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RESUMO 
 

Dissertação de Mestrado 
Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica 

Universidade Federal de Santa Maria 
 

UM CONTROLE ÓTIMO APLICADO A FONTES 
ININTERRUPTAS DE ENERGIA: PROJETO, VALIDAÇÃO 

EXPERIMENTAL E ANÁLISE DE DESEMPENHO 
AUTOR: SAMUEL POLATO RIBAS 

ORIENTADOR: VINÍCIUS FOLETTO MONTAGNER 
Local e Data da Defesa: Santa Maria, 17 de Fevereiro de 2011. 

 
Este trabalho apresenta como contribuições um procedimento de projeto para 

controladores aplicados a fontes ininterruptas de energia monofásicas e a certificação da 

estabilidade e do desempenho em malha fechada utilizando desigualdades matriciais lineares. 

O procedimento de projeto leva em conta a norma IEC62040-3 para a escolha das 

componentes de um controlador baseado no princípio do modelo interno, que garante 

rastreamento da referência senoidal e rejeição de distúrbios provenientes de cargas não 

lineares típicas. Também leva em conta a adequação do controlador à implementação em 

processadores digitais de ponto fixo, incluindo restrições na representação dos dados e de 

atraso de transporte. Um regulador linear quadrático discreto é utilizado para garantir ao 

sistema em malha fechada respostas transitórias e desempenho em regime permanente 

satisfatórios. O procedimento de projeto proposto é aplicado a um protótipo de estágio de 

saída de uma fonte ininterrupta de energia, com resultados de simulação e experimentais que 

atendem completamente às exigências da norma IEC62040-3. Finalmente, o desempenho do 

sistema em malha fechada é certificado por meio de desigualdades matriciais lineares que 

permitem determinar a capacidade de rejeição de distúrbios sob incertezas paramétricas 

variantes no tempo ou invariantes no tempo, fornecendo novas informações sobre limites de 

desempenho para essa classe de sistemas. 

 

 

 

Palavras-chave: fontes ininterruptas de energia, controle ótimo, controle digital, 

desigualdades matriciais lineares. 



 

  

ABSTRACT 
 

Master’s Dissertation 
Programa de Pós-Graduação em Engenharia Elétrica 

Universidade Federal de Santa Maria 
 

AN OPTIMAL CONTROL APPLIED TO UNINTERRUPTIBLE 
POWER SUPPLIES: DESIGN, EXPERIMENTAL 
VALIDATION AND PERFORMANCE ANALYSIS 

AUTHOR: SAMUEL POLATO RIBAS 
ADVISOR: VINÍCIUS FOLETTO MONTAGNER 

Place and Date: Santa Maria, February 17, 2011. 
 

This work presents as contributions a design procedure for controllers applied to 

single-phase uninterruptible power supplies and the certification of the closed-loop stability 

and performance using linear matrix inequalities. The design procedure takes into account the 

IEC62040-3 standard to select the components of an internal model principle based controller 

that guarantees tracking of sinusoidal reference and rejection of disturbances from typical 

nonlinear loads. It also takes into account the suitability of the controller for implementation 

in fixed point digital signal processors, including constraints on data representation and 

transport delay. A discrete linear quadratic regulator is used to ensure to the closed-loop 

system satisfactory transient responses and steady-state performance. The proposed design 

procedure is applied to a prototype of the output stage of an uninterruptible power supply, 

with simulation and experimental results that totally comply with the requirements of the 

IEC62040-3 standard. Finally, the performance of closed-loop system is certified by means of 

linear matrix inequalities that allow to determine the capacity of rejection of disturbances 

under time-varying or time invariant parametric uncertainties, providing new information on 

limits of performance for this class of systems. 

 

 

 

 

 

 

Keywords: uninterruptible power supplies, optimal control, digital control, linear matrix 

inequalities.  
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1 INTRODUÇÃO 
 

Fontes ininterruptas de energia (UPSs – Uninterruptible Power Supplies) são 

fundamentais para a alimentação de cargas críticas, como equipamentos de telecomunicações, 

de processamento de dados e de suporte à vida, devendo atender a rigorosos requisitos de 

desempenho e segurança, dados em normas específicas como [1]-[5]. 

Um requisito fundamental de desempenho de UPSs com saída senoidal é fornecer uma 

tensão com baixa distorção harmônica, mesmo operando sob incertezas ou variações 

paramétricas, não linearidades, como atraso e saturação, e distúrbios, que frequentemente 

ocorrem na prática. Esse objetivo pode ser alcançado projetando adequadamente um sistema 

de controle, utilizando técnicas da literatura [6]-[15]. Embora exista uma grande quantidade 

de resultados publicados tratando de controle de UPSs, temas que ainda merecem melhor 

investigação são a proposição de metodologias de projeto de controladores que incluam a 

validação experimental de acordo com normas específicas e o uso de condições baseadas em 

funções de Lyapunov para uma análise mais rigorosa da estabilidade e do desempenho 

robustos do sistema em malha fechada. Esses pontos serão objetos de estudo desta dissertação 

que, na sequência, fornece uma revisão da literatura no que diz respeito à modelagem e ao 

controle de UPSs, definindo posteriormente a contribuição deste trabalho. 

 

1.1 Modelagem 
 

Sabe-se que a modelagem é uma etapa fundamental para o projeto de controladores. 

Modelos de conversores estáticos visando análise e controle são conhecidos na literatura  

[16]-[18]. Inversores com modulação por largura de pulso (PWM - Pulse Witdh Modulation) 

com filtro indutivo-capacitivo (LC) e carga, encontrados como estágios de saída de UPSs, são 

frequentemente descritos por meio de funções de transferência, que levam em conta os 

parâmetros do filtro e da carga, como em [19]-[26]. Esses modelos são convenientes para 

projeto de controladores e análise de estabilidade utilizando técnicas como resposta em 

frequência ou mesmo controle adaptativo. Para UPSs monofásicas, em geral, supõe-se a 

realimentação da tensão de saída apenas, projetando controladores dinâmicos para atuar sobre 

o erro nesta variável. O modelo por função de transferência é simples e permite evidenciar 
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polos e zeros da planta e do controlador, por exemplo. Entretanto, esse modelo é limitado no 

que diz respeito a descrição de elementos variantes no tempo ou não lineares no sistema.  

Outra forma importante de representação do estágio de saída de UPSs é dada por 

modelos em variáveis de estado [27]-[31], que são convenientes para a descrição de sistemas 

com múltiplas entradas e múltiplas saídas e para a aplicação de técnicas de projeto de controle 

por realimentação de estados, por exemplo [6], [8]. Essa representação tem a vantagem de 

descrever sistemas variantes no tempo e sistemas não lineares, mas assume que os estados 

estão disponíveis para controle ou que um controle por realimentação de saída (estática ou 

dinâmica) será utilizado, o que leva, em geral, a condições de projeto mais complexas [11]. É 

interessante observar que um ponto fundamental na modelagem, em função de transferência 

ou em espaço de estados, é o modelo da carga. Nesse sentido, o modelo pode ser feito 

considerando a carga como resistiva [24], [32]-[35], ou como uma fonte de corrente, 

representando cargas genéricas, lineares ou não lineares, que podem não ser previamente 

conhecidas [36]-[40]. Ainda, há a possibilidade de descrever o estágio de saída da UPS 

considerando um resistor como carga, associado em paralelo com uma fonte de corrente [41]. 

Nesse modelo, a resistência pode representar a condição nominal de carga da UPS e a fonte de 

corrente representa os distúrbios de carga a que o sistema está sujeito. Outra maneira de 

modelar o sistema para variações de carga é por meio da descrição de sistemas chaveados, 

sendo adequada para o caso de cargas com comutação abrupta como a carga não linear típica 

de UPSs tratada em [42]. 

É plausível assumir que, na prática, os parâmetros da planta (e.g. indutância, 

capacitância do filtro e resistência de carga) não sejam precisamente conhecidos, mas que 

seus valores sejam incertos e pertençam a intervalos limitados. Uma forma importante de se 

representar essas incertezas paramétricas é por meio da modelagem politópica, como em [43]-

[45]. Dessa forma, o controlador pode ser projetado garantindo que o sistema em malha 

fechada seja estável e robusto para todo o domínio de incertezas. 

Outros fatores importantes que podem ser incluídos na modelagem de UPSs são o 

atraso e a saturação [13], [14]. O atraso é causado, por exemplo, pela implementação digital 

da lei de controle usando processadores digitais de sinais. Uma forma de descrevê-lo é fazer a 

inclusão do mesmo no modelo em espaço de estados do sistema, aumentando a sua ordem 

[46], [47]. A saturação advém, por exemplo, da limitação em amplitude da ação do atuador, 

no caso o inversor PWM. Essa saturação pode ser levada em conta no modelo de conversores, 

como em [48], [49]. Outras não linearidades importantes advindas da implementação digital 
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do controle são a quantização e o arredondamento na representação dos dados que, se não 

considerados na modelagem, podem trazer prejuízos ao desempenho do controle [46]. 

É válido ressaltar que um bom compromisso entre complexidade matemática do 

modelo da planta e conservadorismo das condições de projeto deve ser buscado. Em geral, 

modelos mais complexos tendem a levar a projetos mais conservadores e, uma vez que a 

planta pode exibir na prática dinâmicas não incluídas no modelo, a implementação 

experimental tem papel fundamental na validação da modelagem e também na avaliação de 

desempenho de controladores. 

 

1.2 Controle 
 

A partir do modelo do estágio de saída de uma UPS, pode-se realizar o projeto de 

controladores para garantir estabilidade e desempenho. Alguns trabalhos da literatura como, 

por exemplo, [50], [51], fazem uma revisão de técnicas de controle aplicadas a UPSs e, 

trabalhos como [34], [52], [53], fazem análises comparativas de desempenho de 

controladores. No contexto de aplicação de controladores digitais a UPSs, trabalhos pioneiros 

como [32], [54], [55], utilizam uma técnica do tipo deadbeat, reconhecida pela capacidade de 

prover rápidas respostas transitórias para os parâmetros nominais da planta, mas também por 

apresentar alta sensibilidade a variações paramétricas. Outra limitação importante destes 

trabalhos é a pobre resposta em regime permanente para o sistema alimentando cargas não 

lineares, devido à falta de capacidade de rejeição de distúrbios de carga com harmônicas. 

O rastreamento de sinais de referência senoidais e a rejeição de distúrbios de carga 

com harmônicas em UPSs passaram a ser realizadas com eficiência com a utilização de 

controladores baseados no princípio do modelo interno [56], sendo que, nesse contexto, tem 

destaque o controlador repetitivo [57], [58]. Por possuir um algoritmo de simples 

implementação em processadores digitais, e que apresenta um bom desempenho para rejeição 

de distúrbios periódicos de carga, na literatura são encontrados vários trabalhos a respeito de 

controladores repetitivos aplicados ao controle de inversores PWM, como por exemplo, [23], 

[24], [26], [27], [29], [30], [33]-[35], [59]-[61]. 

O controlador repetitivo possui polos na frequência da referência senoidal e em suas 

múltiplas. De acordo com o princípio do modelo interno esses polos fazem com que os 

distúrbios nessas frequências sejam rejeitados pelo controlador. No caso contínuo, este 

controlador posiciona infinitos polos sobre o eixo imaginário e, no caso discreto, um número 
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finito de polos sobre a borda do círculo de raio unitário. Isso torna lenta a resposta do sistema 

utilizando apenas o controlador repetitivo. Assim, controladores que apresentam rápida 

resposta transitória são em geral associados ao controlador repetitivo com o intuito de se obter 

um melhor desempenho transiente, como visto, por exemplo, em [19], [24], [27], [33], [34], 

[61]. Com essa combinação, é possível obter um controlador com resposta transitória 

satisfatória e uma forma de onda de tensão de saída com baixa distorção harmônica em UPSs. 

Em [34], por exemplo, é feita uma comparação do desempenho de diferentes controladores 

associados ao repetitivo, sendo mostrado que as associações de um controlador PD 

(proporcional-derivativo) e de um controlador baseado em modelo de referência fornecem os 

melhores resultados, e que a associação com o controlador OSAP (One Sampling Ahead 

Preview) é a que possui menor região de estabilidade em função de incertezas paramétricas. 

Também mostra-se que, mantendo a frequência de amostragem constante e aumentando a 

frequência de chaveamento, obtêm-se tensões de saída com menores distorções harmônicas, e 

que a implementação das rotinas de controle em ponto flutuante pode contribuir para melhoria 

de desempenho. 

Com o aumento da capacidade de cálculo e de memória, leis de controle mais 

complexas, como controladores com ganhos adaptativos, passaram a ser implementáveis em 

processadores digitais para uso em sistemas UPS. Por exemplo, em [20], [62], a associação de 

controladores adaptativos robustos por modelo de referência com controladores repetitivos 

proporciona, além de bom desempenho em regime permanente e transitório, robustez contra 

variações paramétricas e dinâmicas não modeladas. Já em [63] um algoritmo de adaptação de 

parâmetros é utilizado para a sintonia do controlador repetitivo. Embora o sistema em malha 

fechada, neste caso, não possua uma resposta transitória rápida, garante-se estabilidade e 

robustez para uma grande faixa de variação de carga. Em geral, por serem não lineares, 

estratégias de controle adaptativo podem ser sensíveis a inicialização e, nesse sentido, a 

experiência do projetista pode ser relevante. 

O cálculo da lei de controle do controlador repetitivo depende diretamente do valor do 

erro de ciclos anteriores. Por isso, trata-se de um controlador de aprendizagem. Assim, é 

necessário armazenar o valor de erro dos ciclos anteriores em um buffer circular, ocupando 

um certo espaço na memória do processador, o que pode ser uma limitação para 

implementação deste controlador em processadores com menor capacidade de 

armazenamento. Esse espaço pode ser reduzido, por exemplo, diminuindo o número de 

amostras a serem armazenadas por período do sinal de referência ou utilizando simplificações 
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do algoritmo do controlador repetitivo, como em [64], em que é proposto um algoritmo que 

elimina somente as harmônicas ímpares, levando ainda a bons resultados em malha fechada. 

Uma característica importante de controladores repetitivos é a recuperação lenta do 

controlador frente a distúrbios não periódicos. Em [26], é proposta uma técnica de 

reinicialização do controlador repetitivo para melhorar a resposta dinâmica do sistema frente a 

essa classe de distúrbios. Esse assunto ainda é um tema de pesquisas. Outra característica 

importante a ser levada em conta no uso do controlador repetitivo é que o projeto dos seus 

ganhos é, na maioria dos casos, baseado em heurística. Alguns trabalhos recentes propõem 

tentativas de métodos sistemáticos de obtenção dos parâmetros de controladores repetitivos 

[23], [65]-[68]. Entretanto, os resultados existentes ainda não fornecem uma solução 

completamente livre de heurística para o problema.  

Outro controlador baseado no princípio do modelo interno bastante utilizado, 

notadamente para aplicações em UPSs, é o controlador ressonante [69]-[73]. Este controlador 

insere um par de polos complexos conjugados sobre o eixo imaginário, no caso contínuo, ou 

sobre a borda do círculo de raio unitário, no caso discreto, para cada frequência que se deseja 

rejeitar no distúrbio de carga. Uma vantagem em relação ao controlador repetitivo é que o 

algoritmo do ressonante não depende de um buffer para armazenar o sinal de erro de ciclos 

anteriores, demandando em geral menos memória na implementação. A resposta transitória do 

controlador ressonante diante de distúrbios não periódicos tende a ser mais rápida do que a do 

controlador repetitivo por não possuir um termo com ação integral. Ainda, o projetista pode 

selecionar quais componentes harmônicas serão eliminadas, podendo usar um número 

reduzido de polos no controlador. É interessante citar que um controlador repetitivo pode ser 

modelado como um banco de controladores ressonantes sintonizados nas frequências de 

interesse, como por exemplo, em [74]-[76]. 

Em geral, controladores ressonantes são associados a outros controladores, que visam 

assegurar boa margem de estabilidade. Por exemplo, em [70], o controlador ressonante é 

associado a um controlador proporcional, em [72], a um proporcional derivativo, em [69], a 

um proporcional-integral e em [31], [47], [73], [77], a controladores por realimentação de 

estados. Quanto ao projeto dos controladores, em [70], utiliza-se um procedimento no 

domínio da frequência dado em duas etapas. Primeiramente, ajusta-se o ganho proporcional 

para obter resposta transitória satisfatória e, após, ajusta-se o ganho da parcela ressonante, 

observando a resposta em frequência. Em [72], projeta-se primeiramente o controlador PD 

para assegurar boas margens de fase e de ganho. Em um segundo passo, projeta-se o 

controlador ressonante visando manter a estabilidade em malha fechada. Em [69], uma 
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metodologia similar, também baseada em resposta em frequência, é utilizada para a escolha 

do ganho do controlador ressonante observando a margem de fase do sistema. Em [73], um 

controlador por realimentação parcial de estados da planta é projetado para garantir robustez a 

incertezas paramétricas, sendo que, em etapa posterior, o ganho do controlador ressonante é 

sintonizado para assegurar boa margem de fase para o sistema em malha fechada. É 

importante ressaltar que, em [69], [72], [73], utiliza-se um único ganho para os controladores 

ressonantes, o que facilita o projeto, mas pode levar a resultados conservadores. Ainda, as 

metodologias desses trabalhos podem ser de alto custo computacional para o projeto de 

controladores ressonantes com um elevado número de ganhos distintos. 

Em [31], [47], [77], são utilizadas técnicas de controle que calculam os ganhos do 

controlador ressonante simultaneamente aos ganhos de realimentação de estados da planta. 

Essa estratégia permite o projeto sistemático de controladores ressonantes, inclusive com um 

número elevado de ganhos associados aos estados internos do controlador, sendo, portanto, 

mais adequadas ao projeto de controladores ressonantes de maior dimensão. Uma forma de 

projetar sistematicamente os ganhos de realimentação de estados, que incluem os ganhos do 

controlador ressonante, é dada pela solução do problema do regulador linear quadrático [78], 

que encontra aplicação para controle de inversores PWM em diversos trabalhos como [28], 

[29], [31], [47], [79]. 

Recentemente, projetos de controladores para aplicação em eletrônica de potência, 

usando desigualdades matriciais lineares começam a ganhar importância. Essa é uma 

ferramenta de reconhecida eficiência computacional devido a sua solução por meio de 

algoritmos de convergência global [11], [80], [81]. Formulando o problema em termos de 

desigualdades matriciais lineares, é possível projetar controladores incluindo diversas 

especificações importantes de desempenho, como alocação de polos, restrição de energia do 

sinal de controle, rejeição ótima de distúrbios e robustez frente a incertezas paramétricas. Essa 

ferramenta vem sendo aplicada ao controle de conversores estáticos, como por exemplo, em 

[22], [31], [42]-[45], [48], [49], [64], [66], [73], [77], [82]-[87]. Desses, no contexto de 

aplicações com resultados experimentais para inversores PWM, destacam-se [22], [31], [45], 

[73], [77], [85], trabalhos que visam à garantir robustez a incertezas paramétricas ou rejeição 

ótima de distúrbios, usando controle por realimentação de estados. 

O uso de desigualdades matriciais lineares para análise e projeto de controladores de 

conversores estáticos tem potencial de aplicação, inclusive levando em conta não linearidades 

típicas, como saturação de atuadores e atraso de transporte [48], [49], [64], [68], [88], [89]. 
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Ainda, no que diz respeito ao controle de inversores PWM aplicados a UPSs, cabe 

citar técnicas que não utilizam controladores baseados no princípio do modelo interno e, 

mesmo assim, apresentam bons resultados para cargas não lineares, como [21], [25]. Em [21], 

é feito um controle com uma malha de corrente e uma de tensão. Em [25], tensões de saída 

com baixa distorção harmônica são obtidas reduzindo a impedância de saída da UPS na faixa 

de frequências de interesse. Abordagens de controle considerando a impedância de saída de 

UPSs são usadas também em [31], [90], e este é um ponto que ainda demanda maiores 

estudos. 

 

1.3 Contribuição 
 

Dos trabalhos da literatura sobre controle de inversores PWM aplicados a UPSs, 

poucos trazem procedimentos de projeto do controlador com validação experimental de 

acordo com alguma norma [72], [90], [91]. Isso é importante para padronização de testes e 

para a realização de comparações mais apropriadas entre diferentes técnicas de controle 

aplicadas a essas plantas. Outro ponto em relação aos trabalhos da literatura é que a análise de 

estabilidade e de desempenho do sistema em malha fechada é feita por discretização exaustiva 

do espaço de parâmetros assumidos como incertos e de estudos de caso baseados em 

simulações do sistema frente a distúrbios. Essa abordagem não permite conclusões válidas 

para o sistema com parâmetros variantes no tempo e para distúrbios diferentes dos 

investigados nas simulações. 

Esta dissertação traz como contribuições:   

 um procedimento de projeto de reguladores lineares quadráticos discretos aplicados 

ao controle da tensão do estágio de saída de UPSs monofásicas, adequado para a 

implementação em processadores digitais de ponto fixo, e cujos resultados atendem 

aos requisitos da norma IEC62040-3 (IEC – International Eletrotechnical 

Comission); 

 a análise da estabilidade e do desempenho do sistema em malha fechada, inclusive 

para o caso de incertezas paramétricas variantes no tempo, utilizando desigualdades 

matriciais lineares baseadas em funções de Lyapunov, que permitem conclusões 

válidas para todo o domínio de incertezas, sem discretização exaustiva e para uma 

ampla classe de distúrbios. 
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1.4 Organização da dissertação 
 

Na sequência, esta dissertação está organizada do seguinte modo. No Capítulo 2, serão 

apresentados modelos da planta em espaço de estados e feitas algumas análises no domínio do 

tempo e da frequência para estes modelos. No Capítulo 3, é apresentado o princípio do 

modelo interno, sua implementação em variáveis de estado e sua aplicação para UPSs 

utilizando um regulador linear quadrático para realizar o projeto dos ganhos. No Capítulo 4, é 

feita uma breve revisão sobre os requisitos de desempenho impostos pela norma IEC62040-3. 

A seguir, apresenta-se um procedimento de projeto detalhado, que inclui a escolha das 

componentes do controlador baseado no princípio do modelo interno, a adequação para 

implementação em processadores digitais de ponto fixo e a obtenção dos ganhos do 

controlador a partir da solução do problema do regulador linear quadrático discreto. Esse 

controlador é testado para cargas lineares e não lineares, levando a resultados que atendem à 

norma IEC62040-3. No Capítulo 5, uma breve introdução sobre desigualdades matriciais 

lineares é realizada e, a seguir, essa ferramenta é utilizada para a verificação da estabilidade e 

da capacidade de rejeição de distúrbios do sistema em malha fechada, inclusive para variações 

paramétricas. No Capítulo 6, as conclusões e perspectivas de trabalhos futuros são expostas. 

No decorrer do texto, o termo estabilidade, quando não especificado, se refere à 

estabilidade assintótica. Os resultados de simulação no tempo foram obtidos usando o 

programa PSIM e o programa Matlab foi utilizado para o projeto dos ganhos do controlador e 

para as análises de frequência.  
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2 MODELAGEM DA PLANTA EM 

ESPAÇO DE ESTADOS 
 

Este capítulo apresenta diferentes modelos em variáveis de estado do estágio de saída 

de uma UPS monofásica, que é a planta a ser abordada nesta dissertação. Tais modelos são 

úteis para o projeto de controladores por realimentação de estados, por exemplo. 

Primeiramente um modelo da planta com carga resistiva é apresentado. A influência 

da resistência de carga na resposta no tempo e na resposta em frequência é discutida. A 

seguir, o modelo com resistência de carga incerta é estudado, introduzindo a descrição 

politópica da planta com incertezas paramétricas. Como muitas vezes UPSs alimentam cargas 

não lineares, um modelo da planta com uma carga não linear típica é abordado e mostra-se 

que esse modelo é um caso particular do modelo politópico. A carga também é modelada 

como uma fonte de corrente. O espectro harmônico da corrente de uma carga não linear típica 

é mostrado e ilustra-se a presença das harmônicas ímpares que deverão ser rejeitadas pelo 

controle. Finalmente, apresenta-se um modelo discreto incluindo atraso de transporte 

usualmente presente na implementação digital da lei de controle.   

 

2.1 Modelo com carga resistiva 
 

O estágio de saída de uma UPS com carga resistiva é apresentado na Figura 1. Este 

modelo é bastante utilizado na literatura [24], [32]-[35]. Trata-se de um sistema de segunda 

ordem e serão escolhidas a corrente no indutor e a tensão no capacitor como variáveis de 

estado, pela disponibilidade dessas variáveis (medidas ou estimadas) em sistemas de controle 

de UPSs. 

O filtro LC e a carga serão considerados como planta e o inversor PWM será 

considerado como atuador. Utilizando as leis de Kirchhoff, tem-se que 

0)(
)(

)(  tv
dt

tdiLtu C
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f  (2-1) 
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0
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tv
dt
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Figura 1 – Inversor PWM, filtro LC e carga resistiva. 

 

Um sistema linear pode ser representado por variáveis de estado da seguinte forma 

[6]-[8] 

)()(
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tCxty
tButAxtx




 (2-3) 

em que x(t) é o vetor dos estados,  y(t) é a saída e u(t) representa o sinal de controle. O sistema 

é dado por um conjunto de equações diferenciais de primeira ordem.  

Assim, as equações (2-1) e (2-2) podem ser escritas como  
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Nessa representação, )(tvC  e )(tiL  são os estados da planta e 
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são as matrizes do modelo. 

A resposta em frequência do sistema (2-4) para os parâmetros da Tabela 1 é mostrada 

na Figura 2. Nota-se a resposta típica de um sistema de segunda ordem subamortecido [6].  

 
Tabela 1 – Parâmetros nominais da planta. 

fL  fC  oR  

H886  F20  28  
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Figura 2 – Resposta em frequência da planta com carga resistiva. 

 

A transformação da representação em variáveis de estado (2-3) em função de 

transferência é dada por [6] 
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Para o modelo (2-4), tem-se 
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Por comparação com a forma padrão de sistemas de segunda ordem subamortecidos, dada por 
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tem-se que a frequência natural da planta é 

ff
n CL

1
  (2-9) 

e seu coeficiente de amortecimento é 

f

f

o C
L
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  (2-10) 

Assim, são obtidas a frequência de ressonância 

221   nr  (2-11) 

e a magnitude do pico de ressonância 
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212
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pM  (2-12) 

da resposta da Figura 2. 

Claramente, o pico da ressonância depende de ξ. Para um filtro com Lf e Cf dados, ξ 

depende somente de Ro. Para efeito de comparação, observe as repostas em frequência da 

Figura 3, com Lf e Cf dados na Tabela 1 e para três resistências de carga diferentes, escolhidos 

para evidenciar o efeito do amortecimento. É possível perceber que quanto maior é a 

resistência Ro, menor é o coeficiente de amortecimento e, consequentemente, maior é o pico 

de ressonância.  

 

 

Figura 3 – Respostas em frequência da planta em malha aberta com cargas resistivas de 10Ω ( ), 28Ω( ) e 

56Ω( ). 

 

Outra forma de perceber a influência da resistência de carga no comportamento da 

planta é por meio da resposta a uma entrada do tipo degrau unitário. Considerando Lf e Cf 

dados, à medida que o valor da resistência aumenta, o tempo de acomodação também 

aumenta, uma vez que, para o critério de erro de 2%, por exemplo, o tempo de acomodação é 

dado por 

n
st


4

  (2-13) 

Da mesma forma, o sobressinal também depende da resistência de carga, sendo dado por  
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 A Figura 4 mostra a resposta ao degrau da planta para três valores diferentes de 

resistência de carga, e com Lf e Cf dados na Tabela 1, sendo possível confirmar a sua 

influência no tempo de acomodação e no sobressinal da planta.  

 

 
Figura 4 – Respostas da planta a uma entrada do tipo degrau unitário, para carga resistiva de 10Ω ( ), 
28Ω( ) e 56Ω( ). 
 

A alteração da resposta transitória ocorre porque quanto maior é a resistência, mais os 

polos se deslocam para a direita, em direção ao eixo imaginário, como mostrado na Figura 5. 

Essa figura mostra, em destaque, os polos para os casos de resistência de carga 10Ω, 28Ω e 

56Ω, tratados nos exemplos anteriores. Claramente, na região em que há polos complexos 

conjugados, o aumento de Ro desloca os polos em direção ao eixo imaginário, pela redução de 

ξ. 

 

 
 

Figura 5 – Posição dos polos da planta em malha aberta, com resistência de carga com valores entre 0.1Ω a 
100Ω com passo de 0.1Ω e com Lf e Cf dados na Tabela 1. 
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Portanto, a resposta em frequência e a resposta no tempo da planta em malha aberta 

são fortemente dependentes da resistência de carga. À medida que o sistema se aproxima da 

operação a vazio (Ro tendendo a infinito), o transitório é mais lento, oscilatório, com maior 

sobressinal e maior pico de ressonância. Essas características deverão ser compensadas pelo 

controle em malha fechada.    

 

2.2 Modelo politópico 
 

Considere agora que os parâmetros da planta na Figura 1 não sejam perfeitamente 

conhecidos, mas que pertençam a intervalos cujos limites sejam conhecidos ou estimáveis, o 

que é plausível em caso de aplicações práticas. Um modelo que permite representar o sistema 

em todas as situações possíveis de valores dos parâmetros Lf, Cf e Ro é o modelo politópico 

[11], [80].  

Um modelo politópico no espaço de estados é dado por 

)()()()()( tuBtxAtx    (2-15) 

sendo 

1,0,),())(,(
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e sendo as matrizes Ai e Bi, representadas por iBA ),(  em (2-16), chamadas de vértices do 

politopo, e   chamado de vetor de parâmetros incertos. 

Como exemplo, considere a planta modelada por (2-4). Assuma que somente oR  seja 

um parâmetro incerto e possa assumir qualquer valor entre Rmin (resistência mínima de carga) 

e Rmax (resistência máxima de carga) tal que ],[ maxmin RRRo  . Dessa forma, tem-se que 
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em que 
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Como na matriz B não aparece o parâmetro incerto Ro, então os vértices 1B  e 2B  são iguais, e 

a matriz )(B  corresponde à própria matriz B original da planta. 

Para qualquer valor de ],[ maxmin RRRo  , existem valores de 1  e 2  que obedecem a 

(2-17), permitindo descrever as matrizes da representação original do sistema como uma 

combinação (chamada combinação convexa) dos vértices. A vantagem da representação 

politópica é que a análise de estabilidade e o projeto de controladores feitos apenas para os 

vértices permitem conclusões válidas para todo o politopo e, portanto, para todo o domínio de 

incertezas do sistema original. Cabe mencionar que esta análise pode ser estendida para 

incertezas nos parâmetros Lf e Cf. 

Para exemplificar a utilização do modelo politópico para análise de estabilidade 

robusta, considere a função de Lyapunov 

)()())(( tPxtxtxv T  (2-20) 

Sua derivada 

)()()()())(( txPtxtPxtxtxv TT    (2-21) 

para o sistema (2-15), com u(t) igual a zero, fica sendo 

)())()(()())(( txPAPAtxtxv TT    (2-22) 

Usando a definição de )(A  da equação (2-16) tem-se 
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Note que se existir 0 TPP  tal que 
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tem-se que 0)( xv  e 0)( xv  para todo 0x . Uma condição suficiente para a solução de 

(2-24) é existir 

0 TPP  

0)(  i
T
i PAPA  , Ni 1  

(2-25) 

Em outras palavras, a existência de uma matriz P de Lyapunov garantindo a 

estabilidade dos vértices (conjunto finito de matrizes dado por iA , com Ni 1 ), é suficiente 

para assegurar a estabilidade de todo o politopo (conjunto infinito) dado por 
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O mesmo raciocínio se aplica para o projeto de controle robusto, em que um ganho 

fixo de controle é calculado para estabilizar os vértices do politopo e, pela convexidade, 

garante-se a estabilidade de todo o sistema incerto [11]. Desigualdades como (2-25) são 

chamadas de desigualdades matriciais lineares e serão vistas com maiores detalhes no 

Capítulo 5. Essas desigualdades têm solução por meio de eficientes algoritmos, tendo se 

tornado uma reconhecida e importante ferramenta de análise de estabilidade de sistemas e de 

projeto de controladores [11], [80].  

 
2.3 Modelo com carga chaveada 

 
Em aplicações práticas, é comum encontrar cargas não lineares como retificadores não 

controlados sendo alimentados por UPSs, como mostra a Figura 6. 

 

 
Figura 6 – Inversor PWM, filtro LC e retificador não controlado. 

 

Assumindo Rs = 0 Ω e que os diodos D1, D2, D3 e D4 são ideais, pode-se observar que 

o sistema possui dois modos de operação. O primeiro deles é quando os diodos D1 e D4 ou D2 

e D3 estão em condução. Portanto, a carga passa a drenar corrente da fonte de tensão que a 

alimenta, ou seja, da saída da UPS. Assim, o capacitor e o resistor da carga não linear ficam 

conectados diretamente em paralelo com o capacitor do filtro de saída da UPS, como mostra a 

Figura 7. O modelo em espaço de estados pode ser obtido para o vetor de estados com 

componentes  vC(t) e iL(t), da mesma forma que foi obtido para carga resistiva, ficando neste 

caso com matrizes dadas por 
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Figura 7 – Inversor PWM, filtro LC e retificador não controlado com D1 e D4 ou D2 e D3 em condução. 

 

O segundo modo de operação considerado é quando nenhum dos diodos está em 

condução. Portanto, não existe corrente de carga. Sendo assim, do ponto de vista da UPS, o 

sistema opera a vazio, passando a ser modelado com as matrizes 
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Como o sistema comuta entre os modos (2-27) e (2-28), pode-se observar que seu 

modelo é um caso particular do modelo politópico em que o sistema assume somente os 

valores das matrizes dos vértices do politopo, e comuta instantaneamente de um vértice para o 

outro. Os vértices, nesse caso, são 
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Esse é um exemplo de modelo de sistema chaveado com subsistemas lineares [42], 

[92], para o qual técnicas de controle chaveado ou controle robusto podem ser utilizadas.  

 

2.4 Modelo com fonte de corrente como carga 
 

Considere o modelo da Figura 8, em que uma fonte de corrente faz o papel da carga da 

UPS. O principal objetivo dessa abordagem é descrever a carga como um distúrbio genérico, 

permitindo representar cargas lineares e não lineares. 

Uma carga não linear típica de UPSs, representável pelo modelo da Figura 8, é o 

retificador não controlado com filtro capacitivo mostrado na Figura 6, que demanda da UPS 
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uma corrente com harmônicas. Por exemplo, para a UPS em malha aberta com referência de 

tensão de saída senoidal com 170 V de pico e 60 Hz, para os parâmetros dados na Tabela 1 e 

para os parâmetros da carga não linear dados por RS = 1,2 Ω, RNL = 60 Ω e CNL = 2350 µF, 

tem-se, espectro da corrente de carga mostrado na Figura 9 e a resposta na Figura 10.  

 

 
Figura 8 – Inversor PWM, filtro LC com distúrbio como carga. 

 

É possível perceber que existem componentes nas frequências ímpares múltiplas da 

frequência da fundamental, (i. e. harmônicas ímpares), o que tende a causar distorção na 

forma de onda de tensão de saída da UPS, como comprova a Figura 10. Essa distorção será 

explicada pela análise em frequência mostrada mais à frente. 
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Figura 9 – Espectro harmônico característico da corrente de saída de uma UPS em malha aberta alimentando um 
retificador não controlado com filtro capacitivo. 
 

Um modelo para o circuito da Figura 8 pode ser obtido a partir das leis de Kirchhoff, 

levando às equações (2-1) e 
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O sistema pode ser escrito em variáveis de estado como  
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Para o vetor de estados  
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as matrizes do modelo são dadas por 
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Note que a entrada io(t) representa um distúrbio e a motivação é que o controle seja 

capaz de rejeitar harmônicas presentes nesse distúrbio para garantir um bom desempenho para 

a UPS em malha fechada. 

 

 
Figura 10 – Resposta da planta em malha aberta para carga não linear do tipo retificador não controlado: saída vC 
( ) e tensão de referência vref ( ). 

 

O sistema (2-31) tem duas entradas e uma saída. Supondo io(t) nulo (i. e., UPS a vazio) 

e fazendo a análise em frequência tem-se, para os parâmetros do filtro na Tabela 1, o 

resultado da Figura 11. Não há limite para o pico da ressonância, uma vez que não há 

amortecimento no sistema. Uma consequência disso é que se o sistema for utilizado em malha 

aberta para gerar senoides de frequências próximas à frequência de ressonância, ocorrerão 

amplificações proibitivas na forma de onda da tensão de saída.  

Na Figura 12 é apresentada a resposta em frequência supondo a entrada u(t) nula, e 

com parâmetros do filtro dados na Tabela 1. Essa figura pode ser vista como a impedância de 

saída da planta em malha aberta, uma vez que  
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Figura 11 – Resposta em frequência da planta em malha aberta com entrada u e a tensão vC no capacitor do filtro 
LC como saída. 
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Figura 12 – Resposta em frequência da planta em malha aberta com o distúrbio io como entrada e a tensão vC  
como saída. 

 

O valor máximo da impedância de saída na Figura 12 ocorre justamente na frequência 

de ressonância do filtro. Isso significa que correntes de carga da UPS que tenham 

componentes harmônicas nas proximidades desta frequência distorcerão mais 

significativamente a forma de onda da tensão de saída. É o que ocorre com a carga não linear 
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típica, cujo espectro de corrente foi dado na Figura 9, que possui componentes harmônicas 

mostradas entre as frequências de 180 Hz e 1500 Hz, que estão localizadas na faixa de 

frequências para a qual a impedância de saída da planta em malha aberta é mais alta (vide 

Figura 12). Isso explica a forma de onda de tensão distorcida dada na Figura 10. Cabe aqui 

mencionar que um dos objetivos de controle de UPSs é reduzir a impedância de saída do 

sistema nas frequências em que as harmônicas de corrente de carga ocorrem, garantindo 

formas de onda de tensão de saída com baixa distorção. 

Por exemplo, em [25] é proposto um controlador que visa à redução da impedância de 

saída de uma UPS monofásica, pela realimentação da corrente e da tensão de saída, que 

garante boa resposta em regime permanente e em variações de carga. Em [86], são propostas 

três técnicas de controle por realimentação de estados, com o intuito de assegurar ao sistema 

em malha fechada boa capacidade de rejeição de distúrbios em todas as frequências. Em [90], 

é mostrado como o controlador repetitivo reduz a impedância de saída do sistema em malha 

fechada, obtendo um bom rastreamento de referência com erro aproximadamente nulo, 

confirmando a relação existente entre a baixa impedância de saída e a capacidade de rejeição 

de distúrbios. Maiores detalhes sobre controle com capacidade de rejeição de distúrbios serão 

vistos no Capítulo 3. 

É imediato concluir que o modelo com carga resistiva e o modelo com fonte de 

corrente como carga podem ser combinados, como dado na Figura 13, cuja representação no 

espaço de estados é dada por 
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 (2-35) 

 

 
Figura 13 – Inversor PWM, filtro LC com resistência e distúrbio como carga. 
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Esse modelo é útil para descrever UPSs que operam com uma carga nominal resistiva 

e estão sujeitas, por exemplo, a distúrbios provenientes de entradas e saídas eventuais de 

cargas lineares e não lineares. 
  

 

2.5 Modelo discreto levando em conta o atraso de transporte  
 

Atualmente, UPSs são, quase que na totalidade, controladas por meio de técnicas de 

controle digital. Um primeiro passo para a implementação de controladores em tempo discreto 

para UPSs é a obtenção de um modelo discreto da planta. Utilizando o método do retentor de 

ordem zero (ZOH – Zero Order Hold) para discretização de sistemas no espaço de estados, 

tem-se que o sistema (2-31), discretizado com período de amostragem Ta, fica [46] 
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Na implementação digital da lei de controle, sabe-se que usualmente existe um atraso 

relativo ao fato de as variáveis serem medidas no instante k, e a ação de controle calculada 

com base nessa informação só estar disponível para implementação no instante k+1. A não 

inclusão desse atraso no modelo do sistema pode levar ao projeto de controladores que 

produzem desempenho inferior ao esperado ou mesmo que levam o sistema em malha fechada 

à instabilidade. 

Existem estratégias de análise e controle levando em conta atraso, como estratégias 

baseadas em função de Lyapunov [93], [94]. Um modelo que permite levar em conta o atraso, 

usual em aplicações com processadores digitais de sinais, é dado por [46] 
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Note que existe um estado adicional relativo ao atraso, que permite representar (2-38) como  
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 (2-39) 

A inclusão do estado   no modelo insere um polo na origem do círculo de raio unitário, como 

mostrado na Figura 14, obtida para o modelo da planta discretizada levando em conta o atraso 

de transporte da forma descrita em (2-39), para parâmetros do filtro apresentados na Tabela 1 
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e para uma frequência de discretização de 20160 Hz. Note que, como não existe resistência na 

saída do filtro no modelo em consideração, os polos da planta no domínio contínuo estão 

sobre o eixo imaginário, sendo mapeados sobre a borda do círculo de raio unitário no domínio 

discreto. 

 

 
Figura 14 – Localização dos polos discretos da planta modelada com distúrbio como carga considerando o atraso 
de transporte em malha aberta. 
 

O modelo (2-38) será utilizado no Capítulo 4 para o projeto de um controlador ótimo 

no espaço de estados para aplicações em UPSs, conveniente para ser implementado em 

processadores digitais de ponto fixo. 

 

2.6 Sumário 
 

Este capítulo apresentou a modelagem em espaço de estados do estágio de saída de 

UPSs monofásicas com tensão de saída senoidal. Os modelos são obtidos considerando carga 

resistiva e fonte de corrente como carga. Para essas situações, são realizadas análises da 

resposta da planta no domínio do tempo e no domínio da frequência. Além disso, é 

apresentado um modelo politópico da planta, exemplificado para representar incertezas na 

resistência da carga. Um modelo para uma carga chaveada típica também é apresentado e 

mostra-se que este pode ser visto como um caso particular do modelo politópico. Visando à 

adequação do modelo à implementação digital, é fornecida uma descrição da planta no 

domínio discreto incluindo atraso de transporte. 
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3 CONTROLADOR BASEADO NO 

PRINCÍPIO DO MODELO INTERNO 
 

Este capítulo tem como principal objetivo apresentar as características do controlador 

baseado no princípio do modelo interno (CBPMI) para rastreamento de sinais de referência 

senoidais e para rejeição de distúrbios senoidais. O sistema com o CBPMI é descrito no 

espaço de estados, permitindo a aplicação de qualquer técnica de realimentação de estados. 

Um regulador linear quadrático (LQR – Linear Quadratic Regulator) é escolhido por 

minimizar a energia do sinal de controle e dos estados, além de prover boas margens de fase e 

ganho. Exemplos de projeto são apresentados para ilustrar a melhora da qualidade dos 

resultados com o aumento da complexidade do CBPMI. 

 

3.1 Princípio do modelo interno 
 

Segundo o princípio do modelo interno [56], em um sistema de controle realimentado 

como o da Figura 15, tem-se erro nulo em regime permanente se: 

 o sistema em malha fechada for assintoticamente estável; 

 os polos de Gp(s) incluírem os polos de r(s) que se deseja rastrear. 

 

 
Figura 15 – Sistema realimentado. 

 

Por exemplo, considerando que o sinal de referência r(s) seja um degrau unitário, 

então o erro será nulo se Gp(s) contiver o termo 1/s. Assim, sabendo que o sinal de erro e(s) é  

)(1
)()(

sG
srse
p

  (3-1) 

tem-se, pelo teorema do valor final [6], que  

)(lim)(lim
0

sestee
strp 

  (3-2) 
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Para o caso em questão, 
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srp GsGs
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 (3-3) 

Como Gp(0) é infinito, se Gp(s) contiver o termo 1/s, o erro de regime permanente à entrada 

degrau será nulo. 

O princípio do modelo interno pode ser aplicado para sinais de referência senoidais. 

Nesse caso, os controladores chamados ressonantes, que impõem polos sobre o eixo 

imaginário nas frequências iguais às da referência, podem ser utilizados para garantir 

rastreamento assintótico. 

Considere uma referência do tipo sen(ωot). Sua transformada de Laplace é dada por 

22)(
o
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  (3-4) 

Um compensador do tipo 

 22)(
o

o
CBPMI s

sG





  (3-5) 

associado em cascata com o bloco Gp(s) da Figura 15 garante rastreamento assintótico desta 

referência se o sistema em malha fechada for assintoticamente estável e não houver 

cancelamento dos polos de GCBPMI(s) com os zeros de Gp(s). A função de transferência (3-5) é 

mostrada na Figura 16 para ωo = 2π60 rad/s. Note que o ganho nesta frequência tende a 

infinito, garantindo erro nulo em regime permanente para a referência senoidal com 

frequência ωo. 

 

      
Figura 16 – Resposta em frequência do controlador em (3-5). 
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A análise da capacidade de rastreamento de referências e rejeição de distúrbios 

senoidais pode ser realizada, por exemplo, utilizando o diagrama de blocos da Figura 17, 

conforme descrito a seguir. 

 

 
Figura 17 – Sistema em malha fechada submetido a uma perturbação. 

 

3.2 Rastreamento de referências senoidais 
 

Considere o diagrama de blocos da Figura 17 com r(s) sendo uma referência senoidal 

de frequência angular ωo e com o distúrbio w(s) sendo zero. Portanto, 

)()(1
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)(
)(

sGsGsr
se

PCBPMI
  (3-6) 

Considere também que GCBPMI(s) é dado por (3-5), ou seja, possui polos na mesma frequência 

dos polos do sinal de referência e que 

)(
)()(

sden
snumsG p   (3-7) 

Substituindo as equações (3-5) e (3-7) na equação (3-6) tem-se que 
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(3-8) 

Assuma que o sistema em malha fechada é assintoticamente estável e que não há 

cancelamento de zeros de Gp(s) com polos de GCBPMI(s). Fazendo a análise em regime 

permanente senoidal, para s = jωo tem-se 

0

)(
)(

1

1
)(
)(

22








o

o

oo

oo

o

jden
jnumjr

je








 

(3-9) 

Isso significa que o erro de regime permanente é nulo. Portanto, fica comprovada a 

capacidade de o sistema seguir sinais de referência senoidais se o CBPMI possuir polos 

adequadamente posicionados. 
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3.3 Rejeição de distúrbios senoidais 
 

Além do seguimento de referência com erro nulo, um sistema de controle tem, em 

geral, como objetivo a rejeição de distúrbios externos que podem deteriorar seu desempenho. 

Em particular, para UPSs, cargas não lineares típicas podem ser vistas como distúrbios de 

corrente na frequência da tensão de saída e em suas múltiplas. A rejeição deste tipo de 

distúrbio será fundamental para um bom desempenho de um sistema UPS. 

Considere a Figura 17, com r(s) igual a zero, o que permite escrever 
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  (3-10) 

Para verificar a capacidade de rejeição de distúrbios senoidais na frequência ωo, 

considere que GCBPMI(s) é dado por (3-5), ou seja, o distúrbio ocorre na mesma frequência em 

que está sintonizado o CBPMI. Assim, 
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  (3-11) 

Assumindo que o sistema é assintoticamente estável e que não há cancelamento de 

zeros de Gp(s) com polos de GCBPMI(s), a análise em regime permanente senoidal leva a 
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  (3-12) 

Portanto, neste caso, se o CBPMI possuir polos na mesma frequência do distúrbio, haverá a 

rejeição deste. 

Usando o princípio da superposição, tem-se que o CBPMI incluindo simultaneamente 

os polos da referência e do distúrbio garante, para o sistema assintoticamente estável e sem o 

cancelamento de polos e zeros mencionado, o seguimento de referência e rejeição de 

distúrbios com erro nulo em regime permanente. 

Usando este raciocínio para a rejeição de distúrbios com múltiplas harmônicas, que 

ocorrem em UPSs com cargas não lineares típicas, é necessária a inclusão no CBPMI de 

múltiplos controladores ressonantes nas frequências do distúrbio que se deseja rejeitar, como 

mostrado na Figura 18. Percebe-se que cada controlador possui um ganho proporcional, que 

deve ser calculado de forma a garantir a estabilidade assintótica do sistema em malha fechada 
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e um desempenho transitório satisfatório, por exemplo. Gp(s) pode conter a planta com um 

controlador (e. g. controlador proporcional) que garante uma boa margem de estabilidade. 

Note que, em geral, utilizando técnicas de controle clássico, o cômputo dos ganhos de 

múltiplos controladores ressonantes como o da Figura 18 é feito de forma heurística [69], 

[72], [73] com resultados potencialmente conservadores quando o controlador tem dimensão 

grande. 
 

 
Figura 18 – Sistema realimentado com banco de CBPMI. 

 

Um procedimento sistemático de cálculo de múltiplos ganhos de CBPMIs pode ser 

obtido usando técnicas no espaço de estados, como as dadas a seguir. 

 

3.4 Representação do CBPMI no espaço de estados 
 

Um CBPMI também pode ser representado em espaço de estados como  

)()(
)()()(
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teBtAt
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 (3-13) 

sendo )(t  o vetor de estados do controlador, )(tyC  o vetor das saídas, CA , CB  e CC  

matrizes de dimensão apropriada. Por exemplo, o controlador (3-5) pode ser incluído em uma 

representação no espaço de estados dada por 
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Nesse caso, o controlador tem como variáveis de saída as variáveis internas do CBPMI, o que 

facilita o projeto dos ganhos do controlador por realimentação plena de estados, uma vez que 
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todas as variáveis de estado do CBPMI estão disponíveis para o controle. Note que se a saída 

do CBPMI fosse apenas um de seus estados, o problema se tornaria um projeto de 

realimentação parcial de estados, o que é mais difícil de resolver e leva a resultados mais 

conservadores, ou um problema de realimentação dinâmica de saída, o que também tem 

solução mais difícil que a realimentação plena de estados [11].  

A Figura 19 apresenta o diagrama de um sistema em malha fechada, por meio de 

realimentação dos estados da planta e dos estados internos do CBPMI. A planta em questão é 

a mesma descrita no Capítulo anterior, dada por (2-31). 

 

 
Figura 19 – Sistema em malha fechada com controle por meio de realimentação de estados. 

 

É imediata a extensão da análise anterior, sobre rejeição de distúrbios e rastreamento 

de referências para o sistema na Figura 19, observando que aqui tem-se álgebra matricial. 

Portanto, se o CBPMI em (3-13) contiver os polos da referência e do distúrbio, e se KCR e KRE 

forem adequadamente calculados para garantir que o sistema em malha fechada seja 

assintoticamente estável, tem-se erro nulo à entrada senoidal r(t) e ao distúrbio com 

componentes senoidais io(t), por exemplo. O cálculo dos ganhos do controlador pode ser feito 

de forma sistemática com estratégias de controle por realimentação de estados, conforme 

segue.  

 

3.5 Sistema aumentado e controlador LQR 
 

O sistema da Figura 19 pode ser representado em um espaço aumentado, levando em 

consideração os estados da planta, x(t), e do CBPMI, ρ(t). Por exemplo, considere o CBPMI 

sintonizado na frequência fundamental ωo, levando à seguinte representação 
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Detalhando as variáveis de estado e as matrizes da planta e do CBPMI, (3-15) é dada por  

 


















































































































































)(
)(
)(
)(

0001)(

)(
0
0
0

)(

0
0
0

1

)(

0
0

1
0

)(
)(
)(
)(

00
1000

0001

0010

)(
)(
)(
)(

2
1

1
1

2
1

1
1

2
2

1

1
1

t
t
ti
tv

ty

trti

C

tuL

t
t
ti
tv

L

C

t
t
ti
tv

L

C

o

o

f

fL

C

oo

f

f

L

C

















 (3-16) 

Para a compreensão da notação, em (3-16), )(1
1 t  e )(2

1 t  representam, respectivamente, o 

primeiro e o segundo estados do CBPMI sintonizado na frequência da fundamental. Em um 

caso geral 
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  (3-17) 

expressa os estados de um CBPMI sintonizado na frequência da i-ésima harmônica. Note que, 

para cada harmônica i, tem-se no modelo interno dois estado associados. 

Observa-se que em (3-16) o sistema aumentado é composto somente da planta e de um 

CBPMI na frequência da fundamental, ωo, não possuindo a característica de rejeição de 

distúrbios de carga nas demais frequências harmônicas. Esse problema pode ser resolvido 

incluindo no modelo aumentado controladores sintonizados nas frequências múltiplas da 

fundamental que devem ser rejeitadas. 

Generalizando a representação de (3-15), pode-se escrever que 
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e com qi 1  sendo igual à ordem das harmônicas a serem compensadas. 

A representação (3-18) é conveniente para o projeto de leis de controle como, por 

exemplo, alocação de polos e de controle ótimo [6], [11]. Dentre os controladores ótimos, 

destaca-se o LQR, por permitir ao projetista levar em conta a energia das variáveis de estado e 

também do sinal de controle, provendo ganhos que garantam boas margens de estabilidade 

[78]. 

O LQR visa encontrar u(t) que minimiza a função custo 

dttRututQztzJ TT
LQR 




0
))()()()((  (3-20) 

para o sistema 

)()()( tuBtzAtz LQRLQR   (3-21) 

Na função custo (3-20), Q é uma matriz semidefinida positiva e R é uma matriz real simétrica, 

escolhidas pelo projetista. 

A lei de controle que minimiza a função custo da equação (3-20) é uma lei do tipo 

realimentação de estados 

)()( tKztu   (3-22) 

em que os ganhos são calculados por meio da existência de uma matriz V definida positiva 

que resolva a equação matricial de Riccatti [6] 

01   QVBRVBVAVA T
LQRLQRLQR

T
LQR  (3-23) 

Se existir uma matriz V que resolva a equação (3-23), então os ganhos de 

realimentação 

VBRK T
LQR

1  (3-24) 

garantem a estabilidade assintótica em malha fechada e a minimização de (3-20). 

É válido ressaltar que a escolha das matrizes Q e R dependem da experiência do 

projetista e das limitações físicas da planta. Por exemplo, uma forma usual de escolha para a 

matriz Q é fazê-la uma matriz diagonal em que cada elemento define a importância relativa de 

cada uma das variáveis de estado. Em relação a R, no caso de uma única entrada de controle, 
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tem-se que um aumento de R implica a redução do sinal de controle. Assim, a escolha de Q e 

R permite ao projetista buscar um compromisso entre velocidade de resposta, amplitude de 

variáveis de estado e energia do sinal de controle. 

Rotinas especializadas, como o lqr, do Matlab [95], fornecem os valores de K a partir 

do conhecimento das matrizes ALQR e BLQR do modelo do sistema planta e dos pesos das 

matrizes Q e R fornecidos pelo projetista. 

 
3.6 Exemplos de projeto 

 
Considere a planta dada na Figura 8, com barramento de corrente contínua (CC) igual 

a 240 V, frequência de chaveamento do inversor de 10080 Hz, com Cf  e Lf  dados na Tabela 1 

e cujo objetivo é gerar uma tensão senoidal de saída de 120 VRMS e 60 Hz. Portanto, o CBPMI 

deve conter esta frequência. Para tanto, considere o sistema aumentado em (3-16), com ωo 

igual a 2π60 rad/s. Utilizando as matrizes dinâmicas e de controle de (3-16) e escolhendo  

  10,10140200  RdiagQ  (3-25) 

como os pesos da matriz diagonal Q referentes à tensão de saída, corrente no indutor e aos 

estados do CBPMI, respectivamente, a função lqr do Matlab fornece 

]9996,01308,110009,186121,3[ K  (3-26) 

Cabe comentar que na estratégia aqui utilizada, todos os ganhos do controlador são 

calculados simultaneamente, ao contrário de algumas estratégias como [70], [73], [75], em 

que os ganhos de um primeiro controlador são calculados para garantir boa margem de 

estabilidade e, a posteriori, os ganhos do CBPMI são obtidos, o que pode levar ao 

empobrecimento do desempenho pela interação dos dois controladores.  

A Figura 20 mostra o resultado de simulação do sistema em malha fechada para carga 

linear resistiva de 28 Ω. Percebe-se com clareza a boa capacidade de rastreamento de 

referência. 

Considerando como carga não linear o retificador não controlado da Figura 6, com    

RS = 1,2 Ω, RNL = 60 Ω e CNL = 2350 µF, a Figura 21 mostra a forma de onda da tensão de 

saída do sistema em malha fechada com ganhos de (3-26), juntamente com o sinal de 

referência e a corrente de carga. Pela análise dessa figura, fica evidente a distorção na forma 

de onda da tensão de saída, comprovados pelo espectro harmônico da Figura 22. Isso é devido 

ao fato de o CBPMI utilizado não ter capacidade de rejeição de distúrbios de carga nas 

frequências múltiplas da fundamental, que estão presentes na carga não linear. 
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Figura 20 – Resultado de simulação do sistema em malha fechada para carga linear: tensão de saída vC ( ), 
tensão de referência vref ( ) e corrente de carga (io), multiplicada por fator de escala. 
 

  
Figura 21 – Resultado de simulação do sistema em malha fechada para carga não linear: tensão de saída vC 
( ), tensão de referência vref ( ) e corrente de carga (io), multiplicada por fator de escala. 
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Figura 22 – Espectro harmônico da forma da tensão de saída da Figura 21. 
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Com o objetivo de melhorar a capacidade de rejeição de distúrbios, inclui-se no 

CBPMI a terceira harmônica. O sistema aumentado fica 

 











































































































































































































)(
)(
)(
)(
)(
)(

000001)(

)(

3
0

0
0
0

)(

0
0
0
0
0

1

)(

0
0
0
0

1
0

)(
)(
)(
)(
)(
)(

0)3(0003
100000
0000
001000

000001

000010

)(
)(
)(
)(
)(
)(

2
3

1
3

2
1

1
1

2
3

1
3

2
1

1
1

2

2

2
3

1
3

2
1

1
1

t
t
t
t
ti
tv

ty

trti

C

tu

L

t
t
t
t
ti
tv

L

C

t
t
t
t
ti
tv

L

C

o

o
o

f

f

L

C

oo

oo

f

f

L

C




































 

(3-27) 

São utilizados os mesmos parâmetros do exemplo anterior, com a inclusão de um 

controlador sintonizado na frequência o3  (correspondendo à frequência da terceira 

harmônica, isto é, 180 Hz). Escolhendo  

  10,10110140200  RdiagQ  (3-28) 

a função lqr do Matlab resulta em 

]14941,99939,04291,412180,187009,3[ K  (3-29) 

A Figura 23 mostra, para os ganhos de (3-29), os resultados do sistema em malha 

fechada com carga não linear. Nota-se uma melhora da qualidade da tensão de saída em 

relação à da Figura 21. Essa melhora ocorre em função de o CBPMI agora ser capaz de 

rejeitar harmônicas de carga nas frequências ωo e 3ωo. 

Na Figura 24 é apresentado o espectro harmônico da tensão de saída da Figura 23. 

Considerando que a amplitude da componente fundamental representa 100%, percebe-se que 

o efeito da terceira harmônica é praticamente eliminado, devido a presença do CBPMI 

sintonizado na frequência de 180 Hz. 
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Figura 23 – Resultado de simulação do sistema em malha fechada para carga não linear com compensação da 
terceira harmônica: tensão de saída vC ( ), tensão de referência vref ( ) e corrente de carga (io), multiplicada 
por fator de escala. 

 

Note que seguindo procedimento de incluir polos referentes a outras harmônicas 

presentes no distúrbio, e projetando-se adequadamente o LQR, haveria uma melhora 

progressiva na qualidade da forma de onda da tensão de saída em regime permanente. Este 

fato será explorado no capítulo seguinte.   

 

0

0,5

1

1,5

2

2,5

3

3,5

4

2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15 16 17 18 19 20 21 22 23 24 25

Ordem da harmônica

A
m

pl
itu

de
 (%

)

 
 

Figura 24 – Espectro harmônico da forma da tensão de saída da Figura 23. 
 

A Figura 25 mostra o diagrama de Bode do sistema (3-27) em malha fechada, para os 

ganhos dados pela equação (3-29), considerando o distúrbio io como entrada e a tensão vC 

como saída. 
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Figura 25 – Resposta em frequência em malha fechada da entrada io para a saída vc para os ganhos do 
controlador LQR com compensação da terceira harmônica. 
 

No diagrama de magnitude, da Figura 25, nota-se uma grande atenuação do ganho nas 

frequências de 60 Hz e de 180 Hz. Isso significa que, em malha fechada, o sistema tem a 

capacidade de rejeitar distúrbios de carga que venham a ocorrer nessas frequências, pois 

apresenta baixa impedância de saída nestas frequências. Já na Figura 26, que mostra o 

diagrama de Bode do sistema em malha fechada da entrada r para a saída vC, é possível 

perceber a característica de rastreamento de sinais de referência senoidal, pelo ganho 0 dB na 

frequência de 60 Hz. Também percebe-se ganho 0 dB na frequência de 180 Hz, que vem do 

CBPMI utilizado. Essa característica não tem relevância para o rastreamento da referência 

senoidal de 60 Hz, mas poderia ser explorada para o uso do sistema como fonte de potência 

CA, visando gerar outras frequências, como neste caso, a de 180 Hz. 

É valido ressaltar que o controlador foi tratado até agora no domínio do tempo 

contínuo. A seguir, citam-se algumas dificuldades inerentes à implementação analógica deste 

controle. Primeiramente, cita-se o elevado número de componentes eletrônicos necessários 

para a implementação deste controlador com CBPMI com maior número de harmônicas. As 

variações paramétricas do controlador com fatores externos que tem influência sobre 

componentes analógicos também seriam relevantes. Isso poderia afetar a estabilidade do 

sistema em malha fechada, pois o CBPMI possui polos exatamente sobre o eixo imaginário 

do plano complexo. É possível adicionar um fator de amortecimento, deslocando levemente 

os polos do CBPMI para o interior do semi-plano esquerdo do plano complexo, melhorando a 

estabilidade, mas prejudicando o desempenho e elevando ainda mais o número de 
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componentes na implementação. Como observado na Figura 25, uma pequena variação de 

frequência dos polos do CBPMI, que, na prática, vem da escolha dos componentes analógicos 

usados no circuito do CBPMI, prejudicaria muito a característica de rejeição de distúrbios do 

sistema. 

 

 
Figura 26 – Resposta em frequência em malha fechada da entrada r para a saída vc para os ganhos do controlador 
LQR com compensação da terceira harmônica. 

 

Outro fator que influenciaria seria a dificuldade de sintonização dos ganhos do 

controlador. Em outras palavras, para cada componente harmônica que se deseja atenuar, seria 

necessária a sintonização de mais dois ganhos de controle. Também, para cada novo projeto 

do controlador, seriam necessários novos ajustes de ganhos, o que poderia levar a um 

dispêndio de tempo considerável.  

Por esses motivos, entre outros, torna-se atrativa a implementação digital do 

controlador, para a qual os ganhos do controlador podem ser facilmente alterados, os 

parâmetros do controle apresentam uma maior robustez frente a variações das condições 

externas de operação e o número de componentes necessários é reduzido, em comparação 

com uma implementação analógica. A implementação digital do controlador será tratada em 

detalhes no capítulo que segue. 

 

3.7 Sumário 
 

Este capítulo apresentou o princípio do modelo interno e sua particularização para 

rastreamento de referências e rejeição de distúrbios senoidais. Uma representação no espaço 
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de estados de CBPMIs foi mostrada. Um modelo no espaço aumentado envolvendo os estados 

da planta e do controlador é apresentado, sendo propício à implementação de leis de controle 

por realimentação de estados. Nessa direção, o LQR é escolhido como método de cômputo 

dos ganhos do controlador. Exemplos de projeto evidenciam a capacidade do CBPMI de 

rastreamento de referências e rejeição de distúrbios senoidais, com desempenho 

progressivamente melhorado à medida que a complexidade do controlador aumenta.  
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4 PROJETO E VALIDAÇÃO 

EXPERIMENTAL DE UM 

CONTROLE LQR DISCRETO QUE 

ATENDE À NORMA IEC62040-3 
  

Este capítulo fornece inicialmente detalhes da norma internacional IEC62040-3, 

descrevendo testes a que uma UPS deve ser submetida para certificar seu desempenho em 

regime permanente e transitório. Os testes são realizados utilizando carga linear e não linear, 

sendo esta projetada de acordo com o método proposto pela própria norma. Em regime 

permanente, a norma determina limites para a distorção harmônica total (THD – Total 

Harmonic Distortion) e para o espectro harmônico da tensão de saída. No que diz respeito ao 

regime transitório, a avaliação é realizada mediante o desempenho frente a variações de carga.  

Na sequência, o objetivo principal do capítulo é exposto: apresentar um procedimento 

de projeto de um regulador linear quadrático discreto aplicado a UPSs, conveniente para 

implementação em processadores digitais de sinais de ponto fixo. O procedimento de projeto 

proposto leva em conta modificações no CBPMI e o atraso de transporte inerente à 

implementação digital da lei de controle. Um protótipo de UPS construído em laboratório tem 

seus parâmetros utilizados para o projeto do controlador, e o sistema em malha fechada é 

avaliado por meio de resultados de simulação computacional e experimentais. Os resultados 

demonstram que a UPS com o controlador obtido usando o procedimento proposto atende 

completamente às exigências da norma IEC62040-3 para desempenho em regime permanente 

e transitório. 

 

4.1 Desempenho do estágio de saída da UPS de acordo com a 

norma IEC62040-3 
 

A norma IEC62040-3 foi elaborada pela Comissão Internacional de Eletrotécnica 

(IEC), com o objetivo de classificar sistemas UPS de acordo com seu desempenho em regime 

permanente e transitório. 
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4.1.1 Desempenho em regime permanente 

 

Para UPS com tensão de saída senoidal, a norma IEC62040-3 especifica que, tanto 

para cargas lineares como não lineares, o fator de distorção harmônica deve ser menor que 

0,08. O fator de distorção harmônica pode ser considerado praticamente igual à distorção 

harmônica total [90]. Portanto, pode-se dizer que a THD máxima admissível é de 8%. 

A resistência nominal de carga linear é especificada de modo que a UPS forneça a 

potência nominal para a qual foi projetada, e é dada por 

S
V

R RMS
L

2

  (4-1) 

sendo VRMS o valor eficaz da tensão de saída e S a potência aparente da UPS. 

A norma IEC62040-3 especifica uma carga não linear de referência para o teste de 

desempenho em regime permanente. Essa carga é um retificador não controlado, mostrado na 

Figura 27. 

 

 
Figura 27 – Carga não linear de referência. 

 

O cálculo dos componentes do retificador da Figura 27 é especificado pela norma 

como: 

S
VR RMS

S

204,0
  (4-2) 

S
V

R CL
NL 66,0

2

  (4-3) 

1

5,7
fR

C
NL

NL   (4-4) 

em que f1 é frequência da tensão de saída da UPS e 
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RMSCL VV 22,1  (4-5) 

O valor de RS é calculado de modo que 4% da potência aparente da UPS seja dissipada 

sobre ele. O resistor RNL é calculado para dissipar 66% da potência aparente. Para o cálculo de 

CNL deve ser considerado o menor valor de f1 em casos de UPS que opere com mais de uma 

frequência de saída. 

É válido ressaltar que há limites de tolerância para os valores calculados nas equações 

(4-2), (4-3) e (4-4), que são mostrados na Tabela 2. 

 
Tabela 2 – Tolerância admissível pela norma IEC62040-3. 

Parâmetro Tolerância 
SR  ±10% 

NLR  ±10% 

NLC  0% a +25% 
 

A respeito dos limites para cada componente harmônica do espectro da tensão de 

saída, a norma IEC62040-3 utiliza os padrões da norma IEC61000-2-2, apresentados na 

Tabela 3. 

 
Tabela 3 – Níveis de compatibilidade das harmônicas de tensão em redes de baixa tensão, segundo a norma 
IEC62040-3. 

Harmônicas ímpares 
não múltiplas de 3 

Harmônicas ímpares 
múltiplas de 3 

Harmônicas 
pares 

Ordem da 
harmônica 

q 

Magnitude da 
harmônica 

% 

Ordem da 
harmônica 

q 

Magnitude da 
harmônica 

% 

Ordem da 
harmônica 

q 

Magnitude da 
harmônica 

% 
5 6 3 5 2 2 
7 5 9 1,5 4 1 

11 3,5 15 0,3 6 0,5 
13 3 21 0,2 8 0,5 
17 2 >21 0,2 10 0,5 
19 1,5   12 0,2 
23 1,5   >12 0,2 
25 1,5     

>25 0,2+0,5x25/q     
 

4.1.2 Desempenho em regime transitório 

 
A norma IEC62040-3 especifica limites de desempenho dinâmico para a tensão de 

saída da UPS para testes de variações de carga. A norma determina três classificações, que 

levam em consideração a variação da tensão de saída. Para classificar a UPS dentro da norma, 
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a variação da tensão de saída devido aos degraus de carga deve se enquadrar  dentro de uma 

das envoltórias mostradas na Figura 28, Figura 29 e na Figura 30. 

 

 
Figura 28 – Desempenho dinâmico da saída da UPS: Classificação 1. 

 

Segundo a norma IEC62040-3, as UPSs que se enquadram na Classificação 1 e na 

Classificação 2 são apropriadas para a maioria das cargas críticas, como equipamentos 

hospitalares, por exemplo. 

 

 
Figura 29 – Desempenho dinâmico da saída da UPS: Classificação 2. 

 

Para uma UPS se enquadrar em uma das classificações, a mesma deve atender às 

envoltórias específicas nas variações de carga linear e não linear, tanto no degrau de 

incremento de carga, como no de decremento. 

Os testes que serão descritos a seguir são para UPSs monofásicas, com tensão de saída 

senoidal e potência inferior a 4 kVA. 

Para os testes de carga linear, a norma especifica que devem ser utilizadas duas 

parcelas de carga, sendo uma delas correspondente a 80% da potência nominal e a outra a 

20%, dadas na Figura 31. O teste de aumento de carga consiste em iniciar a operação da UPS 
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com 20% da potência nominal. Com o sistema em regime permanente, deve-se acrescentar a 

parcela de 80% da carga, totalizando os 100%. O teste seguinte consiste em iniciar o 

funcionamento do sistema com as duas parcelas de carga conectadas e, com o sistema em 

regime permanente, desconectar a parcela referente a 80% da carga, deixando somente a 

parcela correspondente aos 20% da potência. Vale ressaltar que todos os transitórios devem 

ser realizados quando a senoide da tensão de saída estiver no seu pico ou no seu vale, pois 

nestes dois pontos a variação de carga afetará mais significativamente o valor da tensão de 

saída. 

 

 
Figura 30 – Desempenho dinâmico da saída da UPS: Classificação 3. 

 

A partir do instante de aplicação do degrau de carga, os valores da tensão de saída são 

armazenados e passam por um filtro passa-baixa do tipo média móvel. Os valores resultantes 

da filtragem são traçados juntamente com as envoltórias da norma, permitindo enquadrar o 

sistema em uma das classificações impostas pela norma. 

 

 
Figura 31 – Conexão para ensaios de transitório de carga resistiva. 
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O processo para teste de desempenho transitório usando carga não linear também 

consiste em dividir a carga em duas parcelas. Neste caso, as cargas são retificadores não 

controlados, sendo que um deles corresponde a 25% da potência aparente de saída e outro, a 

75%, conforme a Figura 32. O teste de aumento de carga é iniciado com a carga 

correspondente a 25% da potência aparente conectada na saída da UPS, até que a tensão no 

capacitor do retificador entre em regime permanente. Após, quando a tensão de saída estiver 

em um pico ou em um vale, é conectada a parcela que corresponde a 75% da potência 

aparente totalizando os 100%. 

 

 
Figura 32 – Conexão para ensaios de transitório de carga não linear. 

 
Para avaliar o desempenho na redução de carga, é realizado o processo inverso, ou 

seja, inicia-se o funcionamento com as duas parcelas de carga. Após a tensão nos capacitores 

de saída dos retificadores entrarem em regime permanente, retira-se a parcela referente aos 

75%. 

Os valores da tensão sobre o capacitor da parcela de carga correspondente aos 25% da 

potência aparente são armazenados e representados juntamente com as envoltórias da norma 

para UPS. 

Dessa forma, os testes da norma IEC62040-3 permitem uma padronização em 

avaliação de desempenho de UPSs, e podem auxiliar no projeto e análise de controladores. 

 

4.2 Procedimento de projeto 
 
O objetivo agora é apresentar um procedimento de projeto de um controlador ótimo 

baseado em realimentação de estados que seja adequado à implementação em processador de 
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ponto fixo e que faça com que o sistema em malha fechada atenda às exigências da norma 

IEC62040-3 para UPSs. Os passos desse procedimento são dados na sequência. 

 

4.2.1 Escolha do CBPMI 
 

Conforme visto no capítulo anterior, à medida que se aumenta o número de 

harmônicas no CBPMI, se obtém melhor desempenho em regime permanente. A norma 

IEC62040-3 determina os limites de cada componente harmônica, bem como a distorção 

harmônica total da forma de onda da tensão de saída para que a UPS satisfaça os requisitos de 

desempenho em regime permanente. Isso permite definir as componentes harmônicas que 

terão de ser incluídas no CBPMI, a fim de que a resposta do sistema em malha fechada esteja 

de acordo com a norma. Em especial, a carga não linear de referência orienta a escolha das 

componentes do CBPMI visando rejeição de harmônicas ímpares. Um número mínimo de 

componentes no CBPMI, suficiente para atender a norma IEC62040-3, deve ser buscado. Um 

exemplo da escolha  é dado na Seção 4.3.  
 

4.2.2 Adequação do CBPMI para a implementação em processadores de 

ponto fixo 

 
Primeiramente, note que o CBPMI de (3-13) posiciona polos exatamente sobre o eixo 

imaginário. A versão discretizada desse controlador teria seus polos posicionados exatamente 

sobre a borda do círculo de raio unitário. Entretanto, em virtude da precisão limitada de 

processadores de ponto fixo para a representação deste controlador, os polos do sistema 

discretizado podem se tornar instáveis. Para contornar esse problema, pode-se incluir um 

coeficiente de amortecimento ξ diferente de zero nos polos do CBPMI, para assegurar que 

estes não fiquem exatamente sobre o eixo imaginário, deslocando-os levemente para o semi-

plano esquerdo. Isso significa que, quando o controlador for discretizado, os polos não estarão 

exatamente sobre a borda do círculo de raio unitário, e sim deslocados para o seu interior. 

Por exemplo, para um CBPMI com harmônica de ordem q, as matrizes da equação de 

estados (3-13), levando agora em consideração o amortecimento dos polos, serão descritas 

como 
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A manipulação acima permite contornar o problema de resolução limitada na representação 

do CBPMI em processador digital de ponto fixo. A resolução representa o menor passo entre 

dois valores consecutivos representáveis no processador. Por exemplo, considere a 

representação do CBPMI com matrizes sem amortecimento (i. e. ξ = 0) 
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 em um processador digital de sinais (DSP – Digital Signal Processor) de ponto fixo de 32 

bits usando o formato Q22 para a descrição dos dados [96]. Isso significa que a resolução 

disponível é de 1/(222) = 0,000000238. Escolhendo ωo = 2π60 rad/s, discretizando o sistema 

(4-7) com período de amostragem de 1/20160 s usando o método do ZOH, obtêm-se as 

matrizes discretas dadas no formato Q22 por 
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(4-8) 

A matriz ACd em (4-8) tem o maior módulo de seus autovalores dado por 

1,000000045761935. Isso significa que a representação discreta neste formato de dados leva o 

CBPMI à instabilidade devido à resolução insuficiente. Para contornar esse problema, 

reescrevem-se as matrizes do CBPMI (4-7) incluindo o coeficiente de amortecimento ξ, 

levando à representação 
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Uma escolha viável para este caso é ξ = 0,0005. Usando o procedimento de discretização 

anterior, a representação no formato Q22 é dada por  
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(4-10) 

A matriz ACd em (4-10) tem o maior módulo de seus autovalores dado por 

0,99990628192417. Portanto, o CBPMI com matrizes em (4-10) agora é estável e apropriado 

para a representação em DSP de ponto fixo com dados no formato Q22. 

É interessante mencionar que a matriz dinâmica em (4-9), discretizada usando o ZOH, 

tem polos dados por 0,999815812656764 ± 0,018698689260651j. Já essa mesma matriz, 

discretizada usando o ZOH e representada no formato Q22, dada por ACd em (4-10) tem polos 
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dados por 0,999815821647644 ± 0,018697038688300j. É nítida a pequena diferença entre os 

polos nas duas situações, levando à conclusão que a representação no formato Q22 não altera 

significativamente a capacidade de rastreamento e de rejeição de distúrbio na frequência dos 

polos do modelo interno. 

Outra restrição importante para a implementação do CBPMI em um processador de 

ponto fixo é a faixa dinâmica disponível para os dados, que descreve o intervalo de valores 

dentro do qual os dados devem ser representados. Para adequar os dados do CBPMI à faixa 

dinâmica disponível, pode-se aplicar uma transformação linear com matriz T da seguinte 

forma 

  TTT ,1  (4-11) 

Note que os polos de Φ são os mesmos de Γ, preservando as características de rastreamento 

de referência e rejeição de perturbação na frequência do CBPMI. 

Portanto, o CBPMI modificado tem sua estrutura dada por  

)()()( tett    (4-12) 

e pode ser discretizado usando, por exemplo, um ZOH, levando às matrizes 

 
aT

dad dT
0

)exp(,)exp(   (4-13) 

do modelo discreto 

)()()1( kekk dd    (4-14) 

sendo 

)()()( kvkrke C  (4-15) 

Os elementos das matrizes Φd e Ψd serão implementados no processador digital de ponto fixo 

e devem obedecer à faixa dinâmica dos dados do mesmo.  

Por exemplo, considere novamente um processador de ponto fixo de 32 bits com o 

formato Q22 para representação de dados. Neste caso, têm-se 9 bits para a representação da 

parte inteira e 1 bit para o sinal, levando à faixa dinâmica de –512 a +512. Para um CBPMI 

sintonizado na nona harmônica, escolhido aqui para fins de ilustração de um problema de 

representação dos dados no referido formato, têm-se as matrizes  
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em que ωo = 2π60 rad/s e ξ = 0,0005. Discretizando essas matrizes com um ZOH, com 

período de amostragem de 1/20160 s, tem-se  
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(4-17) 

Note que um elemento da matriz Γd (especificamente, –568,2874035965317) tem parte inteira 

não representável pela faixa dinâmica do formato Q22. Portanto, é necessário escolher uma 

matriz T de tal forma que os elementos da matriz do CBPMI discreto, sejam adequados ao 

formato escolhido. 

Por exemplo, escolhendo T igual a 
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(4-19) 

que, discretizadas por meio de um ZOH e representadas no formato Q22 são reescritas como 
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 (4-20) 

Nota-se por (4-20) que todos os elementos das matrizes são agora representáveis na 

faixa dinâmica do formato Q22, justificando, portanto, a transformação realizada. 

Um exemplo de adequação de um CBPMI com várias componentes, para aplicação em 

UPS atendendo a norma IEC62040-3, será apresentado na Seção 4.3. 
 

4.2.3 Sistema aumentado incluindo o atraso de transporte 
 

Considere o modelo da planta discretizada incluindo o atraso de transporte, dado em 

(2-39). Considere também um CBPMI discreto, como dado em (4-14). Portanto, σ é o vetor de 

estados do CBMPI discreto levando em consideração o coeficiente de amortecimento e a 

matriz de transformação linear.  

De posse das equações da planta e do CBPMI discretas, é possível descrever o sistema 

aumentado como 
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em que 
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(4-22) 

Esta representação é adequada para o projeto de controladores por realimentação de 

estados, sendo que os ganhos de realimentação dos estados da planta (x), do estado relativo ao 

atraso de transporte (θ) e dos estados do CBPMI (σ) são calculados simultaneamente, 

diferentemente de algumas estratégias de projeto da literatura como, por exemplo, em [69], 

[72], [73] que obtêm os ganhos do CBPMI em um procedimento de duas etapas. Tais 

procedimentos, em geral, se restringem a CBPMIs com poucos ganhos. Já a abordagem 

baseada no sistema aumentado no espaço de estados aqui apresentada não faz uso dessa 

restrição, e pode ser aplicada a CBPMIs com muitas componentes. Na sequência, um 

controlador ótimo por realimentação de estados tradicional da literatura é utilizado para 

resolver o problema de projeto. 

4.2.4 Projeto do controlador LQR discreto 
 

Uma vez que o controlador discreto a ser projetado deve respeitar restrições físicas 

como variáveis de estado e sinal de controle limitados em amplitude, uma boa opção para a lei 

de controle é o regulador linear quadrático discreto (DLQR – Discrete Linear Quadratic 

Regulator) [78], [97]. Esse controlador ótimo minimiza a função custo dada por 
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TT
DLQR kRukukQzkzJ  (4-23) 

com Q sendo uma matriz semidefinida positiva e R sendo uma matriz real simétrica, ou, no 

caso de uma única entrada de controle, um escalar positivo. 

A lei de controle que minimiza a função custo da equação (4-23) é 

)()( kKzku   (4-24) 

A solução que permite ao projetista encontrar os ganhos do controlador DLQR é dada 

pela equação de Riccatti discreta [97]. Para o caso em questão, considerando o sistema 

aumentado em (4-21), o problema é dado por 
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sendo que o vetor de ganhos é 

)()( 1
1

11 VGHRVHHK T   (4-26) 

Rotinas especializadas como o dlqr do Matlab podem fornecer os ganhos K, a partir 

do conhecimento das matrizes G e H1, que vêm do modelo do sistema, e de Q e R, cujos 

elementos são escolhidos pelo projetista, seguindo, por exemplo, os procedimentos 

apresentados na Seção 3.5. Esse controlador é interessante para aplicações com processadores 

digitais de ponto fixo, uma vez que, escolhendo Q e R adequadamente, bons desempenhos 

transitórios e de regime permanente podem ser atingidos, os valores das variáveis de estado e 

do sinal de controle podem ser mantidos dentro da faixa dinâmica do processador e a 

saturação do atuador também pode ser evitada. 

 
4.3 Resultados 

 
Com o intuito de verificar a aplicabilidade do procedimento de projeto proposto, foi 

construído em laboratório um protótipo do estágio de saída de uma UPS monofásica, 

composto pelo inversor PWM, pelo filtro LC e pela carga ilustrados na Figura 33.  

 

 
Figura 33 – Representação do protótipo utilizado: inversor PWM, filtro de saída, cargas e processador digital 
empregado para implementar o algoritmo de controle. 

 

As especificações do protótipo são dadas na Tabela 4, com os componentes referentes 

à carga não linear calculados de acordo com a norma IEC62040-3.     

Percebe-se que a frequência de comutação é metade da frequência de amostragem, ou 

seja, em um período de comutação há duas amostragens e duas atualizações da lei de controle. 

Com isso o efeito do atraso de transporte é menor e, consequentemente, há uma melhoria da 

qualidade dos resultados. 
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Tabela 4 – Parâmetros do Protótipo. 

Parâmetro Valor 
Tensão do barramento CC E = 240 V 

Indutância do filtro de saída Lf = 886 µH 
Capacitância do filtro de saída Cf = 20 µF 

Carga linear RL = 28 Ω 

Carga não linear 
RNL = 60 Ω 

CNL = 2350 µF 
RS =  1,2 Ω 

Tensão de saída (eficaz) 120 V (eficaz) 
Frequência de saída 60 Hz 

Potência de saída 0,5 kVA 
Frequência de amostragem 20160 Hz 
Frequência de comutação 10080 Hz 

 

Primeiramente, seguindo o procedimento dado na Seção 4.2, o projetista deve escolher 

as componentes do CBPMI. Para tanto, considere o sistema com carga não linear e demais 

parâmetros dados na Tabela 4. Projetando DLQRs para compensações de harmônicas ímpares 

devido ao perfil da carga não linear, seguindo os demais passos do procedimento de projeto, 

obteve-se, por simulação, o resultado da Figura 34. Essa figura apresenta a relação entre as 

harmônicas compensadas e a THD que a tensão de saída possui para cada situação. No eixo 

horizontal da Figura 34, em a, foi feita a compensação somente da componente fundamental, 

em b, foi feita a compensação da fundamental e da terceira harmônica e assim 

sucessivamente, até que, em h, é realizada a compensação das componentes harmônicas 

ímpares até a décima quinta ordem. Percebe-se a redução progressiva da THD da tensão de 

saída do sistema em malha fechada à medida que aumenta o número de componentes do 

CBPMI, apontando que com o aumento da complexidade deste controlador, obtêm-se 

melhores resultados em termos de THD, ao custo de um algoritmo de controle com mais 

estados e ganhos, ou seja, com mais operações aritméticas a realizar.  

Percebe-se também que em b a THD da tensão de saída já está abaixo do valor 

especificado pela norma IEC62040-3. Entretanto, algumas das componentes individuais do 

espectro harmônico não se enquadram nos limites estabelecidos pela norma. O espectro 

harmônico só foi atendido com a compensação das harmônicas ímpares até a décima quinta, 

descrita por h na Figura 34. Figuras como esta podem ser usadas para estudos de relações de 

compromisso entre complexidade do CBPMI (dada pelo número de componentes harmônicas 

a serem incluídas no modelo) e qualidade dos resultados, orientando o projetista na escolha 

das componentes do CBPMI. 
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Figura 34 – THD da tensão de saída para compensação de sucessivas harmônicas ímpares: (a) compensação 

somente da fundamental e (h) compensação da fundamental até a décima quinta harmônica. 

 

Para a situação h, da Figura 34, tem-se que os parâmetros para adequação do CBPMI 

ao processador digital de ponto fixo foram os seguintes 
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5,02305,02305,02305,0230(diagT   

)5,02305,02305,02305,0230  

(4-27) 

Com as matrizes da planta e do CBPMI já discretizadas obtem-se o sistema aumentado 

como em (4-22) e, então, pode-se projetar o controlador DLQR. As matrizes Q e R do 

controlador foram escolhidas como 

10011001200001500015000(diagQ  

)10011001100110011001  

1R  

(4-28) 
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sendo os dois primeiros pesos da matriz Q referentes aos estados da planta, o terceiro relativo 

ao atraso de transporte e os restantes, ao CBPMI com compensação até a 15ª harmônica. Por 

meio do comando dlqr do Matlab, obtém-se o vetor de ganhos ],....,[ 191 kkK   do controlador, 

cujos elementos são dados por  

2992320,07637158 

,1401121,02104493,7321950,07086552
,2247550,93343611,6261650,07675493 

,0717060,74327942,6037720,08591985 
,1762270,53703680,5142810,09584467 

,5345000,33905463,3699700,10518777 

,9120630,16455422,1222030,11212723 
,5127850,02521710,5084061,60932054 

,9417240,16716822,9115510,38980569
,6225157,13972406 ,7187180,07878038 

19
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 (4-29) 

Esses ganhos são, respectivamente, os ganhos de realimentação dos estados vC (tensão no 

capacitor), iL (corrente no indutor), θ (atraso de transporte) e σ (estados do CBPMI).  

É importante observar que um dos pesos da matriz Q, referente a um dos estados do 

CBPMI na frequência da fundamental (i. e., peso 20000) é maior que os respectivos pesos 

destinados às demais harmônicas (100). Com isso, o controlador tenderá a levar mais 

rapidamente ao regime permanente os estados do CBPMI relativos à fundamental, 

melhorando a resposta transitória da tensão de saída da UPS. 
 

4.3.1 Resultados de simulação 

 

O circuito da Figura 33, com parâmetros dados na Tabela 4, foi simulado utilizando o 

programa PSIM [98], motivado principalmente pela rapidez nas simulações e pela 

possibilidade de implementar o algoritmo de controle em linguagem C++ utilizando um bloco 

DLL (Dynamic Link Library) [99], detalhado no Anexo A. Esse ambiente de simulação 

permite a fácil alteração de parâmetros de componentes, do algoritmo e dos ganhos do 

controlador. Além disso, no caso de um conjunto de ganhos de controle prover bons 

resultados, o algoritmo de controle pode ser facilmente transferido para o processador digital 

de sinais que será utilizado na implementação prática da lei de controle. 



77 

  

Na sequência todos os resultados de simulação apresentados foram obtidos utilizando 

os parâmetros da Tabela 4 e os ganhos de controle de (4-29). 

4.3.1.1 Resultados de simulação com carga linear 

 

A Figura 35 apresenta a tensão e a corrente de saída do sistema em malha fechada 

operando com carga linear nominal. Percebe-se com clareza na Figura 35 a boa qualidade da 

tensão de saída, confirmada pela THD de 0,55%. Neste caso, a presença da componente 

fundamental no CBPMI já garante o bom rastreamento da referência. 

 

 
Figura 35 – Resultado de simulação do sistema em malha fechada com carga linear nominal: tensão de saída (vC) 
e corrente de carga (io), multiplicada por fator de escala. 

 

O sinal de controle que sintetiza a tensão de saída da Figura 35 é dado na Figura 36. 

Nota-se que o sinal de controle é suave, isto é, sem variações abruptas, e também se mantém 

distante do nível da saturação, que ocorre no valor de 240 V, que é a tensão do barramento 

CC, indicando a viabilidade da implementação do mesmo por meio do inversor PWM. 

Para realizar o ensaio de resposta de recuperação da UPS a degraus de carga linear, 

conforme a norma IEC62040-3, foram calculadas as resistências de cargas correspondentes a 

20% e a 80% da potência nominal, conforme (4-1), sendo, utilizados os valores 150Ω e 36Ω, 

respectivamente, em função da disponibilidade de componentes com estes valores para a 

implementação prática. A norma prevê dois ensaios: um degrau de 20% a 100% da carga, e 

um degrau de 100% a 20% da carga, que serão realizados combinando adequadamente as 

resistências de carga previamente mencionadas. 
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Figura 36 – Sinal de controle relativo ao resultado da Figura 35. 

 

Na Figura 37, é apresentado o desempenho transitório da tensão de saída frente ao 

degrau de aumento de carga especificado pela norma IEC62040-3 (20% para 100%). 

  

 
Figura 37 – Resultado de simulação do sistema em malha fechada com degrau de carga linear de 20% para 100% 
da potência nominal: tensão de saída (vC) e corrente de carga (io), multiplicada por fator de escala. 

 

Percebe-se o rápido transitório do sistema que, após aproximadamente dois ciclos da 

frequência 60 Hz, retorna ao seu comportamento de regime permanente. Um maior 

detalhamento do transitório é mostrado na Figura 38. 

Assim como no degrau de incremento de carga, é realizado um ensaio de decremento 

de 100% para 20% de carga linear nominal, dado na Figura 39. 

Em aproximadamente dois ciclos após ocorrer o degrau de carga, a tensão de saída 

retoma seu comportamento de regime permanente. Um maior detalhamento do transitório é 

mostrado na Figura 40. 
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Figura 38 – Detalhe do transitório mostrado na Figura 37. 

 

 
Figura 39 – Resultado de simulação do sistema em malha fechada com degrau de carga linear de 100% para 20% 
da potência nominal: tensão de saída (vC) e corrente de carga (io), multiplicada por fator de escala. 
 

 
Figura 40 – Detalhe do transitório mostrado na Figura 39. 
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Um teste mais rigoroso de desempenho é feito com a carga não linear, pois esta 

demanda corrente com harmônicas, que tendem a distorcer a forma de onda da tensão de saída 

da UPS. 
 

 

4.3.1.2 Resultados de simulação com carga não linear 

 

Com a carga não linear de referência conectada à saída da UPS foram realizados testes 

de desempenho. A Figura 41 apresenta a forma de onda da tensão e da corrente de saída do 

sistema em malha fechada, com a carga não linear de referência especificada de acordo com a 

norma IEC62040-3. 

 

 
Figura 41 – Resultado de simulação do sistema em malha fechada com carga não linear especificada de acordo 
com a norma IEC62040-3: tensão de saída (vC) e corrente de carga (io), multiplicada por fator de escala. 

 

Analisando visualmente a Figura 41, percebe-se uma forma de onda de tensão de saída 

com boa qualidade, indicando boa característica de rejeição das harmônicas presentes na 

corrente de carga. Isso se confirma pela baixa THD, que é de 0,96%, bem abaixo do limite 

máximo estabelecido pela norma IEC62040-3. 

A capacidade de rastreamento de referência é comprovada pela análise da Figura 42, 

que apresenta o sinal de erro em regime permanente, que, em módulo, não supera 1,6% do 

valor de pico da senoide de referência. 

O sinal de controle que sintetiza a tensão de saída da Figura 41 é apresentado na 

Figura 43. Nota-se um sinal de controle suave, sem variações abruptas, o que indica a fácil 

implementação do mesmo por meio do inversor PWM.  
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Figura 42 – Resultado de simulação: sinal de erro em regime permanente com carga não linear especificada de 
acordo com a norma IEC62040-3. 

 

 
Figura 43 – Sinal de controle relativo ao resultado da Figura 41. 

Para a validação do desempenho da UPS de acordo com a norma IEC62040-3, 

também deve ser analisada a resposta transitória do sistema frente a variações de carga não 

linear. Como descrito anteriormente, este teste é realizado com a utilização de dois 

retificadores não controlados, sendo que um representará 25% da potência aparente da UPS e  

o outro, 75%. Os testes especificados pela norma são relativos ao incremento de 25% para 

100% da carga e ao decremento de 100% para 25%, e serão realizados aqui pela combinação 

apropriada dos retificadores não controlados acima mencionados. Fazendo o uso das equações 

(4-2) a (4-5) e dos limites mostrados na Tabela 2, são obtidos os valores dos componentes da 

carga não linear. Em função da disponibilidade de componentes para implementação prática, 

os valores utilizados são os da Tabela 5.  
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Tabela 5 – Cargas não lineares especificadas de acordo com a norma IEC62040-3 para ensaio de resposta 
transitória. 

Potência Valor dos componentes 

25% da potência aparente da UPS 
RNL = 270 Ω 
CNL = 610 µF 

RS = 4,6 Ω 

75% da potência aparente da UPS 
RNL = 80 Ω 

CNL = 2350 µF 
RS = 1,6 Ω 

 

A Figura 44 apresenta o resultado de simulação do sistema em malha fechada frente à 

variação de 25% para 100% da potência aparente, conforme descrito na norma IEC62040-3, 

evidenciando a recuperação da forma de onda da tensão de saída, detalhada na Figura 45. 

 

 
Figura 44 – Resultados de simulação do sistema em malha fechada com degrau de carga não linear de 25% para 
100% da potência aparente, especificado de acordo com a norma IEC62040-3: tensão de saída (vC) e corrente de 
carga (io), multiplicada por fator de escala. 
 

 
Figura 45 – Detalhe do transitório mostrado na Figura 44. 
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A recuperação da tensão de saída do sistema frente à variação de 100% para 25% é 

mostrada na Figura 46, com detalhes do transitório vistos na Figura 47. 

 

 
Figura 46 – Resultados de simulação do sistema em malha fechada com degrau de carga não linear de 100% para 
25% da potência aparente, especificado de acordo com a norma IEC62040-3: tensão de saída (vC) e corrente de 
carga (io), multiplicada por fator de escala. 
 

 
Figura 47 – Detalhe do transitório mostrado na Figura 46. 

 

Para a avaliação do desempenho dinâmico da tensão de saída da UPS em malha 

fechada, os resultados relativos à Figura 44 e à Figura 46 são mostrados na Figura 48, na 

forma determinada pela norma IEC62040-3.  

Ainda que as respostas aos degraus de carga não linear sejam mais lentas que as 

correspondentes respostas aos degraus de cargas linear, a UPS em malha fechada atinge a 

classificação mais rígida da norma IEC62040-3 para resposta transitória, de acordo com os 

resultados de simulação. Esse resultado se confirma na prática conforme será visto a seguir.  
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Figura 48 – Resultado de simulação do desempenho dinâmico da tensão de saída do retificador não controlado 
para degrau de carga não linear de 100% para 25% (a) e de 25% para 100% (b) para o sistema em malha 
fechada. 
 

4.3.2 Resultados experimentais 

 

Os resultados de simulação indicam a viabilidade do controlador. Mesmo assim, a 

validação experimental do sistema de controle é fundamental, uma vez que na prática o 

sistema está sujeito a incertezas paramétricas e a dinâmicas não modeladas, que podem trazer 

prejuízo ao desempenho do sistema.  

O protótipo utilizado para a obtenção dos resultados experimentais é detalhado a 

seguir. 

Para o inversor da Figura 33, foi utilizado um módulo fabricado pela empresa 

Semikron, com IGBTs (Insulated Gate Bipolar Transistor) modelo SKM 75GB, com limites 

de 75A de condução e de 1200V de tensão entre coletor e emissor. Os drivers utilizados são 

do modelo SKHI 22, soldados em uma placa de circuito impresso modelo SKPC 2122. 

A fonte utilizada para gerar o barramento CC é fabricada pela empresa Tectrol, 

modelo TCA 300-10BR1A, podendo fornecer até 10A e gerar um barramento CC de até 300V 

estabilizado. A saída da fonte é ligada diretamente no módulo Semikron, que possui dois 

capacitores de 4700µF para estabilizar o nível da tensão de entrada. 

A aquisição de sinais de tensão foi realizada por meio do circuito apresentado na 

Figura 49, chamado de circuito para medição da tensão de saída. Este circuito permite realizar  
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Figura 49 – Circuito para medição da tensão de saída (vC). 

 

a medição de uma tensão máxima de 400 V de pico, utilizando um transformador de relação 

10:1, com relação de transformação de 440:44. Após o transformador abaixar o nível da 

tensão, um divisor resistivo é utilizado para limitar a tensão em 12 V de pico. O amplificador 

operacional OPA4227 faz a transformação do sinal de tensão em um sinal de corrente, para a 

transmissão até o circuito de condicionamento de sinais, apresentado na Figura 50.  

 

 
Figura 50 – Circuito para condicionamento de sinais. 

 

O sinal de saída em corrente do circuito de medição de tensão é novamente 

transformado em um sinal de tensão por um resistor, utilizado como sensor, na entrada do 

circuito da Figura 50, chamado aqui de circuito para condicionamento de sinais. As tensões de 

alimentação (+15 V, -15 V e +3V) são fornecidas por uma placa externa, na qual se encontra 

o DSP que será utilizado para controle, além do sinal de offset. Esse sinal é necessário em 

função de os canais de conversão analógico-digital (A/D) do DSP admitirem somente sinais 

positivos de 0 V a +3 V. O diodo 1N4148 tem a função de proteger o amplificador 

operacional LM6132, que por sua vez protege o canal de conversão A/D do DSP. 

A aquisição de corrente é realizada por meio de um transdutor de efeito Hall LA55-P, 

fabricado pela empresa LEM, que fornece uma corrente proporcional à corrente que circula 

através de seu encapsulamento. A corrente de saída do transdutor de corrente passa pelo 
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mesmo processo de medição descrito anteriormente para a tensão, e então é enviada para o 

conversor A/D do DSP. 

O modelo do DSP utilizado é o TMS320F2812 [100], de 32 bits, com arquitetura de 

ponto fixo, fabricado pela empresa Texas Instruments. Esse processador é alimentado com 

uma tensão de 3,3 V, sendo esse o nível máximo de tensão aceito pelas entradas e saídas do 

processador. Além disso, possui alta capacidade de processamento, operando em uma 

frequência máxima de 150 MHz. Também possui 16 canais de 12 bits para conversão A/D e 

16 canais capazes de gerar sinais PWM de 16 bits.   

As especificações do filtro de saída e das cargas utilizadas já foram feitas na Tabela 4 

e na subseção 4.3.1. 

O controle utilizado nas simulações anteriores é implementado no DSP, utilizando o 

formato de dados Q22, levando aos resultados experimentais mostrados a seguir. 
 

4.3.2.1 Resultados experimentais com carga linear 

 

A Figura 51 apresenta o resultado experimental do sistema em malha fechada com 

carga linear nominal. Percebe-se primeiramente a clara correspondência dos resultados da 

Figura 51 com os resultados de simulação apresentado na Figura 35.  

 

 
Figura 51 – Resultado experimental do sistema em malha fechada com carga linear nominal: tensão de saída (vC) 
e corrente de carga (io). Escala de tensão: 50 V/div. Escala de corrente: 5 A/div. Escala de tempo: 2 ms/div. 
 

A boa qualidade da forma de onda da tensão de saída da Figura 51 é comprovada pelo 

valor de sua THD, que é de 0,7%, bem abaixo do limite de 8% estabelecido pela norma 

IEC62040-3. Ainda, como mencionado anteriormente, esta norma impõe limites individuais 
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para cada componente harmônica. Na Figura 52 é apresentada a comparação entre os valores 

das componentes harmônicas da forma de onda da tensão da Figura 51 com os limites 

máximos de cada harmônica dados pela norma. Percebe-se que todas as componentes 

harmônicas da tensão de saída atendem à norma. 
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Figura 52 – Comparação das harmônicas da forma de onda da tensão vC da Figura 51 (barras da direita) com o 
valor máximo de cada componente harmônica, especificado pela norma IEC62040-3 (barras da esquerda). 
 

Também foram realizados os testes de desempenho transitório, como estabelecido na 

norma IEC62040-3. A Figura 53 apresenta o comportamento da tensão de saída frente ao 

incremento de carga linear, de 20% para 100% da potência nominal. Há uma rápida 

recuperação da tensão de saída, retomando o regime permanente em pouco mais de um ciclo. 

 

 
Figura 53 – Resultado experimental do sistema em malha fechada com degrau de carga linear de 20% para 100% 
da potência nominal: tensão de saída (vC) e corrente de carga (io). Escala de tensão: 50 V/div. Escala de corrente: 
5 A/div. Escala de tempo: 50 ms/div. 



88 

  

A rápida resposta do sistema frente a variações de carga linear se confirma no ensaio 

de decremento de carga, que ocorre quando a UPS está operando em regime permanente com 

100% da potência de saída, e passa a operar com 20% dessa potência. Os resultados para esse 

caso são apresentados na Figura 54. 

Como no caso de simulação, testes mais rigorosos são realizados na prática com 

cargas não lineares. 

 

 
Figura 54 – Resultado experimental do sistema em malha fechada com degrau de carga linear de 100% para 20% 
potência da nominal: tensão de saída (vC) e corrente de carga (io). Escala de tensão: 50 V/div. Escala de corrente: 
5 A/div. Escala de tempo: 50 ms/div. 

 

4.3.2.2 Resultados experimentais com carga não linear 
 

Primeiramente, na Figura 55, é apresentado o comportamento da tensão e da corrente 

de saída em regime permanente, para o sistema em malha fechada operando com a carga não 

linear de referência dada na Tabela 4. Visualmente, nota-se uma boa correspondência com os 

resultados de simulação da Figura 41. A qualidade da forma de onda da tensão de saída é 

medida pela baixa THD, que é de 1,16%. Esse valor é levemente superior àquele da 

simulação, devido a não idealidades existentes na prática, não levadas em conta na simulação.  

A Figura 56 mostra a comparação das componentes harmônicas da tensão de saída da 

Figura 55 com os limites da norma IEC62040-3, confirmando que o sistema em malha 

fechada também atende à norma. 

 



89 

  

 
Figura 55 – Resultado experimental do sistema em malha fechada com carga não linear especificada de acordo 
com a norma IEC62040-3: tensão de saída (vC) e corrente de carga (io). Escala de tensão: 50 V/div. Escala de 
corrente: 10 A/div. Escala de tempo: 2 ms/div. 
 

Para comprovar o bom rastreamento de referência, foi feita a aquisição dos pontos da 

tensão de saída e do sinal de referência gerados internamente no DSP e gerado o sinal de erro 

mostrado na Figura 57. 
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Figura 56 – Comparação das harmônicas da forma de onda vC da Figura 55 (barras da direita) com o valor 
máximo de cada componente harmônica especificado pela norma IEC62040-3 (barras da esquerda). 

 

Ensaios experimentais para verificação do desempenho transitório do sistema em 

malha fechada com degraus de carga não linear foram feitos da mesma forma como 

anteriormente descritos na simulação.  

A Figura 58 apresenta o resultado experimental para o incremento de 25% a 100% da 

potência aparente e a Figura 59 mostra o resultado experimental para a redução de 100% para 

25% da potência aparente da carga. 
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Figura 57 – Resultado experimental do sinal de erro em regime permanente com carga não linear especificada de 
acordo com a norma IEC62040-3. O tempo de cada amostra corresponde a 1/20160 s. 

 

 
Figura 58 – Resultado experimental do sistema em malha fechada com degrau de carga não linear de 25% para 
100% da potência aparente especificada de acordo com a norma IEC62040-3: tensão de saída (vC) e corrente de 
carga (io). Escala de tensão: 50 V/div. Escala de corrente: 10 A/div. Escala de tempo: 50 ms/div. 

 

O teste de incremento de carga não linear é o mais rigoroso, pois o capacitor da carga 

correspondente aos 75% da potência aparente está inicialmente descarregado, o que ocasiona 

um grande pico de corrente quando é conectado à saída da UPS, causando a distorção na 

forma de onda da tensão de saída. 

Para uma avaliação de desempenho dinâmico da UPS em malha fechada com respeito 

aos degraus de carga, os resultados relativos à Figura 58 e à Figura 59 são mostrados na 

Figura 60, na forma determinada pela norma. 
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Figura 59 – Resultado experimental do sistema em malha fechada com degrau de carga não linear de 100% para 
25% da potência aparente especificada de acordo com a norma IEC62040-3: tensão de saída (vC) e corrente de 
carga (io). Escala de tensão: 50 V/div. Escala de corrente: 10 A/div. Escala de tempo: 50 ms/div. 

 

 

 
Figura 60 – Resultado experimental do desempenho dinâmico da tensão de saída do retificador não controlado 
para degrau de carga não linear de 100% para 25% (a) e de 25% para 100% (b) para o sistema em malha 
fechada. 

 

Claramente, a UPS com o controlador projetado pelo método proposto e 

implementado na prática atende à classificação mais rigorosa da norma IEC62040-3. 
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4.4 Sumário 
 

Este capítulo fornece inicialmente os testes para UPSs descritos pela norma 

IEC62040-3, com respeito à resposta transitória e permanente. A seguir, é proposto um 

procedimento de projeto de controladores ótimos do tipo DLQR aplicados a UPSs utilizando 

um DSP de ponto fixo para controle. Este procedimento é extensível a qualquer lei de 

controle por realimentação de estados e também pode ser estendido a qualquer processador 

digital de ponto fixo. Os resultados de simulação e os resultados experimentais obtidos estão 

completamente de acordo com os limites da norma IEC62040-3. Além disso, apresentam boa 

correspondência entre si, confirmando o sucesso na validação experimental da técnica.   
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5 ANÁLISE DE ROBUSTEZ USANDO 

DESIGUALDADES MATRICIAIS 

LINEARES 
 

Este capítulo apresenta desigualdades matriciais lineares (LMIs – Linear Matrix 

Inequalities) aplicadas aos testes de estabilidade e de cômputo da norma ℋ∞ para os casos 

contínuo e discreto no tempo, para sistemas com modelos lineares. Na sequência, é feita a 

aplicação destes conceitos ao sistema UPS em malha fechada dado no Capítulo 4, levando a 

conclusões sobre estabilidade e desempenho robusto.  

  

5.1 Desigualdades matriciais lineares 
 

A forma geral de uma LMI é dada por 

0)(
1

0  


m

i
ii FFF   (5-1) 

em que m  é a variável, nnT
ii FF x , mi ,,0  , são matrizes simétricas 

conhecidas. O símbolo de desigualdade em (5-1) significa que F() é definida positiva, 

portanto, todos os autovalores de F() são positivos. 

Muitos problemas de análise de estabilidade e de projeto de controladores podem ser 

formulados como problemas de factibilidade de LMIs ou problemas de otimização cujas 

restrições são LMIs. Descrever um problema na forma de LMIs equivale a resolvê-lo, pois 

existem algoritmos eficientes para sua solução, que produzem convergência global em tempo 

polinomial para a solução do problema, sempre que esta existir [11], [80]. 

Embora a forma (5-1) seja geral para LMIs, é mais comum encontrá-las expressas na 

forma de desigualdades lineares cujas variáveis são matrizes. Como exemplo disso, tem-se 

que a positividade da matriz 2x2 TXX  é mais frequentemente descrita por  

0X  (5-2) 

do que por 
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X  
(5-3) 

Embora as LMIs já fossem conhecidas desde os estudos de Lyapunov, do final do 

século XIX, levando à consagrada desigualdade ATP + PA < 0, para a qual se busca uma 

matriz P que certifique a estabilidade de sistemas lineares com matriz dinâmica A, elas só se 

tornaram um paradigma na solução de problemas de análise e síntese de sistemas de controle 

um século mais tarde, com o advento de eficientes algoritmos para sua solução [11], [80], 

[101]. 

Uma das principais ferramentas utilizadas em LMIs é o complemento de Schur, que 

possibilita transformar uma desigualdade convexa (não linear) em uma LMI [11]. O princípio 

básico do complemento de Schur é que uma desigualdade dada por  

0
)()(
)()(












RS
SQ

T  (5-4) 

sendo Q() = Q()T, R() = R()T, e S() dependentes de forma afim de , é equivalente a  

 
0)()()()(

,0)(
1 


 TSRSQ

R



 (5-5) 

Na sequência, serão apresentadas LMIs para análise de estabilidade e cômputo da 

norma ℋ∞, para sistemas contínuos e para sistemas discretos.  

 

5.2 Sistemas contínuos no tempo 

5.2.1 Estabilidade 
 

A estabilidade assintótica do sistema  

)()( tAxtx   (5-6) 

com nnA x  é completamente caracterizada pela existência de uma matriz nnP x  que 

resolve as LMIs 

0
0




PAPA
PP

T

T

 (5-7) 

De fato, este resultado vem do Teorema de Lyapunov [8], que afirma que todos os autovalores 

de A têm parte real negativa se, e somente se, para qualquer matriz simétrica definida positiva 

N a equação de Lyapunov 
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NMAMAT   (5-8) 

tiver uma única solução simétrica M e M for definida positiva. 

Note que a existência de solução para (5-7) fornece uma matriz P para a função de 

Lyapunov quadrática  

0,0)()())((  xtxPtxtxv T  (5-9) 

com 

0)()()())((

)()()()()()())((





txPAPAtxtxv
txPtxtxPtxtxPtxtxv

TT

TTT




 (5-10) 

É interessante observar que a função de Lyapunov quadrática acima é conveniente 

para análise da estabilidade no caso de sistemas variantes no tempo dados por 

)()()( txtAtx   (5-11) 

em que a matriz A(t) pode ter elementos variando arbitrariamente rápido no tempo. No caso 

de os elementos de A(t) serem limitados, esta matriz pode ser representada por um politopo, 

conforme descrito no Capítulo 2 e o teste de (5-7) nos vértices do politopo é suficiente para a 

estabilidade do sistema no caso arbitrariamente variante no tempo. 
 

5.2.2 Norma ℋ∞ 
 

Considere o sistema linear, contínuo e invariante no tempo dado por 

)()()(
)()()(
tDwtCxty
tBwtAxtx




 (5-12) 

sendo mtw )(  um distúrbio e pty )(  a saída do sistema. 

Dada a representação no domínio da frequência 

DBAsICsH  1)()(  (5-13) 

no caso SISO – (Single Input Single Output), a norma ℋ∞ é definida como o maior valor 

absoluto de H(jω) para todos os valores de frequência, ou seja, o pico do gráfico de 

magnitude do diagrama de Bode. 

Se considerado o sistema no domínio do tempo, dado pela equação (5-12), a norma 

ℋ∞ será a razão resultante das normas dos sinais de saída e de entrada, e será dado por 

2

2

0 )(
)(

sup
tw
ty

H
w


  (5-14) 

Uma maneira de determinar o valor da norma ℋ∞ é buscar um limitante superior  

para a expressão 
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 2

2

0 )(
)(

sup
tw
ty

w
 (5-15) 

Para um sistema estável, a norma ℋ∞ pode ser caracterizada por meio da função de 

Lyapunov quadrática, impondo-se [11] 

0)()()()()( 2  twtwtytytv TT   (5-16) 

Aplicando a função de Lyapunov em (5-16) tem-se que 

0)()()()()()( 2  twtwtytytxPxPxtx TTT   (5-17) 

Além disso, é possível substituir em (5-17) as equações que descrevem o sistema, o 

que leva a 

0)()())()(())()((
))()(()()())()((

2 



twtwtDwtCxDtwCtx
tBwtAxPtxtPxBtwAtx

TTTTT

TTTTT


 (5-18) 

Escrevendo a desigualdade de (5-18) em forma matricial, tem-se 
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 (5-19) 

Este resultado é conhecido na literatura como Bounded Real Lemma [11], significando 

que A é assintoticamente estável e 


H  se, e somente se, existir uma matriz simétrica 

definida positiva nnP x  tal que  

02 











DDICDPB
DCPBCCPAPA
TTT

TTT


 (5-20) 

em que nnA x , pnB x , nmC x  e pmD x   são conhecidos do modelo do sistema. 

O problema de cômputo da norma ℋ∞ pode ser resolvido como o problema de 

otimização: 

0

0
.
min*
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 (5-21) 

Nesse caso, se (5-21) tiver solução, então o sistema é assintoticamente estável e a 

norma ℋ∞ será dada por 

 *   (5-22) 
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Esta é uma forma prática de calcular a norma ℋ∞, uma vez que problemas de 

otimização convexa com restrições do tipo LMI, como (5-21), têm sua solução ótima global 

obtida em tempo polinomial por algoritmos especializados. 

Se a LMI de (5-21) tiver solução, então é válida a equivalência dada por 

00
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 (5-23) 

Para comprovar essa equivalência, a desigualdade de (5-20) deve ser escrita como 

  0




















DCI
D
C

IPB
PBPAPA

T

T

T

T


 (5-24) 

Aplicando o complemento de Schur, dado em (5-4) e (5-5), tem-se que 
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  (5-25) 

Se existir solução para a o problema de (5-25), então pode-se escrever que 
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 (5-26) 

que resulta em 
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 (5-27) 

Fazendo PP ~2  ,  2 , a norma ℋ∞ pode também ser calculada por meio do 

problema de otimização convexa baseado em LMIs [11]: 
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~~~
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min*
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 (5-28) 

Se esse problema tem solução, então P~  é a matriz de Lyapunov que garante a estabilidade do 

sistema com uma norma ℋ∞ igual a * . 
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Na sequência, os resultados para o caso discreto são apresentados. 

 

5.3 Sistemas discretos no tempo 
 

5.3.1 Estabilidade 
 

Considere o sistema  

)()1( kxAkx d  (5-29) 

em que nn
dA x . A estabilidade do sistema (5-29) pode ser completamente caracterizada 

pela existência de uma matriz nnP x  que resolve as LMIs 

0

0





PPAA
PP

d
T
d

T

 (5-30) 

Esse resultado vem do Teorema de Lyapunov para sistemas discretos [8], que afirma 

que todos os autovalores de Ad têm magnitude menor do que 1 se, e somente se, para qualquer 

matriz definida positiva N, a equação de Lyapunov 

NMAAM d
T
d   (5-31) 

tiver uma única solução simétrica M e M for definida positiva. 

Note que a existência de solução para (5-30) fornece uma matriz P para a função de 

Lyapunov quadrática 

 0,0)()())((  xkxPkxkxv T  (5-32) 

com 

0)()()(

)()()1()1())(())1((





kxPPAAkxv
kPxkxkPxkxkxvkxvv

d
T
d

T

TT

 (5-33) 

Assim, para determinar se o sistema de (5-29) é estável, basta determinar P que 

satisfaça as desigualdades de (5-30). 
 

5.3.2 Norma ℋ∞ 
 

Considere o sistema discreto dado por 

)()()(
)()()1(

kwDkxCky
kwBkxAkx

dd

dd




 (5-34) 
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em que mtw )(  é um distúrbio e pty )(  é a saída do sistema, sendo que a matriz de 

transferência de w para y é dada por 

ddddd DBAzICzH  1)()(  (5-35) 

Como no caso de sistemas contínuos no tempo, a norma ℋ∞ é dada por 

2

2

0 )(
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d



  (5-36) 

Portanto, para determinar o valor da norma ℋ∞, basta buscar um limitante superior  

tal que 


 2

2

0 )(
)(

sup
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ky

w
 (5-37) 

Para um sistema estável, a norma ℋ∞ pode ser caracterizada por meio da função de 

Lyapunov quadrática, impondo-se [11] 

0)()()()())(())1(( 2  kwkwkykykxvkxv TT   (5-38) 

 Aplicando a função de Lyapunov discreta (5-32) em (5-38), tem-se que  

0)()()()()()()1()1( 2  kwkwkykykPxkxkPxkx TTTT   (5-39) 

Substituindo as equações que descrevem o sistema dado em (5-34), em (5-39) tem-se 
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 (5-40) 

que pode ser reescrita como 

0
)(
)(

)(
)(

2 



























kw
kx

IDDPBBCDPAB
DCPBACCPPAA

kw
kx

d
T
dd

T
dd

T
dd

T
d

d
T
dd

T
dd

T
dd

T
d

T


 (5-41) 

Este resultado é conhecido na literatura como Bounded Real Lemma para sistemas 

discretos [11], significando que Ad é assintoticamente estável e 
dH  se, e somente se, 

existir uma matriz simétrica definida positiva nnP x  tal que  

02 











IDDPBBCDPAB
DCPBACCPPAA

d
T
dd

T
dd

T
dd

T
d

d
T
dd

T
dd

T
dd

T
d


 (5-42) 

em que nn
dA x , pn

dB x , nm
dC x  e pm

dD x  são conhecidos do modelo do 

sistema. 

Portanto, assim como anteriormente (caso contínuo), a norma ℋ∞ pode ser calculada 

por meio de um problema de otimização convexa, dado por: 
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 (5-43) 

Se o problema dado em (5-43) tiver solução, então a norma ℋ∞ do sistema discreto 

será dada por *  . 

Ainda, se a LMI de (5-43) tiver solução, então a seguinte equivalência é válida 
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 (5-44) 

Para mostrar a equivalência dada em (5-44), a LMI de (5-43) deve ser escrita como 
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Aplicando o complemento de Schur, tem-se que 
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De (5-46) pode-se escrever 
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que, novamente por complemento de Schur, pode ser reescrita como 
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Rearranjando os vetores de forma adequada, (troca-se linha e coluna 2 com 3 e depois 

2 com 4), tem-se que 
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Se existir solução para a o problema de (5-49), então pode-se escrever que 
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 (5-50) 

que resulta em 

0

0
)(0

0)()()(
0)()(

2

2

222

22





























IDC
DIPB

BPPAP
CPAP

dd

T
d

T
d

dd

T
d

T
d







 (5-51) 

Desse modo, fazendo PP ~2  ,  2 , a norma ℋ∞ pode também ser calculada por 

meio do problema de otimização convexa baseado em LMIs [102]: 
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 (5-52) 

Se tal problema tiver solução, então P~  é a matriz de Lyapunov que garante a estabilidade do 

sistema discreto, com uma norma ℋ∞ igual a * . 

 

5.4 Aplicação à UPS 
 

As condições de análise de estabilidade e de cômputo de norma ℋ∞ mostradas 

anteriormente podem ser aplicadas à UPS controlada pela lei de controle por realimentação de 

estados descrita no Capítulo 4. Esse sistema tem um modelo no espaço de estados compatível 

com as condições dadas na Seção 5.3. Em especial, o cômputo da norma ℋ∞ é importante 
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para estabelecer limites de desempenho do sistema controlado, conforme será visto na 

sequência para a análise sem incertezas paramétricas e com incertezas paramétricas. 

 

5.4.1 Caso sem incertezas paramétricas 
 

Considere o sistema aumentado, representando a planta e o CBPMI, dado em (4-21) e 

(4-22), com os ganhos de realimentação apresentados em (4-29). Considere também o 

distúrbio io (corrente de saída) e a variável de saída vC (tensão de saída). Assim, o sistema em 

malha fechada é dado por 
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 (5-53) 

com  

)( 1KHGGcl   (5-54) 

e 

]001[ dC  (5-55) 

A norma ℋ∞ do sistema com o controlador validado no Capítulo 4 é calculada pelo 

problema de otimização convexa abaixo 
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 (5-56) 

O resultado do problema (5-56), utilizando o LMI Control Toolbox do Matlab, é  

9090,10  (5-57) 

Pela interpretação da norma ℋ∞ para sistemas SISO, o valor 10,9090 é igual ao valor 

de pico da magnitude da resposta em frequência do sistema em malha fechada. Isso pode ser 

comprovado pela resposta em frequência do sistema em malha fechada, dada na Figura 61, 

considerando a corrente io como variável de entrada e a tensão vC como variável de saída. De 

acordo com essa figura, o valor de pico ocorre em aproximadamente 1320 Hz, com magnitude 

de 20,751 dB, o que em valor absoluto, equivale ao valor da norma ℋ dado em (5-57). É 

importante observar que, como a magnitude ilustrada na Figura 61 se refere à magnitude da 
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impedância de saída, o valor da norma ℋ∞ é o valor máximo da impedância da UPS em malha 

fechada, dado por 10,9090 Ω. 

Na Figura 61 também notam-se baixos ganhos nas frequências do CBPMI, ou seja, o 

sistema rejeita com boa qualidade distúrbios de corrente de carga nessas frequências ou, dito 

de outra forma, a UPS em malha fechada possui baixas impedâncias de saída nas frequências 

das harmônicas da corrente da carga não linear, levando à tensão de saída com baixa THD 

observada no Capítulo 4. 

 

 
Figura 61 – Resposta em frequência do sistema em malha fechada da entrada io para a saída vC. 

 

Além disso, da existência de solução para (5-56), tem-se que 

0~~
~~










PGP
PGP

cl

T
cl  (5-58) 

o que, por complemento de Schur, equivale a  

0~~  PGPG cl
T
cl  (5-59) 

Portanto, a existência de solução para o problema da norma ℋ∞ assegura a estabilidade do 

sistema em malha fechada. 

De fato, analisando os autovalores do sistema em malha fechada, apresentados na 

Figura 62, nota-se que todos estão localizados dentro do círculo de raio unitário. Nota-se um 

autovalor na origem, associado ao atraso de uma amostra na implementação digital do sinal de 

controle. É importante mencionar aqui que a inclusão desse atraso no modelo é relevante para 

o projeto adequado do controlador. Por exemplo, projetando o controlador sem levar em conta 

o estado referente ao atraso e utilizando os mesmos pesos para os demais estados nas matrizes 
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de ponderação dadas em (4-28), obtém-se um conjunto de ganhos para o controlador que, 

implementado para o sistema com atraso, levaria à instabilidade em malha fechada, o que 

mostra a importância da inclusão dessa dinâmica no modelo do sistema. 

 

 
Figura 62 – Autovalores do sistema em malha fechada. 

 

Na Figura 63 é detalhada a região em que se encontram os autovalores referentes ao 

CBPMI em malha fechada, onde nota-se que nenhum deles está fora do círculo de raio 

unitário. 

 

 
Figura 63 – Autovalores do CBPMI em malha fechada. 

 

Assim, os métodos clássicos de análise de sistemas (resposta em frequência e lugar 

das raízes) corroboram a análise por meio de LMIs, para o caso do sistema sem incertezas. Na 

sequência, esta ferramenta será também utilizada para a análise do desempenho robusto do 
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sistema em malha fechada. Nessa situação, os métodos clássicos são limitados, pois exigiriam 

discretização do espaço de parâmetros incertos, a rigor, em infinitos pontos, para afirmar 

sobre estabilidade e robustez no caso de parâmetros incertos invariantes no tempo, e não se 

aplicariam ao caso de parâmetros incertos variantes no tempo.  
 

5.4.2 Caso com incertezas paramétricas 

 
Sabe-se que, na prática, os valores dos parâmetros do filtro de saída da UPS nem 

sempre são perfeitamente conhecidos, e que podem variar no tempo. Portanto, é interessante 

realizar a análise de desempenho por LMIs para o caso do sistema com incertezas 

paramétricas. Para tanto, basta testar as LMIs de (5-56) para os vértices de um politopo 

obtidos avaliando as matrizes Gcl, H2 e Cd, para todas as combinações de máximos e mínimos 

dos parâmetros incertos.   

Primeiramente, considere a capacitância do filtro de saída da UPS como um parâmetro 

incerto, assumindo valores em intervalos em torno do valor nominal de 20 µF. Por exemplo, 

para o parâmetro Cf assumindo qualquer valor no intervalo de 20 µF ±1%, ou seja, Cf  entre 

19,8 µF e 20,2 µF, o problema de otimização convexa (5-56) fornece como solução um custo 

garantido ℋ∞ dado por γ = 11,0635. Por custo garantido, entende-se um limitante superior 

para a norma ℋ∞ do sistema com incertezas. Seguindo a mesma ideia, a Tabela 6 mostra os 

custos garantidos ℋ∞ do sistema em malha fechada para incertezas paramétricas de até 20% 

no parâmetro Cf. 

 
Tabela 6 – Custo garantido ℋ considerando incerteza em Cf. 

Incerteza (%) Custo garantido ℋ Incerteza (%) Custo garantido ℋ 
–1 a +1 11,0635 –11 a +11 12,9435 
–2 a +2 11,2230 –12 a +12 13,1727 
–3 a +3 11,3881 –13 a +13 13,4117 
–4 a +4 11,5590 –14 a +14 13,6599 
–5 a +5 11,7359 –15 a +15 13,9188 
–6 a +6 11,9195 –16 a +16 14,1886 
–7 a +7 12,1092 –17 a +17 14,4707 
–8 a +8 12,3062 –18 a +18 14,7648 
–9 a +9 12,5107 –19 a +19 15,0722 

–10 a +10 12,7229 –20 a +20 15,3942 
 

A Figura 64 mostra a evolução do custo garantido ℋ, para os casos de incerteza 

percentuais mostrados na Tabela 6. Percebe-se pela Figura 64 que, à medida que a incerteza 
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percentual no parâmetro Cf  aumenta, o aumento no custo garantido ℋ torna-se mais 

significativo. 

 

 
Figura 64 – Evolução do custo garantido ℋ considerando incerteza em Cf. 

 
Para validar a análise do custo garantido ℋ, a Figura 65 apresenta as respostas em 

frequência do sistema em malha fechada para valores de Cf no intervalo de 20 µF ±20%. Para 

essa análise, Cf é assumido incerto e invariante no tempo. Nota-se que o valor mais elevado 

do gráfico de magnitude da resposta em frequência não ultrapassa o valor estabelecido pelo 

custo garantido ℋ, de 15,3942 (ou de 23,7471 dB), o que comprova a análise de desempenho 

robusto realizada por meio de LMIs. 

 

 
Figura 65 – Resposta em frequência do sistema em malha fechada da entrada io para a saída vC, com incerteza de 
±20% em Cf  e custo garantido ℋ. 



107 

  

Note também que, apesar da incerteza paramétrica, o sistema em malha fechada não 

tem sua capacidade de rejeição de distúrbios afetada significativamente, o que indica que os 

autovalores do CBPMI não sofrem grandes variações. De fato, pela análise da Figura 66, 

percebe-se que os autovalores da planta sofrem mudança de posição dentro do círculo de raio 

unitário, mas os autovalores referentes ao CBPMI pouco se deslocam, assim como o 

autovalor referente ao atraso de transporte. As setas indicam o sentido de deslocamento dos 

autovalores à medida que o valor da capacitância aumenta.  

 

 
Figura 66 – Autovalores do sistema em malha fechada coonsiderando incerteza em Cf (20 µF ±20%). 

 

A Figura 66 aponta para a estabilidade robusta do sistema em malha fechada frente a 

incertezas paramétricas em Cf. Essa informação é corroborada pela factibilidade das LMIs em 

(5-56). Entretanto, o procedimento utilizado na análise de autovalores é um procedimento de 

discretização exaustiva do espaço paramétrico, enquanto (5-56) é um problema de otimização 

convexa cuja solução fornece a matriz de uma função de Lyapunov certificando a estabilidade 

em malha fechada, inclusive para o caso de variações paramétricas em Cf. 

Considere agora a indutância do filtro de saída da UPS como um parâmetro incerto, 

assumindo valores em intervalos em torno do valor nominal de 886 µH. A Tabela 7 mostra os 

custos garantidos ℋ∞ do sistema em malha fechada para incertezas paramétricas de até 20% 

no parâmetro Lf. Note que no intervalo de 886 µH ±20%, o custo garantido ℋ∞ é γ = 15,7606. 

Isso significa que este será o limitante superior da norma ℋ∞ do sistema para valores de Lf 

dentro da faixa de incerteza considerada.  
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Tabela 7 – Custo garantido ℋ considerando incerteza em Lf. 

Variação (%) Custo garantido ℋ Variação (%) Custo garantido ℋ 
–1 a +1 11,0896 –11 a +11 13,1757 
–2 a +2 11,2743 –12 a +12 13,4208 
–3 a +3 11,4635 –13 a +13 13,6749 
–4 a +4 11,6576 –14 a +14 13,9376 
–5 a +5 11,8564 –15 a +15 14,2108 
–6 a +6 12,0606 –16 a +16 14,4949 
–7 a +7 12,2706 –17 a +17 14,7907 
–8 a +8 12,4868 –18 a +18 15,0994 
–9 a +9 12,7092 –19 a +19 15,4220 

–10 a +10 12,9387 –20 a +20 15,7606 
 

Os dados da Tabela 7 podem ser colocados em um gráfico, com o intuito de ilustrar a 

evolução do custo garantido ℋ à medida que a incerteza na indutância aumenta, como 

mostra a Figura 67. 

 

 
Figura 67 – Evolução do custo garantido ℋ considerando incerteza em Lf. 

 

As respostas em frequência do sistema em malha fechada com Lf suposto incerto e 

invariante no tempo, para valores de Lf no intervalo de 886 µF ±20%, são dados na Figura 68, 

comprovando que o custo garantido ℋ 15,7606 (ou 23,9514 dB) é um limitante superior para 

o pico  da magnitude dos diagramas de Bode. 
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Figura 68 – Resposta em frequência do sistema em malha fechada da entrada io para a saída vC com incerteza de 
±20% em Lf  e custo garantido ℋ. 

 

Percebe-se que a incerteza no parâmetro Lf não afeta a capacidade de rejeição de 

distúrbios do sistema em malha fechada. Como pode ser observado na Figura 69, os 

autovalores referentes ao CBPMI em malha fechada não sofrem alterações de posicionamento 

dentro do círculo de raio unitário. 

 

 
Figura 69 – Autovalores do sistema em malha fechada considerando incerteza em Lf  (886 µH ±20%). 

 

Pela Figura 69, percebe-se que os autovalores da planta se deslocam para a borda do 

círculo de raio unitário, sem levar o sistema à instabilidade. A análise de custos garantidos ℋ 

também permite conclusões da estabilidade para o caso de Lf variante no tempo, o que não é 

válido para a análise em autovalores e em frequência apresentada. 
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Na Figura 70, é realizada uma comparação entre os custos garantidos quando é 

considerada incerteza em Lf e incerteza Cf. Percebe-se que, à medida que a faixa de incerteza 

aumenta, o custo garantido ℋ para a indutância aumenta mais do que o para a capacitância, 

ou seja, analisando o custo garantido ℋ, o sistema é mais sensível a incertezas em Lf do que 

em Cf. 

  

 
Figura 70 – Comparação da evolução do custo garantido ℋ para incerteza em Lf ( )  e em Cf ( ). 

 

5.5 Sumário 
 

Neste capítulo foi apresentada uma breve introdução sobre LMIs, descrevendo as 

condições de estabilidade e de cômputo da norma ℋ, no domínio do tempo contínuo e 

discreto. Essas condições são aplicadas à análise do sistema de controle em malha fechada, 

para o caso nominal e para o caso com incertezas nos parâmetros do filtro de saída da planta. 

Para este caso, foi realizado o cômputo do custo garantido, que resulta em um limitante 

superior para a norma ℋ. Os resultados obtidos por meio das LMIs deste capítulo são 

válidos também para o caso de incertezas paramétricas variantes no tempo, permitindo, neste 

caso, conclusões que não são deriváveis diretamente utilizando ferramentas clássicas como 

lugar das raízes e resposta em frequência. 
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6 CONCLUSÃO 
 

Esta dissertação apresentou contribuições ao projeto de controladores e à análise de 

desempenho de UPSs. No que diz respeito ao projeto, foi proposto um procedimento de 

obtenção de um controlador ótimo linear quadrático no espaço de estados que leva em conta 

restrições de implementação em DSPs de ponto fixo e que atende aos limites da norma 

IEC62040-3 para desempenho transitório e de regime permanente. No que diz respeito à 

análise de desempenho, foi proposto o uso das LMIs para cômputo da norma ℋ (para o 

sistema suposto precisamente conhecido) ou para cômputo de um custo garantido ℋ (para o 

sistema com incertezas paramétricas). A análise vale para o caso incerto variante no tempo, 

levando a conclusões sobre robustez na rejeição de distúrbios que não são dadas por 

ferramentas de sistemas invariantes no tempo, como lugar das raízes ou reposta em 

frequência. 

Em termos de modelagem da planta, foi apresentada a modelagem em espaço de 

estados do estágio de saída de UPSs monofásicas com carga resistiva, carga chaveada e carga 

como fonte de corrente, e também foi levado em conta no modelo o atraso na implementação 

do sinal de controle, descrevendo situações comuns na prática. 

Na sequência, o princípio do modelo interno foi apresentado, particularmente para 

rastreamento de referências e rejeição de distúrbios senoidais. Também foi mostrada a 

modelagem da planta e do controlador em um espaço aumentado, de modo a realizar o projeto 

conjunto dos ganhos de realimentação, permitindo projetar facilmente ganhos de CBPMIs 

com grande número de estados. Exemplos de projeto no domínio do tempo contínuo são 

apresentados, apontando que CBPMIs com maior complexidade conduzem a resultados 

melhores em termos de THD de tensão de saída. 

Os principais requisitos de desempenho de UPSs exigidos pela IEC62040-3 foram 

descritos. No Capítulo 4, um procedimento de projeto de controladores ótimos do tipo DLQR, 

especializados para aplicações com CBPMIs como o do Capítulo 3 em processadores de 

ponto fixo, foi proposto e utilizado com sucesso em um exemplo de projeto e implementação 

para um protótipo de UPS, com resultados que atendem à norma IEC62040-3. Esse 

procedimento pode ser estendido ao projeto de outros controladores por realimentação de 

estados 
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Por fim, a análise de estabilidade e robustez do sistema por meio de desigualdades 

matriciais lineares foi realizada. Foi computada a norma ℋ do sistema em malha fechada, 

que define a máxima impedância de saída da UPS. No caso com incertezas paramétricas no 

filtro de saída, foram calculados custos garantidos ℋ, que são limitantes superiores para a 

norma ℋ, mostrando valores de pior caso para a impedância de saída do sistema. A análise 

por meio de LMIs é válida para o caso variante no tempo, e traz novas informações, com 

respeito àquelas obtidas por métodos clássicos, sobre o desempenho robusto do sistema em 

malha fechada, podendo também ser usada para qualquer controlador por realimentação de 

estados. 

Como propostas de trabalhos futuros, podem-se citar: 

 a aplicação do controlador aqui descrito a fontes de potência de corrente alternada. 

O controlador proposto pode seguir referências senoidais nas frequências do 

CBPMI. Portanto, pode ser aplicada a geração de sinais senoidais em várias 

frequências, ou sinais que possuam componentes harmônicas; 

 a extensão do procedimento de projeto e de análise proposto a sistemas trifásicos. 

Nesses sistemas, também seria possível a implementação de técnicas de modulação, 

que não foram abordadas neste trabalho; 

 a aplicação do controlador proposto a filtro ativos de potência monofásicos e 

trifásicos, para os quais o controlador seria utilizado para a rejeição seletiva de 

harmônicas; 

 o projeto de controladores para garantir impedância mínima de saída para a UPS 

em malha fechada, evitando o uso de CBPMIs mais complexos. 
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ANEXO A 
Algoritmo de controle implementado no bloco DLL 

 

#include "LQR_15h.h" 

#include <windows.h> 

#include <math.h> 

 

__declspec(dllexport) void simuser (double t, double delt, double *in,  double *out) 

{ 

static double vacout, iac, barr_cc=1.4117647058;   

static double fa=20160, Ta = 1/fa, pi=3.14159265359; 

static double erro, uk, uk_1, ref, i=0; 

static double p11, p22, p1=0, p2=0; 

static double t11, t22, t1=0, t2=0; 

static double y11, y22, y1=0, y2=0; 

static double s11, s22, s1=0, s2=0; 

static double n11, n22, n1=0, n2=0; 

static double o11, o22, o1=0, o2=0; 

static double z11, z22, z1=0, z2=0; 

static double q11, q22, q1=0, q2=0; 

 

double K1 = -0.07878038718718; 

double K2 = -7.13972406622515; 

double K3 = -0.38980569911551; 

double K4 = -0.16716822941724; 

double K5 = 1.60932054508406; 

double K6 = -0.02521710512785; 

double K7 = 0.11212723122203; 

double K8 = -0.16455422912063; 

double K9 = 0.10518777369970; 

double K10 = -0.33905463534500; 

double K11 = 0.09584467514281; 



123 

  

double K12 = -0.53703680176227; 

double K13 = 0.08591985603772; 

double K14 = -0.74327942071706; 

double K15 = 0.07675493626165; 

double K16 = -0.93343611224755; 

double K17 = 0.07086552732195; 

double K18 = -1.02104493140112; 

double K19 = 0.07637158299232; 

//******************************************************** 

 

vacout=in[0];  

iac=in[1];               

uk_1=in[2]; 

                                 

           if (t >= i*Ta)  

     { 

           i=i+1; 

 

          ref=sin(2*pi*60*i*Ta); // Geração da senoide de referencia         

 

vacout=vacout/170; 

iac=iac/170; 

//******************************************************** 

erro=(ref-vacout); 

 

p11=0.999825162002563*p1+0.022815917178323*p2+0.000106667604208*erro;  

p22=-0.015324436214613*p1+0.999806463310965*p2+0.009349345799*erro; 

  

t11=0.998426844434351*t1+0.022804854019467*t2+0.000319924230227*erro; 

t22=-0.137853050248285*t1+0.998370775559857*t2+0.028034437247118*erro; 

 

y11=0.995632215051332*y1+0.0227831638846*y2+0.028034437247118*erro; 

y22=-0.382560932120177*y1+0.995538855807482*y2+0.046679621925256*erro; 
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s11=0.991445234543272*s1+0.02275086521165*s2+0.00074560151945*erro; 

s22=-0.748756441473563*s1+0.991314716893599*s2+0.065258824836799*erro; 

 

n11=0.985871810744346*n1+0.022707985335616*n2+0.000957724752045*erro; 

n22=-1.235407399123067*n1+0.985704318615865*n2+0.083746064240055*erro;   

        

o11=0.978919790297826*o1+0.022654560461026*o2+0.001169173488437*erro; 

o22=-1.841143270684551*o1+0.978715559321862*o2+0.102115487981909*erro;  

  

z11=0.970598947609545*z1+0.022590635625542*z2+0.001379800318731*erro; 

z22=-2.564258060964434*z1+0.970358264790247*z2+0.120341409648869*erro;  

      

q11=0.960920971105656*q1+0.022516264654751*q2+0.001589458602829*erro; 

q22=-3.402713913675382*q1+0.960644174416686*q2+0.138398344484968*erro; 

    

uk=K1*vacout+K2*iac+K3*uk_1+K4*p1+K5*p2+K6*t1+K7*t2+K8*y1+K9*y2+K10*s1+

K11*s2+K12*n1+K13*n2+K14*o1+K15*o2+K16*z1+K17*z2+K18*q1+K19*q2; 

      

p1=p11;  

p2=p22;  

t1=t11; 

t2=t22;  

y1=y11;  

y2=y22;  

s1=s11;  

s2=s22;  

n1=n11;  

n2=n22; 

o1=o11; 

o2=o22; 

z1=z11; 

z2=z22; 

q1=q11; 

q2=q22;       
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///******************************************************** 

     if (uk>=barr_cc) {     

           uk=barr_cc; 

           }  

     else if (uk<=-barr_cc) {  

           uk=-barr_cc;      

           } 

     else { 

          }        

     }          

         

out[0]=(uk/2)+(1.4117647058/2);     

out[1]=(-1.*uk/2)+(1.4117647058/2); 

out[2]=ref; 

out[3]=erro; 

out[4]=uk; 

out[5]=(170*ref)-200; 

} 


