGERSEN, 2010; JUNIOR et al., 2014; TANG et al., 2015; SU et

al., 2019). Dessa forma, neste trabalho, o filtro LCL é utilizado como interface entre um

conversor trifásico estático alimentado em tensão a três fios e a rede elétrica.

Entretanto, vale a pena ressaltar que os elevados picos de ressonância no filtro LCL

em frequências incertas, podem levar o sistema de controle de corrente à instabilidade

(TEODORESCU; LISERRE; RODRÍGUEZ, 2011; HAN et al., 2017), consequentemente re-

duzindo a qualidade da energia da rede (LISERRE; TEODORESCU; BLAABJERG, 2006;

MOHAMMADI et al., 2019). Na literatura existem técnicas para amortecer esse pico de

ressonância, tais como: uso de amortecimento passivo e uso de amortecimento ativo

(MOHAMMADI et al., 2019). O método de amortecimento passivo é dependente das ca-

racterísticas da rede no ponto de acoplamento comum, PCC (Point of Common Coupling),

que em alta potência acarreta em alto custo da energia. Neste método, um resistor é

conectado em série com o capacitor do filtro, o que amortece as oscilações de corrente

(ZHANG et al., 2006). Entretanto, esse método aumenta as perdas de energia e diminui a

atenuação das harmônicas de alta ordem (PENA-ALZOLA et al., 2012). Já, o método com

amortecimento ativo, é baseado na aplicação de algum controlador, o que evita adicionar

componentes passivos ao sistema para mitigação dos picos de ressonância do filtro LCL

(SERPA et al., 2005; SERPA et al., 2007). Esse método pode ser classificado em duas

classes: emulação de uma resistência virtual paralela ao capacitor do filtro LCL e amorte-

cimento ativo propriamente dito (GUZMAN et al., 2016). No método com resistência virtual,

é necessário a medida da corrente e tensão do capacitor para realimentar uma estratégia

de controle de corrente (LIU et al., 2011; PAN et al., 2013; GUZMAN et al., 2015; WANG;

BLAABJERG; LOH, 2015; MOHAMMADI et al., 2019). Já no método de amortecimento

propriamente dito, não há emulação do resistor virtual, e projetam-se técnicas digitais de

controle para mitigação da ressonância do filtro.

1.3 ESTRATÉGIAS DE CONTROLE DE CORRENTE INJETADA NA REDE

Intrinsecamente aos sistemas de potência, as estratégias de controle regem a efici-

ência de qualquer sistema de geração de energia renovável. Recentes avanços no controle

digital tem impulsionado, globalmente, novas abordagens de controle das correntes inje-

tadas na rede. Por décadas, o controle linear em cascata foi a principal técnica aplicada

à eletrônica de potência (ANG; CHONG; LI, 2005). Entretanto, tal estratégia apresenta



35

desvantagens críticas, tais como: estrutura complexa para projeto de múltiplas malhas

de realimentação e modulação, bem como exaustivo ajuste de parâmetros (SHAN et al.,

2018). Além disso, para um rápido rastreamento de corrente, geralmente altos ganhos

são requeridos, o que pode levar a malha de controle a se tornar marginalmente estável e

inserir atraso de fase no rastreamento de corrente (EREN et al., 2016).

Para lidar com tal problema, na literatura, dois controladores clássicos eram geral-

mente empregados: controladores PI (Proporcional-Integral) e controladores PR (Proporcio-

nal-Ressonante). Os controladores PI são empregados em eixos síncronos de referência,

que asseguram um controle de corrente com transitório suave e boa resposta em regime

permanente. Já os controladores PR são empregados em eixos estacionários, que in-

troduzem um ganho infinito em frequências específicas, com objetivo de rejeitar distúrbios

nestas frequências, bem como eliminar erros de regime permanente (JUNIOR et al., 2014).

No geral, os controladores PR garantem uma boa resposta transitória. Entretanto, assim

como os controladores PI e PR, outras abordagens se destacaram ao mitigar a ressonân-

cia do filtro LCL. Essas estratégias apresentam como principal vantagem em relação a

essas técnicas clássicas, manter uma robustez em maiores faixas de operação. Assim,

diversificando a gama de controladores utilizados para melhorar a qualidade da corrente

injetada na rede, dentre elas:

• Controlador PI (LINDGREN; SVENSSON, 1998; YUAN et al., 2002; TWINING; HOL-

MES, 2003; DANNEHL; WESSELS; FUCHS, 2008; AHMED et al., 2009; DANNEHL

et al., 2010; DANNEHL; FUCHS; THØGERSEN, 2010; KIPKE; CHHOR; SOURKOU-

NIS, 2018; SAÏD-ROMDHANE et al., 2016);

• Controlador PR (FUKUDA; YODA, 2001; ZMOOD; HOLMES, 2003; TEODORESCU;

BLAABJERG; LISERRE, 2004; YAN et al., 2008; SHEN et al., 2009; LIU et al., 2009;

SHEN et al., 2010; ZENG; RASMUSSEN, 2010; LI et al., 2012; EREN et al., 2012;

HUANG et al., 2012; LI et al., 2013);

• Controlador PI com Controlador Ressonante (LISERRE; TEODORESCU; BLAAB-

JERG, 2006; SHEN et al., 2010; JIA; ZHAO; FU, 2013; LAKSHMANAN; RAJPU-

ROHIT; JAIN, 2015; FANTINO; BUSADA; SOLSONA, 2017; MAHMUD; RAHMAN,

2018);

• Controlador Deadbeat (MALESANI; MATTAVELLI; BUSO, 1999; MORENO et al.,

2009; NISHIDA; AHMED; NAKAOKA, 2013a; DENG et al., 2014; HE et al., 2016b);

• Controlador Quasi-PI baseado em referência síncrona (ZHOU et al., 2016);

• Malha dupla com Controlador PI e Controlador Repetitivo (GAO et al., 2018a);

• Controlador Repetitivo (TZOU et al., 1997; BURUP; ENJETI; BLAABJERG, 2001;

SIRAN; ZHENGYU, 2010; LIU et al., 2012; TENG et al., 2013; ZENG et al., 2014;
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ZHAO et al., 2016; JIN et al., 2017; GAO et al., 2018b);

• Controlador Ótimo (MARIETHOZ; BECCUTI; MORARI, 2008; HUERTA et al., 2011;

KHAJEHODDIN; KARIMI-GHARTEMANI; EBRAHIMI, 2017; MACCARI et al., 2015);

• Controlador Robusto (GABE; MONTAGNER; PINHEIRO, 2009; MACCARI et al., 2012;

XU; XIE; TANG, 2013; MACCARI et al., 2014; JUNIOR et al., 2014; MACCARI et al.,

2015; GUZMAN et al., 2016; SAMPAIO et al., 2016; SADABADI et al., 2017; BEN-

RABAH; XU; GAO, 2018; WANG et al., 2018; KOCH et al., 2019a; KOCH et al.,

2019b);

• Controlador por Modos Deslizantes (FUCHS; DANNEHL; FUCHS, 2010; HAO et al.,

2012; GUZMAN et al., 2013; HAO et al., 2013; VIEIRA et al., 2014b; VIEIRA et

al., 2014a; KOMURCUGIL et al., 2015; GUZMAN et al., 2016; VIEIRA et al., 2017;

GUZMAN et al., 2017; ALTIN et al., 2018; MARTINS et al., 2019);

• Controlador Preditivo (AHMED et al., 2010; NISHIDA; AHMED; NAKAOKA, 2013b;

SCOLTOCK; GEYER; MADAWALA, 2013; ZHANG et al., 2015; PANTEN; HOFF-

MANN; FUCHS, 2015; LIU et al., 2017; FALKOWSKI; SIKORSKI, 2017; BOSCH;

STAIGER; STEINHART, 2017; JUDEWICZ et al., 2018; LEITNER et al., 2018; GUZ-

MAN et al., 2018).

Essas abordagens são baseadas em controladores de ganhos fixos. Porém, ressalta-

se que as indutâncias do filtro LCL, do lado do conversor e do lado da rede, podem variar

devido a influência da permeabilidade magnética do núcleo, que é função da magnitude

da corrente do lado do conversor e devido a potência de curto-circuito no PCC, respec-

tivamente (MASSING et al., 2012). Logo, os controladores de ganho fixo podem ter seu

desempenho significativamente degradado quando ocorrem variações na impedância da

rede, que forçam o sistema de controle a atuar fora da faixa de operação projetada (FLORA;

GRÜNDLING, 2008; TAMBARA et al., 2011; KHORRAMABADI; BAKHSHAI, 2014), pois

sua margem de estabilidade é dependente das características da rede e sua habilidade

de supressão de harmônicas é restrita (GAO et al., 2018a). Por exemplo, para um con-

trolador PI aplicado na mitigação da ressonância do filtro LCL, a estabilidade somente é

garantida se a frequência de ressonância do filtro LCL estiver entre um quarto e metade

da frequência de amostragem (DANNEHL; WESSELS; FUCHS, 2008).

Nesse ponto, os controladores adaptativos se diferenciam em relação aos contro-

ladores de ganhos fixos, pois ajustam seus ganhos em tempo real, sendo adequados

para tratar plantas com parâmetros incertos, variações paramétricas e dinâmicas não-

modeladas. Além disso, tais controladores tem a capacidade de rejeitar distúrbios exóge-

nos sem a necessidade de incorporar malhas adicionais de controle, tais como os contro-

ladores PR ou PI em eixos síncronos convencionais. Destaca-se que controladores adap-

tativos são divididos em duas classes: diretos (IOANNOU; TSAKALIS, 1986a; IOANNOU;
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SUN, 2012), onde os parâmetros do controlador são computados para rastrear a saída de

um modelo de referência previamente projetado, e indiretos (ÅSTRÖM, 1988), onde um

algoritmo de adaptação estima os parâmetros da parte modelada da planta, para, então

calcular a lei de controle utilizando os parâmetros estimados. Os controladores indiretos

apresentam maior complexidade e custo computacional para estimação dos parâmetros

desconhecidos da planta. Além disso, em alguns casos, tais controladores podem requerer

elevados valores da ação de controle durante a adaptação dos ganhos, os quais podem

ser saturados na prática, bem como apresentar problemas de singularidade na inversão

online da matriz necessária para a resolução da equação Diofantina (MASSING, 2013),

inviabilizando sua aplicação. Assim, para os casos em que o modelo da planta for sufici-

entemente conhecido, a abordagem direta torna-se vantajosa, por reduzir a complexidade

de projeto e esforço computacional.

Na literatura, encontra-se um volume significativamente pequeno de trabalhos em-

pregando técnicas de controle adaptativo como métodos ativos da mitigação da resso-

nância do filtro LCL, devido à complexidade de projeto e custo computacional requerido

para sua implementação experimental. Convencionalmente, plantas cujo grau relativo de

sua função de transferência for elevado, requerem controladores adaptativos cujo projeto

naturalmente torna-se complexo, uma vez que a função de transferência do modelo de re-

ferência deve ter o mesmo grau relativo da função de transferência da parte modelada da

planta. Se esse grau relativo for elevado, o controlador irá requerer elevada capacidade de

processamento, o que pode inviabilizar a sua execução em microcontroladores comerciais.

Outra não trivialidade da implementação de um controlador adaptativo em tempo

discreto para a planta em estudo, é a fase não mínima do modelo discretizado, que viola

uma das hipóteses que deve ser satisfeita pelo controlador durante seu projeto. De (ÅS-

TRÖM; HAGANDER; STERNBY, 1984), sabe-se que plantas no tempo contínuo com grau

relativo maior do que dois, quando discretizadas pela Transformada Z, apresentam zeros

fora do circulo de raio unitário no plano Z, caracterizando uma planta de fase não-mínima.

Tipicamente, o filtro LCL é modelado como uma planta de terceira ordem com grau relativo

igual a três, no tempo contínuo. Em contraste às plantas de fase mínima, onde o efeito dos

zeros pode ser cancelado inserindo polos estáveis, em plantas de fase não-mínima essa

abordagem é inviável. Na literatura existem algumas técnicas que lidam com tal problema,

tais como as abordagens mostradas nos seguintes trabalhos (ÅSTRÖM; WITTENMARK,

1980; ELLIOTT, 1982; ELLIOTT; GOODWIN, 1984; JANECKI, 1987; KIM; CHOI, 1987).

Entretanto, essas técnicas tornam os projetos de controle ainda mais complexos, pois au-

mentam significativamente a quantidade de parâmetros do controlador e não garantem

rastreamento assintótico da saída do modelo de referência (MASSING, 2013).

Outro ponto importante a discutir é a estabilidade de controladores adaptativos. Na

literatura encontram-se diversos trabalhos sobre a estabilidade robusta de controladores

adaptativos (NARENDRA; LIN; VALAVANI, 1990; ROHRS et al., 1982; IOANNOU; TSA-
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KALIS, 1986a; NARENDRA; ANNASWAMY, 1987; LOZANO; COLLADO; MONDIE, 1990),

entre outros. Entretanto, ao implementar um controle adaptativo digitalmente, tais provas

de estabilidade não consideram aspectos da implementação experimental, como o atraso

de transporte e a retenção de amostras. Assim, surgiram alguns trabalho na literatura pre-

ocupados com tais aspectos, uma vez que ao incluí-los na prova de estabilidade, tem-se a

garantia da estabilidade em tempo discreto. Dentre os trabalhos destacam-se (ORTEGA;

PRALY; LANDAU, 1985; IOANNOU; TSAKALIS, 1986c; SALGADO; GOODWIN; MIDDLE-

TON, 1988; DATTA, 1992; STEFANELLO, 2010; GRÜNDLING, 1995; MASSING, 2013;

TAMBARA, 2014; KANIESKI et al., 2015). Porém, ressalta-se que, devido a estrutura dos

controladores robustos e adaptativos serem não-lineares, o desenvolvimento de suas pro-

vas de estabilidade torna-se uma tarefa não trivial (MASSING, 2013).

Ainda, vale a pena ressaltar que controladores apenas adaptativos podem apre-

sentar um fenômeno chamado bursting, que é uma espécie de instabilidade local, que

ocorre rapidamente e em instantes isolados (ROHRS et al., 1982). Tal fenômeno tornou

as técnicas de controle adaptativas menos atrativas. Entretanto, esse fenômeno pode ser

evitado ao utilizar outras modificações no identificador, tais como a projeção, usado em

(IOANNOU; TSAKALIS, 1986c). Além disso, algumas técnicas já bem conceituadas para

incorporar robustez a lei de adaptação são: modificação-σ, zona morta, modificação-ε1,

entre outras que podem ser encontradas em (EDGART, 1979; PETERSON; NARENDRA,

1982; IOANNOU; KOKOTOVIC, 1984; SASTRY, 1984; IOANNOU; KOKOTOVIC, 1984; IO-

ANNOU; TSAKALIS, 1986a; GOODWIN; SIN, 2014). Pode-se ainda incorporar um sinal de

majoração, similar a um normalizador, na lei de adaptação, o que assegura a limitação de

todos os sinais internos do sistema em malha fechada, que garantem a robustez global do

controlador frente a distúrbios limitados. Com tais modificações de robustez, tem-se então

os controladores MRAC robustos ou RMRAC (Robust Model Reference Adaptive Control).

Mesmo frente às adversidades discutidas, estratégias adaptativas são desenvol-

vidas e aplicadas aos conversores conectados à rede por filtro LCL e apresentam bom

desempenho, atendendo aos requisitos impostos pela norma IEEE 1547. A seguir são

discutidos os trabalhos encontrados na revisão bibliográfica deste trabalho.

Em (LIU et al., 2019), os autores propuseram um controle PID (Proporcional-Inte-

gral-Derivativo) adaptativo indireto, baseado em um observador de estados juntamente

com um observador de distúrbios. Os autores mostraram que o controlador PID de ganhos

fixos baseado em observador de distúrbios tem seu desempenho degradado em regime

transitório. Assim, os autores propuseram adaptar os ganhos do PID online através de

um algoritmo steepest descent de auto-aprendizado. Através de simulações e resultados

experimentais, o controlador foi validado e apresentou uma melhoria na estabilidade do

controlador, além de uma maior supressão dos distúrbios exógenos.

Em uma outra abordagem, em (HE et al., 2016a), um controlador adaptativo indireto

baseado na sensitividade do sistema foi proposto. Neste trabalho, os autores desenvolve-
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ram uma nova regra para atualização dos parâmetros do controlador através da eliminação

da sensitividade do erro, que requer a estimação da impedância da rede, conforme mos-

trado em (CÉSPEDES; SUN, 2012). A estratégia foi validada através de simulações de

um inversor conectado à uma rede fraca por filtro LCL. Por fim, os autores defendem que

a técnica adaptativa desenvolvida pode ser aplicada aos diferentes sistemas de controle,

tais como PI ou PR. Alternativamente, em (CESPEDES; SUN, 2014), um controlador Gain

Scheduling adaptativo indireto baseado na estimativa online da impedância da rede foi pro-

posto. Tal estimativa é dada pelo método de análise da resposta ao impulso, programada

no DSP (Digital Signal Processor ). Já para adaptação, um algoritmo baseado na análise

de estabilidade pelo método de Routh-Hurwitz é usado para derivar analiticamente os li-

mites da operação estável de sistemas interconectados. Com objetivo de simplificar as

derivações analíticas, a impedância da rede foi assumida predominantemente indutiva nas

baixas frequências. Através de resultados experimentais, uma melhoria na estabilidade do

sistema pode ser observada.

Outro trabalho significativo é (BENRABAH et al., 2019), onde um PI baseado em

filtro rejeita-faixa (Notch Filter) adaptativo indireto foi proposto para mitigar os picos de res-

sonância do LCL. De modo geral, o algoritmo estima a impedância da rede pela variação

de potência ativa e reativa do inversor para gerar dois pontos de operação. A estratégia

proposta apresentou desempenho satisfatório, ou seja, que atende as normas de injeção

de corrente à rede. Entretanto, apenas resultados de simulação, em tempo contínuo, fo-

ram apresentadas e as provas de estabilidade não foram demonstradas. Diferentemente

dos trabalhos anteriores, em (ESPI et al., 2010), uma combinação de controle deadbeat e

adaptativo indireto foi proposto, resultando em um sistema de controle que assegura erro

nulo em regime permanente. Neste trabalho, ambos controladores atuam em paralelo e

uma estimação da parte resistiva do filtro é calculada a cada iteração. De modo geral, o

controlador proposto mantém a resposta rápida, típica dos controladores deadbeat e ponto

de operação variável, típico dos controladores adaptativos.

Em se tratando de controladores adaptativos por modelo de referência, em (MAS-

SING et al., 2012; MASSING, 2013), foi proposto uma estratégia MRAC direta, discreto no

tempo, com abordagem via realimentação de estados, para controle de corrente do lado

do conversor e uma estratégia robusto adaptativa para controle das correntes do lado da

rede, respectivamente. Nestes trabalhos, um modelo de referência de segunda ordem foi

utilizado para o projeto do controlador. Resultados de simulação e experimentais foram

apresentados para validar os controladores propostos, os quais obtiveram rastreamento

rápido de referência e adequada rejeição aos distúrbios da rede. Já nos trabalhos (TAM-

BARA et al., 2013; TAMBARA, 2014; TAMBARA et al., 2017), um RMRAC, cujo modelo

de referência escolhido foi de terceira ordem, com algoritmo de adaptação baseado em

RLS (Recursive Least Squares) modificado foi proposto para controlar as correntes in-

jetadas na rede. A abordagem foi desenvolvida em tempo discreto, incluindo atraso de
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implementação no modelo da planta, para o projeto do sistema de controle. Em ambos

trabalhos, resultados experimentais mostraram que os controladores são robustos e apre-

sentam rastreamento rápido de referência. Entretanto, devido ao uso de um algoritmo RLS

para adaptação paramétrica, tal controlador requer elevada capacidade de processamento

para sua execução, devido as multiplicações e inversões matriciais necessárias para exe-

cução do algoritmo. Alternativamente, um RMRAC, também baseados em realimentação

de estados, porém utilizando um algoritmo Gradiente modificado foi proposto em (EVALD;

TAMBARA; GRÜNDLING, 2020b). Este controlador também utilizou um modelo de refe-

rência de terceira ordem, com grau relativo igual a três, em tempo discreto, porém, ao

substituir o algoritmo de adaptação de RLS para gradiente, o projeto do controlador foi

simplificado. Resultados de simulação foram apresentados, onde verifica-se que além da

redução do custo computacional, este controlador mantém o desempenho dos anteriores.

Por outro lado, em (DURGANTE; PLOTZKI; STEFANELLO, 2013), um controlador

multi-malhas é proposto para controlar as correntes do lado da rede de um conversor co-

nectado por filtro LCL. A estratégia proposta é composta por um MRAC, discreto no tempo,

com algoritmo de adaptação do tipo Gradiente como malha externa, para a compensação

de distúrbios, e um Controlador Proporcional como malha interna, baseado na realimen-

tação das correntes dos capacitores. Através de simulações, os autores mostraram que

o controle tem bom desempenho para rastreamento de referência, rejeita adequadamente

distúrbios exógenos provenientes da rede elétrica e não perde desempenho ao ocorrer

variação paramétrica da indutância da rede. Porém, não foram apresentadas provas de

estabilidade do algoritmo de controle proposto.

Já nos trabalhos de (STEFANELLO; MASSING; VIEIRA, 2015; TAMBARA; SCHE-

RER; GRÜNDLING, 2018), os autores propuseram novas estratégias robustas adaptativas

diretas híbridas de MRAC e Controlador por Modos Deslizantes (SMC - Sliding Mode Con-

trol), em tempo discreto. No primeiro trabalho, os autores projetaram uma malha interna

de controle das correntes do lado do conversor com SMC e uma malha externa MRAC

para rejeição de distúrbio, que também é usada para geração das correntes de referência

da malha interna de controle. A superfície de deslizamento do SMC foi o erro de rastre-

amento da corrente do lado do conversor e o sistema em malha fechada resultante foi

utilizado para o projeto do MRAC robusto por realimentação de estados. Para tal, em

(STEFANELLO; MASSING; VIEIRA, 2015), um modelo de referência de quarta ordem foi

definido. Os resultados apresentados mostraram que o controlador proposto rastreia a re-

ferência com duas amostras de atraso e é robusto aos distúrbios exógenos e variações

paramétricas da rede. Já no segundo trabalho, os autores propuseram uma única malha

de controle, onde a contribuição SMC é adaptada por um algoritmo do tipo Gradiente, as-

sim como a parcela MRAC do controlador. Nesse trabalho, a superfície de deslizamento é

o erro de rastreamento das correntes do lado da rede e o modelo de referência definido foi

de terceira ordem. A contribuição SMC adaptativa atuou nos transitórios, tendo maior atu-
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ação nos instantes em que ocorre variação paramétrica da impedância da rede, tendendo

a zero quando o sistema entra em regime permanente. Em ambos os trabalhos, os auto-

res mostraram que o controladores híbridos propostos tem potencial de aplicabilidade para

conexão de conversores à rede por filtro LCL, entretanto apenas resultados de simulação

foram apresentados e as provas de estabilidade não foram demonstradas. Além disso, am-

bos controladores são baseados na realimentação de estados, o que requer um conjunto

elevado de sensores para sua aplicação. Ainda, em se tratando de controladores RMRAC

híbridos, em (KANIESKI et al., 2015), foi proposto uma estratégia combinando RMRAC

direto e regulador linear quadrático, em tempo discreto. Neste trabalho, o regulador linear

quadrático lida com os distúrbios exógenos e o RMRAC é utilizado para garantir estabili-

dade e robustez frente às dinâmicas não modeladas da planta. O algoritmo de adaptação

utilizado foi do tipo Gradiente. Um exemplo numérico e as provas de estabilidade foram

apresentadas para validar o controlador proposto. Outros trabalhos importantes da litera-

tura são (STEFANELLO, 2010; STEFANELLO; GRÜNDLING, 2011), onde uma estratégia

RMRAC direta com adaptador de estrutura variável, integrado a um algoritmo do tipo Gradi-

ente foi proposto, com abordagem entrada-saída. O controlador desenvolvido foi aplicado

em um filtro ativo de potência, onde foi observado uma adaptação paramétrica mais rápida

que o RMRAC, graças as contribuições da parcela de estrutura variável. Além disso, as

provas de estabilidade foram detalhadamente demonstradas pelos autores.

Já em (HONG; TAO, 2018), os autores propuseram um MRAC robusto direto mul-

tivariável por realimentação de estados aplicado a um sistema fotovoltaico conectado à

rede por LCL. Neste trabalho apenas resultados de simulação foram apresentados, onde

foi observado uma boa convergência dos parâmetros utilizando um algoritmo do tipo gra-

diente, com sinal majorante para garantir robustez. O controle proposto foi simulado em

tempo contínuo e as provas de estabilidade foram brevemente discutidas. Em seguida,

os mesmos autores modificaram o controlador para uma abordagem entrada-saída, tam-

bém direta, em (HONG; TAO; WANG, 2018). Novamente, apenas resultados de simulação

foram apresentados como validação do desempenho do controlador proposto.

Finalmente, em (EVALD; TAMBARA; PINHEIRO, 2018; EVALD; TAMBARA; GRÜN-

DLING, 2020a), um RMRAC usando modelo de referência de primeira ordem foi proposto.

Para tal, os autores consideram a parte modelada da planta como uma função de transfe-

rência de primeira ordem e as demais dinâmicas são consideradas como dinâmicas não-

modeladas do tipo aditiva. Para tal, as dinâmicas do capacitor são negligenciadas durante

a modelagem. Tanto as provas de estabilidade e robustez quanto resultados experimentais

foram apresentados. Além disso, uma comparação do tempo de execução e quantidade

de operações deste controlador e de um RMRAC com modelo de referência com grau

relativo igual a três foi apresentado, onde observou-se desempenho equivalente em ter-

mos de THD, erro de rastreamento e sobressinal. Na Figura 1.1 é mostrado um diagrama

organizando a revisão dos controladores adaptativos discutidas até o presente momento.
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Figura 1.1 – Controladores adaptativos aplicados a conversores estáticos conectados a
rede e filtro LCL

Controladores Adaptativos

Indiretos Diretos

PID + observador de 

distúrbios (LIU et al., 2019)

PI baseado na sensitividade 

(HE et al., 2016a)

Gain Scheduling 

(CESPEDES; SUN, 2014)

PI + notch filter

 (BENRABAH et al., 2019)

Deadbeat

 (ESPI et al., 2010)

MRAC real. estados

 (MASSING et al., 2012, MASSING, 2013)
2ª ordem Least Squares

RMRAC real. estados e entrada-saída

 (TAMBARA et al., 2013, TAMBARA, 2014, 

TAMBARA et al., 2017)
3ª ordem RLS modificado

Multi-malha: MRAC+P

 (DURGANTE; PLOTZKI; 

STEFANELLO, 2013)

2ª ordem Gradiente modificado

v

v

x

x

x

x

x

x

Multi-malha: MRAC+SMC

 (STEFANELLO; MASSING; VIEIRA, 2015)
4ª ordem Gradiente modificadox

RMRAC+SMC (TAMBARA; SCHERER; 

GRÜNDLING, 2018)
3ª ordem Gradiente modificadox

RMRAC+LQR  (KANIESKI et al., 2015) 3ª ordem Gradiente modificadov

RMRAC real. est. (EVALD; TAMBARA; 

PINHEIRO, 2018; EVALD; TAMBARA; 

GRÜNDLING, 2020)

3ª ordem Gradiente modificadox

MRAC MIMO  (HONG; TAO, 2018, HONG; 

TAO; WANG, 2018)
3ª ordem Gradiente modificadov

Análise de 

estabilidade

Ordem 

do modelo de 

referência Identificador

VS-RMRAC

 (STEFANELLO, 2010; STEFANELLO; 

GRÜNDLING, 2011)

2ª ordem Gradiente modificadov

x: não

v: sim

Legenda

: controle em tempo contínuo e 

resultados de simulação 

: controle em tempo discreto e 

resultados de simulação

: controle em tempo contínuo e 

resultados experimentais 

: controle em tempo discreto e 

resultados experimentais 

1ª ordem Gradiente modificadox
RMRAC (EVALD; TAMBARA; 

GRÜNDLING, 2020)

Fonte: Autor.

Em se tratando especificamente de controladores PI ou PID baseados em MRAC

ou RMRAC, poucos trabalhos estão disponíveis na literatura, diferentemente dos trabalhos

focados em otimização dos ganhos através de técnicas de aprendizado, tais como: algo-

ritmos genéticos (LI et al., 2007; ELMAS; YIGIT, 2007; BORIN et al., 2020; OSÓRIO et al.,

2018), atualização dos ganhos através de redes neurais artificiais (SHU; PI, 2000; WANG;

FONG; CHANG, 2001; POULTANGARI; SHAHNAZI; SHEIKHAN, 2012; MOHAMED et al.,

2019) e lógicas nebulosas (Fuzzy) (ARULMOZHIYALY; BASKARAN, 2010; SOLIMAN et

al., 2018a; SOLIMAN et al., 2018b). Assim, a revisão bibliográfica de tais controladores

foi expandida para outras aplicações além do filtro LCL, pois o controlador PI baseado

em modelo de referência é objeto de estudo deste documento. Dentre os trabalhos, uma

abordagem direta é adotada em (MUNADI; NANIWA; TANIAI, 2016; AZZAM; ELHUSSEIN;

MOUAWIA, 2015), onde a ação de controle de um PID de ganhos fixos é adaptada por

MRAC. Em (MUNADI; NANIWA; TANIAI, 2016), este controlador foi aplicado ao controle
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de velocidade de um motor CC. Já em (AZZAM; ELHUSSEIN; MOUAWIA, 2015), este

controlador foi aplicado em uma planta genérica de segunda ordem. Em ambos trabalhos

apenas simulações foram apresentadas, em tempo continuo, e as provas de estabilidade

não foram discutidas. Além disso, a lei de adaptação usada foi a regra MIT, sem qualquer

termo para garantir robustez da lei de controle adaptativa e evitar o fenômeno bursting.

Já em (KANGWANRAT; TIPSUWANNAPORN; NUMSOMRAN, 2010), um controla-

dor PI baseado em MRAC, em tempo continuo, foi proposto para regulação do nível de

líquidos em tanques acoplados industriais. Neste trabalho, os autores também utilizaram

a regra MIT, para adaptar os ganhos do PI, e novamente nenhuma técnica de robustez

foi incorporada ao controlador. Entretanto, resultados experimentais foram apresentados

para validar o controlador proposto. De forma similar, foi proposto em (SINGH; KUMAR,

2015), um controlador PID adaptativo direto, também baseado na regra MIT, contínuo no

tempo e sem termos incorporados na lei de controle para assegurar robustez. Neste tra-

balho, o controlador foi aplicado em um levitador magnético. Resultados experimentais

foram apresentados para validar o controle, porém as provas de estabilidade não foram

discutidas. Ainda, em (ZHU; GAO; ZHANG, 2014), um método indireto do controlador PI

baseado em MRAC foi proposto, novamente apenas no tempo contínuo e sem termos de

robustez para garantir a estabilidade do controlador. Entretanto, as provas de estabilidade

foram discutidas e o identificador usado foi um LS recursivo.

Finalmente, um PI robusto adaptativo que rastreia diretamente o sinal de referência

foi proposto em (EVALD et al., 2020). Naquele trabalho foi desenvolvido um novo controla-

dor a partir do PI discreto no tempo, utilizando a teoria do RMRAC. Ainda, foi incorporado

à estratégia de controle termos para assegurar a robustez desse algoritmo, sendo eles:

um sinal majorante, usado para limitar todos os sinais em malha fechada do sistema, e

a modificação-σ, utilizada para evitar divergência dos parâmetros adaptativos. As provas

de estabilidade e robustez em tempo discreto, bem como resultados experimentais, foram

apresentados. Na Figura 1.2 é mostrado um diagrama organizando a revisão dos contro-

ladores PI adaptativos baseados na teoria MRAC encontrados na literatura.

Ressalta-se que há ainda na literatura, alguns trabalhos que propuseram controla-

dores multi-malhas, combinando a estratégia de controle PI ou PID e controladores adap-

tativos. Entretanto, estes trabalhos não foram incluídos nesta discussão, uma vez que não

tornaram os controladores PI e PID adaptativos. Isto é, os autores desses trabalhos pro-

puseram uma malha de controle PI de ganhos fixos em paralelo com uma segunda malha

de controle adaptativa.
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Figura 1.2 – Controladores PI/PID adaptativos baseado em MRAC

Controladores PI/PID Adaptativos

PID-MRAC direto (SINGH; KUMAR, 2015)

PI-MRAC direto (KANGWANRAT; 

TIPSUWANNAPORN; NUMSOMRAN, 2010)

PI-MRAC direto

(AZZAM; ELHUSSEIN; MOUAWIA, 2015, 

MUNADI; NANIWA; TANIAI, 2016)

Least Squares

x

x

x

vv

Análise de 

estabilidade
Identificador

Regra MIT

PID adaptativo com ganhos 

estimados online

Descrição

PI de ganhos fixos com ação de 

controle adaptada por um MRAC

PI de ganhos fixos com ação de 

controle adaptada por um MRAC
Regra MIT

PID de ganhos fixos com ação de 

controle adaptada por um MRAC
Regra MIT

PID-MRAC indireto (ZHU; GAO; ZHANG, 2014)

x: não

v: sim

Legenda

: controle em tempo contínuo e 

resultados de simulação 

: controle em tempo contínuo e 

resultados experimentais 

PID-MRAC direto (EVALD et al., 2020) vvPI robusto adaptativo Gradiente modificado

: controle em tempo discreto e 

resultados experimentais 

Fonte: Autor.

1.4 DESCRIÇÃO DO PROBLEMA

Para injeção de corrente na rede é utilizado um conversor trifásico a três fios com

filtro LCL. Entretanto, tal filtro requer mitigação da sua ressonância, de forma passiva ou

ativa. Além disso, a impedância da rede elétrica é incerta. Como solução para ambos pro-

blemas, na literatura foram propostos controladores adaptativos. Entretanto, tais contro-

ladores apresentam projeto complexo e requerem elevada capacidade de processamento

dos microcontroladores. Assim, o problema estudado neste documento é a redução do

custo computacional de controladores robustos adaptativos para o controle das correntes

injetadas na rede por um conversor com filtro LCL.

1.5 SOLUÇÕES PROPOSTAS

Como alternativa aos trabalhos anteriores, neste trabalho são propostos controlado-

res robustos adaptativos, em tempo discreto, com reduzido custo computacional. Ressalta-

se que para o projeto dos controladores será admitido que a rede é predominantemente

indutiva, o que é plausível para sistemas de alta potência. Além disso, também será consi-

derado que há apenas um conversor conectado ao PCC e que não há cargas não-lineares

e efeitos provenientes dos bancos capacitivos, para não aumentar a ordem do sistema,

conforme (MASSING, 2013), pois as incertezas paramétricas e distúrbios exógenos pre-

sentes no sistema conectado à rede já tornam o projeto do controlador em tempo discreto

uma tarefa não trivial (LISERRE; TEODORESCU; BLAABJERG, 2006).
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A primeira estratégia de controle consiste em simplificar um RMRAC, implemen-

tando um controlador que utiliza um modelo de referência de primeira ordem. Para tal,

durante a modelagem do filtro LCL, negligencia-se a dinâmica do seu capacitor, que será

tratada como uma dinâmica não-modelada pelo controlador. Assim, será mostrado mate-

maticamente que o capacitor é a parte de maior influência da dinâmica não-modelada de

tipo aditiva. Logo, o controlador é projetado considerando como parte conhecida da planta

apenas o polo real do filtro LCL. Dessa forma, o controlador resultante é um RMRAC que

requer um modelo de referência de primeira ordem, pois a função de transferência da

parte modelada da planta possui grau relativo igual a um. Com isso, o controlador não

necessita da implementação dos filtros auxiliares, os quais possuem ordem n − 1 (sendo

n a ordem da função de transferência da parte modelada da planta), requeridos na imple-

mentação das estratégias RMRAC cujo modelo de referência possui grau relativo maior

que um. Além disso, o algoritmo de adaptação utilizado é do tipo Gradiente, que embora

não tenha uma convergência tão rápida quanto um adaptador LS, apresenta consideravel-

mente menos esforço computacional, devido a simplicidade de sua estrutura. Entretanto,

um fator de ponderação do erro é considerado para acelerar a convergência paramétrica, o

que acelera consideravelmente a taxa de adaptação do algoritmo proposto para controlar

as correntes injetadas na rede.

A segunda estratégia de controle proposta é um novo controlador PI baseado em

RMRAC (PI-RMRAC). Tal estratégia consiste em tornar um PI discreto no tempo em um PI

robusto adaptativo baseado em modelo de referência através da teoria do RMRAC. Como

resultado, obtém-se uma reformulação do vetor de parâmetros ponderáveis do controla-

dor. Devido a simplicidade estrutural dos controladores PI, ao torna-lo adaptativo, poucos

ganhos requerem adaptação, se comparado às abordagens RMRAC para tal aplicação

encontradas na literatura, por requererem modelo de referência de ordem superior. As-

sim, com menos ganhos adaptativos, há uma redução de cálculos e por conseguinte, me-

nos capacidade de processamento é requerida para aplicação experimental. Entretanto,

destaca-se que esse novo controlador ajusta os novos ganhos do vetor de parâmetros

reformulados, o que lhe diferencia das estratégias adaptativas utilizadas para otimização

dos ganhos de um controlador PI. Assim como na abordagem de controle proposta ante-

riormente, esta estratégia de controle também utiliza um algoritmo do tipo Gradiente para

adaptação dos parâmetros e um modelo de referência de primeira ordem. Também tem

incorporado a lei de adaptação paramétrica, a modificação-σ e um sinal majorante, similar

a um normalizador, para garantir a sua robustez.

A partir do controlador PI-RMRAC, propõem-se um segundo controlador PI robusto

adaptativo com maior redução de complexidade de projeto e custo computacional. Tal

estratégia, assim como a anterior, também é baseada na teoria do RMRAC, porém, com

modelo de referência unitário. Ou seja, a saída do modelo de referência é igual ao sinal de

referência. Com isso, pode-se projetar o controlador para rastrear diretamente a referência,
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pois não é necessário implementar o modelo de referência. Por conseguinte, o vetor de

parâmetros filtrados é igual ao próprio vetor de parâmetros e o erro aumentado torna-

se igual ao erro de regulação, o que simplifica ainda mais o projeto do controlador. Desta

forma, novamente o vetor de parâmetros é reformulado e o algoritmo gradiente modificado.

1.6 OBJETIVO PRINCIPAL

Manter a qualidade da corrente injetada na rede por um conversor trifásico a três

fios com filtro LCL, respeitando a norma IEEE 1547-2018 através de controladores robustos

adaptativos de baixo custo computacional.

1.7 OBJETIVOS ESPECÍFICOS

• Realizar uma revisão bibliográfica dos trabalhos que discutam a mitigação ativa da

ressonância do filtro LCL e dos controladores PI baseados em modelo de referência

de modo geral;

• Usando modelo de referência de ordem reduzida, propõem-se implementar contro-

ladores robustos adaptativos diretos, discretos no tempo, para controlar as correntes

do lado da rede de um conversor estático trifásico a três fios e filtro LCL para cone-

xão;

• Usando modelo de referência unitário, propõem-se implementar um controlador ro-

busto adaptativo, para rastrear diretamente as correntes de referência;

• Objetiva-se que os controladores tenham um bom desempenho no rastreamento da

referência e rejeição de distúrbios exógenos limitados, assim como nas estratégias

RMRAC cujo modelo de referência é de ordem superior;

• Analisar de estabilidade dos algoritmos propostos, incluindo incertezas estruturadas

e não-estruturadas da rede, em tempo discreto.

1.8 ORGANIZAÇÃO DO TRABALHO

Este Capítulo contextualizou o problema estudado, além de apresentar a motivação,

justificativa e objetivos deste estudo. No Capítulo 2 é apresentado a redução de ordem do

modelo matemático do conversor estático trifásico a três fios conectado à rede por filtro

LCL. Em seguida, no Capítulo 3, o projeto e implementação da primeira estratégia de

controle proposta são apresentados, um RMRAC direto, discreto no tempo, cujo modelo

de referência é de primeira ordem. No Capítulo 4, um novo controlador das correntes do

lado da rede é apresentado. Neste Capítulo são mostrados o projeto e implementação

do Controlador PI robusto adaptativo baseado em modelo de referência. Em seguida, no
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Capítulo 5, o projeto e implementação do segundo controlador proposto, que utiliza modelo

de referência unitário, são apresentados. Tanto o controlador apresentado no Capítulo

4 quanto o controlador apresentado no Capítulo 5, foram desenvolvidos e projetados em

tempo discreto, assim como a análise de estabilidade dos seus identificadores. Finalmente,

no Capítulo 6 são dadas as conclusões deste trabalho.
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2 REDUÇÃO DE ORDEM DO MODELO MATEMÁTICO DO FILTRO LCL

A modelagem do filtro LCL já é bem fundamentada na literatura (vide (MASSING,

2013; TAMBARA, 2014)), portanto é mostrada em tempo contínuo e em tempo discreto,

apresentando tanto a função de transferência quanto a representação em espaço de esta-

dos, no Anexo A. O modelo em tempo contínuo do filtro LCL em coordenadas αβ resulta

em duas funções de transferência (Gα(s) e Gβ(s)) de terceira ordem monofásicas, idênti-

cas e desacopladas, conforme mostrado em (A.2) e reescrita em (2.1),

Gα(s) = Gβ(s) =
1

LgLcCs3 + (RgLc +RcLg)Cs2 + (Lc + Lg +RgRcC)s+Rg +Rc

,

(2.1)

ou ainda,

Gα(s) = Gβ(s) =

1

LgLcC

s3 +
(RgLc +RcLg)

LgLc

s2 +
(Lc + Lg +RgRcC)

LgLcC
s+

Rg +Rc

LgLcC

, (2.2)

onde Lc, Rc, C, Lg e Rg são a indutância do lado do conversor, resistência do lado do

conversor, capacitância do filtro LCL, indutância total do lado da rede e resistência total do

lado da rede, respectivamente. Ressalta-se que Lg = Lg1 + Lg2, onde Lg1 é a indutância

do lado da rede do filtro LCL e Lg2 é a indutância da rede. Além disso, Rg = Rg1 + Rg2,

onde Rg1 é a resistência do lado da rede do filtro LCL e Rg2 é a resistência da rede. Note

que Lg2 e Rg2 são parâmetros desconhecidos experimentalmente.

Ao discretizar (2.2), incluindo o atraso de implementação, a função de transferência

passa a ser de quarta ordem e de fase não-miníma, devido a um zero fora do círculo de

raio unitário no plano Z, o que inviabiliza a implementação dos controladores adaptativos

baseado em modelo de referência. Na literatura, alguns trabalhos mostraram que é possí-

vel negligenciar a dinâmica desse zero de fase não-miníma no projeto do controlador, ao

considera-lo como uma dinâmica aditiva ou multiplicativa ou combinação de ambas. En-

tretanto, os trabalhos aproximaram as plantas à funções de transferência de segunda e

terceira ordem, o que ainda mantém a implementação dos controladores não trivial e de

elevado custo computacional para execução. Essa abordagem é utilizada no controlador

mostrado no Apêndice A, o qual utiliza um modelo de referência de terceira ordem.

Inspirado na literatura, neste Capítulo será apresentado uma aproximação do filtro

LCL a um modelo de primeira ordem, considerando apenas a dinâmica do polo real no

tempo contínuo e tratando as demais dinâmicas como uma dinâmica aditiva. O objetivo

dessa simplificação é reduzir o grau relativo da parte modelada da planta, que por conse-

guinte irá tornar o projeto dos controladores robustos adaptativos mais simples. Também

será mostrado o modelo de referência de primeira ordem escolhido e a influência da incer-
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teza dos parâmetros da planta.

No Anexo B é apresentada a bancada experimental e os parâmetros nominais da

planta, que são reescritos na Tabela 2.1. Assim, a função de transferência em α e β,

considerando o filtro desconectado da rede (Lg2 = Rg2 = 0), mostrada em (2.2), com os

parâmetros nominais da planta apresentados na Tabela 2.1, resulta em (2.3). Ressalta-se

que os valores das resistências parasitas Rc e Rg1 são valores aproximados, baseadas em

outros trabalhos da literatura, tais como (MASSING, 2013; TAMBARA, 2014), uma vez que

esses parâmetros da planta também são desconhecidos.

Tabela 2.1 – Parâmetros do filtro LCL

Símbolo Parâmetro Valor
Lc Indutância do lado do conversor 1 mH
Rc Resistência do lado do conversor 50 mΩ
C Capacitância do filtro LCL 62 µF
Lg1 Indutância do lado da rede 0,3 mH
Rg1 Resistência do lado da rede 50 mΩ

Fonte: Autor.

Gα(s) = Gβ(s) =
5, 376× 1010

s3 + 216, 7s2 + 6, 99× 107s+ 5, 376× 109
. (2.3)

2.1 INFLUÊNCIA DA INCERTEZA DOS PARÂMETROS DA PLANTA

Para mostrar a influência da incerteza dos parâmetros do filtro LCL e da rede, nesta

Seção são mostrados diagramas de Bode variando as resistências parasitas, indutância

do lado do conversor, indutância total do lado da rede e capacitância do filtro LCL. Em-

bora a capacitância do filtro seja conhecida, a mesma é analisada afim de despreza-la na

modelagem, com a finalidade de simplificar o projeto das estratégias de controle propostas.

Primeiramente, na Figura 2.1 são apresentados os diagramas de Bode de três plan-

tas do sistema, mantendo Lc, C e Lg1 constantes e variando Rc1 e Rg1 entre 0,5 mΩ, 5 mΩ

e 50 mΩ, simultaneamente. Note que as resistências influenciam diretamente no ganho

da planta e o pico de ressonância do filtro LCL. Na Figura 2.2 é mostrado de forma mais

clara os picos de ressonância do filtro LCL de acordo com as variações nos valores das re-

sistências parasitas. Ainda, note que quanto maior forem as resistências parasitas, menor

será o pico de ressonância do filtro LCL, consequentemente, melhor será o desempenho

dos controladores. O valor 50 mΩ é uma boa aproximação do valor real, tendo como base

os resultados obtidos em trabalhos da literatura (MASSING, 2013; TAMBARA, 2014).

Outro parâmetro que pode variar é a indutância do lado do conversor, que quando

projetado pequeno, pode saturar em determinadas condições de energia de entrada (HAN

et al., 2019). Na Figura 2.3 são apresentados os diagramas de Bode variando essa impe-
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Figura 2.1 – Diagrama de Bode do filtro LCL variando as resistências parasitas

Fonte: Autor.

Figura 2.2 – Diagrama de Bode do filtro LCL variando as resistências parasitas (visão
amplificada)

Fonte: Autor.
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dância de 0,6 mH à 1 mH, mantendo os demais parâmetros fixos. A influência da variação

dessa indutância é melhor observada na Figura 2.4.

Figura 2.3 – Diagrama de Bode do filtro LCL variando a indutância do lado do conversor
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Figura 2.4 – Diagrama de Bode do filtro LCL variando a indutância do lado do conversor
(visão amplificada)
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Note, na Figura 2.4, que a mudança na indutância afeta diretamente a frequência

do pico de ressonância do filtro. Além disso, a frequência do pico de ressonância do filtro

torna-se ainda mais incerta devido ao desconhecimento da impedância da rede. Na Figura

2.5, é mostrada a variação da frequência do pico de ressonância do filtro LCL ao alterar

Lg de 0,3 mH à 5 mH, mantendo os demais parâmetros fixos. Note que quanto maior for o

valor de Lg, menor será a frequência de ressonância do filtro.

Na Figura 2.6 é mostrada uma visão amplificada das curvas apresentadas na Figura

2.5. Ressalta-se que tal variação poderia degradar o desempenho de um controlador não

adaptativo, uma vez que tais controladores são projetados com base nos parâmetros da

planta, e mantém seus ganhos fixos.

Figura 2.5 – Diagrama de Bode do filtro LCL variando a indutância do lado da rede

Fonte: Autor.

Para mostrar a influência do capacitor do filtro LCL na dinâmica da planta, na Figura

2.7 são mostradas as respostas de cinco plantas, variando o capacitor de 32 µF à 152 µF,

considerando as resistências parasitas e indutâncias constantes. Uma visão amplificada

dessa variação é mostrada na Figura 2.8.
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Figura 2.6 – Diagrama de Bode do filtro LCL variando a indutância do lado da rede (visão
amplificada)

Fonte: Autor.

Figura 2.7 – Diagrama de Bode do filtro LCL variando o capacitor

Fonte: Autor.



55

Figura 2.8 – Diagrama de Bode do filtro LCL variando o capacitor (visão amplificada)

Fonte: Autor.

Note que quanto maior for o capacitor, menor a frequência de ressonância e mais

influente será esta dinâmica na resposta da planta. Logo, para que o capacitor possa

ser desprezado na modelagem, com objetivo de projetar um controle considerando o filtro

LCL como um modelo de primeira ordem, deve ter uma capacitância tal que C ∈ [0, C∗),

onde C∗ é o valor máximo de capacitância que pode ser considerada como dinâmica não-

dominante na resposta do filtro LCL. Como nos projetos dos filtros LCL, o capacitor deve

ser projetado com valor pequeno de capacitância, geralmente menos que 5% da potência

reativa, para evitar sua alta absorção pelo capacitor (LISERRE; BLAABJERG; HANSEN,

2005), então esta redução de ordem do modelo do filtro LCL, poderá ser aplicada para fins

de projeto de controladores robustos adaptativos.

2.2 REDUÇÃO DE ORDEM DO MODELO DO FILTRO LCL

Com objetivo de projetar controladores adaptativos de ordem reduzida, a planta foi

modelada conforme (2.4), em α e β, onde G0(s) é a parte modelada da planta e µ∆a(s) é

uma dinâmica aditiva,

G(s) = G0(s) + µ∆a(s). (2.4)

A parte G0(s) foi modelada como uma função de transferência de primeira ordem,

obtida considerando C = 0 em (2.1), resultando em (2.5), que corresponde ao polo real da
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planta em tempo contínuo,

G0α(s) = G0β(s) =
1

(Lc + Lg)s+Rc +Rg

, (2.5)

ou ainda,

G0α(s) = G0β(s) =

1

Lc + Lg

s+
Rc +Rg

Lc + Lg

. (2.6)

Considerando os parâmetros da Tabela 2.1 em (2.6), obtém-se

G0α(s) = G0β(s) =
769, 2

s+ 76, 92
. (2.7)

Já a parte µ∆a(s) corresponde ao par de polos complexos conjugados, não con-

siderado no projeto dos controladores como dinâmica conhecida da planta. Assim, para

obter µ∆a(s) faz-se G(s)−G0(s). Então, subtraindo (2.5) de (2.1), tem-se

µ∆a(s) =
−LgLcCs3 − (RgLc +RcLg)Cs2 −RgRcCs

a1a2
, (2.8)

ou ainda,

µ∆a(s) = −C
LgLcs

3 + (RgLc +RcLg)s
2 +RgRcs

a1a2
, (2.9)

onde a1 = LgLcCs3 + (RgLc + RcLg)Cs2 + (Lc + Lg + RgRcC)s + Rg + Rc e a2 = (Lc +

Lg)s + Rc + Rg. Note, em (2.9), que a dinâmica aditiva é influenciada diretamente pelo

capacitor do filtro LCL, pois µ = C.

Considerando os parâmetros da Tabela 2.1 em (2.9), tem-se

µ∆a(s) =

−62× 10−6 3× 10−7s3 + 6, 5× 10−5s2 + 25× 10−4s

2, 418× 10−14s4 + 7, 099× 10−12s3 + 1, 691× 10−6s2 + 26× 10−5s+ 0, 01
.

(2.10)

Na Figura 2.9 é mostrado o diagrama de Bode da planta completa, cuja função de

transferência é de terceira ordem, G(s), do modelo aproximado da planta, cuja função de

transferência é de primeira ordem, G0(s), e da dinâmica aditiva, µ∆a(s).

O modelo de referência, Wm(s), foi escolhido para ter ganho unitário em regime

permanente. Tal modelo é idêntico para o projeto do controle em α e β. Este modelo é

utilizado no projeto dos controladores apresentados nos Capítulos 3 e 4.

Wmα(s) = Wmβ(s) =
6068

s+ 6068
(2.11)

Ao discretizar (2.3) através da transformada Z, com taxa de amostragem Ts igual

a 5040Hz, o modelo em tempo discreto do filtro LCL, considerando atraso de transporte
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Figura 2.9 – Diagrama de Bode do filtro LCL, do modelo aproximado de primeira ordem e
da dinâmica aditiva

Fonte: Autor.

da implementação, resulta em (2.12). A parte conhecida da planta, do ponto de vista do

controlador, em tempo discreto, é mostrada em (2.13) e o modelo de referência discreto é

mostrado em (2.14),

G(z) =
0, 06033z2 + 0, 2057z + 0, 05903

z(z3 − 0, 8117z2 + 0, 8022z − 0, 9579)
, (2.12)

G0(z) =
0, 1515

z − 0, 9849
, (2.13)

Wmα(z) = Wmβ(z) =
0, 7

z − 0, 3
. (2.14)

Na Figura 2.10 é mostrado o Diagrama de Bode discreto do filtro LCL, G(z), da

planta representada pelo modelo reduzido de primeira ordem, G0(z) e do modelo de refe-

rência, Wm(z).
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Figura 2.10 – Diagrama de Bode discreto do filtro LCL, do seu modelo aproximado de
primeira ordem e da dinâmica aditiva

Fonte: Autor.

2.3 SUMÁRIO

Neste Capítulo foi mostrado a redução de ordem do modelo do filtro LCL. Essa

abordagem é utilizada para simplificar o projeto dos controladores robustos adaptativos

baseados em modelo de referência. Assim, a parte modelada da planta foi considerada

apenas com a dinâmica do polo real, resultando em uma função de transferência de pri-

meira ordem, para cada eixo, αβ. As demais dinâmicas da planta foram consideradas

como dinâmicas aditivas. Devido à redução de ordem do sistema, o problema de fase não-

miníma do zero, em tempo discreto, é contornado. Além disso, foi mostrado que o capacitor

do filtro LCL influencia diretamente no comportamento da dinâmica aditiva. Logo, para fins

de projeto de controladores robustos adaptativos de ordem reduzida (primeira ordem), o

capacitor pode ser negligenciado da parte conhecida da planta se sua capacitância for

suficientemente pequena, de modo que possa ser considerada como uma dinâmica não-

dominante. Também foi mostrado a influência das incertezas da planta no frequência de

ressonância do filtro LCL.



3 ESTRATÉGIA RMRAC DIRETA COM MODELO DE REFERÊNCIA DE ORDEM RE-

DUZIDA

Neste Capítulo é apresentado a abordagem do Controlador Robusto Adaptativo Di-

reto por Modelo de Referência de ordem reduzida (primeira ordem), em tempo discreto.

Além disso, sua análise de estabilidade é discutida e resultados experimentais são apre-

sentados. Este é o primeiro controlador proposto como alternativa às estratégias RMRAC

da literatura, as quais utilizam modelos de referência de mais alta ordem, geralmente de

terceira ordem, implicando em elevado custo computacional e complexidade de projeto.

Assim como em (STEFANELLO, 2010; MASSING, 2013; TAMBARA, 2014), é espe-

rado que, ao ocorrer a convergência paramétrica, o controlador proposto amorteça a res-

sonância do filtro LCL, independentemente das condições da rede. Por conseguinte, tais

ganhos adaptativos garantam o rastreamento da saída do modelo de referência de forma

tão próxima quanto possível, sem perder desempenho ao ocorrer variações na impedância

da rede. Assim como os controladores desenvolvidos nos trabalhos anteriormente men-

cionados, a estratégia de controle proposta incorpora a rejeição de distúrbios exógenos

sem requerer o emprego de controladores PI em eixos síncronos ou controladores PR em

coordenadas estacionárias.

A seguir, a estrutura do controlador é discutida, bem como sua prova de estabili-

dade. Por fim, resultados experimentais do rastreamento da saída do modelo de referência

em coordenadas αβ são apresentados e complementados com as correntes aquisitadas

pelo osciloscópio, bem como uma discussão sobre a THD e seu tempo de execução.

3.1 ESTRUTURA DO CONTROLADOR

A estrutura do controlador RMRAC para uma planta de entrada única e saída única

(SISO - Single Input Single Output) é apresentada nesta Seção. Primeiramente, descre-

vendo a planta a ser controlada como

y = G(z)u, (3.1)

onde,

G(z) = G0(z)[1 + µ∆m(z)] + µ∆a(z), (3.2)

e

G0(z) = K
Z0(z)

R0(z)
, (3.3)

onde y é a saída da planta, u é a ação de controle, G(z) é a função de transferência da

planta, G0(z) é a função de transferência da parte modelada da planta, µ∆a(z) e µ∆m(z)

são dinâmicas não modeladas do tipo aditiva e multiplicativa, respectivamente. Ainda, µ

é uma constante que, sem perda de generalidade, pode ser igual para µ∆a(z) e µ∆m(z).
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Além disso, K é um ganho, Z0(z) e R0(z) são polinômios mônicos com graus m e n,

respectivamente.

A parte conhecida da planta, ou seja, que é modelada, deve satisfazer as seguintes

hipóteses (IOANNOU; TSAKALIS, 1986c):

H1) O sinal de K e os valores de m e n são conhecidos e sem perda de generalidade K

> 0;

H2) Z0(z) é um polinômio Schur com grau m ≤ n− 1;

H3) ∆m(z) é uma função de transferência estável e ∆a(z) é uma função de transferência

estável estritamente própria;

H4) Existe um limite superior p0 e os polos de ∆a(z − p) e ∆m(z − p) são estáveis, confi-

nados no círculo de raio unitário |z|, 0 < p < 1.

Portanto, o objetivo do controlador é definido como: dado um modelo de referência,

mostrado em (3.4), a partir de um projeto de controle definido, de modo que, para alguns

µ∗ > 0 e qualquer µ ∈ [0, µ∗), o controle em malha fechada será globalmente estável e

a saída da planta rastreará a saída do modelo de referência tão próximo quanto possível,

mesmo se a planta estiver sujeita às dinâmicas não modeladas ∆m(z) e ∆a(z), atendendo

as hipóteses H1−H4.

ym = Wm(z)r = Km
Zm(z)

Rm(z)
r, (3.4)

onde Wm(z) e ym são a função de transferência do modelo de referência e sua saída,

respectivamente. Ainda, Zm(z) e Rm(z) são polinômios Schur e mônicos, cujo grau relativo

de Wm(z) é n∗ = n−m > 0, é igual ao grau relativo da parte conhecida da planta. O Km

é um ganho e r é um sinal de referência uniformemente limitado.

A ação de controle é determinada da seguinte forma (IOANNOU; TSAKALIS, 1986c),

θT (k)ω(k) + r(k) = 0 (3.5)

onde θ(k) é o vetor com os ganhos adaptativos, dado por

θT (k) = [ θu(k) θy(k) ], (3.6)

e o vetor de parâmetros ω(k) é constituído por

ωT (k) = [ u(k) y(k) ], (3.7)

Note que, como a estratégia RMRAC aqui proposta para o controle das correntes do

lado da rede utiliza um modelo de referência de primeira ordem, então não será necessário

a implementação dos filtros auxiliares para gerar ω1(k) e ω2(k), os quais possuem dimen-

são n− 1, onde n é a ordem da função de transferência da planta. Com isso, a quantidade

de operações necessárias para a implementação da lei de controle é consideravelmente
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reduzida em relação ao RMRAC apresentado no Apêndice A.

A partir de (3.5), extrai-se a seguinte ação de controle,

u(k) = − θy(k)y(k) + r(k)

θu(k)
. (3.8)

Observação I) Note que na operação de cálculo da lei de controle apresentada, há um

ganho no seu denominador. Se este ganho assumir valor nulo durante a sua convergência,

a ação de controle tenderá a valores infinitos. Na literatura há estratégias para lidar com

tal situação e garantir que tal ganho contornará esta situação, vide (GRÜNDLING, 1995).

O erro de rastreamento, e1(k), é dado pela diferença entre a saída da planta e a

saída do modelo de referência,

e1(k) = y(k)− ym(k). (3.9)

Para realizar a adaptação paramétrica, geralmente são implementadas leis de adap-

tação baseada em dois métodos: algoritmo baseado em mínimos quadrados ou Gradiente

(IOANNOU; SUN, 2012), e suas modificações. Neste trabalho, um algoritmo do tipo Gra-

diente foi projetado, pois algoritmos deste tipo tem uma estrutura simples e requerem,

significativamente, menos esforço computacional, se comparado ao algoritmo dos míni-

mos quadrados. O algoritmo Gradiente utiliza os parâmetros da ação de controle, saída da

planta, vetor regressor e erro aumentado para realizar o ajuste dos ganhos adaptativos do

vetor θ(k). A lei de adaptação desse vetor é dada por

θ(k + 1) = θ(k)− Tsσ(k)Γθ(k)− Ts κ
Γζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)
, (3.10)

onde,

m̄2(k) = m2(k) + ζT (k)Γζ(k), (3.11)

m(k + 1) = (1− Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|),

m(0) ≥ δ1/(1− δ0),
(3.12)

ζ = Wm(z)ω, (3.13)

sendo que ζ(k) é o vetor regressor, ou seja, ω(k) filtrado pelo modelo de referência,

Wm(z). Além disso, δ0 e δ1 são constantes de projeto positivas e que satisfazem a condi-

ção inicial do sinal majorante, m(0), mostrada em (3.12) e também 0 < δ2 < δ0 < 1, tal que

maxi |λi| < δ0 − δ2 para i = 1, 2, ..., n∗ + n− 1, onde λi são os i-ésimos polos de Wm(z).
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O erro aumentado, ϵ(k), definido no Anexo C (em (C.30)), é dado por

ϵ(k) = e1(k) + θT (k)ζ(k)− ν(k), (3.14)

onde,

ν = −Wm(z)r = Wm(z)θ
T (k)ω(k), (3.15)

ou ainda, pode-se escrever (3.14) como

ϵ(k) = y(k) + θT (k)ζ(k). (3.16)

A matriz Γ é definida positiva e simétrica. Tal parâmetro define a velocidade de

convergência da resposta da planta em relação à saída do modelo de referência. Como

este valor está presente também no sinal majorante m̄2(k), sua faixa de escolha é consi-

deravelmente grande. Entretanto, para acelerar a convergência foi adicionado um fator κ,

positivo, que tem a função de ponderar o peso do erro, e com isso acelerar a convergência

paramétrica.

Também foi incorporado ao algoritmo de adaptação paramétrica a modificação σ(k),

para aumentar sua robustez (IOANNOU; TSAKALIS, 1986a). Esta modificação serve como

um limitante dos ganhos adaptativos, retardando seu crescimento se um limite superior da

norma dos ganhos for atingido. Esse termo é dado por

σ(k) =


0 se ∥θ(k)∥ ≤ M0

σ0

(
∥θ(k)∥
M0

− 1

)
se M0 < ∥θ(k)∥ < 2M0,

σ0 se ∥θ(k)∥ ≥ 2M0

(3.17)

onde M0 > ∥θ∗∥ é o limite superior da norma de θ∗, sobre–dimensionado devido ao des-

conhecimento de ∥θ∗∥ e σ0 é o limitante superior da função de modificação.

3.2 ANÁLISE DE ESTABILIDADE DO IDENTIFICADOR

As provas de estabilidade do identificador robusto adaptativo asseguram que o erro

de adaptação de parâmetros tende a zero quando o tempo tende ao infinito, e consequen-

temente, o erro de rastreamento também tende a zero, na ausência de dinâmicas não

modeladas. Como o sistema em questão apresenta dinâmicas não modeladas, ao usar

a teoria de Lyapunov (IOANNOU; TSAKALIS, 1986c), deve-se provar que a candidata à

função de Lyapunov é limitada em módulo, que os sinais internos da malha fechada são

limitados e que o erro de rastreamento é pequeno na média (TAMBARA, 2014). Ao provar

tais limitações, demonstra-se que o controlador adaptativo é robusto às incertezas es-

truturadas (variações paramétricas) e não-estruturadas (dinâmicas não modeladas). Além

disso, ressalta-se que os distúrbios exógenos são compensados através da sua estimação.
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Teorema I: Seja r(k) e ∆r(k) sinais uniformemente limitados. Seja ainda, a planta

dada em (3.1)-(3.3), sujeitas as hipóteses H1 à H4 e o modelo de referência (3.4), a

estrutura de controle (3.5)-(3.9), juntamente com o algoritmo de adaptação de parâmetros

(3.10)-(3.17). Então existe um µ∗ > 0 tal que para todo µ ∈ [0, µ∗), todos os sinais na

malha fechada são limitados para quaisquer condições iniciais limitadas. Além disso, a

análise de estabilidade do controlador mostra que o erro de rastreamento converge para o

conjunto residual, Ψ(k),

Ψ(k) =

{
e1(k) : lim

N→∞
sup
N>0

1

N

∑
i=0

N |e1(k)| ≤ q6
√
ϵ0 + µq7 , ∀i > 0, N → ∞

}
(3.18)

onde N é o número de amostras em um período, q6 e q7 são constantes e ϵ0 > 0 é um

número arbitrário pequeno.

Corolário I: Na ausência de dinâmicas não modeladas, µ = 0, tem-se que o vetor

de erros paramétricos ϕ → 0, logo ϵ → 0 e por conseguinte e1 → 0, quando k → ∞
(IOANNOU; TSAKALIS, 1986b).

A prova de estabilidade do identificador utilizado é derivada diretamente da prova do

Teorema I, apresentada em (IOANNOU; TSAKALIS, 1986b). Naquele trabalho, os autores

demonstraram a estabilidade global para o RMRAC com algoritmo do tipo Gradiente, pro-

jeção de parâmetros e um sinal majorante similar ao que foi projetado para este trabalho,

então a prova será aqui omitida, mas reproduzida no Anexo D.

3.3 REJEIÇÃO DE DISTÚRBIOS EXÓGENOS

Para a aplicação em questão, os controladores propostos tem por objetivo rastrear

a corrente de referência e é considerado como distúrbio exógeno a harmônica fundamental

da rede. Essa rejeição de distúrbios é incorporada na lei de controle usando a estimativa

de fase e quadratura provenientes do Filtro de Kalman, que é usado para sincronizar o

conversor com a rede. Tal modificação expande o vetor de parâmetros para

ωT (k) = [ u(k) y(k) Vs(k) Vc(k) ], (3.19)

onde Vs(k) e Vc(k) são as componentes em fase e quadratura do distúrbio exógeno, res-

pectivamente, que são descritas por

Vs(k) = Assen(ωdskTs + ϕs),

Vc(k) = Accos(ωdckTs + ϕc),
(3.20)
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onde A, ϕ e ωd são a amplitude, fase e frequência das componentes em fase e quadratura

dos distúrbios exógenos, respectivamente.

Como o vetor ω agora inclui mais duas dinâmicas, então, o vetor de ganhos adap-

tativos θ também é aumenta em dois ganhos correspondentes,

θT (k) = [ θu(k) θy(k) θs(k) θc(k) ]. (3.21)

Naturalmente, a lei de controle (3.8) é alterada para

u(k) = − θy(k)y(k) + θs(k)Vs(k) + θc(k)Vc(k) + r(k)

θu(k)
. (3.22)

O diagrama de blocos desta estratégia de controle é apresentado na Figura 3.1.

Figura 3.1 – Diagrama de blocos do RMRAC com modelo de referência de primeira ordem
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e1(k)

Zm(z)
Rm(z)

Wm(z) = Km

G(z)= G0(z)[ 1 + μΔm(z)] + μΔa(z)

θ(k+1)=θ(k) - Ts σ(k)Γθ(k) - Ts κ Γ ζ(k) є(k)

m²(k)

θ (k)ω(k)+r(k)=0
T

θ(k)

u(k)

σ(k)
m²(k)

ζ(k)

Vs(k)
Vc(k)

Fonte: Autor.

3.4 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Nesta Seção são apresentados os resultados experimentais do controle das corren-

tes do lado da rede, ig, em αβ e em coordenadas trifásicas. A estratégia de controle pro-

posta foi testada em um protótipo de laboratório, implementado em um DSP TMS320F28335,

da Texas Instruments. A bancada experimental é mostrada no Anexo B. Este protótipo

possui as características de LC , C e Lg1 da Tabela 2.1, já os parâmetros Rc e Rg1 são

desconhecidos, bem como os parâmetros da rede, Rg2 e Lg2.

A amplitude da tensão de linha da rede, para todos os testes, foi de 110 V, ajustadas

por um transformador trifásico. Além disso, a tensão do barramento CC foi ajustada em

500 V. Não foi projetado uma malha de controle para esta tensão, pois ela já é controlada

internamente pela fonte CC, entretanto, isso não interferiu nos resultados experimentais.
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A frequência de comutação do conversor e a frequência de amostragem utilizada no con-

trolador foi de 5040 Hz. Porém, os dados salvos no DSP, referentes as dinâmicas em

coordenadas αβ, foram gravados a 1260 Hz (salva uma amostra a cada quatro interrup-

ções do microcontrolador), para capturar dados suficientes para avaliar a convergência

paramétrica do controlador. Sendo assim, como o buffer do DSP salva 2000 amostras, o

tempo de cada teste foi de aproximadamente 1,6 s.

Ainda, para avaliar o desempenho do controlador, indutâncias de 1 mH em série

com a rede são acionadas em determinado instante do teste, causando uma variação

paramétrica sobre um parâmetro já desconhecido, a indutância da rede. A Figura 3.2

mostra o esquema desta variação.

Figura 3.2 – Esquema da bancada experimental para testes de variação paramétrica
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Fonte: Autor, adaptado de (MASSING, 2013).

Ressalta-se ainda que o sincronismo do controlador com as tensões da rede, foi as-

segurado com um Filtro de Kalman (CARDOSO et al., 2008). Para tal, as tensões de linha

no PCC são medidas, convertidas para tensões de fase em abc, e em seguida convertidas

para tensões de fase em αβ. Então, as tensões de fase em αβ do PCC são utilizadas para

obtenção dos sinais de fase e quadratura da componente fundamental da rede, utilizadas

para rejeição de distúrbios e geração das correntes de referência. Ainda, para gerar a lei

de controle, uma técnica de modulação Space Vector (PINHEIRO et al., 2002; PINHEIRO

et al., 2005; MICHELS et al., 2006) foi utilizada para comutação do conversor.

Os ganhos iniciais θ(0), para α e β, foram definidos em um processo de duas

etapas. Primeiramente, foi realizada uma simulação, no PSIM 9.1, cuja a amplitude da re-

ferência foi 20 A, conforme mostrado no Apêndice B. Os valores finais dos ganhos naquela

simulação foram utilizados para a inicialização dos ganhos em um experimento preliminar,

também com referência de 20 A de amplitude e sem aplicar variação paramétrica ou alte-

rar as referências. Finalmente, ganhos finais desse experimento preliminar foram utilizados

para inicializar os ganhos do experimento apresentado nesta Seção. Esta abordagem foi

utilizada para obter uma convergência mais rápida dos parâmetros do controlador, evitando

um sobressinal excessivo de corrente durante o transitório inicial, que poderia danificar o

protótipo. Entretanto, devido as incertezas das resistências parasitas da planta e principal-

mente devido ao desconhecimento dos parâmetros da rede, essa inicialização apenas se
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Tabela 3.1 – Parâmetros do controlador RMRAC direto de primeira ordem para α e β

Parâmetro Valor
Γ 200I
κ 1000
σ0 0,1
M0 5

m2(0) 4
δ0 0,7
δ1 1

ω(0) [ 0 0 0 0 ]
ζ(0) [ 0 0 0 0 ]

Fonte: Autor.

aproxima aos ganhos ideais, θ∗. Este procedimento foi adotado para inicialização de todos

os controladores implementados. Os ganhos iniciais deste experimento são

θα(0) =


−1, 1132272

−1, 7000784

1, 2114146

0, 1714769

 , θβ(0) =


−1, 1196474

−0, 0706902

0, 9791124

0, 0862891

 .

Nos experimentos, o sinal de referência é extraído da rede. A amplitude inicial é de

20 A, e as referências tem suas amplitudes aumentadas para 30 A quando o tempo alcança

0,4 s. Aos 0,8 s, uma variação paramétrica é imposta à impedância da rede, conforme

Figura 3.2, ao abrir a chave contatora. Esse procedimento será adotado para todos testes

experimentais. Simulações adicionais, para os três controladores (RMRAC com modelo

de primeira ordem, PI robusto adaptativo baseado em modelo de referência e PI robusto

adaptativo) são apresentadas no Apêndice C, onde emprega-se uma impedância adicional

de 2,7 mH, ou seja, eleva-se em dez vezes a impedância da rede em relação a seu valor

nominal, para avaliar o desempenho dos controladores propostos.

Primeiramente, na Figura 3.3, são apresentados os rastreamentos das saídas dos

modelos de referência no regime transitório inicial. Note que devido a inicialização ade-

quada, não é observado um sobressinal relevante durante o regime transitório inicial. Além

disso, as correntes rastreiam rapidamente suas respectivas referências. Note que em am-

bas as coordenadas, as correntes levam em torno de 15 ms para manter um rastreamento

muito próximo das saídas dos modelos de referência. Em seguida, na Figura 3.4, é apre-

sentado o instante em que a amplitude das referências é alterada de 20 para 30 A. No-

vamente, o regime transitório finaliza rapidamente, em torno de 20 ms, sem sobressinal

relevante, cuja máxima amplitude foi de 1,04 A.
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Figura 3.3 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ no
regime transitório inicial

Fonte: Autor.

Figura 3.4 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ no
instante de troca de referência

Fonte: Autor.

Na Figura 3.5, é apresentado o regime transitório que ocorre quando a condição

da rede é alterada. Como pode ser observado, as correntes são corrigidas e retornam

ao rastreamento adequado em cerca de 20 ms, com sobressinal máximo de 2,45 A. Em

seguida, na Figura 3.6, são apresentados os rastreamentos das referências em regime

permanente.
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Figura 3.5 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ no
instante da variação paramétrica

Fonte: Autor.

Figura 3.6 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ em
regime permanente

Fonte: Autor.

Note, na Figura 3.6, que as envoltórias das saídas da planta e da saídas dos mo-

delos de referência estão praticamente sobrepostas, mostrando a capacidade de conver-

gência da estratégia de controle proposta, mesmo submetido a distúrbios exógenos e com

a planta sujeita a dinâmicas não modeladas e incertezas. A seguir, na Figura 3.7, são

mostrados os erros de rastreamento, dado pela diferença entre ym(k) e y(k) em cada co-
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ordenada, α e β. Note que o erro diminui rapidamente após cada transitório (inicial, troca

de referência e variação paramétrica) e se mantém em conjunto residual cujo o valor é

pequeno na média, conforme esperado.

Figura 3.7 – Erros de rastreamento em αβ
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Fonte: Autor.

Ainda, os ganhos θ(k) são apresentados nas Figuras 3.8 e 3.9, para α e β, respec-

tivamente. Note que, devido ao fato dos ganhos terem sido inicializados próximos ao θ∗, há

pouca variação no transitório inicial. Entretanto, a uma rápida readaptação dos ganhos, es-

timulada devido as incertezas da rede, que são compensadas nos instantes iniciais. Além

disso, nos instantes em que ocorre a troca de referência, bem como quando impõem-se

a variação paramétrica, nota-se uma nova adaptação dos ganhos, de modo que estes pa-

râmetros convergem para um novo conjunto de ganhos adequados para atender as novas

condições da rede.
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Figura 3.8 – Adaptação dos ganhos θ em α

Fonte: Autor.

Figura 3.9 – Adaptação dos ganhos θ em β

Fonte: Autor.

As ações de controle, em αβ, e a tensão do barramento CC, nomeada Vcc, são

mostradas na Figura 3.10. Conforme mencionado anteriormente, não foi projetado uma

malha de controle para a tensão do barramento, mas como pode ser observado experi-

mentalmente, isto não interferiu no desempenho do controlador, que exigiu uma cerca de

100 V durante todo experimento para manter o controle adequado das correntes injetas na

rede.
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Figura 3.10 – Ações de controle em αβ e tensão do barramento CC

Fonte: Autor.

Para corroborar os resultados apresentados em coordenadas αβ, a seguir são

mostrados as correntes salvas do osciloscópio, em coordenadas trifásicas, comumente

chamadas de coordenadas abc. Assim como foi mostrado anteriormente para as cor-

rentes injetadas na rede em coordenadas αβ, da Figura 3.11 à 3.14 são mostrados os

seguintes eventos: transitório inicial, troca de referência, variação paramétrica e regime

permanente, respectivamente.

Figura 3.11 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc no transitório inicial

Fonte: Autor.
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Como pode ser notado na Figura 3.11, devido à inicialização dos ganhos próxima

aos ganhos adequados, não houve um sobressinal excessivo nas correntes injetadas na

rede, assim como no RMRAC que utiliza modelo de referência de terceira ordem, cujos

resultados são mostrados no Apêndice A. Note que o regime transitório inicial é curto,

cerca de 20ms, para que as correntes convirjam para a amplitude da referência, que é de

20A. Em seguida, na Figura 3.12, é apresentado o instante o qual ocorre a troca da am-

plitude das correntes de referência, de 20A para 30A. Note que as correntes rapidamente

convergiram para nova referência, cujo transitório levou cerca de 12ms, sem sobressinal

relevante.

Figura 3.12 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc no instante da mudança de
referência

Fonte: Autor.

Em seguida, na Figura 3.13, é mostrado o instante em que a variação de impe-

dância ocorre. Novamente, assim como no RMRAC cujo modelo de referência utilizado

é de terceira ordem, o RMRAC simplificado também tem a capacidade de convergência

paramétrica rápida o suficiente para compensar a variação na impedância da rede e man-

ter as correntes injetadas na rede com amplitude correta e devidamente defasadas. Note

que esse transitório durou cerca de 10 ms. Na Figura 3.14, são mostradas as correntes

do lado da rede em regime permanente. Como pode ser observado, as correntes do lado

da rede se mantém adequadamente injetadas na rede em regime permanente, conforme

esperado, uma vez que as correntes do lado da rede em αβ apresentaram rastreamento

de referência muito próximo com o controlador empregado.
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Figura 3.13 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc no transitório da variação
paramétrica

Fonte: Autor.

Figura 3.14 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc em regime permanente

Fonte: Autor.

A THD em regime permanente é 2,47365%, inferior ao limite imposto pela norma

IEEE 1547, bem como os 50 primeiros conteúdos harmônicos, conforme mostrados na

Figura 3.15. Nessa figura, os limites superiores das harmônicas ímpares e pares são
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determinados pela linha cinza tracejada e pontilhada, respectivamente. Como pode ser

notado, a estratégia de controle baseada na redução de ordem da função de transferência

do filtro LCL, que implica em uma grande simplificação no projeto de controle, mostra-

se uma alternativa viável aos controladores adaptativos mais complexos, uma vez que

também mantém as correntes injetadas na rede dentro do padrão exigido pela norma IEEE

1547.

Figura 3.15 – Conteúdo harmônico da corrente em regime permanente
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Neste ponto chama-se a atenção para a quantidade de operações necessárias para

a implementação desta estratégia proposta ao controle das correntes injetadas na rede. A

abordagem proposta, devido a consideração de um modelo de ordem reduzida da planta

durante seu projeto, o qual exige apenas um modelo de referência de primeira ordem,

reduz significativamente a quantidade de parâmetros a projetar. Consequentemente, o

custo computacional para sua execução será significativamente reduzido.

Na Tabela 3.2 é apresentado uma comparação da quantidade de operações mate-

máticas, contadas manualmente, da estratégia de controle proposta e do RMRAC sem a

consideração de simplificação do modelo da planta, cujo modelo de referência é de ter-

ceira ordem, projetados para o controle das correntes do lado da rede do filtro LCL em

αβ. Lembrando que esse controlador também foi implementado e seus resultados experi-

mentais são mostrados no Apêndice A. Além disso, nessa tabela também são mostrados

os tempos de execução de cada algoritmo de controle, identificado experimentalmente, ao

configurar a ativação de uma flag no inicio, bem como sua desativação no fim, de cada

algoritmo de controle e observando seu comportamento no osciloscópio, para determinar

o respectivo tempo de execução.
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Tabela 3.2 – Comparação da carga computacional entre RMRAC com modelo de referência
de primeira e de terceira ordem em αβ

Operação RMRAC (Wm(z) com n∗ = 3) RMRAC (Wm(z) com n∗ = 1)
+ e - 182 60
× e / 446 162

Total de operações 628 222
Tempo de execução 37,56µs 15,39µs

Fonte: Autor.

Note que a abordagem proposta requer aproximadamente 65% operações a menos

que o controlador cujo modelo de referência é de terceira ordem, o que reflete em uma

redução de 59% no tempo de execução do algoritmo. Logo, a estratégia de controle pro-

posta, se torna uma alternativa viável para aplicação do controle robusto adaptativo em

filtros LCL utilizando microcontroladores de baixa capacidade de processamento, uma vez

que alivia sua carga computacional significativamente, mantendo o desempenho equiva-

lente a um controlador adaptativo cujo modelo de referência é de mais alta ordem e com

menor complexidade de projeto e implementação.

3.5 SUMÁRIO

Nesse Capítulo foi apresentado o projeto e implementação experimental de um RM-

RAC direto, em tempo discreto, cujo modelo de referência é de ordem reduzida, em rela-

ção as estrategias RMRAC da literatura, para controlar as correntes do lado da rede de

um conversor estático trifásico alimentado em tensão a três fios conectado à rede por filtro

LCL. Como pode ser visto, o controlador proposto é robusto, mantendo a planta estável,

mesmo com a planta possuindo parâmetros incertos e sujeita às variações paramétricas

e distúrbios exógenos. Além disso, a estratégia de controle proposta manteve desempe-

nho equivalente ao RMRAC cujo modelo de referência é de terceira ordem, mostrado no

Apêndice A, em termos de rastreamento de referência, sobressinal, THD e duração dos re-

gimes transitórios. Por outro lado, a estratégia proposta possui como diferencial seu baixo

custo computacional, que se comparado ao RMRAC supracitado, apresenta uma redução

59% no tempo de execução do algoritmo de controle. Devido a isto, não requer tanta ca-

pacidade de processamento do microcontrolador e é mais simples para projetar, pois são

necessárias 65% operações a menos que o RMRAC usado como base de comparação.

Dessa forma, o controlador proposto é uma alternativa viável aos controladores adapta-

tivos tradicionalmente aplicados neste tipo de sistema, os quais mantém um modelo de

referência mais elevado, o que implica em maior complexidade de projeto do controlador e

significativamente mais esforço computacional para execução experimental.
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4 ESTRATÉGIA PI-RMRAC

Neste Capítulo é apresentada o desenvolvimento do controlador Proporcional Inte-

gral baseado em Controle Robusto Adaptativo por Modelo de Referência, PI-RMRAC, bem

como sua análise de estabilidade e resultados experimentais. Este é a segunda aborda-

gem de controle proposta como alternativa de custo computacional reduzido às estratégias

RMRAC que requerem modelos de referência de ordem superior quando aplicadas no con-

trole de corrente do lado da rede do conversor estático trifásico alimentado em tensão a

três fios conectado à rede por filtro LCL. Optou-se por tornar o controlador PI em um novo

controlador robusto adaptativo devido a sua alta popularidade em aplicações de controle.

Entretanto, a presente abordagem pode ser empregada em outros controladores, tais como

controlador PR ou até mesmo em compensadores por avanço, atraso e avanço-atraso de

fase.

4.1 ESTRUTURA DO CONTROLADOR

Primeiramente, a planta é descrita conforme discutido no Capítulo anterior. Assim,

seja a saída da planta dada por

y = G(z)u, (4.1)

onde,

G(z) = G0(z)[1 + µ∆m(z)] + µ∆a(z), (4.2)

e

G0(z) = K
Z0(z)

R0(z)
, (4.3)

lembrando que y é a saída da planta, u é a ação de controle, G(z) é a função de transferên-

cia do sistema completo, G0(z) é a função de transferência da parte modelada da planta,

µ∆a(z) e µ∆m(z) são dinâmicas aditivas e multiplicativas, respectivamente. Além disso,

K é um ganho, Z0(z) e R0(z) são polinômios mônicos com graus m e n, respectivamente.

A parte conhecida da planta, G0(z), deve satisfazer as hipóteses H1 − H4 e o

objetivo do controle é definido como: dado um modelo de referência, mostrado em (4.4), a

partir de um projeto de controle definido, de modo que, para alguns µ∗ > 0 e qualquer µ ∈
[0, µ∗], o controle em malha fechada será globalmente estável e a saída da planta rastreará

a saída do modelo de referência, mostrado em (4.4), tão próximo quanto possível, mesmo

se a planta estiver sujeita às dinâmicas não modeladas ∆m(z) e ∆a(z).

ym = Wm(z)r = Km
Zm(z)

Rm(z)
r, (4.4)

onde Wm(z) é a função de transferência do modelo de referência, Zm(z) e Rm(z) são

polinômios Schur e mônicos com grau m e n∗ = n − m, respectivamente. O Km é um
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ganho e r(k) é um sinal de referência uniformemente limitado.

Seja a lei de controle PI discreta (vide (OGATA, 1995)),

u(z) =

(
Kp +

Ki

1− z−1

)
e1(z), (4.5)

que na forma implementável resulta em

u(k) = u(k − 1) +Kpe1(k)−Kpe1(k − 1) +Kie1(k), (4.6)

ou ainda,

u(k) = u(k − 1) + (Kp +Ki)e1(k)−Kpe1(k − 1). (4.7)

A lei de controle PI com ganhos fixos, mostrada em (4.7), não garante bom de-

sempenho, ou mesmo estabilidade, quando forçado a atuar fora de sua faixa de operação,

conforme mostrado em (DANNEHL; WESSELS; FUCHS, 2008). Assim, neste trabalho, é

proposto um novo controlador robusto adaptativo baseado neste controlador PI discreto

no tempo, o qual através da utilização de um algoritmo de adaptação, tem seus ganhos

ajustados automaticamente, para atender requisitos de projeto baseados em um modelo

de referência.

De (4.7), pode-se escrever que,

u(k)− u(k − 1)− (Kp +Ki)e1(k) +Kpe1(k − 1) = 0. (4.8)

Substituindo e1(k) = ym(k)− y(k) em (4.8), obtém-se

u(k)− u(k − 1) + (Kp +Ki)y(k) +Kpe1(k − 1)− (Kp +Ki)ym(k) = 0. (4.9)

Dividindo (4.9) por −(Kp +Ki), obtém-se

−1

Kp +Ki

u(k) +
1

Kp +Ki

u(k − 1)− y(k)− Kp

Kp +Ki

e1(k − 1) + ym(k) = 0. (4.10)

ou ainda,

−1

Kp +Ki

u(k)+
1

Kp +Ki

u(k− 1)− y(k)− Kp

Kp +Ki

e1(k− 1)+ γym(k)+ r(k) = 0. (4.11)

A expressão (4.11) é equivalente à (4.10), onde ”ym(k)” foi substituído por ”γym(k) + r(k)”

e γ é um parâmetro que será identificado.

Observação II) A substituição de ym(k) por γym(k) + r(k) é adotada para formular a

estrutura do controlador como θT (k)ω(k) + r(k), utilizada na sua prova de estabilidade.
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De (4.11) pode-se escrever o vetor de parâmetros,

ωT (k) = [ u(k) u(k − 1) y(k) e1(k − 1) ym(k) ], (4.12)

logo, a nova lei de controle PI para adaptação, resulta em

θ1(k)u(k) + θ2(k)u(k − 1) + θ3(k)y(k) + θ4(k)e1(k − 1) + θ5(k)ym(k) + r(k) = 0, (4.13)

onde θ1(k) =
−1

Kp +Ki

, θ2(k) =
1

Kp +Ki

, θ3(k) = −1; , θ4(k) = − Kp

Kp +Ki

e θ5(k) = γ,

ou ainda,

θT (k)ω(k) + r(k) = 0. (4.14)

onde o vetor de ganhos é

θ(k) = [ θ1(k) θ2(k) θ3(k) θ4(k) θ5(k) ]. (4.15)

Note que a estratégia proposta é uma reformulação do vetor paramétrico e do vetor de

ganhos, resultando em uma nova estratégia de controle robusto adaptativa.

De (4.13) pode-se calcular a lei de controle como

u(k) = − θ2(k)u(k − 1) + θ3(k)y(k) + θ4(k)e1(k − 1) + θ5(k)ym(k) + r(k)

θ1(k)
. (4.16)

Observação III) Note que na operação de cálculo da lei de controle apresentada, há um

ganho no seu denominador. Se este ganho assumir valor nulo durante a sua convergência,

a ação de controle tenderá a valores infinitos. Na literatura há estratégias para lidar com

tal situação e garantir que tal ganho contornará esta situação, vide (GRÜNDLING, 1995).

Na Figura 4.1 é mostrado o diagrama de blocos da técnica proposta neste Capítulo.

Figura 4.1 – Diagrama de blocos do PI-RMRAC

r(k)

y(k) +-

ym(k)

e1(k)

Wm(z) 

G(z)
u(k)

Gradiente

θ(k)

PI(θ)

ω(k)

Fonte: Autor.

Para obter a equação do erro, parte-se de (4.14), subtraindo θ∗Tω(k) em ambos os
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lados da equação, que resulta em

ϕT (k)ω(k) + r(k) = −θ∗Tω(k). (4.17)

Devido à controlabilidade da parte modelada da planta, G0(z), então pode-se afir-

mar que existe um θ(k) = θ∗ tal que ϕ(k) = 0 (NARENDRA; VALAVANI, 1978). Assim, de

(4.17), tem-se que

r(k) = −θ∗Tω(k). (4.18)

O objetivo do controlador é que a saída da planta, y, rastreie a saída do modelo de

referência, ym. Então, quando ϕ(k) = 0, tem-se que y(k) = ym(k), logo

G0(z)u = Wm(z)r, (4.19)

assim, r(k) é dada por

r = W−1
m (z)G0(z)u. (4.20)

Igualando (4.18) e (4.20), obtém-se

G0(z)u = Wm(z)[−θ∗Tω]. (4.21)

Substituindo (4.2) em (4.1), pode-se escrever

y(k) = {G0(z)[1 + µ∆m(z)] + µ∆a(z)}u, (4.22)

ou ainda,

y(k) = G0(z)u+ µ∆m(z)G0(z)u+ µ∆a(z)u. (4.23)

Substituindo (4.21) em (4.23), tem-se que

y = −Wm(z)θ
∗Tω − µ∆m(z)Wm(z)θ

∗Tω + µ∆a(z)u. (4.24)

De (4.17) e (4.24), segue que

y = Wm(z)[ϕ
Tω + r]− µ∆m(z)Wm(z)θ

∗Tω + µ∆a(z)u, (4.25)

ou ainda,

y − ym = −e1 = Wm(z)ϕ
Tω + µη1 + µη2, (4.26)

onde η1 = −∆m(z)Wm(z)θ
∗Tω e η2 = ∆a(z)u.

Definindo η como

η = η1 + η2, (4.27)
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então,

y − ym = −e1 = Wm(z)ϕ
Tω + µη. (4.28)

Da identidade Wm(z)θ
∗ω = θ∗Wm(z)ω e θ∗ = θ(k)− ϕ(k), segue que

ϕTWm(z)ω −Wm(z)ϕ
Tω = θTWm(z)ω −Wm(z)θ

Tω. (4.29)

Logo, o erro aumentado é dado por

ϵ(k) = −e1(k) + θT (k)ζ(k)− ν(k) = ϕT (k)ζ(k) + µη(k), (4.30)

onde,

ζ = Wm(z)ω, (4.31)

e

ν = Wm(z)θ
Tω. (4.32)

Seja o algoritmo de adaptação dos parâmetros do tipo Gradiente descrito por

θ(k + 1) = θ(k)− Tsσ(k)Γθ(k)− TsκΓ
ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)
, (4.33)

onde o sinal majorante usado para assegurar a limitação de todos sinais em malha fechada

é dado por

m̄2(k) = m2(k) + ζT (k)Γζ(k). (4.34)

e m(k) é calculado como

m(k + 1) = (1− Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|), (4.35)

onde sua condição inicial deve respeitar a seguinte relação m(0) ≥ δ1/(1− δ0) e também

0 < δ2 < δ0 < 1, tal que maxi |λi| < δ0 − δ2 para i = 1, 2, ..., n∗ + n − 1, onde λi são os

i-ésimos polos de Wm(z).

A modificação-σ (IOANNOU; TSAKALIS, 1986a) também é utilizada na lei de adap-

tação, para garantir uma redução dos ganhos adaptativos se a norma desses ganhos ul-

trapassar determinadas faixas de valores. Tal modificação é determinada por

σ(k) =


0 se ∥θ(k)∥ ≤ M0

σ0

(
∥θ(k)∥
M0

− 1

)
se M0 < ∥θ(k)∥ < 2M0,

σ0 se ∥θ(k)∥ ≥ 2M0

(4.36)

onde M0 > ∥θ∗∥ é o limite superior da norma de θ∗, sobre–dimensionado devido ao des-

conhecimento de ∥θ∗∥ e σ0 é o limitante superior da função de modificação.
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4.2 ANÁLISE DE ESTABILIDADE DO IDENTIFICADOR

Para garantir a robustez do adaptador e limitação dos ganhos de adaptação, frente

às dinâmicas não modeladas, deve-se analisar a estabilidade do algoritmo proposto, aqui

analisado por uma candidata a função de Lyapunov. A seguir será mostrado que a planta

descrita por (4.2), sujeita as hipóteses H1 à H4, utilizando a lei de controle (4.14), e o al-

goritmo de adaptação paramétrica (4.30), (4.33)-(4.36), com modelo de referência descrito

por (4.4), são capazes de encontrar um vetor de parâmetros θ(k) cujo a limitação do vetor

de erro paramétrico ϕ(k) é assegurada.

Assim, sendo a função candidata à Lyapunov, inspirada na função apresentada em

(IOANNOU; TSAKALIS, 1986c), dada por

V (k) = ϕT (k)Γ−1ϕ(k), (4.37)

então a equação da diferença é descrita como

∆V (k) = ϕT (k + 1)Γ−1ϕ(k + 1)− ϕT (k)Γ−1ϕ(k). (4.38)

De (4.33), subtrai-se θ∗ em ambos os lados da igualdade, obtendo-se a equação

do erro paramétrico

ϕ(k + 1) = ϕ(k)− Tsσ(k)Γθ(k)− TsκΓ
ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)
. (4.39)

Dê (4.39), obtém-se que ∆ϕ(k) é

∆ϕ(k) = −TsΓσ(k)θ(k)− TsκΓ
ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)
. (4.40)

O termo ϕ(k) pode ser reescrito como ϕ(k + 1) − ∆ϕ(k). Assim, reescrevendo

(4.38), tem-se

∆V (k) = ϕ(k+1)TΓ−1ϕ(k+1)− [ϕT (k+1)−∆ϕ(k)]TΓ−1[ϕT (k+1)−∆ϕ(k)], (4.41)

ou ainda,

∆V (k) = ϕ(k + 1)TΓ−1ϕ(k + 1)− ...

...[ϕT (k + 1)TΓ−1ϕT (k + 1)− 2ϕT (k + 1)Γ−1∆ϕ(k) + ∆ϕT (k)Γ−1∆ϕ(k)],
(4.42)

logo,

∆V (k) = 2ϕT (k + 1)Γ−1∆ϕ(k)−∆ϕT (k)Γ−1∆ϕ(k). (4.43)
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Assim, de (4.43) tem-se que

∆V (k) ≤ 2ϕT (k + 1)Γ−1∆ϕ(k). (4.44)

Substituindo (4.39) e (4.40) em (4.44), advém

∆V (k) ≤ ...

...2

[
ϕ(k)− Tsσ(k)Γθ(k)− TsκΓ

ζ(k)ϵ(k)

m2(k)

]T
Γ−1

[
−TsΓσ(k)θ(k)− TsκΓ

ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)

]
,

(4.45)

de onde pode-se escrever,

∆V (k) ≤ −2Tsσ(k)ϕ
T (k)θ(k)− 2Tsκ

ϕT (k)ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)
+ ...

...2T 2
s σ

2(k)ΓθT (k)θ(k) + 4T 2
s σ(k)κΓ

θT (k)ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s κ
2Γ

ζT (k)ζ(k)ϵ2(k)

m̄2(k)m̄2(k)
.

(4.46)

Como ϵ(k) é dado por

ϵ(k) = ϕT (k)ζ(k) + µη(k), (4.47)

então, substituindo (4.47) em (4.46), obtém-se

∆V (k) ≤ −2Tsσ(k)ϕ
T (k)θ(k)− 2Tsκ

ϕT (k)ζ(k)[ϕT (k)ζ(k) + µη(k)]

m̄2(k)
+ ...

...2T 2
s σ

2(k)ΓθT (k)θ(k) + 4T 2
s σ(k)κΓ

θT (k)ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s κ
2Γ

ζT (k)ζ(k)ϵ2(k)

m̄2(k)m̄2(k)
,

(4.48)

ou ainda,

∆V (k) ≤ −2Tsσ(k)ϕ
T (k)θ(k)− 2Tsκ

[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
− 2Tsκ

ϕT (k)ζ(k)µη(k)

m̄2(k)
+ ...

...2T 2
s σ

2(k)ΓθT (k)θ(k) + 4T 2
s σ(k)κΓ

θT (k)ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s κ
2Γ

ζT (k)ζ(k)ϵ2(k)

m̄2(k)m̄2(k)
,

(4.49)

que pode ser reescrita como

∆V (k) ≤ −2Tsσ(k)ϕ
T (k)θ(k)− 2Tsκ

[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
− 2Tsκ

ϕT (k)ζ(k)µη(k)

m̄2(k)
+ ...

...2T 2
s

[
σ(k)θ(k) + κ

ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)

]T
Γ

[
σ(k)θ(k) + κ

ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)

]
.

(4.50)

Adicionando [+Tsκµ
2η2(k)/m̄2(k)− Tsκµ

2η2(k)/m̄2(k)] em (4.50), pode-se organi-
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zar os termos e formar um quadrado perfeito, obtendo então (4.51).

∆V (k) ≤ −2Tsσ(k)ϕ
T (k)θ(k)− Tsκ

[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
− ...

...Tsκ

{
[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
+ 2Tsκ

ϕT (k)ζ(k)µη(k)

m̄2(k)
+

µ2η2(k)

m̄2(k)

}
+ ...

...
µ2η2(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s

[
σ(k)θ(k) + κ

ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)

]T
Γ

[
σ(k)θ(k) + κ

ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)

]
.

(4.51)

Logo,

∆V (k) ≤ −2Tsσ(k)ϕ
T (k)θ(k)− Tsκ

[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
− Tsκ

[
ϕT (k)ζ(k)

m̄(k)
+

µη(k)

m̄(k)

]2
+ ...

...
µ2η2(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s

[
σ(k)θ(k) + κ

ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)

]T
Γ

[
σ(k)θ(k) + κ

ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)

]
,

(4.52)

que, de (4.47), pode-se reescrever (4.52) como

∆V (k) ≤ −2Tsσ(k)ϕ(k)
Tθ(k)− Tsκ

[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
− Tsκ

ϵ2(k)

m̄2(k)
+ ...

...
µ2η2(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s σ
2(k)||Γ||

∣∣∣∣∣∣∣∣θ(k) + κ
ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)

∣∣∣∣∣∣∣∣2 . (4.53)

Sabendo que [ϕ(k)− θ(k)]T [ϕ(k)− θ(k)] = ϕT (k)ϕ(k)+θT (k)θ(k)−2ϕT (k)θ(k),

então

θ∗Tθ∗ = ϕT (k)ϕ(k) + θT (k)θ(k)− 2ϕT (k)θ(k), (4.54)

ou ainda,

||θ∗||2 = ||ϕ(k)||2 + ||θ(k)||2 − 2ϕT (k)θ(k), (4.55)

Logo,

2ϕT (k)θ(k) = ||ϕ(k)||2 + ||θ(k)||2 − ||θ∗||2. (4.56)

Assim, de (4.56), pode-se escrever

2ϕ(k)Tθ(k) ≥ ||θ(k)||2 − ||θ∗||2. (4.57)

Usando (4.57) pode-se afirmar que

−2Tsσ(k)ϕ
T (k)θ(k) ≤ −Tsσ(k)

(
||θ(k)||2 − ||θ∗||2

)
, (4.58)
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logo,

∆V (k) ≤ −Tsσ(k)
(
||θ(k)||2 − ||θ∗||2

)
− Tsκ

[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
− Tsκ

ϵ2(k)

m̄2(k)
+ ...

...
µ2η2(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s σ
2(k)||Γ||

∣∣∣∣∣∣∣∣θ(k) + κ
ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)

∣∣∣∣∣∣∣∣2 . (4.59)

Aplicando a desigualdade de Cauchy-Schwarz no último termo de (4.59), obtém-se

que

2T 2
s σ

2(k)||Γ||
∣∣∣∣∣∣∣∣θ(k) + κ

ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)

∣∣∣∣∣∣∣∣2 ≤ 2T 2
s σ

2(k)||Γ||
[
||θ(k)||2 + κ2 ϵ2(k)

m̄2(k)

||ζ(k)||2

m̄2(k)

]
.

(4.60)

Substituindo (4.60) em (4.59), tem-se

∆V (k) ≤ −Tsσ(k)
(
||θ(k)||2 − ||θ∗||2

)
− Tsκ

[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
− Tsκ

ϵ2(k)

m̄2(k)
+ ...

...
µ2η2(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s σ
2(k)||Γ||

[
||θ(k)||2 + κ2 ϵ2(k)

m̄2(k)

||ζ(k)||2

m̄2(k)

]
,

(4.61)

ou ainda,

∆V (k) ≤ −Tsσ(k)||θ(k)||2 + Tsσ(k)||θ∗||2 − Tsκ
[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
− Tsκ

ϵ2(k)

m̄2(k)
+ ...

...
µ2η2(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s ||Γ||σ2(k)||θ(k)||2 + 2T 2
s κ

2||Γ||σ2(k)
ϵ2(k)

m̄2(k)

||ζ(k)||2

m̄2(k)
.

(4.62)

De (4.62), obtém-se também

∆V (k) ≤ −Tsσ(k)
(
||θ(k)||2 − ||θ∗||2 − 2Tsσ(k)||Γ||||θ(k)||2

)
− ...

...Tsκ
[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
− Tsκ

ϵ2(k)

m̄2(k)

(
1− 2Tsκσ

2(k)||Γ|| ||ζ(k)||
2

m̄2(k)

)
+

µ2η2(k)

m̄2(k)
.

(4.63)

De (4.63) conclui-se que,

• (||θ(k)||2 − ||θ∗||2 − 2Tsσ(k)||Γ||||θ(k)||2) ≥ 0, para Γ positiva definida e σ(k) ∈
[0, σ0], onde 0 < σ0 < 1 de forma que satisfaçam a seguinte restrição de pro-

jeto 2Tsσ(k)||Γ|| ≤ ||θ(k)||2 − ||θ∗||2 e por conseguinte −Tsσ(k)(||θ(k)||2 − ||θ∗||2−
2Tsσ(k)||Γ||||θ(k)||2) ≤ 0;

• −Tsκ
[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
≤ 0 para Ts > 0 e κ > 0;

•
(
1− 2Tsκ||Γ||σ2(k)

||ζ(k)||2

m̄2(k)

)
≥ 0, para Γ positiva definida e σ(k) ∈ [0, σ0], onde

0 < σ0 < 1, e sabendo que
||ζ(k)||2

m̄2(k)
< 1 devido ao Lema I discutido a seguir, de
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forma que satisfaçam a seguinte restrição de projeto 2Tsκ||Γ||σ2(k)
||ζ(k)||2

m̄2(k)
≤ 1, e

por conseguinte
(
1− 2Tsκσ

2(k)||Γ|| ||ζ(k)||
2

m̄2(k)

)
≥ 0;

•
µ2η2(k)

m̄2(k)
é limitado, pequeno na média e pertence ao conjunto residual Ψ(k), con-

forme Teorema II discutido a seguir.

De (4.63) pode-se afirmar que na presença de dinâmicas não modeladas o vetor

ϕ(k) é limitado, pois ∆V (k) é negativa semi-definida . Note que quando ∆V (k) é positiva,

V (k) cresce, mas ||ϕ(k)|| e ||θ(k)|| também crescem e ∆V (k) torna novamente a ser

negativa. Portanto, V (k) é limitada superiormente por V̄ (k),

V̄ (k) =
µ2η2(k)

m̄2(k)
. (4.64)

□
Para provar que todos os sinais em malha fechada são limitados, considere o Lema

I (IOANNOU; TSAKALIS, 1986b).

Lema I : Considere o sistema abaixo,

x(k + 1) = Ax(k) +BŪ , (4.65)

onde x(k) ∈ ℜn são os estados e os autovalores de A satisfazem |λi(A)| < δ0 − δ2,

i = 1, 2, ..., n, sendo 0 < δ0 < 1, 0 < δ2 < δ0 < 1, e

||Ū || ≤ |u(k)|+ |y(k)|. (4.66)

Portanto, existe um termo limitado ξ1 tal que

||x(k)||
m(k)

< ξ1 + ε(k), (4.67)

onde ε(k) é um termo que depende das condições iniciais e decai exponencialmente a

zero quando k → ∞.

Prova: a prova do Lema I é apresentada em (IOANNOU; TSAKALIS, 1986b), e

mostrada no Anexo E deste documento, portanto será aqui omitida.

O Lema I é usado para provar que os seguintes sinais em malha fechada têm limi-

tação em magnitude pelo sinal majorante m̄2(k), juntamente à lei de controle, o algoritmo

de adaptação paramétrica e a modificação-σ.

LI-I) |y(k)|/m̄2(k) ∈ L∞;
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LI-II) |u(k)|/m̄2(k) ∈ L∞;

LI-III) |η(k)|/m̄2(k) ∈ L∞;

LI-IV) ||ζ(k)||/m̄2(k) ∈ L∞;

LI-V) ||ω(k)||/m̄2(k) ∈ L∞;

LI-VI) |m(k + 1)|/m̄2(k) ∈ L∞.

Demonstração:

Para provar LI-I) e LI-II), note que m̄2(k) = m2(k) + ζT (k)Γζ(k) e m(k + 1) = (1 −
Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|), assim a prova de limitação dos sinais é dada direta-

mente como segue,

|y(k)|
m̄2(k)

=
y(k)

(1− Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|) + ζT (k)Γζ(k)
, (4.68)

ou ainda,
|y(k)|
m̄2(k)

≤ ξ2 + ε(k), (4.69)

onde ξ2 é um termo limitado e ε(k) é um termo que decai exponencialmente a zero quando

k → ∞, e

|u(k)|
m̄2(k)

=
u(k)

(1− Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|) + ζT (k)Γζ(k)
, (4.70)

ou ainda,
|u(k)|
m̄2(k)

≤ ξ3 + ε(k), (4.71)

onde ξ3 é um termo limitado.

Para provar LI-III), note que η = ∆(z)u, onde ∆(z) é uma função de transferência

estritamente própria e estável, devido à Hipótese H3 do projeto de controle. Assim, como

u(k) é limitado, conforme mostrado anteriormente, então η(k) também é limitado,

|η|
m̄2

= ∆(z)
u

(1− Tsδ0)m+ Tsδ1(1 + |u|+ |y|) + ζTΓζ
, (4.72)

ou ainda,
|η(k)|
m̄2(k)

≤ ξ4 + ε(k), (4.73)

onde ξ4 é um termo limitado.

Para provar LI-IV) note que ζ = Wm(z)(zI − F )−1ω, sabendo que Wm(z) é uma

função de transferência estável e que ω(k) é um vetor limitado, composto por [ u(k) u(k −
1) y(k) e1(k− 1) ym(k) ], onde o e1(k) pertence a um conjunto residual Ψ(k), discutido em
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breve, então a prova segue diretamente,

||ζ||
m̄2

=
Wm(z)(zI − F )−1ω

(1− Tsδ0)m+ Tsδ1(1 + |u|+ |y|) + ζTΓζ
, (4.74)

ou ainda,
||ζ(k)||
m̄2(k)

≤ ξ5 + ε(k), (4.75)

onde ξ5 é um termo limitado.

Para provar LI-V) note que ωT (k) = [ u(k) u(k − 1) y(k) e1(k − 1) ym(k) ], onde o

e1(k) pertence a um conjunto residual Ψ(k), conforme será mostrado a seguir e portanto

é limitado, u(k) e y(k) são limitados, conforme mostrado em LI-I) e LI-II), respectivamente,

então a prova segue diretamente,

|ω(k)|
m̄2(k)

=
ω(k)

(1− Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|) + ζT (k)Γζ(k)
, (4.76)

ou ainda,
|ω(k)|
m̄2(k)

≤ ξ6 + ε(k), (4.77)

onde ξ6 é um termo limitado.

Para provar LI-VI), divide-se ambos os lados de (4.35) por m̄2(k) e se utiliza o fato

de que m̄2(k) > m(k + 1) ∀k > 0, uma vez que ζT (k)Γζ(k) ≥ 0 para Γ positiva definida,

e pela limitação de y(k), u(k) e ζ(k), mostrados em LI-I), LI-II) e LI-V), respectivamente,

assim a prova segue diretamente,

|m(k + 1)|
m̄2(k)

=
(1− Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|)

(1− Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|) + ζT (k)Γζ(k)
, (4.78)

ou ainda,
|m(k + 1)|
m̄2(k)

≤ ξ7 + ε(k), (4.79)

onde ξ7 é um termo limitado.

□
Teorema II: Seja r(k) e ∆r(k) sinais uniformemente limitados. Seja ainda, a planta

dada em (4.1)-(4.3), sujeitas as hipóteses H1 − H4 e o modelo de referência (4.4), a

estrutura de controle (4.12), (4.14)-(4.15) e (4.30)-(4.32), juntamente com o algoritmo

de adaptação de parâmetros (4.33)-(4.36). Então existe um µ∗ > 0 tal que para todo

µ ∈ [0, µ∗), todos os sinais na malha fechada são limitados para quaisquer condições

iniciais limitadas. Além disso, a análise de estabilidade do controlador mostra que o erro

de rastreamento converge para o conjunto residual, Ψ(k),

Ψ(k) =

{
e1(k) : lim

N→∞
sup
N>0

1

N

∑
i=0

N |e1(k)| ≤ q6
√
ϵ0 + µq7 , ∀i > 0, N → ∞

}
, (4.80)
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onde N é o número de amostras em um período, q6 e q7 são constantes e ϵ0 > 0 é um

número arbitrário pequeno.

Prova: a prova deste Teorema é semelhante a prova apresentada em (IOANNOU;

TSAKALIS, 1986b), e então será aqui omitida, mas mostrada no Anexo D.

4.3 CONDIÇÃO DE CASAMENTO

Para encontrar os ganhos θ∗ do controlador PI-RMRAC, quando a função de trans-

ferência da planta é conhecida e o modelo de referência tem mesmo grau relativo, faz-se

uso da teoria do Controle por Modelo de Referência (MRC - Model Reference Control) (IO-

ANNOU; SUN, 2012). Assim, nesta Seção será mostrado como equacionar a condição de

casamento (matching condition) do PI-RMRAC.

Na Figura 4.2 é mostrado o sistema em malha fechada, de onde obtém-se

Figura 4.2 – Sistema em malha fechada

Wm(z)

Gc(z) G(z)
+

-

r ym

u y e1

Fonte: Autor.

y

ym
=

Gc(z)G(z)

1−Gc(z)G(z)
, (4.81)

onde G(z), Gc(z) e Wm(z) são as funções de transferência da planta, controlador e modelo

de referência, respectivamente,

G(z) =
K

z − ap
, (4.82)

Gc(z) = Kp +
Ki

1− z−1
, (4.83)

Wm(z) =
Km

z − am
. (4.84)
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Definindo θ1 = Kp e θ2 = Ki e substituindo em (4.83), obtém-se

Gc(z) = θ1 +
θ2

1− z−1
. (4.85)

Substituindo (4.82), (4.84) e (4.85) em (4.81),

y

ym
=

(
θ1 +

θ2
1− z−1

)(
K

z − ap

)
1−

(
θ1 +

θ2
1− z−1

)(
K

z − ap

) . (4.86)

Logo,

y

ym
=

(
θ1 − θ1z

−1 + θ2
1− z−1

)(
K

z − ap

)
1−

(
θ1 − θ1z

−1 + θ2
1− z−1

)(
K

z − ap

) , (4.87)

ou,

y

ym
=

Kθ1 −Kθ1z
−1 +Kθ2

(1− z−1)(z − ap)

(1− z−1)(z − ap)− (θ1 − θ1z
−1 + θ2)K

(1− z−1)(z − ap)

, (4.88)

que pode ser simplificada, resultando em

y

ym
=

Kθ1 −Kθ1z
−1 +Kθ2

(1− z−1)(z − ap)− (θ1 − θ1z−1 + θ2)K
. (4.89)

Expandindo as multiplicações em (4.89), obtém-se

y

ym
=

Kθ1 +Kθ2 −Kθ1z
−1

z − ap − z0 + z−1ap −Kθ1 +Kθ1z−1 −Kθ2
, (4.90)

ou ainda,
y

ym
=

(Kθ1 +Kθ2)z
0 −Kθ1z

−1

z + (−ap − 1−Kθ1 −Kθ2)z0 + (ap +Kθ1)z−1
. (4.91)

Quando as funções de transferência da planta e do modelo de referência são co-

nhecidas, é possível calcular θ∗1 e θ∗2. Sendo a função de transferência do modelo de

referência, Wm(z), de mesmo grau relativo, G(z), então deve-se procurar θ∗1 e θ∗2 tais que

z + (−ap − 1−Kθ∗1 −Kθ∗2)z
0 + (ap +Kθ∗1)z

−1 seja divisível por (Kθ∗1 +Kθ∗2)z
0 −Kθ∗1z

−1

e que haja cancelamento de polos e zeros e ainda, o polo restante deve ser igual ao polo

da função de transferência do modelo de referência. Ou seja,

y

ym
=

ym
r

= Wm(z) =
Km

z − am
. (4.92)
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Logo, de (4.91) e (4.92)

(Kθ∗1 +Kθ∗2)z
0 −Kθ∗1z

−1

z + (−ap − 1−Kθ∗1 −Kθ∗2)z
0 + (ap +Kθ∗1)z

−1
=

Km

z − am
, (4.93)

de onde obtém-se que [
(Kθ∗1 +Kθ∗2)z

0 −Kθ∗1z
−1
]
(z − am) = ...

...
[
z + (−ap − 1−Kθ∗1 −Kθ∗2)z

0 + (ap +Kθ∗1)z
−1
]
Km.

(4.94)

Expandindo (4.94), obtém-se

(Kθ∗1 +Kθ∗2)z + (−Kθ∗1 − amKθ∗1 −Kamθ
∗
2) + (amKθ∗1)z

−1 = ...

Kmz + (−ap − 1−Kθ∗1 −Kθ∗2)Km + (ap +Kθ∗1)Kmz
−1.

(4.95)

De (4.95) pode-se igualar os termos de mesma potência e descobrir os ganhos, θ∗,
Kθ∗1 +Kθ∗2 = Km

−Kθ∗1 − amKθ∗1 − kpamθ
∗
2 = (−ap − 1−Kθ∗1 −Kθ∗2)Km.

amKθ∗1 = ap +Kθ∗1

(4.96)

Para determinar os θ∗ da lei de controle mostrada em (4.13), usa-se os θ∗ identifi-

cados em (4.96) em (4.11), pois foi definido que θ1 = Kp e θ2 = Ki. Além disso, θ5(k) → 0,

pois ym(k) → r(k) quando k → ∞. Então, sem perda de generalidade, pode-se afirmar

que em regime permanente, θ∗5 → 0.

4.4 REJEIÇÃO DE DISTÚRBIOS EXÓGENOS

Assim, como no RMRAC, no PI-RMRAC a rejeição de distúrbios da rede é feita

adaptando os ganhos θs e θc, referentes as componentes em fase e quadratura da harmô-

nica fundamental da rede, estimada pelo Filtro de Kalman. Portanto, o vetor de parâmetros

ω é expandido para

ωT (k) = [ u(k) u(k − 1) y(k) e1(k − 1) ym(k) Vs(k) Vc(k) ], (4.97)

e por conseguinte o vetor de ganhos adaptáveis passa a ser

θT (k) = [ θ1(k) θ2(k) θ3(k) θ4(k) θ5(k) θs(k) θc(k) ]. (4.98)

Assim, ao considerar os termos de rejeição de distúrbio exógenos, a lei de controle
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PI robusto adaptativa baseada em modelo de referência resulta em

u(k) =

θ2(k)u(k − 1) + θ3(k)y(k) + θ4(k)e1(k − 1) + θ5(k)ym(k) + θs(k)Vs(k) + θc(k)Vc(k) + r(k)

−θ1(k)
.

(4.99)

Na Figura 4.3, é apresentado o diagrama de blocos do controlador proposto, PI-

RMRAC, com lei de adaptação do tipo Gradiente e rejeição de distúrbios exógenos.

Figura 4.3 – Diagrama de blocos do PI-RMRAC

r(k)

y(k)
+-

ym(k)

e1(k)

Zm(z)
Rm(z)

Wm(z) = Km

G(z)= G0(z)[ 1 + μΔm(z)] + μΔa(z)

θ(k+1)=θ(k) - Ts σ(k)Γθ(k) - Ts κ Γ ζ(k)є(k)

m²(k)

θ (k)ω(k)+r(k)=0
T

θ(k)

u(k)

σ(k)
m²(k)

ζ(k)

Vs(k)
Vc(k)

Fonte: Autor.

4.5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Os testes seguem os mesmos passos mostrados para o RMRAC com modelo de or-

dem reduzida, mostrados na Seção 3.4. A Tabela 4.1 mostra os parâmetros do controlador

projetado, escolhidos para obter um rápido rastreamento da saída do modelo de referên-

cia, respeitando os critérios de projeto discutidos na Seção 4.2. Note que a escolha de M0

pode ser feita ao realizar o procedimento mostrado na Seção 4.3, onde identifica-se o con-

junto de ganhos θ∗. Com tais valores pode-se projetar M0 para que seja maior que ∥θ(0)∥,

pois espera-se que θ(k) tenda a valores próximos a θ∗ assintoticamente. Porém, M0 pode

ser seguramente sobre-dimensionado, por isso, em muitos trabalhos utiliza-se M0 ≥ 2∥θ∗∥
como em (IOANNOU; TSAKALIS, 1986c). Essa margem de segurança é muito útil, pois na

prática, a planta não tem seus parâmetros perfeitamente conhecidos, logo, a norma dos

ganhos não será igual a norma de θ∗. Já δ0 e δ1 devem ser escolhidos para atuarem como

um filtro, de dinâmica lenta, para suavizar a resposta de m̄(k) e garantir a robustez.
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Tabela 4.1 – Parâmetros do controlador PI-RMRAC para α e β

Parâmetro Valor
Γ 100I
κ 500
σ0 0,1
M0 15

m2(0) 4
δ0 0,7
δ1 1

ω(0) [ 0 0 0 0 0 0 0 ]
ζ(0) [ 0 0 0 0 0 0 0 ]

Fonte: Autor.

Os ganhos iniciais θ(0), para α e β, foram definidos da mesma forma como foi feito

para o controlador do Capítulo anterior, isto é, foi utilizado os ganhos finais da simulação

mostrada no Apêndice B como os ganhos iniciais de um experimento prévio e salvo seus

valores finais, para então, utiliza-los na inicialização dos ganhos do experimento mostrado

a seguir. Os ganhos iniciais neste experimento são

θα(0) =



1, 4666969

1, 4666969

−1, 0000000

−8, 3924341

0, 0000013

−2, 9755771

−0, 4001412


, θβ(0) =



1, 4994920

1, 4994920

−1, 0000000

−8, 3349009

0, 0000017

−2, 8854203

−0, 0643255


.

Primeiramente, na Figura 4.4, é mostrado o transitório inicial. Observe que as cor-

rentes controladas em α e β convergem para a saída do modelo do referência de sua

respectiva coordenada em cerca de 20 ms. Durante esse regime, apenas pequenos so-

bressinais são vistos, cuja amplitude máxima é de 3,06 A. Este rápido transitório é obtido

graças a adequada inicialização dos ganhos.

Em seguida, na Figura 4.5 é mostrado o instante em que a amplitude da referência

é alterada de 20 A para 30 A. Novamente, um curto transitório é observado, cerca de 10

ms e com máximo sobressinal inferior a 1 A de amplitude. Ressalta-se que esse transitório

é mais curto que o transitório inicial, pois os ganhos já estão mais próximos a um conjunto

de ganhos adequados para a condição atual da rede.
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Figura 4.4 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ no
regime transitório inicial

Fonte: Autor.

Figura 4.5 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ no
instante de troca de referência

Fonte: Autor.

Ainda, quando a variação paramétrica é imposta a impedância da rede, ao adicionar

mais 1 mH em série com a rede, há pouca distorção das correntes neste regime transitório,

conforme mostrado na Figura 4.6. Nesta figura, a maior distorção é observada no eixo β,

o qual chega a 2,1 A de sobressinal, por um curto período de tempo, menos de 5 ms. A

partir desse ponto, as correntes controladas se mantém muito próximas das correntes de
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referência, cuja envoltórias estão praticamente sobrepostas.

Figura 4.6 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ no
instante da variação paramétrica

Fonte: Autor.

Em seguida, são mostradas as correntes em regime permanente na Figura 4.7.

Figura 4.7 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ em
regime permanente

Fonte: Autor.

Note que em regime permanente, as envoltórias da saída da planta e saída do mo-

delo de referência estão praticamente sobrepostas, mostrando que o controlador desen-
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volvido apresenta elevada capacidade de convergência assim como o RMRAC. A seguir,

na Figura 4.8, são mostrados os erros de rastreamento.

Figura 4.8 – Erros de rastreamento em αβ

0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2 1,4 1,6
Tempo (s)

-15

-10

-5

0

5

10

15

E
rr

o 
de

 r
as

tr
ea

m
en

to
 (

A
)

e1,

e1-

Fonte: Autor.

Note que esses erros diminuem rapidamente após cada transitório e em regime

permanente, se mantém pequenos na média. Ainda, os ganhos θ são apresentados nas

Figuras 4.9 e 4.10, para α e β, respectivamente.

Figura 4.9 – Adaptação dos ganhos θ em α
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Fonte: Autor.
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Figura 4.10 – Adaptação dos ganhos θ em β
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Fonte: Autor.

Note que o θ1(k) e o θ2(k) estão sobrepostos, pois ambos são calculados em função

de u, mudando apenas o passo utilizado, θ1(k) utiliza u(k) e θ2(k) utiliza u(k − 1), logo

possuem valores muito próximos. Além disso, o ganho relativo ao ym(k) tende a zero

em regime permanente. Isso ocorre pois, em regime permanente, ym(k) rastreia r(k) tão

próximo que γ, que é o parâmetro adaptado pelo θ5(k) tende para valores próximos a zero.

A adaptação desse ganho, para α e para β, é mostrado na Figura 4.11.

Figura 4.11 – Adaptação dos ganhos θ5 em α e β
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Na Figura 4.12 são mostradas as ações de controle, em αβ, juntamente com a

tensão barramento CC.

Figura 4.12 – Ações de controle em αβ e tensão barramento CC

Fonte: Autor.

Diferentemente das ações de controle da estratégia RMRAC com modelo de re-

ferência de ordem reduzida proposta, as ações de controle do PI-RMRAC apresenta um

comportamento mais intempestivo nos transitórios, principalmente no transitório inicial e

no instante da mudança de amplitude das referências, pois ocorre uma readaptação mais

intensa dos ganhos. Por conseguinte, o controlador requer mais tensão para executar as

ações de controle. Ao ocorrer variação paramétrica também a ação de controle apresenta

variações abruptas, sendo tal transitório rapidamente superado, e retornando a ação de

controle ao intervalo de tensão nominal. De modo geral, quando em regime, os valores

das tensões da ação de controle do PI-RMRAC e dos RMRAC é muito similar, pois a maior

parte dessa tensão é requerida para rejeitar os distúrbios exógenos da rede e sua faixa de

tensão mantém-se em torno dos 100 V.

Para corroborar os resultados apresentados em coordenadas αβ, a seguir são

mostrados as correntes salvas do osciloscópio, em coordenadas trifásicas, abc. Inicial-

mente são apresentadas as correntes injetadas na rede durante o transitório inicial na

Figura 4.13. Como pode ser notado, o regime transitório inicial é curto, cerca de 20 ms, o

que era esperado, pois foi a duração do transitório inicial nas coordenadas αβ. Como há

uma adaptação intensa dos ganhos durante esse transitório, observa-se algumas oscila-

ções na corrente, mas nenhum sobressinal relevante. Tal comportamento também ocorre

no instante de troca de referência, como pode ser observado na Figura 4.14, ao variar a

amplitude das correntes de referências. Nesse segundo transitório, cerca de 12 ms são

necessário para reestabelecer o rastreamento próximo das referências. Entretanto, não
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observa-se sobressinal relevante durante o transitório.

Figura 4.13 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc no transitório inicial

Fonte: Autor.

Figura 4.14 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc no instante da mudança de
referência

Fonte: Autor.

Ainda, na Figura 4.15, são mostradas as correntes do lado da rede no instante em
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da variação da impedância. Note que este transitório dura cerca de 10 ms. Em seguida,

na Figura 4.16, são mostradas as correntes injetadas na rede em regime permanente.

Figura 4.15 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc no transitório da variação
paramétrica

Fonte: Autor.

Figura 4.16 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc em regime permanente

Fonte: Autor.
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Como pode ser observado, as correntes injetadas na rede se mantém com am-

plitude desejada e defasagem adequada, em regime permanente, o que reflete o bom

comportamento das correntes do lado da rede controladas em coordenadas αβ. A THD

das correntes em regime permanente é 2,3650%, respeitando a norma vigente para sis-

temas conectados a rede, IEEE 1547. Na Figura 4.17 são apresentados os 50 primeiros

conteúdos harmônicos do espectro harmônico das correntes injetadas na rede.

Figura 4.17 – Conteúdo harmônico da corrente em regime permanente
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Note que o controlador PI-RMRAC mantém todos os conteúdos harmônicos abaixo

dos limites impostos pela norma IEEE 1547, assim como as estratégias RMRAC previa-

mente discutidas. Entretanto, assim como o RMRAC com modelo de referência de primeira

ordem, também apresenta reduzido custo computacional em relação ao RMRAC com mo-

delo de referência de terceira ordem, enquanto mantém um desempenho equivalente em

termos de THD, erro de rastreamento, sobressinal e tempo dos transitórios. Na Tabela 4.2

é apresentada uma comparação da quantidade de operações requeridas pelo controlador

proposto e o RMRAC com modelo de referência de terceira ordem, bem como seus tempos

de execução, aferidos experimentalmente.

Note que o controlador proposto requer aproximadamente 40% operações a menos

que o controlador cujo modelo de referência é de terceira ordem, o que reflete em uma

redução de aproximadamente 32% no tempo de execução do algoritmo. Logo, o controla-

dor proposto, se torna uma alternativa viável para aplicação do controle robusto adaptativo

em filtros LCL utilizando microcontroladores de baixa capacidade de processamento, as-

sim como o RMRAC com modelo de referência de primeira ordem. Em resumo, o novo

controlador é estruturalmente mais simples que as abordagens RMRAC da literatura para

o controle das correntes do lado da rede do filtro LCL, requer menos parâmetros a projetar,

que, por conseguinte, diminui o custo computacional da sua execução.
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Tabela 4.2 – Comparação da carga computacional entre PI-RMRAC e RMRAC com modelo
de referência de terceira ordem

Operação RMRAC (Wm(z) com n∗ = 3) PI-RMRAC (Wm(z) com n∗ = 1)
+ e - 182 132
× e / 446 248

Total de operações 628 380
Tempo de execução 37,56µs 25,69µs

Fonte: Autor.

4.6 SUMÁRIO

Nesse Capítulo foi apresentado o projeto e implementação experimental de um con-

trolador PI robusto adaptativo direto, em tempo discreto, baseado em modelo de referência

de primeira ordem, para controlar as correntes do lado da rede do conversor conectado à

rede por filtro LCL. O controlador proposto apresentou desempenho equivalente ao RM-

RAC em termos de rastreamento de corrente, ocorrência de sobressinais, THD e tempos

dos regimes transitórios. Entretanto, o PI-RMRAC destaca-se por possuir reduzido custo

computacional, o qual executa o algoritmo de controle com 32% de tempo a menos que o

tempo necessário para executar o RMRAC com modelo de referência de terceira ordem.

Além disso, devido a sua estrutura mais simples, o projeto de controle do PI-RMRAC não

apresenta uma complexidade elevada, tal como o RMRAC com modelo de referência de

alta ordem. Esta estratégia de controle requer aproximadamente 40% operações a menos

que o RMRAC da literatura, que utiliza modelo de referência de terceira ordem. Dessa

forma, este controlador também é uma alternativa viável, bem como o RMRAC projetado

considerando o modelo simplificado do filtro LCL, para o controle das correntes injetadas

na rede. Além disso, também foram apresentadas as provas de estabilidade robusta deste

controlador, em tempo discreto, considerando a planta completa, ou seja, tanto com di-

nâmicas não-modeladas do tipo aditiva quanto multiplicativa. Através desta análise são

obtidas as restrições de projeto do controlador proposto. Ainda, foi mostrado que se as

funções de transferência da planta e do modelo de referência forem conhecidas, então é

possível equacionar a condição de casamento para obtenção dos ganhos ideais.



5 ESTRATÉGIA PI ROBUSTO ADAPTATIVO

Neste Capítulo é apresentado um segundo controlador PI robusto adaptativo, po-

rém, esta abordagem considera o modelo de referência unitário, ou seja, a saída do modelo

de referência é igual ao sinal de referência. Logo, na prática, não é necessário implemen-

tar o modelo de referência, pois o controlador rastreia diretamente o sinal de referência,

bem como não há a necessidade de computar o vetor ζ(k), pois ζ(k) = ω(k), nem o erro

aumentado, ϵ(k), pois é igual ao erro de regulação, isto é, ϵ(k) = e0(k). Como vantagem

em relação ao PI-RMRAC, essa segunda abordagem simplifica ainda mais o projeto de

controle, que por conseguinte, implica em uma maior redução da sua carga computacio-

nal. Resultados experimentais são apresentados e as provas de estabilidade robusta são

discutidas.

5.1 ESTRUTURA DO CONTROLADOR

Sendo a planta descrita como

y = G(z)u, (5.1)

onde,

G(z) = G0(z)[1 + µ∆m(z)] + µ∆a(z), (5.2)

e

G0(z) = K
Z0(z)

R0(z)
, (5.3)

lembrando que y é a saída da planta, u é a ação de controle, G(z) é a função de transferên-

cia do sistema completo, G0(z) é a função de transferência da parte modelada da planta,

µ∆a(z) e µ∆m(z) são dinâmicas aditivas e multiplicativas, respectivamente. Além disso,

K é um ganho, Z0(z) e R0(z) são polinômios mônicos com graus m e n, respectivamente.

Nesta estrutura, considera-se que o modelo de referência é unitário, portanto, Wm(z) =

1, consequentemente, a saída do modelo de referência é o próprio sinal de referência,

ym(k) = r(k). (5.4)

A parte conhecida da planta, G0(z), deve satisfazer as hipóteses H1 à H4 e o

objetivo do controlador é definido como: a partir de um projeto de controle definido, de

modo que, para alguns µ∗ > 0 e qualquer µ ∈ [0, µ∗), o controle em malha fechada será

globalmente estável e a saída da planta rastreará o sinal de referência tão próximo quanto

possível, mesmo se a planta estiver sujeita às dinâmicas não modeladas ∆m(z) e ∆a(z).

Assim, o erro de regulação é dado pela diferença entre a referência e a saída da
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planta,

e0(k) = r(k)− y(k), (5.5)

onde e0(k) é o erro de regulação.

De (4.5), considerando (5.5), pode-se escrever

u(k)− u(k − 1)− (Kp +Ki)e0(k) +Kpe0(k − 1) = 0. (5.6)

Substituindo e0(k) = r(k)− y(k) em (5.6), obtém-se

u(k)− u(k − 1)− (Kp +Ki)r(k) + (Kp +Ki)y(k) +Kpe0(k − 1) = 0. (5.7)

Dividindo (5.7) por −(Kp +Ki), obtém-se

−1

Kp +Ki

u(k) +
1

Kp +Ki

u(k − 1)− y(k)− Kp

Kp +Ki

e0(k − 1) + r(k) = 0. (5.8)

Definindo θ1(k) =
−1

Kp +Ki

, θ2(k) =
1

Kp +Ki

, θ3(k) = −1; , e θ4(k) = − Kp

Kp +Ki

,

então, a nova lei de controle PI para adaptação, resulta em

θ1(k)u(k) + θ2(k)u(k − 1) + θ3(k)y(k) + θ4(k)e0(k − 1) + r(k) = 0, (5.9)

onde pode-se escrever,

ω(k) = [ u(k) u(k − 1) y(k) e0(k − 1) ], (5.10)

e

θ(k) = [ θ1(k) θ2(k) θ3(k) θ4(k) ]. (5.11)

Assim, pode-se escrever a lei de controle como

θT (k)ω(k) + r(k) = 0. (5.12)

De (5.9) pode-se calcular a lei de controle como

u(k) = − θ2(k)u(k − 1) + θ3(k)y(k) + θ4(k)e0(k − 1) + r(k)

θ1(k)
. (5.13)

Observação IV) Note que na operação de cálculo da lei de controle apresentada, há um

ganho no seu denominador. Se este ganho assumir valor nulo durante a sua convergência,

a ação de controle tenderá a valores infinitos. Na literatura há estratégias para lidar com

tal situação e garantir que tal ganho contornará esta situação, vide (GRÜNDLING, 1995).

Novamente, a lei de adaptação utilizada é um algoritmo do tipo Gradiente. Note
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que ao considerar um modelo de referência unitário, Wm(z) = 1, então ζ(k) = ω(k) e

ϵ(k) = e0(k). Assim, a lei de adaptação resultante é dada por

θ(k + 1) = θ(k)− Tsσ(k)Γθ(k)− κTs
Γω(k)e0(k)

m̄2(k)
. (5.14)

A modificação-σ também foi incorporada na lei de adaptação, assim como foi feito

para o RMRAC simplificado e para o PI-RMRAC,

σ(k) =


0 se ∥θ(k)∥ ≤ M0

σ0

(
∥θ(k)∥
M0

− 1

)
se M0 < ∥θ(k)∥ < 2M0,

σ0 se ∥θ(k)∥ ≥ 2M0

(5.15)

onde M0 > ∥θ∗∥ é o limite superior da norma de θ∗, sobre–dimensionado devido ao des-

conhecimento de ∥θ∗∥ e σ0 é o limitante superior da função de modificação.

Ainda, o sinal majorante m̄2 também é utilizado como uma espécie de normalizador

dos sinais de malha fechada, assim como nos controladores anteriormente propostos, de

modo que limite os sinais em malha fechada,

m̄2(k) = m2(k) + ωT (k)Γω(k), (5.16)

onde,

m(k + 1) = (1− Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|), (5.17)

e deve respeitar a condição inicial m(0) ≥ δ1/(1− δ0), escolhidos para atuar como um filtro

de dinâmica lenta para o sinal majorante.

5.2 ANÁLISE DE ESTABILIDADE DO IDENTIFICADOR

A análise de estabilidade do identificador deste controlador segue exatamente os

mesmos passos da análise apresentada para a estratégia PI-RMRAC, sem a necessidade

de provar a limitação do vetor ζ(k), uma vez que ao considerar Wm(k) = 1, então ζ(k) =

ω(k), que foi mostrado no Capítulo anterior ser limitado por um sinal majorante m̄2(k).

Assim, sendo a função candidata à Lyapunov, inspirada na função apresentada em

(IOANNOU; TSAKALIS, 1986c), dada por

V (k) = ϕT (k)Γ−1ϕ(k), (5.18)

então a equação da diferença é descrita como

∆V (k) = ϕT (k + 1)Γ−1ϕ(k + 1)− ϕT (k)Γ−1ϕ(k). (5.19)
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De (5.14), subtrai-se θ∗ em ambos os lados da igualdade, obtendo-se a equação

do erro paramétrico

ϕ(k + 1) = ϕ(k)− Tsσ(k)Γθ(k)− TsκΓ
ω(k)e0(k)

m̄2(k)
. (5.20)

Dê (5.20), obtém-se que ∆ϕ(k) é

∆ϕ(k) = −TsΓσ(k)θ(k)− TsκΓ
ω(k)e0(k)

m̄2(k)
. (5.21)

O termo ϕ(k) pode ser reescrito como ϕ(k + 1) − ∆ϕ(k). Assim, reescrevendo

(5.19), tem-se

∆V (k) = ϕ(k+1)TΓ−1ϕ(k+1)− [ϕT (k+1)−∆ϕ(k)]TΓ−1[ϕT (k+1)−∆ϕ(k)], (5.22)

ou ainda,

∆V (k) = ϕ(k + 1)TΓ−1ϕ(k + 1)− ...

...[ϕT (k + 1)TΓ−1ϕT (k + 1)− 2ϕT (k + 1)Γ−1∆ϕ(k) + ∆ϕT (k)Γ−1∆ϕ(k)],
(5.23)

logo,

∆V (k) = 2ϕT (k + 1)Γ−1∆ϕ(k)−∆ϕT (k)Γ−1∆ϕ(k). (5.24)

Assim, de (5.24) tem-se que

∆V (k) ≤ 2ϕT (k + 1)Γ−1∆ϕ(k). (5.25)

Substituindo (5.20) e (5.21) em (5.25), advém

∆V (k) ≤ ...

...2

[
ϕ(k)− Tsσ(k)Γθ(k)− TsκΓ

ω(k)e0(k)

m2(k)

]T
Γ−1

[
−TsΓσ(k)θ(k)− TsκΓ

ω(k)e0(k)

m̄2(k)

]
,

(5.26)

de onde pode-se escrever,

∆V (k) ≤ −2Tsσ(k)ϕ
T (k)θ(k)− 2Tsκ

ϕT (k)ω(k)e0(k)

m̄2(k)
+ ...

...2T 2
s σ

2(k)ΓθT (k)θ(k) + 4T 2
s σ(k)κΓ

θT (k)ω(k)e0(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s κ
2Γ

ωT (k)ω(k)e20(k)

m̄2(k)m̄2(k)
.

(5.27)

De (4.28), fazendo ym(k) = r(k) e e1(k) = e0(k), pode-se escrever que

e0(k) = ϕT (k)ω(k) + µη(k), (5.28)
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então, substituindo (5.28) em (5.27), obtém-se

∆V (k) ≤ −2Tsσ(k)ϕ
T (k)θ(k)− 2Tsκ

ϕT (k)ω(k)[ϕT (k)ω(k) + µη(k)]

m̄2(k)
+ ...

...2T 2
s σ

2(k)ΓθT (k)θ(k) + 4T 2
s σ(k)κΓ

θT (k)ω(k)e0(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s κ
2Γ

ωT (k)ω(k)e20(k)

m̄2(k)m̄2(k)
,

(5.29)

ou ainda,

∆V (k) ≤ −2Tsσ(k)ϕ
T (k)θ(k)− 2Tsκ

[ϕT (k)ω(k)]2

m̄2(k)
− 2Tsκ

ϕT (k)ω(k)µη(k)

m̄2(k)
+ ...

...2T 2
s σ

2(k)ΓθT (k)θ(k) + 4T 2
s σ(k)κΓ

θT (k)ω(k)e0(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s κ
2Γ

ωT (k)ω(k)e20(k)

m̄2(k)m̄2(k)
,

(5.30)

que pode ser reescrita como

∆V (k) ≤ −2Tsσ(k)ϕ
T (k)θ(k)− 2Tsκ

[ϕT (k)ω(k)]2

m̄2(k)
− 2Tsκ

ϕT (k)ω(k)µη(k)

m̄2(k)
+ ...

...2T 2
s

[
σ(k)θ(k) + κ

ω(k)e0(k)

m̄2(k)

]T
Γ

[
σ(k)θ(k) + κ

ω(k)e0(k)

m̄2(k)

]
.

(5.31)

Adicionando [+Tsκµ
2η2(k)/m̄2(k)− Tsκµ

2η2(k)/m̄2(k)] em (5.31), pode-se organi-

zar os termos e formar um quadrado perfeito, obtendo-se

∆V (k) ≤ −2Tsσ(k)ϕ
T (k)θ(k)− Tsκ

[ϕT (k)ω(k)]2

m̄2(k)
− ...

...Tsκ

{
[ϕT (k)ω(k)]2

m̄2(k)
+ 2Tsκ

ϕT (k)ω(k)µη(k)

m̄2(k)
+

µ2η2(k)

m̄2(k)

}
+ ...

...
µ2η2(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s

[
σ(k)θ(k) + κ

ω(k)e0(k)

m̄2(k)

]T
Γ

[
σ(k)θ(k) + κ

ω(k)e0(k)

m̄2(k)

]
.

(5.32)

Logo,

∆V (k) ≤ −2Tsσ(k)ϕ
T (k)θ(k)− Tsκ

[ϕT (k)ω(k)]2

m̄2(k)
− Tsκ

[
ϕT (k)ω(k)

m̄(k)
+

µη(k)

m̄(k)

]2
+ ...

...
µ2η2(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s

[
σ(k)θ(k) + κ

ω(k)e0(k)

m̄2(k)

]T
Γ

[
σ(k)θ(k) + κ

ω(k)e0(k)

m̄2(k)

]
,

(5.33)

que, de (5.28), pode-se reescrever (5.33) como

∆V (k) ≤ −2Tsσ(k)ϕ(k)
Tθ(k)− Tsκ

[ϕT (k)ω(k)]2

m̄2(k)
− Tsκ

e20(k)

m̄2(k)
+ ...

...
µ2η2(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s σ
2(k)||Γ||

∣∣∣∣∣∣∣∣θ(k) + κ
ω(k)e0(k)

m̄2(k)

∣∣∣∣∣∣∣∣2 . (5.34)
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Sabendo que [ϕ(k)− θ(k)]T [ϕ(k)− θ(k)] = ϕT (k)ϕ(k)+θT (k)θ(k)−2ϕT (k)θ(k),

então

θ∗Tθ∗ = ϕT (k)ϕ(k) + θT (k)θ(k)− 2ϕT (k)θ(k), (5.35)

ou ainda,

||θ∗||2 = ||ϕ(k)||2 + ||θ(k)||2 − 2ϕT (k)θ(k), (5.36)

Logo,

2ϕT (k)θ(k) = ||ϕ(k)||2 + ||θ(k)||2 − ||θ∗||2, (5.37)

Assim, de (5.37), pode-se escrever

2ϕ(k)Tθ(k) ≥ ||θ(k)||2 − ||θ∗||2. (5.38)

Usando (5.38) pode-se afirmar que

−2Tsσ(k)ϕ
T (k)θ(k) ≤ −Tsσ(k)

(
||θ(k)||2 − ||θ∗||2

)
, (5.39)

logo,

∆V (k) ≤ −Tsσ(k)
(
||θ(k)||2 − ||θ∗||2

)
− Tsκ

[ϕT (k)ω(k)]2

m̄2(k)
− Tsκ

e20(k)

m̄2(k)
+ ...

...
µ2η2(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s σ
2(k)||Γ||

∣∣∣∣∣∣∣∣θ(k) + κ
ω(k)e0(k)

m̄2(k)

∣∣∣∣∣∣∣∣2 . (5.40)

Aplicando a desigualdade de Cauchy-Schwarz no último termo de (5.40), obtém-se

que

2T 2
s σ

2(k)||Γ||
∣∣∣∣∣∣∣∣θ(k) + κ

ω(k)e0(k)

m̄2(k)

∣∣∣∣∣∣∣∣2 ≤ 2T 2
s σ

2(k)||Γ||
[
||θ(k)||2 + κ2 e

2
0(k)

m̄2(k)

||ω(k)||2

m̄2(k)

]
.

(5.41)

Substituindo (5.41) em (5.40), tem-se

∆V (k) ≤ −Tsσ(k)
(
||θ(k)||2 − ||θ∗||2

)
− Tsκ

[ϕT (k)ω(k)]2

m̄2(k)
− Tsκ

e20(k)

m̄2(k)
+ ...

...
µ2η2(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s σ
2(k)||Γ||

[
||θ(k)||2 + κ2 e

2
0(k)

m̄2(k)

||ω(k)||2

m̄2(k)

]
,

(5.42)

ou ainda,

∆V (k) ≤ −Tsσ(k)||θ(k)||2 + Tsσ(k)||θ∗||2 − Tsκ
[ϕT (k)ω(k)]2

m̄2(k)
− Tsκ

e20(k)

m̄2(k)
+ ...

...
µ2η2(k)

m̄2(k)
+ 2T 2

s ||Γ||σ2(k)||θ(k)||2 + 2T 2
s κ

2||Γ||σ2(k)
e20(k)

m̄2(k)

||ω(k)||2

m̄2(k)
.

(5.43)
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De (5.43), obtém-se também

∆V (k) ≤ −Tsσ(k)
(
||θ(k)||2 − ||θ∗||2 − 2Tsσ(k)||Γ||||θ(k)||2

)
− ...

...Tsκ
[ϕT (k)ω(k)]2

m̄2(k)
− Tsκ

e20(k)

m̄2(k)

(
1− 2Tsκσ

2(k)||Γ|| ||ω(k)||2

m̄2(k)

)
+

µ2η2(k)

m̄2(k)
.

(5.44)

De (5.44) conclui-se que,

• (||θ(k)||2 − ||θ∗||2 − 2Tsσ(k)||Γ||||θ(k)||2) ≥ 0, para Γ positiva definida e σ(k) ∈
[0, σ0], onde 0 < σ0 < 1 de forma que satisfaçam a seguinte restrição de pro-

jeto 2Tsσ(k)||Γ|| ≤ ||θ(k)||2 − ||θ∗||2 e por conseguinte −Tsσ(k)(||θ(k)||2 − ||θ∗||2−
2Tsσ(k)||Γ||||θ(k)||2) ≤ 0;

• −Tsκ
[ϕT (k)ω(k)]2

m̄2(k)
≤ 0 para Ts > 0 e κ > 0;

•
(
1− 2Tsκ||Γ||σ2(k)

||ω(k)||2

m̄2(k)

)
≥ 0, para Γ positiva definida e σ(k) ∈ [0, σ0], onde

0 < σ0 < 1, e sabendo que
||ω(k)||2

m̄2(k)
< 1 devido ao Lema I discutido a seguir, de

forma que satisfaçam a seguinte restrição de projeto 2Tsκ||Γ||σ2(k)
||ω(k)||2

m̄2(k)
≤ 1, e

por conseguinte
(
1− 2Tsκσ

2(k)||Γ|| ||ω(k)||2

m̄2(k)

)
≥ 0;

•
µ2η2(k)

m̄2(k)
é limitado, pequeno na média e pertence ao conjunto residual Ψ(k), con-

forme Teorema III discutido a seguir.

De (5.44) pode-se afirmar que na presença de dinâmicas não modeladas o vetor

ϕ(k) é limitado, pois ∆V (k) é negativa semi-definida. Note que quando ∆V (k) é positiva,

V (k) cresce, mas ||ϕ(k)|| e ||θ(k)|| também crescem e ∆V (k) torna novamente a ser

negativa. Portanto, V (k) é limitada superiormente por V̄ (k),

V̄ (k) =
µ2η2(k)

m̄2(k)
. (5.45)

□
O Lema I é usado para provar que os seguintes sinais em malha fechada têm limi-

tação em magnitude pelo sinal majorante m̄2(k), juntamente à lei de controle, o algoritmo

de adaptação paramétrica e a modificação-σ.

LI-I) |y(k)|/m̄2(k) ∈ L∞;

LI-II) |u(k)|/m̄2(k) ∈ L∞;

LI-III) |η(k)|/m̄2(k) ∈ L∞;

LI-IV) ||ω(k)||/m̄2(k) ∈ L∞;
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LI-V) |m(k + 1)|/m̄2(k) ∈ L∞.

Demonstração:

Para provar LI-I) e LI-II), note que m̄2(k) = m2(k) + ωT (k)Γω(k) e m(k + 1) = (1 −
Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|), assim a prova de limitação dos sinais é dada direta-

mente como segue,

|y(k)|
m̄2(k)

=
y(k)

(1− Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|) + ωT (k)Γω(k)
, (5.46)

ou ainda,
|y(k)|
m̄2(k)

≤ ξ8 + ε(k), (5.47)

onde ξ8 é um termo limitado e ε(k) é um termo que decai exponencialmente a zero quando

k → ∞, e

|u(k)|
m̄2(k)

=
u(k)

(1− Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|) + ωT (k)Γω(k)
, (5.48)

ou ainda,
|u(k)|
m̄2(k)

≤ ξ9 + ε(k), (5.49)

onde ξ9 é um termo limitado.

Para provar LI-III), note que η = ∆(z)u, onde ∆(z) é uma função de transferência

estritamente própria e estável, devido à Hipótese H3 do projeto de controle. Assim, como

u(k) é limitado, conforme mostrado anteriormente, então η(k) também é limitado,

|η|
m̄2

= ∆(z)
u

(1− Tsδ0)m+ Tsδ1(1 + |u|+ |y|) + ωTΓω
, (5.50)

ou ainda,
|η(k)|
m̄2(k)

≤ ξ10 + ε(k), (5.51)

onde ξ10 é um termo limitado.

Para provar LI-IV) note que ωT (k) = [ u(k) u(k − 1) y(k) e0(k − 1) ], onde o

e0(k) pertence a um conjunto residual Ψ(k), conforme será mostrado a seguir e portanto

é limitado, u(k) e y(k) são limitados, conforme mostrado em LI-I) e LI-II), respectivamente,

então a prova segue diretamente,

|ω(k)|
m̄2(k)

=
ω(k)

(1− Tsδ0)m+ Tsδ1(1 + |u|+ |y|) + ωT (k)Γω(k)
, (5.52)
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ou ainda,
|ω(k)|
m̄2(k)

≤ ξ11 + ε(k), (5.53)

onde ξ11 é um termo limitado.

Para provar LI-V), divide-se ambos os lados de (5.17) por m̄2(k) e se utiliza o fato

de que m̄2(k) > m(k + 1) ∀k > 0, uma vez que ωT (k)Γω(k) ≥ 0 para Γ definida positiva,

e pela limitação de y(k), u(k) e ω(k), mostrados em LI-I), LI-II) e LI-IV), respectivamente,

assim a prova segue diretamente,

|m(k + 1)|
m̄2(k)

=
(1− Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|)

(1− Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|) + ωT (k)Γω(k)
, (5.54)

ou ainda,
|m(k + 1)|
m̄2(k)

≤ ξ12 + ε(k), (5.55)

onde ξ12 é um termo limitado.

□
Teorema III: Seja r(k) e ∆r(k) sinais uniformemente limitados. Seja ainda, a planta

dada em (5.1)-(5.3), sujeitas às hipóteses H1 à H4, a estrutura de controle (5.5), (5.9)-

(5.10) e (5.12), juntamente com o algoritmo de adaptação de parâmetros (5.14)-(5.17).

Então existe um µ∗ > 0 tal que para todo µ ∈ [0, µ∗), todos os sinais na malha fechada são

limitados para quaisquer condições iniciais limitadas. Além disso, a análise de estabilidade

do controlador mostra que o erro de regulação converge para o conjunto residual, Ψ(k),

Ψ(k) =

{
e0(k) : lim

N→∞
sup
N>0

1

N

∑
i=0

N |e0(k)| ≤ q6
√
ϵ0 + µq7 , ∀i > 0, N → ∞

}
, (5.56)

onde N é o número de amostras em um período, q6 e q7 são constantes e ϵ0 > 0 é um

número arbitrário pequeno.

Prova: a prova deste Teorema é semelhante a prova apresentada em (IOANNOU;

TSAKALIS, 1986b), e então será aqui omitida, mas mostrada no Anexo D.

5.3 IDENTIFICAÇÃO DOS PARÂMETROS DO SISTEMA EM MALHA FECHADA

Quando o modelo de referência tem o mesmo grau relativo da planta, a condição

de casamento assegura a identificação direta dos ganhos ideais, θ∗. Por outro lado, para

o caso quando rastreia-se diretamente a referência, ou seja, utiliza-se um modelo de refe-

rência unitário, Wm(z) = 1, que implica em ym(k) = r(k) e ζ(k) = ω(k), a identificação

dos ganhos do controlador é equivalente à identificação dos parâmetros de um sistema em

malha fechada. O desenvolvimento desta afirmativa é mostrado a seguir.

Sendo a planta desconhecida, com acesso apenas a sua entrada u(k) e sua saída
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y(k), pode-se identificar sua função de transferência através de algoritmos de identificação

dos parâmetros θp1 e θp2,

G(z) =
θp1

z − θp2
, (5.57)

sendo os parâmetros verdadeiros da planta θ∗p1 = K e θ∗p2 = ap, ou ainda,

y(k + 1) = θp1y(k) + θp2u(k), (5.58)

onde u(k) é a ação de controle.

Para equacionar a equação de identificação dos ganhos do sistema em malha fe-

chada, considere o controlador Gc(z) (vide (4.5)),

Gc(z) =
u

e0
= Kp +

Ki

1− z−1
, (5.59)

que, conforme mostrado de (5.5) à (5.13), resultou na nova lei de adaptação,

u(k) = − θ2(k)u(k − 1) + θ3(k)y(k) + θ4(k)e0(k − 1) + r(k)

θ1(k)
. (5.60)

De (5.58), pode-se reescrever também

y(k + 1) = θp1(k)y(k) +
1

2
θp2(k)u(k) +

1

2
θp2(k)u(k). (5.61)

Substituindo (5.60) em (5.61), tem-se

y(k + 1) = θp1(k)y(k) +
1

2
θp2(k)u(k) + ...

...
1

2
θp2(k)

(
− θ2(k)u(k − 1) + θ3(k)y(k) + θ4(k)e0(k − 1) + r(k)

θ1(k)

)
,

(5.62)

ou ainda,

y(k + 1) =
1

2
θp2(k)u(k) + ...

...
1

2
θp2(k)

(
− θ2(k)u(k − 1) + [−θp1(k)θ1(k) + θ3(k)]y(k) + θ4(k)e0(k − 1) + r(k)

θ1(k)

)
.

(5.63)

Redefinindo os parâmetros a serem identificados, tem-se

Υ1(k) =
1

2
θp2(k), Υ2(k) =

1

2
θp2(k)

(
−θ2(k)

θ1(k)

)
, Υ3(k) =

1

2
θp2(k)

(
θp1(k)θ1(k)− θ3(k)

θ1(k)

)
,

Υ4(k) =
1

2
θp2(k)

(
−θ4(k)

θ1(k)

)
e Υ5(k) =

1

2
θp2(k)

(
−1

θ1(k)

)
,

(5.64)
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e substituindo (5.64) em (5.63), obtêm-se

y(k + 1) = Υ1(k)u(k) + Υ2(k)u(k − 1) + Υ3(k)y(k) + Υ4(k)e0(k) + Υ5(k)r(k), (5.65)

ou ainda, ao dividir (5.65) por Υ5,

y(k + 1) = Ῡ1(k)u(k) + Ῡ2(k)u(k − 1) + Ῡ3(k)y(k) + Ῡ4(k)e0(k) + r(k), (5.66)

onde

Ῡ1 =
Υ1

Υ5

, Ῡ2 =
Υ2

Υ5

, Ῡ3 =
Υ3

Υ5

e Ῡ4 =
Υ4

Υ5

.

Ainda, (5.66) pode ser reescrita como

y(k + 1) = Ῡ(k)Tω(k) + r(k), (5.67)

onde

Ῡ = [ Ῡ1(k) Ῡ2(k) Ῡ3(k) Ῡ4(k) ],

e

ω(k) = [ u(k) u(k − 1) y(k) e0(k − 1) ].

Logo,

Υ(k + 1) = Υ(k)− Tsσ(k)ΓΥ(k)− κTs
ΓΥ(k)e0(k)

m̄2(k)
, (5.68)

que é um gradiente modificado para ser robusto e é semelhante ao RLS, diferenciando-se

apenas por manter a matriz de covariância fixa.

5.4 REJEIÇÃO DE DISTÚRBIOS EXÓGENOS

Assim como nos controladores previamente discutidos, no controlador PI robusto

adaptativo também foi utilizada a estimativa de fase e quadratura da rede para rejeição do

distúrbio exógeno. Logo, ao incluir tais estimativas, o vetor omega resultante é

ωT (k) = [ u(k) u(k − 1) y(k) e0(k − 1) Vs(k) Vc(k) ], (5.69)

e por conseguinte o vetor de ganhos adaptáveis passa a ser

θT (k) = [ θ1(k) θ2(k) θ3(k) θ4(k) θs(k) θc(k) ]. (5.70)

Ao considerar os termos de rejeição de distúrbio, a lei de controle PI robusto adap-
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tativa resulta em

u(k) = − θ2(k)u(k − 1) + θ3(k)y(k) + θ4(k)e0(k − 1) + θsVs(k) + θcVc(k) + r(k)

θ1(k)
.

(5.71)

O diagrama de blocos deste controlador é mostrado na Figura 5.1.

Figura 5.1 – Diagrama de blocos do controlador PI robusto adaptativo

y(k)
+-

r(k)

e0(k)
G(z)= G0(z)[ 1 + μΔm(z)] + μΔa(z)

θ(k+1)=θ(k) - Ts σ(k)Γθ(k) - Ts κ Γω(k)e0(k)

m²(k)

θ (k)ω(k)+r(k)=0
T

θ(k)

u(k)

σ(k)m²(k)

Vs(k)
Vc(k)

Fonte: Autor.

5.5 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Os testes seguem os mesmos passos mostrados para os controladores anteriores.

A Tabela 5.1 mostra os parâmetros do controlador projetado, escolhidos para obter um

rápido rastreamento da referência, respeitando os critérios de projeto discutidos na Seção

5.2. Assim como na estratégia PI-RMRAC, no projeto dos parâmetros do controlador PI

robusto adaptativo, M0 pode ser seguramente sobre-dimensionado, tal que M0 ≥ 2∥θ∗∥
(IOANNOU; TSAKALIS, 1986c). Da mesma forma, δ0 e δ1 devem ser escolhidos para

atuarem como um filtro, de dinâmica lenta, para suavizar a resposta de m̄(k).

Os ganhos iniciais θ(0), para α e β foram definidos pelo mesmo procedimento

adotado para os controladores anteriormente discutidos. Estes ganhos são

θα(0) =



1, 4666969

1, 4666969

−1, 0000000

−8, 3924341

−2, 9755771

−0, 4001412


, θβ(0) =



1, 4994920

1, 4994920

−1, 0000000

−8, 3349009

−2, 8854203

−0, 0643255


.
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Tabela 5.1 – Parâmetros do controlador PI robusto adaptativo para α e β

Parâmetro Valor
Γ 500I
κ 1000
σ0 0,1
M0 15

m2(0) 4
δ0 0,7
δ1 1

ω(0) [ 0 0 0 0 0 0 ]
ζ(0) [ 0 0 0 0 0 0 ]

Fonte: Autor.

A Figura 5.2 mostra o transitório inicial das correntes do lado da rede do filtro LCL,

rastreando diretamente as correntes de referência, em αβ.

Figura 5.2 – Referências e correntes do lado da rede em αβ no regime transitório inicial

Fonte: Autor.

Como pode ser observado na Figura 5.2, o transitório inicial dura cerca de 30 ms

para finalizar. Entretanto, as correntes do lado da rede não apresentaram sobressinais

para rastrear as correntes de referência. Em seguida, na Figura 5.3, é apresentado o

instante onde altera-se a amplitude das referências, de 20 para 30 A, e na Figura 5.4, é

mostrado o transitório causado pela variação da impedância da rede.
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Figura 5.3 – Referências e correntes do lado da rede em αβ no instante de troca de
referência

Fonte: Autor.

Figura 5.4 – Referências e correntes do lado da rede em αβ no instante da variação
paramétrica

Fonte: Autor.

Como pode ser observado, ambos transitórios finalizam rapidamente, cerca de 15

ms e 30 ms, para troca de referência e variação paramétrica, respectivamente. Nova-

mente, os sobressinais observados são de baixa amplitude, em torno de 1,98 A e 3,04

A para os respectivos transitórios. Na Figura 5.5, são mostradas as correntes em regime

permanente.
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Figura 5.5 – Referências e correntes do lado da rede em αβ em regime permanente

Fonte: Autor.

Note que as envoltórias da saída da planta e das correntes de referência estão pra-

ticamente sobrepostas, mostrando que este controlador proposto é uma alternativa viável

aos demais controladores e mesmo sem modelo de referência, apresenta alta capacidade

de convergência paramétrica. Na Figura 5.6, são mostrados os erros de regulação.

Figura 5.6 – Erros de regulação em αβ
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Fonte: Autor.

Conforme esperado, os erros de regulação diminuem rapidamente após cada tran-

sitório. Nas Figuras 5.7 e 5.8, os ganhos θ são apresentados para α e β, respectivamente.
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Figura 5.7 – Adaptação dos ganhos θ em α
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Fonte: Autor.

Figura 5.8 – Adaptação dos ganhos θ em β

0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2 1,4 1,6
Tempo (s)

-10

-8

-6

-4

-2

0

2

3
-

31- 32- 33- 34- 3c- 3s-

Fonte: Autor.

Note que há um breve adaptação no regime transitório inicial, enquanto o algoritmo

busca os valores ideais para os θ. Entretanto, uma vez que os ganhos convergem, tais

parâmetros mudam suavemente para compensar a mudança de referência e variação pa-

ramétrica da rede. Novamente θ1(k) e θ2(k) estão praticamente sobrepostos, pois ambos

são adaptados em função de u, diferenciando-se apenas pela sua amostra. Em seguida,

as ações de controle, em αβ, são mostradas na Figura 5.9.
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Figura 5.9 – Ações de controle em αβ e VCC

Fonte: Autor.

Como pode ser observado, nesta abordagem, a ação de controle é mais intem-

pestiva do que o RMRAC durante os transitórios, pois são nesses instantes onde há uma

intensa adaptação dos ganhos. Ainda, se comparado a ação de controle da estratégia

PI-RMRAC, também há um ação de controle mais forte, devido a natureza de adaptação

dos ganhos desse controlador, o PI robusto adaptativo, por identificar indiretamente os ga-

nhos da planta, pois, sabe-se que controladores que também estimam os ganhos da planta

costumam apresentar elevadas ações de controle (MASSING, 2013). Entretanto, uma vez

que os ganhos convergem, as ações de controle se mantém em um intervalo de valores

semelhante às estratégias RMRAC e o PI-RMRAC, cerca de 100 V.

Para corroborar os resultados apresentados em coordenadas αβ, a seguir são

mostrados as correntes salvas do osciloscópio, em coordenadas trifásicas, abc. Nova-

mente, da Figura 5.10 à 5.13 são mostrados os seguintes eventos das correntes injetadas

na rede, salvas do osciloscópio: regime transitório inicial, instante da troca de referência,

instante da variação paramétrica e regime permanente, respectivamente.

Conforme pode ser observado na Figura 5.10, durante o transitório inicial ocorrem

oscilações nas correntes, devido a intensa adaptação dos ganhos. Esse ajuste dos ganhos

também intensifica quando ocorre a mudança na amplitude da corrente de referência, de 20

para 30 A, mostrada na Figura 5.11. Entretanto, mesmo com um transitório mais intempes-

tivo, não observa-se sobressinais elevados, e tais oscilações são rapidamente corrigidas,

cerca de 20 ms e 12 ms, para o transitório inicial e alteração na amplitude das correntes

de referência, respectivamente.
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Figura 5.10 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc no transitório inicial

Fonte: Autor.

Figura 5.11 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc no instante da mudança de
referência

Fonte: Autor.

De forma similar, quando ocorre a variação da impedância da rede, o transitório dura

cerca de 12 ms, sem sobressinal relevante, conforme pode ser observado na Figura 5.12.

Já na Figura 5.13 observa-se que as correntes injetadas na rede em regime permanente
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Figura 5.12 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc no transitório da variação
paramétrica

Fonte: Autor.

Figura 5.13 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc em regime permanente

Fonte: Autor.

estão adequadas, em amplitude e fase, o que indica a capacidade do controlador imple-

mentado em coordenadas αβ. A THD das correntes em regime permanente é 2,4703%.

Na Figura 5.14 são apresentados os conteúdos harmônicos das correntes injetadas na
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rede.

Figura 5.14 – Conteúdo harmônico da corrente em regime permanente
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Note que o controlador PI robusto adaptativo mantém todos os conteúdos harmô-

nicos abaixo dos limites impostos pela norma IEEE 1547, assim como as estratégias PI-

RMRAC e RMRAC previamente discutidas. Entretanto, assim como o RMRAC com modelo

de referência de primeira ordem e o PI-RMRAC, também apresenta reduzido custo com-

putacional em relação ao RMRAC com modelo de referência de terceira ordem, enquanto

mantém um desempenho equivalente em termos de THD, erro de rastreamento, sobressi-

nal e tempo dos transitórios.

Na Tabela 5.2 é apresentada uma comparação da quantidade de operações reque-

ridas pelo controlador PI robusto adaptativo e o RMRAC com modelo de referência de ter-

ceira ordem, bem como seus tempos de execução, aferidos experimentalmente. Note que

o PI robusto adaptativo requer 47,5% menos operações que o RMRAC, o que implica em

uma redução de aproximadamente 41,6% do tempo de execução do algoritmo de controle,

o que é uma redução significativa do custo computacional para sua execução. Entretanto,

se comparado ao PI-RMRAC, o PI robusto adaptativo apresenta uma redução do tempo de

processamento em cerca de 14, 5% do tempo requerido pelo PI-RMRAC. Porém, embora

este ganho de tempo seja pequeno, em questões de projeto do controlador ainda é uma

vantagem, pois o controlador PI robusto adaptativo não requer o projeto e a implementação

de um modelo de referência, que por conseguinte não requer o cálculo do vetor ζ(k), pois

ζ(k) = ω(k), nem do erro aumentado, ϵ(k), pois rastreia o sinal de referência diretamente,

logo, ϵ(k) = e0(k).
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Tabela 5.2 – Comparação da carga computacional entre PI robusto adaptativo e RMRAC
com modelo de referência de terceira ordem

Operação RMRAC (Wm(z) com n∗ = 3) PI robusto adaptativo
+ e - 182 102
× e / 446 228

Total de operações 628 330
Tempo de execução 37,56µs 21,96µs

Fonte: Autor.

5.6 SUMÁRIO

Neste Capítulo foi apresentado o projeto e implementação experimental de um con-

trolador PI robusto adaptativo, que foi desenvolvido a partir do controlador PI-RMRAC pro-

posto no Capítulo anterior, mas, diferentemente daquela estratégia de controle, não requer

o projeto de um modelo de referência. Para a prova de robustez, o modelo de referência

é considerado unitário, pois a sua saída é igual ao sinal de referência. Devido a esta es-

tratégia, reduz-se a quantidade de operações necessárias para implementar o controlador,

pois ζ(k) = ω(k) e ϵ(k) = e0(k). Como foi mostrado, o controlador proposto mantém um

desempenho semelhante ao RMRAC, em termos de rastreamento de corrente, ocorrência

de sobressinal, THD e tempos de execução. Dessa forma, este controlador também se

apresenta como uma alternativa viável, de reduzido custo computacional e projeto mais

simples, assim como o controlador PI-RMRAC e o RMRAC de primeira ordem para o con-

trole das correntes injetadas na rede através de filtros LCL. Esta estratégia de controle,

além de ser mais simples que o RMRAC com modelo de referência de terceira ordem, com

47,5% menos operações a implementar, apresentou uma redução de aproximadamente

41,6% do tempo de execução do algoritmo de controle. Também foram discutidas as pro-

vas de estabilidade robusta deste controlador em tempo discreto, considerando a planta

completa, isto é, com dinâmica do tipo aditivas e multiplicativas. Também foi mostrado que

a identificação direta dos ganhos deste controlador equivale a identificar indiretamente os

ganhos de malha fechada.
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6 CONCLUSÃO

Neste trabalho foram apresentados controladores robustos adaptativos, em tempo

discreto, de baixo custo computacional aplicados ao controle da corrente injetada na rede

de um conversor estático trifásico alimentado em tensão a três fios conectado à rede por

filtro LCL. O uso de controladores adaptativos nesta aplicação se justifica devido as incerte-

zas inerentes a rede elétrica, que alteram diretamente a frequência do pico de ressonância

do filtro LCL, que pode tornar a malha de controle das correntes instável.

Na literatura há controladores adaptativos dedicados ao controle das correntes inje-

tadas na rede pelo conversor com filtro LCL, entretanto tais controladores são complexos e

de alto custo computacional, pois são projetados considerando a parte modelada da planta

como uma função de transferência com grau relativo igual a três, em tempo contínuo, ou

grau relativo igual a dois, se discretizado considerando o atraso de implementação. Desta

forma, como o modelo de referência deve ter o mesmo grau relativo que a parte modelada

da planta, há um elevado conjunto de ganhos a adaptar, o que requer elevada capacidade

de processamento do microcontrolador. Além disso, alguns trabalhos da literatura utilizam

na lei de adaptação um algoritmo LS, o que requer diversas multiplicações matriciais, que

podem inviabilizar sua implementação na prática.

Assim, neste trabalho, três estratégias de controle foram propostas como alterna-

tivas, de baixo custo computacional, aos controladores existentes: a primeira estratégia

de controle é um RMRAC de primeira ordem, o qual é projetado considerando um modelo

reduzido do filtro LCL. Para tal, foi mostrado matematicamente que a dinâmica do capa-

citor é a que mais influencia a dinâmica aditiva, quando negligencia-se sua dinâmica na

modelagem do filtro LCL. Logo, o projeto do controlador foi realizado considerando que a

parte modelada da planta possui apenas um polo real, o que implica em uma função de

transferência de grau relativo igual a um. Assim, o modelo de referência utilizado no pro-

jeto de controle é também de primeira ordem, eliminando a necessidade de implementar

os filtros reconstrutores internos típicos de controladores RMRAC com modelos de referên-

cia com grau relativo dois ou mais. Já o segundo controlador, é um PI robusto adaptativo

por modelo de referência, totalmente desenvolvido em tempo discreto, utilizando a teoria

RMRAC. Neste controlador, foi mostrado que a reformulação do vetor paramétrico resulta

em um novo controlador, mais simples, porém com desempenho equivalente ao RMRAC

que utiliza modelo de referência de terceira ordem para controlar as correntes do lado da

rede. Por fim, o terceiro controlador foi desenvolvido a partir do controlador PI-RMRAC,

realizando uma nova reformulação do vetor de parâmetros, que simplificou ainda mais a

estrutura do controlador. Esse novo controlador, PI robusto adaptativo, foi desenvolvido

considerando um modelo de referência unitário. Logo, não requer o projeto de um mo-

delo de referência na prática, pois rastreia diretamente a corrente de referência. Ainda,
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devido ao modelo de referência ser unitário, ζ = ω. Logo, também não há necessidade de

calcular o erro aumentado, ϵ, pois é igual ao erro de regulação. Além disso, foram apresen-

tadas provas matemáticas de estabilidade e robustez dos identificadores, todas em tempo

discreto, mostrado a limitação dos sinais em malha fechada e que os erros tendem a um

conjunto residual cujo erro é pequeno na média em regime permanente.

Para validar as estratégias de controle propostas, tais controladores foram aplicados

ao controle das correntes injetadas na rede de um conversor estático trifásico alimentado

em tensão a três fios conectado à rede por filtro LCL. Os resultados experimentais mostra-

ram que os ganhos dos controladores convergem assintoticamente, que o erros de rastre-

amento (RMRAC com modelo de referência de primeira ordem e PI-RMRAC) e regulação

(PI robusto adaptativo) são pequenos na média em regime permanente e que os contro-

ladores são robustos quanto às variações paramétricas e distúrbios exógenos limitados.

Em se tratando de desempenho, as três estratégias de controle propostas apresentaram

desempenho equivalente ao RMRAC com modelo de referência de terceira ordem, em ter-

mos THD, tempos dos regimes transitórios e ocorrência de sobressinal, conforme pode

ser observado na Tabela 6.1. Entretanto, todas estratégias propostas apresentam uma

redução significativa no tempo de execução dos algoritmos de controle, graças as suas

estruturas mais simples, que também facilitam o projeto dos controladores e exigem me-

nos capacidade de processamento em relação ao RMRAC com modelo de referência de

terceira ordem.

Tabela 6.1 – Comparação entre os controladores

Parâmetro
Controlador

RMRAC RMRAC
PI-RMRAC

PI robusto

(n∗ = 3) (n∗ = 1) adaptativo
Transitório inicial

Sobressinal (A) 2,36 0 3,06 0
Duração (ms) 55 15 20 30

Transitório da mudança de referência
Sobressinal (A) 1,96 1,04 1,00 1,98
Duração (ms) 25 20 10 15

Transitório da variação paramétrica
Sobressinal (A) 3,24 2,45 2,10 3,04
Duração (ms) 40 20 15 30

Em regime permanente
THD (%) 2,48151 2,47365 2,36500 2,47030

Tempo de execução (µs) 37,56 15,39 25,69 21,96

Fonte: Autor.
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As contribuições apresentadas neste estudo são:

• Simplificação do modelo do filtro LCL, onde foi mostrado que, para fins de projeto

de controladores robustos adaptativos, a função de transferência da planta pode ser

considerada de primeira ordem e que os capacitores do filtro LCL são os elementos

que mais influenciam a dinâmica do tipo aditiva da planta;

• Simplificação do projeto do RMRAC empregado no controle das correntes do lado

da rede de um conversor conectado a rede com filtro LCL, considerando apenas a

função de transferência de primeira ordem obtida da primeira contribuição;

• Desenvolvimento de um novo controlador PI robusto adaptativo baseado em modelo

de referência, totalmente em tempo discreto;

• Prova de estabilidade em tempo discreto do novo controlador PI robusto adaptativo

baseado em modelo de referência considerando a planta sujeita a incertezas estru-

turadas e não estruturadas, bem como a análise de robustez do seu identificador,

limitação de todos sinais em malha fechada e convergência do erro de rastreamento

para um conjunto residual;

• Desenvolvimento de um novo controlador PI robusto adaptativo, totalmente em tempo

discreto, com capacidade de rastrear diretamente o sinal de referência;

• Prova de estabilidade em tempo discreto do novo controlador PI robusto adaptativo

considerando a planta sujeita a incertezas estruturadas e não estruturadas, bem

como a análise de robustez do seu identificador, limitação de todos sinais em malha

fechada e convergência do erro de regulação para um conjunto residual;

6.1 CONTRIBUIÇÕES CIENTÍFICAS

A seguir são listados os artigos publicados contendo as contribuições deste traba-

lho, em ordem cronológica.

1. EVALD,P.J.D.O.; TAMBARA,R.V.; PINHEIRO, H. Controle da Corrente do Lado da

Rede de um Conversor Trifásico Conectado à Rede por Filtro LCL com RMRAC por

Realimentação de Estados em Tempo Discreto, In: Seminar on Electronic Power

and Control (SEPOC 2018), Santa Maria, RS, Brasil.

2. EVALD,P.J.D.O.; TAMBARA,R.V.; GRÜNDLING, H. A. A Discrete-Time Robust MRAC

Applied on Grid-Side Current Control of a Grid-Connected Three-Phase Converter

with LCL Filter. In: ELECTRIMACS 2019 - The 13th international conference of

the IMACS TC1 Committee (ELECTRIMACS 2019), Salerno, Itália.
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Applied on Grid-Side Current Control of a Grid-Connected Three-Phase Converter

with LCL Filter. In: ELECTRIMACS 2019 - Selected papers, (Capítulo de livro,

ISSN: 1876-1100), 2020.

4. EVALD,P.J.D.O.; TAMBARA,R.V.; GRÜNDLING, H. A. A Direct Discrete-Time Redu-

ced Order Robust Model Reference Adaptive Control for Grid-Tied Power Converters

with LCL Filter. Eletrônica de Potência, 2020.

5. EVALD,P.J.D.O.; HOLLWEG, G. V.; TAMBARA,R.V.; GRÜNDLING, H. A. A Discrete-

Time Robust Adaptive PI Controller for Grid-connected Voltage Source Converter with

LCL Filter. Eletrônica de Potência, 2020.

Os artigos em fase de revisão em periódicos.

6. EVALD,P.J.D.O.; HOLLWEG, G. V.; TAMBARA,R.V.; GRÜNDLING, H. A. A New Discrete-

Time PI-RMRAC for Grid-side Currents Control of Grid-tied Three-Phase Power Con-

verter. International Transactions of Electrical Energy System - Special Issue:

Control and Power Quality in Renewable Energy Systems.

6.2 SUGESTÕES PARA TRABALHOS FUTUROS

Como trabalhos futuros, sugere–se:

• Substituir os algoritmos gradiente por LS, nos controladores PI-RMRAC e PI robusto

adaptativo, para acelerar a convergência paramétrica e provar sua estabilidade em

tempo discreto;

• Investigar o desempenho dos controladores propostos quando ocorrem afundamen-

tos de tensão e investigar a capacidade de LVRT (Low Voltage Ride-Through) destes

controladores, comparando-os com outros controladores da literatura;

• Hibridização dos controladores PI-RMRAC e PI robusto adaptativo com outros con-

troladores adaptáveis, tais como OSAP (One Step Ahead Predictive Controller), SMC,

Super-Twisting SMC, entre outros, para que estes outros controladores atuem na re-

dução dos transitórios, ou acelerando a convergência paramétrica;

• Hibridização dos controladores PI-RMRAC e PI robusto adaptativo com outros con-

troladores robusto baseados em LMI (Linear Matrix Inequalities) que considerem a

saturação dos atuadores em seu projeto;

• Desenvolvimento de uma metodologia integrada do filtro LCL e controladores basea-

dos na planta simplificada (que dependem do capacitor do filtro LCL), com objetivo de

maximizar a extração de energia em todas as condições, assegurando a estabilidade

global do sistema;
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• Considerar que há mais de um conversor conectado ao PCC, o que altera a ordem

da planta e gera ressonâncias em outras frequências, para então analisar o desem-

penho dos controladores de baixo custo computacional na situação onde há vários

conversores em paralelo;

• Avaliar o desempenho dos novos controladores em coordenadas dq, incluindo a

frequência como um parâmetro adicional à adaptação;

• Substituir o Filtro de Kalman por outros observadores, tais como observador Sliding

Mode e comparar seu desempenho e custo computacional em relação ao algoritmo

utilizado.
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APÊNDICE A – RMRAC COM MODELO DE REFERÊNCIA DE TERCEIRA ORDEM

A estrutura deste controlador para plantas SISO, parte do mesmo princípio do con-

trolador apresentado no Capítulo 3, e deve respeitar as mesmas hipóteses anteriormente

discutidas. A ação de controle u(k) é determinada da seguinte forma,

θT (k)ω(k) + r(k) = 0, (A.1)

onde θ(k) é o vetor com os ganhos adaptativos e ω(k) é dado por :

ωT (k) = [ ω1(k) ω2(k) y(k) u(k) Vs(k) Vc(k) ]. (A.2)

Os filtros auxiliares, ou reconstrutores, ω1(k) e ω2(k), possuem a seguinte estrutura

ω1(k + 1) = (I + FTs)ω1(k) + qTsu(k),

ω2(k + 1) = (I + FTs)ω2(k) + qTsy(k),
(A.3)

onde I é uma matriz identidade de dimensões n− 1× n− 1 e (F , q) é um par controlável

com uma matriz estável F e um vetor de parâmetros controláveis q, com dimensões (n−
1)×(n− 1) e n− 1× 1, respectivamente (IOANNOU; TSAKALIS, 1986a).

Como a função de transferência do filtro LCL é de terceira ordem, então os filtros

ω1(k) e ω2(k) tem dimensões 2 × 2. Logo, o vetor ω(k), já considerando a rejeição de

distúrbios exógenos pela estimativa de fase e quadratura pelo Filtro de Kalman, é dado

por:

ωT (k) = [ ω11(k) ω12(k) ω21(k) ω22(k) y(k) u(k) Vs(k) Vc(k) ]. (A.4)

Consequentemente, os vetores θ(k) e ζ(k) devem acompanhar as respectivas di-

nâmicas incluídas no vetor ω(k),

θT (k) = [ θ11(k) θ12(k) θ21(k) θ22(k) θy(k) θu(k) θs(k) θc(k) ], (A.5)

e

ζT (k) = [ ζ11(k) ζ12(k) ζ21(k) ζ22(k) ζy(k) ζu(k) ζs(k) ζc(k) ]. (A.6)

O algoritmo Gradiente, utilizado para adaptação paramétrica, bem como o sinal

majorante m̄2 e a modificação-σ, mostrados novamente em (A.9), (A.10) e (A.12), res-

pectivamente, mantém suas estruturas e atualiza-se a equação do erro aumentado, a ser

utilizada na lei de adaptação, conforme

ϵ(k) = y(k) + θT (k)ζ(k), (A.7)
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onde

ζ = Wm(z)ω, (A.8)

e

θ(k + 1) = θ(k)− Tsσ(k)Γθ(k)− Ts κ
Γζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)
, (A.9)

onde

m̄2(k) = m2(k) + ζT (k)Γζ(k), (A.10)

m(k + 1) = (1− Tsδ0)m(k) + Tsδ1(1 + |u(k)|+ |y(k)|),

m(0) ≥ δ1/(1− δ0),
(A.11)

e também 0 < δ2 < δ0 < 1, tal que maxi |λi| < δ0 − δ2 para i = 1, 2, ..., n∗ + n− 1, onde λi

são os i-ésimos polos de Wm(z).

σ(k) =


0 se ∥θ(k)∥ ≤ M0

σ0

(
∥θ(k)∥
M0

− 1

)
se M0 < ∥θ(k)∥ < 2M0.

σ0 se ∥θ(k)∥ ≥ 2M0

(A.12)

O diagrama de blocos deste controlador é mostrado a seguir. Note que devido

ao emprego de um modelo de referência de alta ordem, há uma quantidade elevada de

parâmetros, tornando o controlador complexo.

Figura A.1 – Diagrama de blocos do RMRAC com modelo de referência de terceira ordem

r(k)

y(k)
+
-

ym(k)

e1(k)

Zm(z)
Rm(z)

Wm(z)=km

G(z)=G0(z)[1+μΔm(z)]+μΔa(z)

θ(k+1)=θ(k)-Ts σ(k)Γθ(k) - Ts κΓζ(k)є(k)
m²(k)

θ (k)ω(k)+r(k)=0
T

θ(k)

u(k)

m²(k),ζ(k),є(k) 

σ(k)

||θ(k)||

ω1(k),ω2(k)  

(F,q)

u(k)y(k)

Vs(k)
Vc(k)

Fonte: Autor.
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A.1 – RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Primeiramente, para projetar o RMRAC com modelo de referência de terceira or-

dem, deve-se ter uma G0(z) de fase mínima. Então, ao negligenciar o zero de fase não

mínima de (A.13) e tratando-o como uma dinâmica aditiva µ∆a(z), obtém-se a G0(z) de

fase mínima mostrada em (A.14),

G(z) =
0, 06033z2 + 0, 2057z + 0, 05903

z(z3 − 0, 8117z2 + 0, 8022z − 0, 9579)
, (A.13)

G0(z) =
0, 32636z − 0, 0013

z(z3 − 0, 8117z2 + 0, 8022z − 0, 9579)
, (A.14)

µ∆a(z) =
0, 06033(z − 1)2

z(z3 − 0, 8117z2 + 0, 8022z − 0, 9579)
. (A.15)

O Diagrama de Bode de G(z), G0(z) e µ∆a(z) é mostrado na Figura A.2.

Figura A.2 – Diagrama de Bode discreto do filtro LCL, do modelo aproximado de terceira
ordem da planta e da dinâmica aditiva

Fonte: Autor.
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Os experimentos seguem os mesmos passos apresentados para os controladores

anteriores, mostrados dos Capítulos 3 ao 5. O modelo de referência é mostrado em (A.16),

escolhido para ter ganho unitário em regime permanente, assim como o modelo de pri-

meira ordem, utilizado nos controladores discutidos previamente. Além disso, note que os

polos deste modelo de referência são múltiplos e estão no mesmo lugar que o polo do

modelo de referência de primeira ordem, utilizado nos controladores de ordem reduzida.

Os parâmetros deste controlador são apresentados na Tabela A.1.

Wm(z) =
0, 343

(z − 0, 3)3
. (A.16)

Tabela A.1 – Parâmetros do controlador RMRAC com modelo de referência de terceira
ordem para α e β

Parâmetro Valor
Γ 40I
κ 1000
σ0 0,1
M0 10

m2(0) 4
δ0 0,7
δ1 1
ζ(0) [ 0 0 0 0 0 0 0 0 ]
ω(0) [ 0 0 0 0 0 0 0 0 ]

Fonte: Autor.

Os ganhos iniciais θ(0), determinados através do procedimento de inicialização

anteriormente discutido, são

θα(0) =



−2, 3075082

0

−0, 65603852

0

−1, 0379406

−1, 9491602

3, 3076313

−0, 36709696


, θβ(0) =



−0, 84257501

0

−0, 32428530

0

−0, 83423382

−1, 2983845

1, 5830313

−0, 11256287


.

O rastreamento das saídas dos modelos de referência, em αβ, são mostrados nas

quatro figuras a seguir, da Figura A.3 à A.6, nos seguintes eventos: regime transitório ini-

cial, instante da troca de referência, instante da variação paramétrica e regime permanente,

respectivamente.
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Figura A.3 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ no
regime transitório inicial

Fonte: Autor.

Figura A.4 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ no
instante de troca de referência

Fonte: Autor.

Nas Figuras A.3 e A.4, que mostram o regime transitório inicial e o instante da troca

de referência, respectivamente, que é notável que o sistema em malha fechada converge

paras as referências desejadas. Esses transitórios são de aproximadamente 55 ms e 25

ms, respectivamente, cujo máximo sobressinal foi de 2,36 A, durante o regime transitório

inicial.



154

Figura A.5 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ no
instante da variação paramétrica

Fonte: Autor.

Figura A.6 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ em
regime permanente

Fonte: Autor.

De forma similar, ao impor uma variação na impedância da rede, o controlador

compensa adequadamente a nova condição. Este transitório possui cerca de 40 ms e em

seguida, entra em regime permanente. Como esperado, o controlador mantém o rastre-

amento da saída do modelo de referência de forma bem próxima e se mostrou robusto

frente aos distúrbios exógenos. A seguir são mostrados os erros de rastreamento.
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Figura A.7 – Erros de rastreamento em αβ
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Na Figura A.7, é notável que o erro de rastreamento converge para um valor pe-

queno na média. No transitório inicial há mais erros, porém para reduzir o tempo desse

transitório, deve-se elevar κ, porém isso fará com que haja sobressinais de maior ampli-

tude, o que é altamente indesejado, por motivos de segurança do próprio protótipo. Em

seguida, os ganhos θ(k) são apresentados nas Figuras A.8 e A.9, para α e β, respectiva-

mente.

Figura A.8 – Adaptação dos ganhos θ em α
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Figura A.9 – Adaptação dos ganhos θ em β
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Fonte: Autor.

As ações de controle, em coordenadas αβ, são mostradas na Figura A.10, junta-

mente com a tensão do barramento CC.

Figura A.10 – Ações de controle em αβ e tensão do barramento CC

Fonte: Autor.

Para corroborar os resultados apresentados em coordenadas αβ, a seguir são

mostrados as correntes salvas do osciloscópio, em coordenadas trifásicas, abc. Da Figura

A.11 à Figura A.14 são mostrados os instantes de transitório inicial, troca de referência,

variação paramétrica e regime permanente, respectivamente.
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Figura A.11 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc no transitório inicial

Fonte: Autor.

Como pode ser notado na Figura A.11, devido à inicialização dos ganhos próxima

aos ganhos adequados, não há um sobressinal excessivo nas correntes injetadas na rede.

A seguir, na Figura A.12, pode-se notar que as correntes rapidamente convergem para

nova referência, em aproximadamente 20 ms, assim como nas coordenadas αβ.

Figura A.12 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc no instante da mudança de
referência

Fonte: Autor.



158

Figura A.13 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc no transitório da variação
paramétrica

Fonte: Autor.

Na Figura A.13 nota-se que o controlador age rapidamente para compensar a vari-

ação da impedância da rede. Por fim, na Figura A.14, são mostradas as correntes do lado

da rede em regime permanente.

Figura A.14 – Correntes do lado da rede em coordenadas abc em regime permanente

Fonte: Autor.
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Como pode ser observado, as correntes injetadas na rede se mantém com ampli-

tude desejada e defasagem adequada, em regime permanente, cuja THD das correntes é

de 2,48151%. Na Figura A.15 são apresentados os conteúdos harmônicos das correntes

injetadas na rede.

Figura A.15 – Conteúdo harmônico da corrente em regime permanente
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Note que o controlador RMRAC mantém todos os conteúdos harmônicos abaixo

dos limites impostos pela norma IEEE 1547. Entretanto, para tal, realize uma quantidade

elevada de operações, o que implica em um alto custo computacional, que prolonga o

tempo de execução do algoritmo de controle. Na Tabela A.2 são mostradas a quantidade

de operações requeridas pelo controlador RMRAC com modelo de referência de terceira

ordem. Além disso, também é apresentado seu respectivo tempo de execução, identificado

experimentalmente.

Tabela A.2 – Carga computacional do RMRAC com modelo de referência de terceira ordem

Operação RMRAC
+ e - 182
× e / 446

Total de operações 628
Tempo de execução 37,56 µs

Fonte: Autor.
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APÊNDICE B – RESULTADOS DE SIMULAÇÕES: INICIALIZAÇÃO ALEATÓRIA DOS

GANHOS

Neste Apêndice são mostrados os resultados de simulação dos controladores quan-

do seus ganhos não são inicializados tão próximos de um conjunto solução θ∗. Desta

forma, naturalmente, haverá um transitório inicial mais longo, pois os ganhos requerem

mais tempo para convergir. Na prática, esse transitório é indesejado devido aos sobres-

sinais que ocorrem devido a esse transitório decorrente do ajuste dos ganhos. Nessas

simulações foi escolhido uma amplitude de referência de 20 A para as correntes. Como

o objetivo é apenas observar a convergência dos ganhos, não foi alterada a amplitude

de referência, tampouco alterou-se a impedância da rede. Os valores finais dos ganhos

mostrados nesse Apêndice foram utilizados para inicializar os ganhos dos controladores

durante um experimento preliminar aos resultados experimentais apresentados nos Capí-

tulos 3 à 5. Os ganhos iniciais, utilizados nos experimentos apresentados nos Capítulos

3 à 5, são então os ganhos finais desse experimento preliminar, realizado nas mesmas

condições das simulações deste Apêndice.

B.1 – RMRAC COM MODELO DE REFERÊNCIA DE PRIMEIRA ORDEM

Os parâmetros do controlador são mostrados na Tabela B.1.

Tabela B.1 – Parâmetros do controlador RMRAC direto de primeira ordem para α e β

Parâmetro Valor
Γ 200I
κ 1000
σ0 0,1
M0 5

m2(0) 4
δ0 0,7
δ1 1

ω(0) [ 0 0 0 0 ]
ζ(0) [ 0 0 0 0 ]

Fonte: Autor.

Os ganhos iniciais foram definidos como

θα(0) =


−1

−1

1

1

 , θβ(0) =


−1

−1

1

1

 .



162

A Figura B.1 mostra as correntes do lado da rede, em αβ, durante o transitório

inicial, ou seja, enquanto os ganhos estão se adaptando.

Figura B.1 – Correntes do lado da rede em αβ
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Fonte: Autor.

Na Figura , é notável um sobressinal excessivo, decorrente da adaptação inicial

dos ganhos, que foram escolhidos longe do conjunto de valores ideais, θ∗. A seguir, nas

Figuras B.2 e B.3 são mostrados os ganhos convergindo em α e β, respectivamente.

Figura B.2 – Adaptação dos ganhos em α
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Fonte: Autor.
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Figura B.3 – Adaptação dos ganhos em β
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Fonte: Autor.

Como esperado os ganhos convergem para um conjunto solução θ∗ em um inter-

valo limitado de tempo. As ações de controle são mostradas na Figura B.4.

Figura B.4 – Ações de controle em αβ
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Fonte: Autor.

Por fim, as correntes do lado da rede nas coordenadas trifásicas são mostradas na

Figura B.5, onde pode-se ver o impacto no sobressinal, mesmo que por um curto período

de tempo.
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Figura B.5 – Correntes do lado da rede em coordenadas trifásicas
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Fonte: Autor.

B.2 – PI-RMRAC

Os parâmetros do controlador são mostrados na Tabela B.2.

Tabela B.2 – Parâmetros do controlador PI-RMRAC para α e β

Parâmetro Valor
Γ 1000I
κ 10
σ0 0,1
M0 5

m2(0) 4
δ0 0,7
δ1 1

ω(0) [ 0 0 0 0 0 0 0 ]
ζ(0) [ 0 0 0 0 0 0 0 ]

Fonte: Autor.

Os ganhos iniciais foram definidos como

θα(0) =



1, 5

1, 5

−1, 5

−10

−1, 5

−3

−1, 5


, θβ(0) =



1, 5

1, 5

−1, 5

−10

−1, 5

−3

−1, 5


.
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A Figura B.6 mostra as correntes do lado da rede, em αβ, durante o transitório

inicial, ou seja, enquanto os ganhos estão se adaptando. É notável que devido ao conjunto

de valores escolhidos para θ(0), há um grande sobressinal na corrente.

Figura B.6 – Correntes do lado da rede em αβ
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Fonte: Autor.

A seguir, nas Figuras B.7 e B.8 são mostrados os ganhos convergindo em α e β,

respectivamente.

Figura B.7 – Adaptação dos ganhos em α
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Figura B.8 – Adaptação dos ganhos em β
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Fonte: Autor.

Como esperado os ganhos convergem para um conjunto solução θ∗ em um inter-

valo limitado de tempo. As ações de controle são mostradas na Figura B.9.

Figura B.9 – Ações de controle em αβ
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Fonte: Autor.

Por fim, as correntes do lado da rede nas coordenadas trifásicas são mostradas na

Figura B.10, onde pode-se ver o impacto no sobressinal, mesmo que por um curto período

de tempo.
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Figura B.10 – Correntes do lado da rede em coordenadas trifásicas
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Fonte: Autor.

B.3 – PI ROBUSTO ADAPTATIVO

Os parâmetros do controlador são mostrados na Tabela B.3.

Tabela B.3 – Parâmetros do controlador PI-RMRAC para α e β

Parâmetro Valor
Γ 1000I
κ 200
σ0 0,1
M0 5

m2(0) 4
δ0 0,7
δ1 1

ω(0) [ 0 0 0 0 0 0 ]
ζ(0) [ 0 0 0 0 0 0 ]

Fonte: Autor.

Os ganhos iniciais foram definidos como

θα(0) =



1

1

−1

−1

−1

−1


, θβ(0) =



1

1

−1

−1

−1

−1


.
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A Figura B.11 mostra as correntes do lado da rede, em αβ, durante o transitório

inicial, ou seja, enquanto os ganhos estão se adaptando. É notável que devido ao conjunto

de valores escolhidos para θ(0), há um grande sobressinal na corrente.

Figura B.11 – Correntes do lado da rede em αβ
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Fonte: Autor.

A seguir, nas Figuras B.12 e B.13 são mostrados os ganhos convergindo em α e β,

respectivamente.

Figura B.12 – Adaptação dos ganhos em α
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Fonte: Autor.
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Figura B.13 – Adaptação dos ganhos em β
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Fonte: Autor.

Como esperado os ganhos convergem para um conjunto solução θ∗ em um inter-

valo limitado de tempo. Por fim, as correntes do lado da rede nas coordenadas trifásicas

são mostradas na Figura B.15, onde pode-se ver o impacto no sobressinal, mesmo que

por um curto período de tempo. As ações de controle são mostradas na Figura B.14.

Figura B.14 – Ações de controle em β
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Fonte: Autor.

Conforme pode ser observado na Figura B.14, enquanto os ganhos se adaptam a

partir de valores distantes dos ideais, a ação de controle é mais intempestiva. Entretanto,

uma vez que os ganhos convergem, a ação de controle mantém-se em um intervalo de
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valores bem definido e de forma suave. Na Figura B.15 são mostradas as correntes injeta-

das na rede, onde percebesse claramente o quanto a inicialização dos ganhos influencia

no transitório inicial.

Figura B.15 – Correntes do lado da rede em coordenadas trifásicas
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APÊNDICE C – RESULTADOS DE SIMULAÇÕES: VARIAÇÃO DA IMPEDÂNCIA DA

REDE

Neste Apêndice serão apresentados resultados de simulação, realizado no PSIM

9.1, impondo uma variação paramétrica na impedância da rede. Para tal, é acionado uma

chave, conforme Figura 3.2, que adiciona 2, 7mH de indutância com 0, 5mΩ do lado da

rede. Assim, a indutância total do lado da rede após 0, 1s é de 3mH, ou seja, dez vezes o

seu valor nominal.

C.1 – RMRAC COM MODELO DE REFERÊNCIA DE PRIMEIRA ORDEM

Os parâmetros do controlador são mostrados na Tabela C.1.

Tabela C.1 – Parâmetros do controlador RMRAC direto de ordem reduzida para α e β

Parâmetro Valor
Γ 200I
κ 1000
σ0 0,1
M0 5

m2(0) 4
δ0 0,7
δ1 1

ω(0) [ 0 0 0 0 ]
ζ(0) [ 0 0 0 0 ]

Fonte: Autor.

Os ganhos iniciais θ(0), para α e β, foram definidos como

θα(0) =


−1, 1132272

−1, 5838883

1, 2114146

0, 1714769

 , θβ(0) =


−1, 1196474

−1, 7000784

0, 9791124

0, 0862891

 .

Na Figura C.1 são mostradas as saídas dos modelos de referência, ym(k), junta-

mente com as respectivas correntes do lado do rede, y(k), em αβ, no instante em que a

indutância total do lado da rede passa de 0, 3mH para 3mH. Note que as correntes do

lado da rede se aproximam novamente das saídas dos modelos de referência em cerca de

30ms.
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Figura C.1 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ

Fonte: Autor.

Na Figura C.2 são mostrados os erros de rastreamento, em αβ. Note que após

ocorrer a variação da indutância do lado da rede, o erro diminui, tendendo para valores

pequenos.

Figura C.2 – Erros de rastreamento em αβ

Fonte: Autor.

A ação de controle é mostrada na Figura C.3, onde observasse uma ação mais

elevada durante o regime transitório causado pela variação paramétrica, pois ocorre uma

maior adaptação dos ganhos nesses instantes.
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Figura C.3 – Ações de controle em αβ

Fonte: Autor.

Na Figura C.4 são mostradas as correntes do lado da rede. Como esperado, após

cerca de 30ms, as correntes retornam para a amplitude desejada, 20A. Assim, pode-

se notar que o controlador RMRAC com modelo de referência de ordem reduzida tem

capacidade de manter a injeção de corrente, mesmo quando ocorrer grandes variações

paramétricas das características da rede.

Figura C.4 – Correntes do lado da rede em coordenadas trifásicas

Fonte: Autor.



174

C.2 – PI-RMRAC

Os parâmetros do controlador são mostrados na Tabela C.2.

Tabela C.2 – Parâmetros do controlador PI-RMRAC α e β

Parâmetro Valor
Γ 10I
κ 100
σ0 0,1
M0 5

m2(0) 4
δ0 0,7
δ1 1

ω(0) [ 0 0 0 0 0 0 0 ]
ζ(0) [ 0 0 0 0 0 0 0 ]

Fonte: Autor.

Os ganhos iniciais θ(0), para α e β, foram definidos como

θα(0) =



1, 4358941

1, 4054481

−1, 0014279

−8, 3937731

0, 000013

−2, 9832044

−0, 4731400


, θβ(0) =



1, 4417939

1, 4290763

−0, 9939083

−8, 3476677

0, 000017

−2, 9223254

−0, 2908299


.

Na Figura C.5 são mostradas as saídas dos modelos de referência, ym(k), junta-

mente com as respectivas correntes do lado do rede, y(k), em αβ, no instante em que a

indutância total do lado da rede passa de 0, 3mH para 3mH. Note que as correntes do

lado da rede se aproximam novamente das saídas dos modelos de referência em cerca

de 30ms, porém com reduzido sobressinal, se comparado ao RMRAC com modelo de

referência de primeira ordem.

Em seguida, na Figura C.6, são mostrados os erros de rastreamento, em αβ. Note

que após ocorrer a variação da indutância do lado da rede, o erro diminui, tendendo para

valores pequenos. Ressalta-se que as simulações foram feitas considerando a modulação

para síntese da ação de controle. Logo, o erro não zerará devido simulação do chavea-

mento do conversor.
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Figura C.5 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ

Fonte: Autor.

Figura C.6 – Erros de rastreamento em αβ

Fonte: Autor.

A ação de controle é mostrada na Figura C.7, onde observasse uma ação mais

intempestiva durante o regime transitório causado pela variação paramétrica, pois ocorre

uma maior adaptação dos ganhos nesses instantes.
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Figura C.7 – Ações de controle em αβ

Fonte: Autor.

Na Figura C.8 são mostradas as correntes do lado da rede. Como esperado, após

cerca de 30ms, as correntes retornam para a amplitude desejada, 20A. Assim, pode-

se notar que o controlador PI-RMRAC também tem capacidade de manter a injeção de

corrente, mesmo quando ocorrer grandes variações na impedância da rede.

Figura C.8 – Correntes do lado da rede em coordenadas trifásicas

Fonte: Autor.
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C.3 – PI ROBUSTO ADAPTATIVO

Os parâmetros do controlador são mostrados na Tabela C.3.

Tabela C.3 – Parâmetros do controlador PI robusto adaptativo α e β

Parâmetro Valor
Γ 1000I
κ 10
σ0 0,1
M0 5

m2(0) 4
δ0 0,7
δ1 1

ω(0) [ 0 0 0 0 0 0 ]
ζ(0) [ 0 0 0 0 0 0 ]

Fonte: Autor.

Os ganhos iniciais θ(0), para α e β, foram definidos como

θα(0) =



1, 4358941

1, 4054481

−1, 0014279

−8, 3937731

−2, 9832044

−0, 4731400


, θβ(0) =



1, 4417939

1, 4290763

−0, 9939083

−8, 3476677

−2, 9223254

−0, 2908299


.

Na Figura C.9 são mostradas as saídas dos modelos de referência, ym(k), junta-

mente com as respectivas correntes do lado do rede, y(k), em αβ, no instante em que a

indutância total do lado da rede passa de 0, 3mH para 3mH. Note que as correntes do

lado da rede se aproximam novamente das saídas dos modelos de referência em cerca

de 30ms. Além disso, mesmo com a mudança de condição da rede, não observasse um

sobressinal excessivo que represente uma situação de risco ao protótipo na prática.

Em seguida, na Figura C.10, são mostrados os erros de rastreamento, em αβ. Note

que após ocorrer a variação da indutância do lado da rede, o erro diminui continuamente,

tendendo para valores pequenos, assim como no PI-RMRAC.
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Figura C.9 – Saída dos modelos de referência e correntes do lado da rede em αβ

Fonte: Autor.

Figura C.10 – Erros de rastreamento em αβ

Fonte: Autor.

A ação de controle é mostrada na Figura C.11, onde observasse uma ação mais

intempestiva durante o regime transitório causado pela variação paramétrica, pois ocorre

uma maior adaptação dos ganhos nesses instantes. Após readaptado os ganhos, a ação

de controle mantém-se em um intervalo de valores bem definido.



179

Figura C.11 – Ações de controle em αβ

Fonte: Autor.

Por fim, na Figura C.12 são mostradas as correntes do lado da rede. Como espe-

rado, após cerca de 30ms, as correntes retornam para a amplitude desejada, 20A. Assim,

pode-se notar que o controlador PI robusto adaptativo também tem capacidade de manter

a injeção de corrente, mesmo quando ocorrer grandes variações paramétricas das carac-

terísticas da rede, assim como o PI-RMRAC e o RMRAC com modelo de referência de

primeira ordem.

Figura C.12 – Correntes do lado da rede em coordenadas trifásicas

Fonte: Autor.
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ANEXO A – MODELO MATEMÁTICO DO FILTRO LCL

O sistema é composto por uma fonte primária de energia, banco de capacitores e

conversor. A fonte de energia primária pode ser um gerador eólico, painéis fotovoltaicos

ou outra forma de geração de energia. Neste trabalho, a fonte de energia é uma fonte de

tensão contínua. O banco de capacitores são empregados para o acúmulo de energia em

forma de tensão contínua e o conversor realiza a conversão CC-CA (Corrente Contínua

para Corrente Alternada) da energia armazenada no banco de capacitores, gerando as

tensões de controle necessárias para controlar as correntes do lado da rede.

Para facilitar a modelagem desse sistema alguns pressupostos são assumidos como

verdadeira:

• P1) a rede elétrica é assumida predominantemente indutiva, modelada por uma fonte

senoidal Vd em série com uma indutância Lg2;

• P2) o barramento de entrada é assumido estabilizado e representado por uma fonte

CC (Vcc);

• P3) a tensão de saída do filtro e a tensão no PCC tem sincronismo garantido;

• P4) os interruptores do conversor são considerados ideais.

O diagrama elétrico desse sistema é mostrado na Figura A.1. No diagrama também

são mostrados o DSP, responsável por computar a comutação dos interruptores do con-

versor, que é realizada por uma técnica SVM (Space Vector Modulation). O DSP também

é responsável pela realização das medidas das tensões e correntes do conversor, tensão

no PCC, tensões de linha e computação da lei de controle.

Note que o circuito LCL equivalente é representado pelo equivalente de Thévenin

em relação ao PCC (TAMBARA et al., 2017). Ainda, Rc e Lc são a resistência e indutância

do conversor, respectivamente. Além disso, C é a capacitância do filtro LCL; Lg = Lg1+Lg2

e Rg = Rg1 + Rg2, que são a indutância e resistência totais da rede, respectivamente.

Ainda, Ic são as correntes do lado do conversor em coordenadas trifásicas abc (ica, icb e

icc); Vc são as tensões nos capacitores do LCL em coordenadas abc (vca, vcb e vcc) e Ig

são as correntes do lado da rede em coordenadas abc (iga, igb e igc).

Como o modelo em coordenadas abc é acoplado, o projeto de controle torna–se

uma tarefa complexa. Para facilitar o projeto de controle, transforma–se o sistema de coor-

denadas abc para coordenadas αβ0, que resulta em dois sistemas monofásicos desaco-

plados idênticos, um associado ao eixo α e outro associado ao eixo β, conforme mostrado

na Figura A.2. Note que, considerando que as fases estão equilibradas, então não há ca-

minho para condução de corrente no eixo 0, e por isso o mesmo pode ser desconsiderado

(JUNIOR et al., 2014).
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Figura A.1 – Conversor conectado à rede elétrica com filtro LCL
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Fonte: Autor, adaptado de (TAMBARA, 2014).

Figura A.2 – Circuito equivalente do conversor conectado à rede elétrica com filtro LCL em
coordenadas αβ

CA

igα Rg
LgLcRc

C

icα

v cα vgαuα CA

igβ Rg
LgLcRc

C

icβ

vcβ vuβ gβCA CA

Fonte: Autor, adaptado de (MASSING, 2013).

Ressalta-se que, nas coordenadas αβ, icα e icβ são as correntes do lado do con-

versor, vcα e vcβ são as tensões dos capacitores do filtro LCL, igα e igβ são as correntes do

lado da rede, uα e uβ são as tensões sintetizadas pelo conversor e vgα e vgβ representam

a rede elétrica. A matriz de transformação das coordenadas abc para coordenadas αβ0,

conhecida como Transformada de Clarke (DUESTERHOEFT; SCHULZ; CLARKE, 1951),

é dada por

Tαβ0 =
2

3

1 −1
2

−1
2

0
√
3
2

−
√
3
2

1
2

1
2

1
2

 . (A.1)

Vale a pena ressaltar que essa transformação com o termo 2/3 é conhecida como
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transformação invariante em tensão e corrente, pois as amplitudes das grandezas em co-

ordenadas αβ0 são iguais às amplitudes das grandezas em coordenadas abc (MASSING,

2013).

A função de transferência dos sistemas monofásicos desacoplados, Gα(s) e Gβ(s),

mostrados na Figura A.2, em coordenadas αβ0, que são idênticas, considerando o con-

versor desconectado da rede, vg = 0, é mostrado a seguir.

Gα(s) = Gβ(s) =
1

LgLcCs3 + (RgLc +RcLg)Cs2 + (Lc + Lg +RgRcC)s+Rg +Rc

,

(A.2)

ou ainda,

Gα(s) = Gβ(s) =

1

LgLcC

s3 +
(RgLc +RcLg)

LgLc

s2 +
(Lc + Lg +RgRcC)

LgLcC
s+

Rg +Rc

LgLcC

, (A.3)

onde,

Gα(s) =
igα(s)

uα(s)
, Gβ(s) =

igβ(s)

uβ(s)
. (A.4)

No espaço de estados, desprezando a coordenada 0, tem-se

ẋα(t) = Aαxα(t) +Bαuα(t) + Fαvgα(t),

yα(t) = Cαxα(t),
(A.5)

e
ẋβ(t) = Aβxβ(t) +Bβuβ0(t) + Fβvgβ(t),

yβ(t) = Cβxβ(t),
(A.6)

onde as matrizes A,B,C (que descrevem a planta) e F (que descreve o distúrbio exógeno)

são idênticas para os modelos em α e β, dadas por

Aα = Aβ =


−Rc

Lc

− 1

Lc

0

1

C
0 − 1

C

0
1

Lg

−Rg

Lg

 , Bα = Bβ =


1

Lc

0

0

 ,

Cα = Cβ =
[

0 0 1
]

, Fα = Fβ =


0

0

− 1

Lg

 .

(A.7)
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sendo os vetores de estados x, em αβ, dados por

xα = [ icα vcα igα ]T ,

xβ = [ icβ vcβ igβ ]T .
(A.8)

A representação do sistema em tempo discreto em coordenadas αβ0 é dado como

xα(k + 1) = A
dαxα(k) +B

dαuα(k) + F
dαvgα(k),

yα(k) = Cxα(k),
(A.9)

e
xβ(k + 1) = A

dβxβ(k) +B
dβuβ(k) + F

dβvgβ(k),

yβ(k) = Cxβ(k),
(A.10)

onde, (vide (OGATA, 1995)),

A
dα = eAαTs ,

B
dα =

∫ Ts

0

eAα(Ts−τ)Bαdτ,

F
dα =

∫ Ts

0

eAα(Ts−τ)Fαdτ,

(A.11)

e
A

dβ = eAβTs ,

B
dβ =

∫ Ts

0

eAβ(Ts−τ)Bβdτ,

F
dβ =

∫ Ts

0

eAβ(Ts−τ)Fβdτ.

(A.12)

Além disso, inclui-se o atraso de transporte, φα, inerente à implementação digital,

resultando no seguinte modelo discreto,

[
xα(k + 1)

φα(k + 1)

]
=

[
Adα Bdα

01×3 0

][
xα(k)

φα(k)

]
+

[
01×3

1

]
uα(k) +

[
Fα

0

]
vgα(k),

yα(k) = [ Cα 0 ]

[
xα(k)

φα(k)

]
,

(A.13)

e [
xβ(k + 1)

φβ(k + 1)

]
=

[
Adβ Bdβ

01×3 0

][
xβ(k)

φβ(k)

]
+

[
01×3

1

]
uβ(k) +

[
Fβ

0

]
vgβ(k),

yβ(k) = [ Cβ 0 ]

[
xβ(k)

φβ(k)

]
,

(A.14)
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onde o atraso de transporte da implementação da ação de controle, φ, é dado por,

φα(k + 1) = uα(k),

φβ(k + 1) = uβ(k),
(A.15)

e 01×3 é um vetor de zeros com dimensões 1× 3.
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ANEXO B – BANCADA EXPERIMENTAL

O projeto de filtros não é único e a otimização do filtro LCL envolve uma série de fa-

tores, que não são o objetivo deste estudo e portanto não foram levados em consideração.

Uma metodologia bem aceita na literatura foi proposta em (LISERRE; BLAABJERG; HAN-

SEN, 2005) e utilizada na construção do protótipo utilizado. Tal trabalho apresenta uma

metodologia passo a passo do projeto do filtro LCL e discute as restrições desse projeto

para manter a atenuação das harmônicas de alta ordem do lado da rede reduzidas. Essas

restrições são elencadas a seguir,

1. O valor do capacitor é limitado pela diminuição do fator de potência na potência

nominal, geralmente menos que 5%, para evitar alta absorção de potência reativa

pelo capacitor;

2. O valor total da indutância deve ser menos que 0,1 p.u. para limitar as quedas de

tensão durante a operação. Caso contrário, fontes CC maiores serão requeridas para

garantir controlabilidade, que resultará em maiores perdas de comutação (LISERRE;

BLAABJERG; DELLAAQUILLA, 2004);

3. A frequência de ressonância deve estar entre dez vezes a frequência de linha e

metade da frequência de chaveamento, para evitar problemas de ressonância nas

partes inferiores e superiores do espectro harmônico;

4. Amortecimento passivo deve ser suficiente para evitar oscilação, mas perdas não

podem ser tão altas a ponto de reduzir a eficiência (BLASKO; KAURA, 1997).

Tabela B.1 – Parâmetros do filtro LCL

Símbolo Parâmetro Valor
Lc Indutância do lado do conversor 1 mH
Rc Resistência do lado do conversor 50 mΩ
C Capacitância do filtro LCL 62 µF
Lg1 Indutância do lado da rede 0,3 mH
Rg1 Resistência do lado da rede 50 mΩ

Fonte: Autor.

A bancada utilizada é mostrada nas Figuras B.1 à B.3.
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Figura B.1 – Bancada para testes experimentais

1 - Conversor (5,4 kW), Filtro LCL e DSP, 2 - Fonte de alimentação, 3 - Transformador, 4 - 
Contatora com indutores em série com a rede, utilizados para testes de variação 
paramétrica, 5 - Osciloscópio e sensores de corrente

Fonte: Autor.

Figura B.2 – Protótipo

1 - DSP, 2 -  Sensores de corrente, 3 - Conversor e sensores de 
tensão, 4: Filtro LCL

Fonte: Autor.
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Figura B.3 – Indutores em série com a rede para testes de variação paramétrica

Fonte: Autor.
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ANEXO C – EQUAÇÃO DO ERRO DO RMRAC

Sendo a ação de controle definida por

θT (k)ω(k) + r(k) = 0, (C.1)

que pode ser expandida como (C.2),

θT
1 (k)ω1(k) + θT

2 (k)ω2(k) + θ3(k)u(k) + θ4(k)y(k) + r(k) = 0, (C.2)

tem-se a seguinte ação de controle,

u(k) =
−θT

1 (k)ω1(k)− θT
2 (k)ω2(k)− θ4(k)y(k)− r(k)

θ3(k)
. (C.3)

De (C.1) pode-se escrever

θT (k)ω(k)− θ∗Tω(k) + r(k) = −θ∗Tω(k). (C.4)

Sendo ϕ(k) = θ(k)− θ∗, obtém-se

ϕT (k)ω(k) + r(k) = −θ∗Tω(k), (C.5)

ou ainda,

ϕT (k)ω(k) + r(k) = −θ∗T
1 ω1(k)− θ∗T

2 ω2(k)− θ∗3u(k)− θ∗4y(k). (C.6)

Os parâmetros ω1(k) e ω2(k) são dados por

ω1 = (zI − F )−1qu,

ω2 = (zI − F )−1qy,
(C.7)

e sendo y = G(z)u, então pode-se reescrever (C.6) como

ϕTω + r = −θ∗T
1 (zI − F )−1qu− θ∗T

2 (zI − F )−1qG(z)u− θ∗3u− θ∗4G(z)u, (C.8)

onde a planta G(z) é dada por

G(z) = G0(z)[1 + µ∆m(z)] + µ∆a(z). (C.9)



192

Definindo f1(z) ≜ (zI − F )−1q. Pode-se reescrever (C.8) como segue,

ϕTω + r = −[θ∗T
1 f1(z) + θ∗T

2 f1(z)G(z) + θ∗3 + θ∗4G(z)]u. (C.10)

Devido à controlabilidade da parte modelada da planta, G0(z), então pode-se afir-

mar que existe um θ(k) = θ∗ tal que ϕ(k) = 0 (NARENDRA; VALAVANI, 1978). Com isso,

de (C.9), pode-se escrever

r = −{θ∗T
1 f1(z) + [θ∗T

2 f1(z) + θ∗4]G0(z) + θ∗3}u. (C.11)

O objetivo do controlador é que a saída da planta, y(k), rastreie a saída do modelo

de referência, ym(k). Então, quando y(k) = ym(k), pode-se escrever

Wm(z)r = G0(z)u, (C.12)

logo, r(k) é dada por

r = W−1
m (z)G0(z)u. (C.13)

Igualando (C.11) e (C.13), tem-se

G0(z) = −Wm(z){θ∗T
1 f1(z) + [θ∗T

2 f1(z) + θ∗4]G0(z) + θ∗3}. (C.14)

Seja a saída da planta dada por

y = G(z)u, (C.15)

ou ainda,

y = {G0(z)[1 + µ∆m(z)] + µ∆a(z)}u. (C.16)

Substituindo em (C.14) em (C.16), obtém-se

y = −Wm(z){θ∗T
1 f1(z) + [θ∗T

2 f1(z) + θ∗4]G0(z) + θ∗3}[1 + µ∆m(z)]u+ µ∆a(z)u. (C.17)

Expandindo (C.17), obtém-se

y = −Wm(z){θ∗T
1 f1(z) + [θ∗T

2 f1(z) + θ∗4]G0(z) + θ∗3}u− ...

...Wm(s)µ∆m(z){θ∗T
1 f1(z) + [θ∗T

2 f1(z) + θ∗4]G0(z) + θ∗3}u+ µ∆a(z)u.
(C.18)
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De (C.18), tem-se ainda que

y = Wm(z){θ∗T
1 f1(z) + [θ∗T

2 f1(z) + θ∗4]G(z) + θ∗3}u− ...

...Wm(z){θ∗T
1 f1(z) + [θ∗T

2 f1(z) + θ∗4]G(z) + θ∗3}u− ...

...Wm(z){θ∗T
1 f1(z) + [θ∗T

2 f1(z) + θ∗4]G0(z) + θ∗3}u− ...

...Wm(z)µ∆m(z){θ∗T
1 f1(z) + [θ∗T

2 f1(z) + θ∗4]G0(z) + θ∗3}u+ µ∆a(z)u.

(C.19)

De (C.10) e (C.19), tem-se

y = Wm(z)[ϕ
Tω + r]−Wm(z)[θ

∗T
2 f1(z) + θ∗4]G0(z)u+ ...

...Wm(z)[θ
∗T
2 f1(z) + θ∗4]{G0(z)[1 + µ∆m(s)] + µ∆a(z)}u− ...

...Wm(z)µ∆m(z)[θ
∗T
1 f1(z) + [θ∗T

2 f1(z) + θ∗4]G0(z) + θ∗3]u+ µ∆a(z)u.

(C.20)

Logo, ao simplificar (C.20), obtém-se

y = Wm(z)[ϕ
Tω + r]− µ∆m(z)Wm(z)[θ

∗T
1 f1(z)− θ∗3]u+ ...

...µ∆a(z)u+ µ∆a(z)Wm(z)[θ
∗T
2 f1(z) + θ∗4]u.

(C.21)

Reorganizando os termos de (C.21), obtém-se

y = Wm(z)[ϕ
Tω + r] + ...

...µ{∆a(z) + ∆a(z)Wm(z)[θ
∗T
2 f1(z) + θ∗4]−∆m(z)Wm(z)[θ

∗T
1 f1(z)− θ∗3]}u.

(C.22)

Definindo ∆(z) como

∆(z) = µ{∆a(z) + ∆a(z)Wm(z)[θ
∗T
2 f1(z) + θ∗4]−∆m(z)Wm(z)[θ

∗T
1 f1(z)− θ∗3]}, (C.23)

então, pode-se reescrever (C.22), como

y = Wm(z)r +Wm(z)[ϕ
Tω] + µ∆(z)u. (C.24)

Como a saída do modelo de referência é dada por

ym = Wm(z)r, (C.25)

então,

y − ym = Wm(z)[ϕ
Tω] + µ∆(z)u. (C.26)

Logo, o erro de rastreamento, e1, é dado por

e1 = Wm(z)[ϕ
Tω] + µη, (C.27)



194

onde η = ∆(z)u.

Sabendo-se que

θTζ −Wm(z)θ
Tω = ϕTWm(z)ω −Wm(z)ϕ

Tω, (C.28)

onde ζ = Wm(z)ω.

Com isso, o erro aumentado é dado por

ϵ = e1 + θTζ −Wm(z)θ
Tω = ϕTζ + µη, (C.29)

ou ainda,

ϵ(k) = e1(k) + θT (k)ζ(k)− ν(k) = ϕT (k)ζ(k) + µη(k), (C.30)

onde ν = −Wm(z)r.



ANEXO D – PROVA DO TEOREMA I

Para análise da estabilidade do identificador, o seguinte Teorema é provado.

Teorema I) Seja r(k) e ∆r(k) sinais uniformemente limitados. Seja ainda, a planta

dada em (3.1)-(3.3), sujeitas as hipóteses H1 à H4 e o modelo de referência (3.4), a

estrutura de controle (3.5)-(3.9), juntamente com o algoritmo de adaptação de parâmetros

(3.10)-(3.17). Então existe um µ∗ > 0 tal que para todo µ ∈ [0, µ∗), todos os sinais na

malha fechada são limitados para quaisquer condições iniciais limitadas. Além disso, o

erro de rastreamento converge para o conjunto residual,

Ψ(k) =

{
e1(k) : lim

N→∞
sup
N>0

1

N

∑
i=0

N |e1(k)| ≤ q6
√
ϵ0 + µq7 , ∀i > 0, N → ∞

}
, (D.1)

onde N é o número de amostras em um período, q6 e q7 são constantes e ϵ0 > 0 é um

número arbitrário pequeno.

Corolário I: Na ausência de dinâmicas não modeladas, µ = 0, tem-se que ϕ → 0,

logo ϵ → 0 e por conseguinte e1 → 0, quando k → ∞ (IOANNOU; TSAKALIS, 1986b).

Prova do Teorema I (vide também (IOANNOU; TSAKALIS, 1986b)): a prova deste

Teorema é divida em 3 passos, onde primeiramente mostra-se que
[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄(k)
+

σ(k)θT (k)ϕ(k) é pequeno na média para µ pequeno. Com este resultado pode-se mostrar

que
|ϕT (k)ζ(k)|

m̄(k)
é também pequeno na média para µ pequeno. Finalmente, no terceiro

passo é provado que todos os sinais em malha fechada são limitados e que o erro de ras-

treamento pertence a um conjunto residual Ψ(k).

Passo 1) Limitação de θ(k) e prova de que
[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄(k)
+ σ(k)θT (k)ϕ(k) é pe-

queno na média:

Usando a definição de θ∗, definida em (NARENDRA; LIN; VALAVANI, 1990), o erro

aumentado pode ser expresso conforme mostrado em (3.14),

ϵ(k) = Wm(z)ϕ
T (k)ω(k) + µη(k), (D.2)

onde

η = ∆(z)u, (D.3)

ou ainda,

ϵ(k) = ϕT (k)ζ(k) + µη(k). (D.4)
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Seja o identificador dado por,

θ(k + 1) = θ(k)− Tsσ(k)Γθ(k)− TsκΓ
ζ(k)ϵ(k)

m̄2(k)
, (D.5)

σ(k) =


0 se ∥θ(k)∥ ≤ M0

σ0(
∥θ(k)∥
M0

− 1) se M0 < ∥θ(k)∥ < 2M0

σ0 se ∥θ(k)∥ ≥ 2M0

(D.6)

com o sinal majorante, (3.12). Ao considerar γ = TsκΓ, sendo κ e Γ constantes, substi-

tuindo TsΓσ(k) por σs, pode-se reescrever (D.5) como

ϕ(k + 1) = ϕ(k)− γ
ϕT (k)ζ(k)ζ(k)

m̄2(k)
− σsθ(k)− µγ

η(k)ζ(k)

m̄2(k)
. (D.7)

Considerando a seguinte função definida positiva:

V (k) = ϕT (k)Γ−1ϕ(k), (D.8)

então pode-se escrever ∆V (k) conforme

∆V (k) ≤ −Tsσ(k)
(
||θ(k)||2 − ||θ∗||2 − 2Tsσ(k)||Γ||||θ(k)||2

)
−

Tsκ
[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
− Tsκ

ϵ2(k)

m̄2(k)

(
1− 2Tsκσ

2(k)||Γ|| ||ζ(k)||
2

m̄2(k)

)
+

µ2η2(k)

m̄2(k)
.

(D.9)

De (D.8) pode-se afirmar que na presença de dinâmicas não-modeladas o vetor

ϕ(k) é limitado, pois ∆V (k) é quase sempre negativa. Entretanto, quando ∆V (k) é posi-

tiva, V (k) cresce, mas ||ϕ(k)|| e ||θ(k)|| também crescem e ∆V (k) torna-se novamente a

ser negativa. Portanto, V (k) é limitada superiormente por V̄ (k), tal como

V̄ (k) =
µ2η2(k)

m̄2(k)
. (D.10)

O termo ϕ(k) é uniformemente limitado. Além disso, existem constantes positivas

∆0 e ∆1, tais que

1

N

k0+N−1∑
k=k0

[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
+ σsθ

T (k)ϕ(k) ≤ ∆0

N
+∆1µ

2, k0 ≥ 0. (D.11)

Portanto,
[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
+ σ(k)θT (k)ϕ(k) é limitado e pequeno na média para µ

pequeno.

Passo 2)
|ϕT (k)ω(k)|

m̄(k)
é pequeno na média.
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Para provar que (D.11) implica em
|ϕT (k)ω(k)|

m̄(k)
é pequeno na média se µ for pe-

queno. Para tal, o Lema II é necessário.

Lema II) A sequência
|ϕT (k)ω(k)|

m̄(k)
é limitada.

Prova do Lema II) uma vez que ωT (k) = [ ωT
1 (k) ω

T
2 (k) y(k) u(k) ], tem-se

|ϕT (k)ω(k)|
m̄(k)

≤ ||ϕ(k)||
[
||ω1||
m(k)

+
||ω2||
m(k)

+
|y(k)|
m(k)

+
|u(k)|
m(k)

]
, (D.12)

e com u(k) e ω(k) tem-se

y = Wm(z)u−Wm(z)r − θ∗T
1 Wm(z)(zI − F )−1gu− ...

...θ∗T
2 Wm(z)(zI − F )−1gy − θ∗

3Wm(z)y.
(D.13)

Portanto, do Lema I e da limitação de r(k), (D.12) e (D.13) seguem diretamente.

Lema III: A sequência ζ(k + i), i = 0, 1, ..., n∗, onde n∗ = n −m é o grau relativo

de G0(z) que satisfaz (D.14),

||ζ(k + i)||
m̄(k)

< c̄i, i = 0, 1, ..., n∗, (D.14)

onde c̄ são constantes finitas positivas.

Prova do Lema III) Para i = 0, (D.14) segue de ω(k) e do Lema I. Considere a

seguinte representação para ζT (k) = [ ζT
1 (k) ζ

T
2 (k) ζ

T
3 (k) ], conforme mostrado a seguir.

ν1(k + 1) = Amν1(k) + bmu(k), (D.15)

ν2(k + 1) = Amν2(k) + bmy(k), (D.16)

ζ1(k + 1) = Fζ1(k) + gcTmν1(k), (D.17)

ζ2(k + 1) = Fζ2(k) + gcTmν2(k), (D.18)

ζ3(k) = cTmν2(k), (D.19)

onde Am, bm e cm é a representação mínima em espaço de estados de Wm(z), na forma
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canônica observável. ci é um vetor de dimensão n∗ cujo i-ésimo elemento é 1 e os demais

elementos são zero. Portanto,

cTmνj(k + 1) = c(i+ 1)Tνj(k), i = 0, 1, ..., n∗ − 1; j = 1, 2, (D.20)

cTmν2(k + n∗) = cTn∗Amν2(k) + bmy(k). (D.21)

Portanto,

||ζj(k + i)||
m̄(k)

≤ ||F || ||ζj(k + i− 1)||
m̄(k)

+ ||g||||ci||
||νj(k)||
m̄(k)

, i = 1, 2, ..., n∗; j = 1, 2, (D.22)

|ζ3(k + i)|
m̄(k)

≤ ||ci+1||
||ν2(k)||
m̄(k)

, i = 1, 2, ..., n∗ − 1, (D.23)

|ζ3(k + n∗)|
m̄(k)

≤ ||cTn∗Am||
||ν2(k)||
m̄(k)

+ ||bm||
|y(k)|
m̄(k)

i = 1, 2, ..., n∗ − 1. (D.24)

Do Lema I e (D.13), segue que (D.22)-(D.24) são limitados, portanto (D.14) segue

diretamente.

Lema IV) Se
[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
+ σsθ

T (k)ϕ(k) ≤ ϵ0, (D.25)

é satisfeito para algum ϵ0 ∈ [0, 1] e algum k > 0, portanto existem constantes positivas c3

e c4 que

||ϕ(k + 1)− ϕ(k)|| ≤ c3
√
ϵ0 + c4µ. (D.26)

Prova do Lema IV) De (D.7) obtém-se

||ϕ(k + 1)− ϕ(k)|| ≤ γ
|ϕT (k)ζ(k)|

m̄(k)

||ζ(k)||
m̄(k)

+ γµ
||η(k)||
m̄(k)

||ζ(k)||
m̄(k)

+ σs||θ(k)||, (D.27)

e de (D.25) tem-se
|ϕT (k)ζ(k)|

m̄(k)
≤

√
ϵ0, σsθ

T (k)ϕ(k) ≤ ϵ0, (D.28)

para algum k > 0. Em vista de (D.28) pode-se escrever

σs||θ(k)|| ≤
ϵ0

M0 − ||θ∗||
. (D.29)

Substituindo (D.28), (D.29) em (D.27) e usando o fato de que
||ζ(k)||
m̄(k)

< 1, obtém-se

||ϕ(k + 1)− ϕ(k)|| ≤ γ
√
ϵ0 + γµ(N0 + g(k)) +

ϵ0
||θ∗||

, (D.30)
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e portanto (D.26) segue.

Lema V) Assuma que[
ϕT (k)ζ(k)

]2
m̄2(k)

+ σsθ
T (k)ϕ(k) ≤ ϵ0, k = n, n+ 1, ..., n+ n∗, (D.31)

é satisfeito para algum ϵ0 ∈ [0, 1]. Portanto,

|ϕT (k)ω(k)|
m̄(k)

≤ c5
√
ϵ0 + c6µ, (D.32)

garantido para k = n, n+ 1, ..., n+ n∗ e algumas constantes positivas c5 e c6.

Prova do Lema V) A sequência ω(k) pode ser escrita como

ω(k) = W−1
m (z)ζ(k) =

n∗∑
i=0

diζ(k + i), (D.33)

para alguns escalares di, i = 0, 1, ..., n∗. Portanto,

|ϕT (k)ω(k)|
m̄(k)

≤
n∗∑
i=0

|di|
|ϕT (k)ζ(k + i)|

m̄(k)
, (D.34)

ou ainda,

|ϕT (k)ω(k)|
m̄(k)

≤ ...

...dm

n∗∑
i=0

|ϕT (k + i)ζ(k + i)|
m̄(k)

+ dm

n∗∑
i=1

i∑
j=1

||ϕ(k + j)− ϕ(k + j − 1)|| ||ζ(k + i)||
m̄(k)

,

(D.35)

onde dm = maxi |di|. Usando (D.33) e os resultados dos Lemas III e IV em (D.35), (D.32)

segue diretamente.

Considere um intervalo de tempo consistindo de N amostras e definindo os seguin-

tes conjuntos

Ω1 =

{
k :

[
ϕT (k)ζ(k)

]2
m̄2(k)

+ σsθ
T (k)ϕ(k) ≤ ϵ0

}
, (D.36)

Ω2 = {N} \ Ω1, (D.37)

Ω3 =

{
k :

[
ϕT (k)ζ(k)

]2
m̄2(k)

+ σsθ
T (k)ϕ(k) ≤ ϵ0, i = k, k + 1, ..., k + n∗

}
, (D.38)

Ω4 = {N} \ Ω3. (D.39)
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Sendo Mi o número de elementos em Ωi. Portanto, a seguinte relação é garantida,

Ω3 ⊂ Ω1 e M3 ≤ M1 ≤ N, (D.40)

Ω2 ⊂ Ω4 e M2 ≤ M4 ≤ N. (D.41)

A desigualdade (D.11) juntamente ao fato que

M2ϵ0 ≤
k0+N−1∑
k=k0

[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
+ σsθ

T (k)ϕ(k), (D.42)

para qualquer k0 ≥ 0 implica que

M2 ≤
∆0

ϵ0
+ µ2∆1

ϵ0
N. (D.43)

Já que cada ponto em Ω2 pode evitar a maioria dos (n∗ + 1) pontos de Ω1 para

pertencer à Ω3 segue que

M4 ≤ M2(n
∗ + 1), (D.44)

e portanto

M3 ≥ N −M2(n
∗ + 1) ≥ N −

(
n∗ + 1

ϵ0

)
(µ2N∆1 +∆0). (D.45)

Usando os Lemas I e III, obtém-se

|ϕT (k)ω(k)|
m̄(k)

≤ c5
√
ϵ0 + c6µ, para k ∈ Ω3, (D.46)

e
|ϕT (k)ω(k)|

m̄(k)
≤ c7, para k ∈ Ω4, (D.47)

e algum c7 > 0. Assim,

k0+N−1∑
k=k0

|ϕT (k)ω(k)|
m̄(k)

≤ M3(c5
√
ϵ0 + c6µ) +M4c7, (D.48)

ou ainda,
k0+N−1∑
k=k0

|ϕT (k)ω(k)|
m̄(k)

≤ N(c5
√
ϵ0 + c6µ) + µ2N∆1

ϵ0
(n∗ + 1)c7. (D.49)

Portanto existe constantes positivas fi, i = 1, 2, 3, 4, tal que

1

N

k0+N−1∑
k=k0

|ϕT (k)ω(k)|
m̄(k)

≤ f1
√
ϵ0 + µf2 + µ2f3

ϵ0
+

f4
Nϵ0

, (D.50)
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o que implica que
|ϕT (k)ω(k)|

m̄(k)
é pequeno na média para µ e ϵ0 pequenos.

Passo 3) Limitação dos sinais e e1(k) pequeno na média.

Isso pode ser mostrado conforme (NARENDRA; LIN, 1979) que e1(k) pode ser expressa

como

e1(k) = Wm(z)ϕ
T (k)ω(k) + µη(k). (D.51)

Considere a seguinte representação de estado não-miníma de (D.51),

ē1(k + 1) = Acē1(k) + bcθ
T (k)ω(k), (D.52)

e1(k) = hT
c ē1(k) + µη(k), (D.53)

onde Ac é estável e hT
c (zI−Ac)

−1bc = Wm(z). De forma similar, ζ(k) pode ser represen-

tado como estado do sistema

ζ(k + 1) = Aζ(k) +B[ u(k) y(k) ]T , (D.54)

onde A é uma matriz estável.

Escolhendo uma função definida positiva como

V (k) = αēT1 (k)P ē1(k) + m̄2(k) + βζT (k)P1ζ(k), (D.55)

onde α e β são constantes positivas e P = P T > 0, P T
1 > 0 satisfazem as equações de

Lyapunov,

AT
c PAc − P = −I, (D.56)

ATP1A− P1 = −I, (D.57)

respectivamente. Portanto,

V (k + 1)− V (k) ≤ −α||ē(k)||2 − (1− δ20)m
2(k)− β||ζ(k)||2 + ...

...ατ1||e(k)|||ϕT (k)ω(k)|+ ατ2|ϕT (k)ω(k)|2 + τ3(1 + |u(k)|+ |y(k)|)2 + ...

...τ4m(k)(1 + |u(k)|+ |y(k)|) + τ5||ζ(k)||2 + τ6||ζ(k)||(|u(k)|+ |y(k)|) + ...

...τ7(|u(k)|+ |y(k)|)2 + βτ8(|u(k)|+ |y(k)|) + βτ9(|u(k)|+ |y(k)|)2,

(D.58)

onde τ1 à τ9 são constantes positivas. Note que |u(k)| + |y(k)| ≤ τ0||ē1(k)|| + τ10, para

algumas constantes τ0 e τ10, e escolhendo α e β tal que

β >
τ9

δ0(2− δ0)
, (D.59)
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e

α > max

[
(τ3 + τ7 + βτ9)

τ 20
δ0(2− δ0)

, 8
τ 20

(1− δ0)4
,
(τ6τ0)

2

2β
+ τ6τ8τ

2
0 + β

τ 28 τ
2
0

2

]
, (D.60)

portanto (D.58) pode ser reescrito como

V (k + 1) ≤ V (k)

[
γ0 + α

ϕT (k)ω(k)√
V (k)

(
τ1||ē1(k)||+ τ2||ϕT (k)ω(k)√

V (k)

)]
+ γ2, (D.61)

ou ainda,

V (k + 1) ≤ V (k)

[
γ0 + γ1

|ϕT (k)ω(k)|
m̄(k)

]
+ γ2, (D.62)

onde γ0 = 1−
[
(1− δ0)

2

2

]
e γ1 e γ2 são constantes positivas.

Para analisar as propriedades de estabilidade de (D.62), considere o sistema dis-

creto no tempo,

V̄ (k + 1) = V̄ (k)

[
γ0 + γ1

|ϕT (k)ω(k)|
m̄(k)

]
. (D.63)

De (D.63), tem-se

V̄ (k + 1) =
k∏

i=0

V̄ (k)

[
γ0 + γ1

|ϕT
i (k)ωi(k)|
m̄i(k)

V̄0

]
. (D.64)

Seguindo os mesmos passos do Lema III, pode-se escrever

k∏
i=0

[
γ0 + γ1

|ϕT (k)ω(k)|
m̄(k)

≤ (γ0 + µγ3 + γ4
√
ϵ0)

M3(1 + γ5)
M4

]
, (D.65)

para constantes γ3, γ4 e γ5 positivas. Escolhendo ϵ0 tal que

0 < ϵ0 <

(
1− γ0
4γ4

)2

, (D.66)

e como µ1 dado por

µ1 =
1− γ0
4γ3

> 0, (D.67)

segue para cada µ ∈ [0, µ1],

0 < γ0 + µδ3 + γ4
√
ϵ0 ≤

1 + γ0
2

< 1, (D.68)

e (D.65) torna-se

k∏
i=0

[
γ0 + γ1

|ϕT (k)ω(k)|
m̄(k)

]
≤
[
1 + γ0

2

]M3

(1 + γ5)
M4 . (D.69)
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Usando as desigualdades (D.43)-(D.45) para M3 e M4, (D.69) pode ser reescrita

como
k∏

i=0

[
γ0 + γ1

|ϕT (k)ω(k)|
m̄(k)

]
≤ ∆

1/ϵ0
2

[
1 + γ0

2
∆

µ2/ϵ0
3

]k
, (D.70)

para algumas constantes positivas ∆2 e ∆3 > 1. Assim, de (D.70) e (D.63) tem-se,

V̄ (k + 1) ≤ V̄0∆
1/ϵ0
2

[
1 + γ0

2
∆

µ2/ϵ0
3

]k
. (D.71)

Escolhendo µ2 tal que
1 + γ0

2
∆

µ2/ϵ0
3 =

3 + γ0
4

. Em outras palavras,

µ2 =
√
ϵ0

[
ln(3 + γ0)− ln 2(1 + γ0)

ln(∆3)

]
, (D.72)

e

µ∗ = min[ µ1, µ2 ], (D.73)

tem-se para cada µ ∈ [ 0, µ∗ ].

V̄ (k + 1) ≤ V̄0∆
1/ϵ0
2

(
3 + γ0

4

)k

. (D.74)

Uma vez que 0 < γ0 < 1, segue que V̄ (k) → 0 geometricamente rápido quando

k → 0. Como (D.63) é a parte heterogênea de (D.62), de mesmo sinal, e é geometrica-

mente estável, segue do Principio da Comparação (NARENDRA; LIN; VALAVANI, 1990),

e estabilidade de entrada limitada-saída limitada que V (k) é limitada. A limitação de V (k)

implica que todos os sinais em malha fechada são limitados.

Usando (D.53) e (D.54), pode-se escrever

e1(k) = hT
c Ac(k)ē1(0) + hT

c +
k−1∑
j=0

Ac(k − j − 1)bcϕ
T (j)ω(j) + µη(k). (D.75)

Sendo Ac estável, portanto existem constantes positivas q1, q2 e λ0 < 1 tal que

|e1(k)| ≤ q1λ0(k)||ē1(0)||+ q2 +
k−1∑
j=0

λ0(k − j − 1)|ϕT (j)ω(j)|+ µ|η(k)|. (D.76)

Portanto,

k0+N−1∑
k=k0

|e1(k)| ≤ q3 + q4

k0+N−1∑
j=k0

|ϕT (j)ω(j)|+ µ

k0+N−1∑
j=k0

|η(k)|, (D.77)

para algumas constantes positivas q3, q4 e qualquer k0 ≥ 0. Usando (D.50), o Lema I e o
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fato de η(k) ser limitado por m(k), sendo m(k) limitado, de (D.77) segue diretamente que

1

N

k0+N−1∑
k=k0

|e1(k)| ≤
q5
N

+ q6
√
ϵ0 + µq7. (D.78)

para algumas constantes positivas q5, q6 e q7. Se N → ∞, (D.1) segue diretamente.

Corolário II) Se µ = 0 em (D.11), tem-se

N−1∑
k=0

[ϕT (k)ζ(k)]2

m̄2(k)
+ σsθ

T (k)ϕ(k) = 0, ∀N ≥ 1. (D.79)

Como m̄(k) é uma sequência limitada para qualquer µ ∈ [ 0, µ∗ ], (D.79) implica que

lim
k→∞

[ϕT (k)ζ(k)]2 = 0,

lim
k→∞

σsθ
T (k)ϕ(k) = 0.

(D.80)

Usando (D.80) e o Passo 2 do Teorema II, pode-se mostrar que µ = 0,

lim
k→∞

[ϕT (k)ζ(k)] = 0. (D.81)

Portanto, se µ = 0 em (D.51) e usando (D.81), tem-se que limk→∞ e1(k) = 0,

concluindo a prova.

□



ANEXO E – PROVA DO LEMA I

Prova do Lema I: Note que (4.65) pode ser expandida conforme mostrado a seguir,

até k = 3.

x(1) = Ax(0) +BŪ(0),

x(2) = Ax(1) +BŪ(1),

x(3) = Ax(2) +BŪ(2),

(E.1)

De (E.1) pode-se reescrever x(2) como

x(2) = A[Ax(0) +BŪ(0)] +BŪ(1), (E.2)

ou ainda

x(2) = A2x(0) +ABŪ(0) +BŪ(1), (E.3)

e de (E.1) e (E.3), tem-se:

x(3) = A[A2x(0) +ABŪ(0) +BŪ(1)] +BŪ(2), (E.4)

ou ainda

x(3) = A3x(0) +A2BŪ(0) +ABŪ(1) +BŪ (2), (E.5)

e assim por diante. Então, pode-se reescrever (4.65) como (E.6) (IOANNOU; TSAKALIS,

1986c).

x(k) = Akx(0) +
k−1∑
i=0

Ak−i−1BŪ(i). (E.6)

Como 0 < δ0 − δ2 < 1, então existe uma constante δ3 > 0 tal que ||A||k ≤ δ3δ
k
0 . Portanto,

de (4.65) segue que

||x(k)|| ≤ ||x(0)||δ3δk0 + δ3||B||
k−1∑
i=0

δk−i−1
0 (|ui|+ |yi|). (E.7)

Da definição de m(k), tem-se que

m(k) = δk0m(0) + δ1

k−1∑
i=0

δk−i−1
0 (|ui|+ |yi|+ 1). (E.8)

consequentemente,

m(k) ≥ m(0) ≥ δ1
(1− δ0)

> 0, (E.9)
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e portanto, 1/m(k) é um valor definido positivo para k ≥ 0. Definindo c1 = δ3||B||/δ1,
(4.67) é provado diretamente de (E.7) e (E.8).

□




