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Resumo – Este artigo propõe uma estratégia de controle
preditivo baseado em modelo aplicado a um conversor
boost com célula de comutação de três estados que
confere mais simplicidade e sistematização nas fases de
projeto e análise do controlador, cujo ganho integral
ajustável dispensa o reprojeto nas matrizes de ponderação.
Para simplificar a análise de estabilidade do controlador,
utiliza-se o conceito de elipsoides de estabilidade, um
assunto ainda pouco explorado neste contexto. O controle
preditivo proposto parte da modelagem da planta no
espaço de estados médio linear e variante no tempo,
cujas variações paramétricas são tratadas como incertezas
politópicas expressas por meio de desigualdades matriciais
lineares (LMIs) com relaxações. Aspectos teórico-
experimentais são aplicados e analisados em um conversor
de 1 kW com incertezas na tensão de entrada e na carga.
Além disso, para estabelecer uma base de desempenho,
o MPC proposto é comparado com o controlador LQR
clássico conhecido na literatura. A estratégia de controle
proposta apresenta vantagens considerando as variações
do modelo decorrente dos testes de cargas em aplicações
de conversores estáticos CC-CC.

Palavras-chave – Conversor Boost, Controle Robusto,
Modelo Boost Linear Variante no Tempo, MPC-LMI
Relaxado Offline.

ROBUST MPC-LMI CONTROLLER
APPLIED TO THREE STATE SWITCHING

CELL BOOST CONVERTER

Abstract – This paper proposes a Model Predictive
Control (MPC) strategy applied to Three State Switching
Cell boost converter which leads more simplicity to
the design steps and analysis to the controller, whose
adjustable integral gain does not need the redesign of
weighting matrices. To simplify the controller analysis,
the ellipsoid stability concepts are used, a field few
explored in this context. The proposed MPC starts
from of Linear Time Varying(LTV) state space plant
modeling whose parametric variables are modeled as
politopic uncertainties via linear matrix inequalities
(LMIs) approach with relaxations. Theoretical and
experimental aspects are applied to 1 kW boost converter
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with voltage input and load uncertainties. Morevover,
to lead the performance testing, the proposed MPC
is compared with the classical LQR known in the
literature. The proposed control strategy presents
advantages considering the model variations due to load
testing in DC-DC converters applications.

Keywords – Boost Converter, Linear Time Varying Boost
Model, Offline Relaxed MPC-LMI, Robust Control.

I. INTRODUÇÃO

Na última década, observou-se um número crescente de
aplicações de controle digital em estruturas de eletrônica
de potência. Este sucesso deve-se, principalmente, ao
aprimoramento nas estruturas dos dispositivos eletrônicos
e microprocessadores assim como aos recentes avanços da
teoria do controle [1], [2].

Entre as áreas de interesse de aplicações de controle na
eletrônica de potência está o estudo de conversores DC-DC
[2]–[6], com destaque ao conversor boost. Este conversor de
topologia simples apresenta algumas peculiaridades referentes
à sua modelagem tais como os efeitos da fase não mínima e
variações de parâmetros como resistência de carga e tensão de
entrada conforme a literatura [2], [7], [8]. Tradicionalmente,
são utilizadas técnicas indiretas para o controle do conversor,
como o controle de tensão e o controle de corrente empregados
em cascata [9]. Estas técnicas desacoplam o efeito da
fase não mínima via funções de transferência de corrente e
de impedância. Outras técnicas menos convencionais são
também aplicadas como: controle algébrico não linear [2],
controle fuzzy [6], [10], controlador por modos deslizantes [4]
e o controlador preditivo [11]–[13] .

Os controladores preditivos têm se mostrado atrativos em
aplicações com conversores estáticos e em dispositivos de
acionamentos elétricos. Proposto inicialmente por [12], o
conceito de controle preditivo tem se mostrado aplicável em
conversores AC-AC e AC-DC conforme visto em [14]–[17].

Entre outras vantagens, o controle preditivo baseado
em modelo (MPC) permite a inclusão de restrições nas
variáveis de entrada e saída na sua estrutura, permitindo
que o controlador seja mais robusto diante das variações
paramétricas do sistema e limitações de operação [1],
[18]–[20]. Cada extremo destas variações podem ser
politopicamente modeladas usando LMIs (Linear Matrix
Inequalities) [21], [22], cuja aplicação enfatiza o modelo
preditivo de horizonte infinito [23], [24].

Este artigo propõe a aplicação teórica e experimental de um

Eletrôn. Potên., Campo Grande, v. 22, n. 1, p. 81-90, jan./mar. 2017



82

controle preditivo baseado em modelo de horizonte infinito
(Infinite Horizon Model Predictive Control - IH-MPC) offline
robusto utilizando-se de LMIs com relaxações [24], [25] para
tratar as variações paramétricas do modelo e as restrições
do sinal de controle conforme as especificações de projeto
do conversor [1], [18], [19]. O conversor utilizado neste
trabalho consiste de um boost com Célula de Comutação
de Três Estados (CCTE) [26] de 1 kW controlado através
do MSP430G2553 Launchpad da Texas Instruments, cuja
topologia de diagrama de blocos de controle baseia-se no
modelo de [27], [28] de acordo com a Figura 1.

Para obtenção do ganho do controlador MPC-LMI, propõe-
se a utilização de elipsoides de estabilidade criados em uma
"lookup table" conforme [29]. Escolhida a elipsoide, a lei
de controle é implementada digitalmente no microcontrolador
usando os princípios do controle por espaços de estados
discreto [27], [30]. Além disso, o desempenho da malha
do controlador pode ser ajustado usando-se dos graus de
liberdade do ganho integral sem a necessidade de reprojeto
das matrizes de ponderação, garantindo mais simplicidade em
caso de sintonia do controlador. O controlador MPC proposto
é comparado ao LQR com ação integral (LQI) clássico visando
mostrar o desempenho do controlador proposto diante do
modelo conhecido em literatura, considerando as mesmas
condições de operação. A divisão deste artigo é dada
pelas seguintes partes: a seção II consiste na modelagem
matemática do conversor no espaço de estados, bem como
as incertezas existentes no processo; a seção III apresenta a
estratégia de controle proposta com detalhes; na seção IV,
é mostrada a análise dos resultados dos ganhos obtidos via
simulação e dos resultados experimentais e a seção V finaliza
este estudo com as conclusões e contribuições deste trabalho.

II. CONVERSOR BOOST

A Figura 1 apresenta o conversor DC-DC proposto por
[26],[31]. Os conversores CCTE caracterizam-se pelo método
de chaveamento otimizado, garantindo maior rendimento
percentual na sua operação. O boost em estudo converte a
faixa de tensão de entrada de 26−36 V para 48 V com carga
variável de 380−1000 W como pode ser visto na Tabela I.

Os detalhes da teoria e do princípio de chaveamento são
vistos nos trabalhos de [26], [31]. A Tabela I mostra as
especificações e parâmetros de projeto do conversor original.

TABELA I
Parâmetros do Conversor Boost

Parâmetros Valores
Tensão de Entrada (Vg) 26-36[V]

Tensão de Saída(Vo) 48 [V]
Ciclo de Trabalho (Dcycle) 0,25−0,46

Freqüência de chaveamento( fs) 20,8[kHz]
Período de Amostragem(Ts) 1[ms]

Indutor de Filtro (L) 35[µH]
Capacitor de saída (Co) 4400[µF]

Resistência série intrínseca do Capacitor (Rco) 26,7[mΩ]
Carga(Ro) 2,3 - 6,2[Ω]

Potência de saída 380-1000[W]
Ganho do sensor de Corrente Hi 0,02
Ganho do sensor de tensão Hv 0,025

Resolução A/D 0-1023(10 bits)
Resolução PWM Digital 0-389

Fig. 1. Modelo proposto.

A. Equacionamento do Modelo
As expressões do boost utilizado no Modo de Condução

Contínua (MCC) e no espaço de estados médio [32] são dadas
por:

ẋ = Atx+Btu
y =Ctx+Dtu

(1)

onde

At =


 − (1−Dcycle)(Rco||Ro)

L − (1−Dcycle)Ro
L(Rco+Ro)

(1−Dcycle)Ro
Co(Rco+Ro)

− 1
Co(Rco+Ro)


 (2)

Bt =

[ (Ro
L

) (1−Dcycle)Ro+Rco
Ro+Rco

− Ro
Ro+Rco

](
Vg

R′

)
(3)

Ct =
[ (

1−Dcycle
)
(Rco||Ro)

Ro
(Rco+Ro)

]
(4)

Dt =−Vg
Rco||Ro

R′ (5)

sendo At , Bt , Ct e Dt as matrizes no espaço de
estados médio variante no tempo e R′ ∆

=
(
1−Dcycle

)2 Ro +

Dcycle
(
1−Dcycle

)
(Rco||Ro), x = [iL Vc]

t , onde iL é a corrente
no indutor, Vc é a tensão no capacitor, u é o sinal de controle e
y =Vo, Vo é a tensão de saída no conversor.

B. Análise de Incertezas do Conversor
A partir da Tabela I, o modelo no espaço de estados (2),

(3), (4) e (5) são diretamente influenciadas pelas variações os
parâmetros da tensão de entrada Vg e da carga Ro. Isto porque
a variação da tensão de entrada muda constantemente o ciclo
de trabalho em regime permanente do conversor e a variação
da carga influencia na resistência de carga, que está presente
em todas as matrizes do espaço de estados do conversor.

Situações análogas são vistas em [18], que segue a teoria
abordada por [22] e [21]. O controle do conversor deve
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garantir a estabilidade e a robustez do sistema. Logo, observa-
se que Vg ∈ [26,36] V e Pot ∈ [380,1000] W podem ser
modelados politopicamente [21]. Portanto, Vg e Pot variam
de modo que ẋ = A(p)x+B(p)u e y =C(p)x+D(p)u, sendo
p = f (Vg,Pot), que é o conjunto de pontos de operação do
conversor conforme visto na Tabela I.

Sendo Ro = f (Pot) e Dcycle = f (Vg), segue que

Ro = f (Pot) =
V 2

o

Pot
, Pot ∈ [380,1000] (6)

e
Dcycle = f (Vg) = 1−

Vg

Vo
,Vg ∈ [26,36] (7)

Deste modo, o modelo no espaço de estados aplicado ao
boost constitui-se de um sistema do tipo linear com parâmetros
variáveis. Sendo n = 2 parâmetros variantes, p = 2n → p =
22 = 4 matrizes politópicas do conversor.

III. ESTRATÉGIAS DE CONTROLE

Nesta seção são abordados os conceitos sobre o diagrama
de blocos proposto, as bases do MPC com otimização LMI
relaxado e a aplicação do algoritmo offline aplicado ao Boost
CCTE.

A. Diagrama de Blocos Proposto
Duas estratégias de controle no espaço de estados são

utilizadas no controle do boost proposto. Visando facilitar a
análise, discretiza-se A,B,C e D a partir de (2),(3),(4) e (5).
A Figura 2 apresenta o diagrama de blocos proposto neste
trabalho para obtenção do ganho de controle do conversor
[27], [28].

Fig. 2. Diagrama de blocos proposto.

As expressões do modelo são dadas por:

x(k+1) = Ax(k)+Bu(k) (8)

v(k+1) = gv(k)+he(k) (9)

y(k) =Cx(k)+Du(k) (10)

u(k) =−Kx(k)+KIv(k) (11)

e(k) = r (k)− y(k) (12)

em que g, h são as matrizes que correspondem ao grau
de liberdade do diagrama de blocos de ação integral. As
expressões do modelo aumentado são dadas por [28]:

Â =

[
A 0

−hC g

]
, B̂ =

[
B

−hD

]
(13)

As expressões de malha fechada são
[

x(k+1)
v(k+1)

]
=

[
A−BK BKI

−h(C−DK) g−hDKI

][
x(k)
v(k)

]
+

+

[
0
h

]
r (k)

(14)

y(k) =
[
(C−DK) DKI

][ x(k)
v(k)

]
(15)

de modo que

Am f =

[
A−BK BKI

−h(C−DK) g−hDKI

]
, Bm f =

[
0
h

]

Cm f =
[
(C−DK) DKI

]
, Dm f = 0

(16)

onde Am f ,Bm f ,Cm f e Dm f são as matrizes de malha fechada.

B. Controle MPC via LMIs com Relaxações Aplicado ao
Conversor
Considere um sistema baseado no índice de desempenho

quadrático com horizonte de predição infinito de pior caso
definido por [23]:

min
u(k)

max
Ω

J∞ (k)

J∞ (k) =
∞
∑

i=0

[
x̂(k+ i|k)T Q1x̂(k+ i|k)+u(k+ i|k)T Ru(k+ i|k)

]

(17)
sendo

[
Â(k+ i) B̂(k+ i)

]
∈ Ω o conjunto de matrizes no

espaço de estados do conversor, u(k) = F(k)x(k+ i|k), Q1 ≥ 0
e R > 0. O controle preditivo baseado em modelo (Model
Predicitive Control) cujo índice de desempenho é definido
em (17), considerando o sistema no espaço de estados Linear
Variante no Tempo (Linear Time Varying-LTV):

x̂(k+1) = Â(k)x(k)+ B̂(k)u(k)

y(k) =
[

C (k) 0
]

︸ ︷︷ ︸
Ĉ(k)

x̂(k)+
[

D(k)
0

]

︸ ︷︷ ︸
D̂(k)

u(k) (18)

de modo que [
Â(k) B̂(k)

]
∈ Ω

em que u(k) é o sinal de controle enviado ao PWM
do conversor tal que 0 ≤ u(k) ≤ 1, x̂(k) é o vetor de
estados expandido, tal que x̂ =

[
iL Vco v

]T e y(k) é
a tensão de saída Vo do conversor cujo vetor de estados
x(k) segue a definição de malha aberta , todos de dimensão
compatível com o modelo da planta proposta. Considera-
se

[
Â B̂

]
∈ Ω um conjunto politópico convexo, tal que

Ω∈ Co
{ [

Â1 B̂1
]

. . .
[

Âp B̂p
] }

o qual o sistema
LTV pode ser representado por um conjunto de politopos
modelados via LTI. Cada politopo é modelado como um
vértice convexo.

A proposta do MPC offline com relaxações LMIs baseia
na formulação de [24] com o teorema offline de [29].
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Considerando os pontos de operação do conversor conforme
(6) e (7), observa-se que o conversor pode ser modelado
obedecendo os politopos de operação.

Baseado nessa teoria, o controlador pode ser projetado
obedecendo restrições no ciclo de trabalho e na saída do
modelo, de modo que

|ur (k+ i|k)| ≤ ur,max, i ≥ 0, r = 1,2, . . . ,nu
|yr (k+ i|k)| ≤ yr,max, i ≥ 0, r = 1,2, . . . ,ny

(19)

Portanto, através de (13), (17), (18) e (19), são
estabelecidas restrições LMIs expandidas inspirados em [23],
[24], [29]. A formulação MPC offline por LMIs com
relaxações no espaço de estados expandidos são dados por:

min[
Â(k+ i) B̂(k+ i)

]
∈Ω, i≥0

γ (20)

[
1 x(k|k)

x(k|k) Q j

]
≥ 0, Q j > 0 (21)




G+GT −Q j ∗ ∗ ∗
Â jG+ B̂ jY Q j ∗ ∗

Q1/2
1 G 0 γI ∗

R1/2Y 0 0 γI


≥ 0, i = 1, . . . ,L (22)

[
X Y

Y T G+GT −Q j

]
≥ 0, Xrr ≤ u2

r,max, r = 1,2, . . . ,nu

(23)

[
Z C

(
Â jG+ B̂ jY

)
∗ G+GT −Q j

]
≥ 0, Zrr ≤ y2

r,max, r = 1,2, . . . ,ny

(24)
onde F̂ = Y G−1 e J∞ (k)≤V (k+ i|k)≤ γ .

Teorema 1. [24] Dado um problema de otimização via
LMI com as seguintes restrições min

Y,G,Q j
γ (21),(22), (23). Se

tais LMIs alcançam a solução para todo tempo discreto k,
então estas admitem solução para todas as condições futuras
mantendo-se as restrições supracitadas.

Portanto, se a lei de controle para horizonte recente no
espaço de estados pode ser calculado passo a passo via
restrições LMIs do paragrafo anterior, então existe solução
F̂ que estabiliza (18) para todo tempo discreto k.

Prova. Vide em [24] que apresenta detalhes da
demonstração, que segue princípio análogo ao descrito em
[23].

Lema 1. Considere uma planta modelada de acordo com (18)
e a realimentação de estados dado por u(k) = Y G−1x̂(k), em
que Y e G são obtidos atraves do algoritmo do Teorema 1 para
um sistema no espaço de estados com condição inicial em x̂0.
Então, o subsistema E =

{
x̂ ∈ Rnx̂ | x̂′G−1x̂ ≤ x̂′Q−1

j x̂ ≤ 1
}

no espaço de estados definido em Rnx̂ , sendo nx̂ o numero
de linhas do vetor x̂, é considerado uma elipsoide invariante
assintoticamente estável.

Prova. Conforme procedimento análogo à [29], seja
G uma matriz semidefinida positiva que permite relaxação
conforme proposto por [24]. Se para o procedimento online
de [24], existe F̂ =Y G−1 para todo tempo discreto k conforme
Teorema 1, logo, dado um conjunto de x̂ obtido via resposta
impulso malha aberta de (18) com condições iniciais não
nulas, existirá para cada tempo k, uma solução tal que
x̂′G−1x̂ ≤ x̂′Q−1

j x̂ ≤ 1 à medida que x̂ → 0.

Com base na definição de elipsoide proposta por [29] e com
o Lema 1 o algoritmo do controlador MPC via LMI offline
segue procedimento análogo ao Teorema 1.

Algoritmo 1 (Restrições MPC robusto via LMIs offline [29]).
Considere um sistema incerto (18) sujeito as restrições (19).
Para um sistema offline, dado uma condição inicial de pontos
x2 obtido via resposta impulsiva de malha aberta, gera-se
uma sequencia de minimizadores γi,Qi, j,Gi,Xi,Yi e Zi(i =
1, . . . ,N). Tome i := 1

1. compute os minimizadores γi,Gi,Qi, j,Xi,Yi e Zi, sendo
i ∈ N e j ∈ p, com base no Teorema 1 com as restrições
adicionais Gi−1 > Gi, Gi > Qi, j e armazene G−1

i , Fi, Xi
e Yi em uma look-up table;

2. se i < N, escolha o estado (x2)i+1 satisfazendo
‖x̂i+1‖2

G−1
i

≤ ‖x̂i+1‖2
Q−1

i, j
≤ 1. Tome i := i+ 1 e vá para

o passo 1.

Para o processo online, dado uma condição inicial
‖x̂(0)‖2

G−1
1

≤ 1, tome o estado x(k) para o respectivo tempo

k. Desenhe a busca envolta de G−1
i na look-up table

para encontrar o maior índice i (ou equivalente, a menor
elipsoide Ei =

{
x ∈ Rnx̂ | x̂′G−1

i x̂ ≤ x̂′Q−1
i, j x̂ ≤ 1

}
) de modo

que ‖x̂(k)‖2
G−1

1
≤ ‖x̂(k)‖2

Q−1
i, j

≤ 1.

Aplique a lei de controle u(k) = Fix̂(k).

Para implementação do Algoritmo 1 no conversor, adota-se
x2 como a resposta impulsiva do conversor boost de malha
aberta, considerando as expressões (2), (3), (4) e(5), sendo
a condição inicial a tensão de referencia Vo da Tabela I
e a corrente armazenada no indutor no modo de condução
contínua.

IV. ANÁLISE DOS RESULTADOS

Esta seção trata da escolha das elipsoides de estabilidade
para implementação e análise do controle via simulações e
resultados experimentais.

A. Determinação das Elipsoides de Estabilidade
A escolha das elipsoides é feita pela aplicação do Algoritmo

1. Para isto, é estabelecida uma resposta ao impulso com cerca
de 20 pontos da saída do modelo [29]. Considera-se o modelo
com as condições iniciais no modo de condução contínua para
as condições nominais de carga. Portanto x0 = [IL Vco]

T =
[10,54 48]t para plena carga de 1000 W e Vg = 36 V.

Para resposta ao impulso do conversor, obteve-se
um conjunto de 20 pontos de tensão, sendo xset =[

x1set x2set
]T

=
[

IL Vo
]T , tal que x1set consiste na

corrente no indutor no MCC e pela seguinte seqüencia de
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vetores x2set = [ 47,8177; −4,4958; 12,0935; −9,0430;
4,4391; −1,3526; −0,0358; 0,3901; −0,3208; 0,1678;
−0,0567; 0,0034; 0,0122; −0,0113; 0,0063; −0,0023;
0,0003; 0,0004]. Considerando-se a topologia do diagrama
de blocos proposto neste trabalho. Observa-se que a matriz G
possuirá dimensão 3× 3 com base na modelo expandido do
modelo no espaço de estados. Portanto a construção gráfica
do sistema será um conjunto de elipsoides 3D com base no
Algoritmo 1.

A Figura 3 apresenta a construção da elipsoide das matrizes
Gi do conversor. O índice i varia de 1 à 20 conforme definido
por [29] para os conjuntos de pontos da resposta ao impulso
do x2set . A medida que N se aproxima de 20, o tamanho
da elipsoide diminui, comprovando a estabilidade de malha
fechada em regime permanente. A Figura 4 apresenta a
trajetória da resposta impulso do conversor no modo LTV com
o controlador MPC-LMI relaxado para N = 2 do conjunto
de elipsoides, considerando a expressão de malha fechada
em (16). Observa-se que a trajetória da resposta é estável e
está dentro dos limites de operação impostos pelo processo de
otimização, comprovando a imposição dada pelo Teorema 1.
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Fig. 3. Elipsoides de estabilidade do conversor.
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Fig. 4. Trajetória da resposta impulso do conversor submetido à
elipsoide de estabilidade.

Cita-se ainda que o controlador é projetado considerando
a limitação do sinal de controle em umax = 1 para o
modelo do conversor boost equivalente de acordo com a
Tabela I. Portanto, o algoritmo MPC-LMI relaxado fará
uso da expressão (23) para limitação do sinal de controle
considerando o valor máximo do ciclo de trabalho admitido
na teoria.

B. Obtenção dos Ganhos dos Controladores
O conversor boost simulado foi implementado em Matlab

usando o modelo do espaço de estados a partir das equações
(2), (3), (4) e (5). Logo, os pontos de operação do conversor
para Ts = 1 ms são dados por:

- f(36 V,1000 W)

A1 =

[
−0,3004 −7,7425
0,0616 −0,1297

]
, B1 =

[
581,3690
66,4196

]
,

C1 =
[

0,0198 0,9886
]
, D1 =−0,7290.

(25)
- f(26 V,1000 W)

A2 =

[
0,0790 - 8,5640
0,0681 0,2526

]
, B2 =

[
864,1013
54,7401

]

C2 =
[

0,0143 0,9886
]
, D2 = -1,0036.

(26)
- f(36 V,380 W)

A3 =

[
- 0,3268 -7,9563
0,0633 - 0,1286

]
, B3 =

[
542,6843
69,9344

]

C3 =
[

0,0199 0,9956
]
, D3 = - 0,2797.

(27)
- f(26 V,1000 W)

A4 =

[
0,0589 -8,8488
0,0704 0,2733

]
, B4 =

[
825,3521
59,8773

]

C4 =
[

0,0144 0,9956
]
, D4 = - 0,3864.

(28)

As matrizes de ponderação escolhidas são Q = I3 e R = 0.1,
h= 1 e g= 1, de modo que ambos os parâmetros são utilizados
para o controle LQR clássico e o controle MPC-LMI para N =
20. Os ganhos de realimentação são dados por

KMPC =−
[

F1 F2
]
=
[

9,8024×10−5 −0,0071
]

;
KIMPC = F3 = 0,0010;

(29)
e

KLQI =
[
−1,6225×10−4 −0,0094

]
;

KILQI = 0,0013
(30)

onde (29) e (30) representam os ganhos dos controladores
MPC-LMI e LQI tradicional respectivamente.

C. Resultados de Simulação
A simulação foi executado em Simulink. O passo de

simulação do conversor é executado para Tstep = 1 µs e Ts = 1
ms. Além disso, a carga varia de 380 W - 1000 W - 380 W
conforme Figura 5, onde o estado 0 indica o degrau desligado
e 1 indica o degrau acionado em 1 kW.

A Figura 6(a) apresenta a tensão de saída para Vg = 36 V.
O controlador MPC possui uma resposta ligeiramente melhor
que o LQI. Entretanto, na Figura 6(b), o MPC garante uma
recuperação mais suave se comparada com resposta oscilatória
do LQI.

A Figura 7 apresenta comportamento análogo à resposta da
tensão de saída. Existe a transferência de potência para carga.
Contudo, o modelo LQI mantém comportamento oscilatório

Eletrôn. Potên., Campo Grande, v. 22, n. 1, p. 81-90, jan./mar. 2017



86

0.3 0.32 0.34 0.36 0.38 0.4 0.42 0.44 0.46 0.48 0.5
0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1

Tempo (s)

C
on

du
çã

o 
da

 c
ha

ve

Fig. 5. Degrau de carga aplicado na simulação.
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Fig. 6. Tensão de saída para degrau de carga (380 W - 1000 W - 380
W). (a) Vg = 36 V. (b) V g = 26 V.

da corrente de saída para Vg = 26 V.
Na Figura 8(a), o controlador MPC apresenta-se

ligeiramente mais suave que o LQI. Todavia, a Figura
8(b) mostra que MPC garante a referência mesmo operando
em overlap. Já o LQI, mantém-se oscilatório para Vg = 26 V,
que é uma região crítica de operação do conversor.

D. Resultados Experimentais
Os resultados experimentais foram realizados no

osciloscópio DPO 3014, a aquisição de dados foram
feitas pelo Software TekVisa R© Open Choice Desktop e a
implementação das curvas foram feitas em Matlab. A Figura
9 apresenta a bancada experimental do conversor em que as
estratégias de controle são aplicadas. Para implementação
experimental foi utilizado duas fontes Magna Power R© TS 10
kW conectados em paralelo. As cargas foram organizadas na
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Fig. 7. Corrente de saída para degrau de carga (380 W - 1000 W -
380 W). (a) Vg = 36 V. (b) V g = 26 V.
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Fig. 8. Sinal de controle para degrau de carga (380 W - 1000 W - 380
W). (a) Vg = 36 V. (b) V g = 26 V.
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configuração de 6,2 Ω à 2,3 Ω comutadas via disjuntor para
execução do degrau de carga. Portanto, a variação do degrau
é de 380 W - 1000 W - 380 W utilizando as funções trigger
do osciloscópio e realizando a aquisição dos dados com o
software da Tektronix R©. Os ensaios foram realizados para
tensão de 36,6 V e 26,8 V de acordo com as formas de onda
mostradas no aparelho.

Fig. 9. Bancada experimental.

A Figura 10 apresenta as curvas da tensão de saída no
capacitor. Observa-se que ambos os controles se estabilizaram
na tensão média de Vo = 48,6 V com afundamento em 40 V
e pico de sobretensão de 62 V aproximadamente. Contudo, o
controlador MPC obteve uma recuperação mais rápida e suave
que o LQI. Na Figura 11, foi considerada a tensão Vg = 26,6 V
para o ensaio do controlador MPC e apenas foi possível fazer
a condição de análise satisfatória para o LQI em V g= 28,8 V ,
pois para tensão de entrada inferior, o controlador clássico não
garantia estabilidade. Portanto, neste ponto de trabalho, o LQI
apresenta limitações. Já o MPC para V g = 26,6 V garantiu a
estabilização mesmo sob forte oscilação com picos de 63V no
instante do degrau de carga. O LQI para V g = 28,8 V atingiu
pico de tensão de aproximadamente 70 V. Portanto,o MPC-
LMI relaxado mantém-se mais estável em condições severas
de operação conforme projetado.

A Figura 12 apresenta o sinal de controle do PWM
convertido pelo D/A. Considera-se que a referência de
tensão de controle experimentado via MSP430 foi de 2 V.
Convertendo os valores experimentais de tensão para ciclo
de trabalho de simulação, o valor de 0,54 V é equivalente a
0,27, bem próximo à referência de simulação visto na Figura
8(b). Na Figura 12, o controlador LQI operando para Vg =
28,8 V possuía um comportamento mais oscilatório que o
MPC operando em Vg = 26,6 V. O valor de tensão média
do controlador MPC varia de 1V a 1,1V e se aproxima ao
equivalente de 0,5 e 0,55 de ciclo de trabalho conforme
Figura 8 da simulação, validando a estabilização dos sinais
de controle em condições mais severas de operação.

As repostas referentes a corrente de saída com base nas
Figuras 14 e 15 são importantes para validar a variação
de carga da análise de simulação da Figura 7. Portanto,
os controladores garantem a estabilidade da tensão de saída
mesmo submetidos à variação de carga e em tensões de saída
nominal e crítica.
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Fig. 10. Tensão de saída para Vg = 36 V. (a) Degrau de meia carga
para plena carga. (b) Degrau de plena carga para meia carga.

−0.04 −0.02 0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14
30

35

40

45

50

55

60

65

70

75

Tempo (s)

Te
ns

ão
 n

o 
C

ap
ac

ito
r  

(V
)

LQI
MPCLMI Relax

(a)

−0.04 −0.02 0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14
30

35

40

45

50

55

60

65

70

75

Tempo (s)

Te
ns

ão
 n

o 
C

ap
ac

ito
r  

(V
)

LQI
MPCLMI Relax

(b)

Fig. 11. Tensão de saída para Vg = 26 V. (a) Degrau de meia carga
para plena carga. (b) Degrau de plena carga para meia carga.
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Fig. 12. Sinal de controle para Vg = 36 V. (a) Degrau de meia carga
para plena carga. (b) Degrau de plena carga para meia carga.
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Fig. 13. Sinal de controle para Vg = 26 V. (a) Degrau de meia carga
para plena carga. (b) Degrau de plena carga para meia carga.
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Fig. 14. Corrente de saída para Vg = 36 V. (a) Degrau de meia carga
para plena carga. (b) Degrau de plena carga para meia carga.
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Fig. 15. Corrente de saída para Vg = 26 V. (a) Degrau de meia carga
para plena carga. (b) Degrau de plena carga para meia carga.
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V. CONCLUSÕES

Diante das análises dos resultados de simulação que
foram corroborados pelos resultados experimentais. O
controlador MPC-LMI relaxado proposto neste trabalho
atendeu as especificações de projeto, garantindo o seguimento
de referencia durante as variações de carga e na tensão nominal
de Vg = 36 V e na tensão crítica de Vg = 26 V. Deste modo,
o controlador preditivo com restrições via LMIs constitui-se
uma solução viável para implementação digital de baixo custo,
pois garante estabilidade nas condições de operação de projeto
podendo ser inserido em um microcontrolador comercial e
amplo acesso.

Observa-se que o controlador LQI clássico não garante
robustez em todos os pontos de operação. A teoria do
controle ótimo apresenta limitações quando submetido à
variação de parâmetros. O MPC-LMI, no entanto, contorna
este problema considerando as variações como incertezas
politópicas, garantindo o desempenho do controlador em toda
a faixa de operação.

Cita-se ainda o conceito das elipsoides de estabilidade
para o projeto do controlador. A análise das elipsoides de
estabilidade constituem uma condição de auxílio para que o
modelo offline possa funcionar de modo similar a um controle
MPC-LMI relaxado online, considerando horizonte infinito de
predição. Portanto, dado o conjunto de elipsoides gerados
pelo Algoritmo 1, quanto maior o valor de N, melhor são as
condições de estabilização em regime permanente.

O uso do diagrama de blocos permite um ajuste fino
na resposta do conversor, podendo suavizar a resposta sem
precisar do redimensionamento das matrizes de ponderação.
Para este artigo foi utilizada a configuração padrão g = 1 e h =
1 tanto para o MPC como para o LQI. Logo, esta ferramenta
pode ser mais explorada em trabalhos futuros e também ser
usada em outras estratégias de controle com topologia similar
de diagramas de blocos.

Acrescenta-se ainda que os controles propostos foram
aplicados ao conversor boost CCTE, obtendo a estabilidade
na malha direta de tensão sem a necessidade do emprego do
controle em cascata, tornando a implementação experimental
mais simples e confiável, já que não há o problema das
sincronização entre as malhas interna e externa.
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