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RESUMO

Neste trabalho é apresentado uma nova forma de sintonizar controladores PIDOF robustos
com a propriedade de amortecimento iso ou do inglés iso-damping, utilizando algoritmos
de evolucao diferencial e com a reducao de ordem de sistemas lineares aplicando norma L2.
Além disso, apresenta-se uma forma de projetar controladores preditivos multivariaveis
baseados em fungoes ortonormais de Laguerre e com grau de estabilidade prescrito para
a comparacao com o PIDOF. Para a validagdo de ambos os controladores, a ferramenta
FPGA-in-the-loop, disponivel em ambiente MATLAB®/Simulink, foi utilizada em con-
junto com uma biblioteca matricial para a elaborac¢ao dos cédigos em VHDL. Assim, os
controladores PIDOF e MPC foram sintonizados para controlar o ciclo de trabalho de
operagao de um conversor Boost com restri¢oes, e testes experimentais foram realizados
em bancada com FPGA para validar ambos os métodos. Os resultados dos controladores
supracitados foram satisfatérios, sendo que o MPC-Boost teve, em geral, melhor resposta
dindmica, porém com um custo computacional maior do que o PIDOF-Boost. Por fim,
esta dissertacao extrapola a aplicagao do controle preditivo GPC para o rastreamento
de referéncias polinomiais com fungoes de Laguerre, restri¢goes na variavel de controle e
prescricao de estabilidade sobre sistemas multivaridveis. A elaborac¢ao do c6digo em VHDL
para o GPC tipo m foi comparada com o seu modelo matematico proposto e resultados

em FPGA-in-the-loop corroboraram o método.

Palavras-chave: Controladores PIDOF. Algoritmo de Evolugao Diferencial. Norma L2.
MPC. GPC. FPGA-in-the-loop.



ABSTRACT

This work presents a new method of tuning robust FOPID controllers that exhibit iso-
damping property, using differential evolution algorithm and L2 norm order reduction
algorithm for linear systems. Furthermore, it is presented a multivariable predictive
controller based on orthonormal Laguerre functions and with a prescribed degree of
stability to be compared with the FOPID proposed. For the validation of both controllers
in MATLAB®/Simulink environment, the FPGA-in-the-loop tool was used along with a
matrix library for the elaboration of VHDL codes. Thus, the FOPID and MPC controllers
were designed to control the operating duty cycle of a Boost converter with constraints, and
experimental simulations were performed using a test bench with FPGA to validate both
methods. The results of the controllers aforementioned were satisfactory, and in general,
the MPC-Boost presented superior dynamic response, however with a higher computational
burden as related to the FOPID controller. Finally, this thesis extrapolates the application
of a predictive control GPC for tracking polynomial references with orthogonal Laguerre
functions, restrictions on the control variable and stability prescription over multivariable
systems. The VHDL code elaboration for the GPC type m was compared with its proposed
mathematical model, and the results with FPGA-in-the-loop simulation corroborated the

method.

Keywords: FOPID controllers. Differential Evolution Algorithm. L2 norm. MPC. GPC.
FPGA -in-the-loop.
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1 INTRODUCAO

1.1 CALCULO FRACIONARIO E MODELO PREDITIVO

O calculo convencional é fundamentalmente baseado com derivadas e integrais de
ordem inteira (df /dz e [ f(x)dz para ordem 1). Os mesmos pesquisadores que langaram a
base para o calculo diferencial e integral de ordem inteira ja se perguntavam, no século
XVII, sobre o possivel significado matematico de uma derivada de ordem real. A troca
de cartas entre L'Hopital e Leibniz sobre a derivada de ordem 1/2 levou ao surgimento
do célculo fracionario (CF) (MILLER; ROSS, 1993). Desde entao, grandes matematicos
contribuiram para o desenvolvimento do CF (DAS, Jan. 2011; MILLER; ROSS, 1993).

O célculo fracionario tem sido amplamente utilizado na area de sistemas de controle,
na qual a diferenciacdo e integracdo em ordem fracionaria podem ser utilizadas para o
projeto do controlador (MONJE et al., 2008). Ele generaliza o cdlculo convencional de ordem
inteira ao utilizar operadores de ordem real ou complexa (DAS, Jan. 2011; OUSTALOUP
et al., 2000). Controladores fraciondrios ganharam popularidade nos tltimos anos pela
robustez em relagao as variagoes de ganho da planta em malha fechada (amortecimento iso)
e incertezas (FLORES et al., 2020; SAHA et al., 2010). Especificagdes de projeto, como
margem de ganho e fase, podem ser ajustadas com mais flexibilidade usando controladores
de ordem fracionaria (COF) em comparacao com os de ordem inteira (COI). O COI se
compara ao COF em relacao a resposta dinamica e robusta se projetado com varios polos
e zeros, aumentando a quantidade de constantes a serem sintonizadas. Em contrapartida,
isso é superado com a adi¢do de apenas 2 ordens fracionarias (integragao e diferencia¢ao) no
COF (CHEN; PETRAS; XUE, Jun. 2009). Os operadores fracionarios possuem meméria,
ou seja, podem armazenar os primeiros estados e, portanto, melhorar a acao de filtragem.
Esta propriedade ajuda a reduzir o esforco de controle. Logo, um sinal de controle mais
suave ¢ obtido com um COF se comparado a um COI (MONJE et al., 2010). O COF tem
mais pardmetros de sintonia do que o COI (considerando ordem inteira mais préxima)
dessa forma, mais especificagoes de projeto podem ser satisfeitas com o COF. Assim,

sistemas de controle mais robustos e precisos podem ser projetados usando COF.

O século XXI viu um crescimento notdavel na modelagem e controle de sistemas
de eletronica de poténcia usando cédlculo fracionario. Anteriormente, controladores Pro-
porcional Integral (PI) e Proporcional Integral Derivativo (PID) eram os mais usados na
industria. Recentemente, uma consideravel quantidade de pesquisas foi realizada com con-
troladores PI/PID de ordem fracionaria (PIOF/PIDOF) para varios conversores CC-CC,

acionadores elétricos, inversores conectados a rede, inversores fotovoltaicos, conversores
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multinivel em aplicagoes de energia edlica, microgrids, controle de Mazimum Power Point
Tracking (MPPT) de painéis fotovoltaicos e veiculos elétricos/hibridos (YICHEN; HEJIN;
DEMING, Dec. 2017; MEHRA; SRIVASTAVA; VARSHNEY, Nov. 2010; PULLAGURAM
et al., Mar. 2016; BALASKA et al., 2019). Combinagoes de sistemas de légica fuzzy com
controle fracionario também foram implementados e demonstraram combinar as vantagens
de ambas as formas de controle (PEREIRA et al., 2022a). Simulagoes e implementagoes
em hardware mostram que o COF pode ser efetivamente usado em sistemas eletronicos

de poténcia para dar melhor resultado do que os controladores convencionais (ZHU; LIU;
LIU, Jun. 2014).

No final da década de 1970, (RICHALET et al., 1978) e (CUTLER; RAMAKER,
1980) estabeleceram, independentemente, o fundamentos do controle preditivo baseado
em modelo (MPC - do inglés, Model Predictive Control). Eles foram capazes de controlar,
de forma eficiente, problemas que geram um enorme potencial econémico. A referéncia
(RICHALET et al., 1978) introduziu o controle heuristico preditivo baseado em modelo
(MPHC - do inglés, Model Predictive Heuristic Control) em 1978, que incluia todas as

caracteristicas de um MPC, tais como:

o um modelo de processo explicito, descrito por fungoes de resposta ao impulso;
« um horizonte retrocedente;
o restricoes de entrada e saida;

« uma determinacao iterativa da variavel manipulada u.

No entanto, a referéncia (RICHALET et al., 1978) néo reivindicou obter controles
otimos. Em vez disso, os controles futuros foram determinados iterativamente até que
atendessem as restricoes. Além disso, o termo adicional “heuristica” enfatizou a falta
da lei de controle explicita. A técnica foi desenvolvida para a industria de processo com
seus sistemas de multiplas entradas e multiplas saidas (MIMO - do inglés, Multiple-input
Multiple-output), atrasos distintos e longos tempos de processamento (RICHALET et al.,
1978). Os autores consideraram identificar o modelo de processo on-line, embora apenas

para mudangas nos pontos de ajuste.

Ao mesmo tempo, a Shell Oil Company desenvolveu o controle matricial dindmico
(DMC - do inglés, Dynamic Matriz Control) (CUTLER; RAMAKER, 1980). Os autores
usaram um modelo linear por partes para prever o comportamento futuro de uma unidade
de craqueamento catalitico. Assim, o controlador tomou conhecimento do atraso temporal
da planta e do comportamento dindmico do sistema. Cutler e Ramaker usaram um horizonte
de predicao retrocedente e atualizaram os coeficientes do modelo com base no erro entre a

saida prevista e a saida atualmente medida. Os autores mostraram neste trabalho que o
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DMC superou o controle PID cldssico em cascata, e alegam que o DMC tem sido aplicado
para controlar problemas na Shell Oil desde 1974. A principal diferenca para o MPHC é
que o DMC calcula varidaveis de controle 6timas. No entanto, a formulagao matricial do

problema de controle restringe o DMC a modelos de processos lineares.

Em ambos os trabalhos (RICHALET et al., 1978; CUTLER; RAMAKER, 1980),
lancaram-se as bases para uma ampla e rapida disseminag¢ao do MPC na industria de
processos petroquimicos. Mesmo com modelos lineares, os tempos de amostragem foram
de vérias horas (PRETT; GILLETTE, 1980). No inicio, o foco era simplificar o projeto do
controlador e estabelecer uma teoria abrangente para que o método pudesse ser usado na
indastria (RICHALET et al., 1978; CUTLER; RAMAKER, 1980; GARCIA; MORARI,
1982). O potencial do MPC néo se baseava apenas na previsao, mas também no fato de
poder usar modelos nao lineares, ambos nao suportados pelo controle classico. Na verdade,
a formulacdo do modelo de processo foi um tépico relevante no inicio da teoria MPC: (a)
formulagao de resposta ao impulso (RICHALET et al.; 1978), (b) funges de resposta ao
degrau linear por partes (CUTLER; RAMAKER, 1980), (¢) modelos autorregressivos de
médias méveis ARMA (CLARKE; MOHTADI; TUFFS, 1987a; CLARKE; MOHTADI,
TUFFS, 1987b) e, (d) formulacoes de espago de estado (LEE; MORARI; GARCIA, 1994).
Esta flexibilidade na escolha da formulacao do modelo foi uma das principais razoes para

o rapido sucesso do MPC.

As primeiras abordagens simplesmente negligenciavam as incertezas do modelo
e as instabilidades do processo, porque a maioria dos processos de engenharia quimica
eram estaveis em malha aberta (GARCIA; PRETT; MORARI, 1989). A partir do final
da década de 1980, o foco da pesquisa mudou para a robustez e estabilidade do MPC,
que foi especialmente seguido por (BEMPORAD; MORARI, 1999; CAMPO; MORARI,
1986; CAMPO; MORARI, 1987; LAUGHLIN; MORARI, 1987; ZHENG; MORARI, 1995).
Com uma janela movel fixa, o problema de estimagao (linear) poderia ser formulado
como um problema de programacao quadratica (RAO; RAWLINGS; LEE, 2001), que
é computacionalmente favoravel. Com o advento dos anos 2000 e os computadores com

melhor desempenho, foi possivel avancar da pesquisa basica para aplicagoes praticas.

A tendéncia atual é projetar controladores MPC para problemas complexos, mul-
tivariaveis e com restricdes para que sejam embarcados em hardware. Com o aumento
da complexidade, aumenta-se o custo computacional, portanto, aproximagoes usando
funcoes ortonormais foram langadas para a diminui¢do do tamanho do sistema em malha
fechada. As principais fungoes ortonormais utilizadas sdo as de Laguerre e as de Kautz
(WANG, 2009). Tais fungoes ortonormais sao utilizadas para a expansao da variavel de
controle u(k), que em um sistema estével, pertence ao espago de Hilbert!'. Neste trabalho,

apenas as fungoes de Laguerre serdo exploradas devido a simplicidade de polo tnico

L Espaco das funcdes quadrado-somaveis.
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(Apéndice A.3). Assim, o projetista diminui o horizonte de controle para apenas algumas
funcgoes de Laguerre, diminuindo o tamanho do sistema em malha fechada sem perder
sua resposta dindmica. A ideia inicial de usar as fungbes de Laguerre no projeto de MPC
digital (DMPC) foi publicada em (WANG, 2001; WANG, 2004).

Por fim, este trabalho propoe a implementagao do MPC baseado em funcoes de
Laguerre com restrigoes em VHDL para que, com simula¢oes em FPGA-in-the-loop (FIL),
o controlador seja embarcado em FPGA e validado em bancada para o conversor Boost.
Em paralelo, objetiva-se aplicar o calculo fracionario em PIDOF, simular o funcionamento
sobre um conversor Boost com MATLAB®/Simulink, montar o seu c6digo em VHDL com
biblioteca matricial e embarca-lo em FPGA para um teste em bancada. Comparagoes sao
realizadas entre PIDOF-Boost e MPC-Boost em relagao a performance, velocidade e custo
computacional. Além disso, conceitos tedricos sao expandidos com a simulag¢ao em FIL
para o GPC tipo m, capaz de rastrear fun¢des polinomiais de grau m — 1, baseado em

fungoes de Laguerre, aumentando a base tedrica do MPC.

1.2 MOTIVACAO DA PESQUISA

Na pratica, todo sistema de poténcia precisa de um controlador para corrigir
perdas internas e obter um erro nulo assintético quando uma referéncia ¢ imposta. Os
controladores convencionais estao ultrapassados quanto a demanda por velocidade e
robustez das especificagoes dos sistemas atuais. Dessa forma, é de extrema importancia
a aplicacao dos “recentes” controladores PIDOF quase 6timo e MPC 6timo para atingir
tais especificacoes. As principais motivacoes para a sintonia do controlador PIDOF sao a
sua caracteristica de amortecimento iso, maior range operacional em frequéncia e robustez
quando comparado ao PI/PID convencional. Em contrapartida, as principais motivagoes
para a implementacdo do MPC baseado em fungdes de Laguerre sao versatilidade quanto
ao manuseio de restrigoes e a sintonia 6tima. Todo processo estd sujeito a restrigoes
operacionais, como por exemplo, no caso do conversor Boost com o ciclo de trabalho do
Mosfet restrito a 0 < d(t) < 1. Na realidade, evita-se operar na faixa ideal do ciclo de
trabalho, sendo muitas vezes recomendado uma faixa de operacao menor pelos fabricantes
(0 <d(t) <0,9). Para o GPC tipo m, a motivac¢ao foi gerar teoria com a expansao da
variavel de controle com fungoes de Laguerre para possiveis aplicagoes em sistemas com

necessidade de rastremanento de referéncias polinomiais.

Todos os sistemas supracitados sdo projetados digitalmente, sendo a motivacao
final do trabalho a demanda por controladores embarcados em FPGA. Este problema se
mostra cada vez mais atual através da necessidade de frequéncias superiores a 100 KHz
para implantagao de controles em sistemas eletronicos de poténcia. Os FPGAs possuem

caracteristicas de paralelismo e ciclos de operagao de alta velocidade que favorecem
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o bom desempenho dos algoritmos de controle PIDOF e MPC. Além disso, o FPGA
possui processamento de alta velocidade e facilidade de codificacao em VHSIC hardware
Description Language (VHDL), caracteristicas ideais para lidar com sistemas complexos.
A extrema complexidade dos sistemas elétricos de poténcia exige processamento paralelo e
de alta velocidade para concluir as operacoes matematicas com uma resolucao precisa. Em
conjunto com a biblioteca matricial, motivou-se o desenvolvimento de c6digos em VHDL

dos controladores para a simulagdo em FIL e operacao em FPGA.

Além disso, as metodologias para projetar o PIDOF e o GPC tipo m baseado em
fungbes de Laguerre sao novas, sendo contribui¢oes para serem exploradas pela comunidade
cientifica e industrial. Portanto, a teoria e os codigos em VHDL apresentados poderao

servir de referéncia para futuros trabalhos.

1.3 ESTADO DA ARTE

Nesta secao, é feita uma sintese dos principais trabalhos que abordam solugoes
para controladores PIDOF e MPC em sistemas de poténcia, com o objetivo de estudar as

principais técnicas aplicadas e desenvolvidas pela comunidade cientifica.

1.3.1 PIDOF

A referéncia (VANITHA; RATHINAKUMAR, 2017) prop6s um controlador PIDOF
em um conversor CC-CC Buck-Boost alimentado por um sistema fotovoltaico para melhorar
a resposta dindmica do sistema. Este conversor usa dois Mosfets e uma topologia de indutor
acoplada. Os resultados da simulagao e do hardware mostram um tempo de acomodagao

reduzido e uma resposta estavel com o controlador PIDOF.

Em (MERRIKH-BAYAT; JAMSHIDI, 2013), usou-se o algoritmo Artificial Bee
Colony (ABC) para otimizar um controlador PIDOF para um conversor Boost. Além da nao
lineariedade do conversor Boost, ele possui fase ndo-minima quando linearizado. A integral
do erro absoluto (IAE - do inglés, Integral of Absolute Error) foi escolhido como o indice de
desempenho para otimizacao. O TAE foi definido como [AE = fOT Vo — Viesldt. Aqui, Vg,
Vier 520 as tensoes de saida e de referéncia, respectivamente. As fungoes de transferéncia
fracionarias do PIDOF sao aproximadas pelo método de aproximacao recursiva do filtro
Oustaloup, onde um conjunto de féormulas recursivas é utilizado na faixa de frequéncia de
interesse escolhida (wy, wy,) para aproximar o grau fraciondrio em um produtério de fungoes
racionais na ordem inteira. O sistema em malha fechada com o controlador PIDOF ¢é
implementado no SIMULINK e simulado repetidamente com os parametros do controlador
otimizados pelo algoritmo ABC até que o critério de parada seja alcangado. Os resultados
mostraram que o controlador PIDOF proporcionou menor tempo de acomodagao, com

melhor regulacao e estabilidade a perturbacoes de degrau em relagao ao controlador
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PID. Um resultado importante observado foi que o controlador PIDOF exigiu menor
chaveamento liga/desliga em comparagao com o controlador PID e, portanto, exigiu menor
esfor¢o de controle. Tais resultados evidenciam as vantagens do PIDOF, pois apresentam

maior eficiéncia energética.

Uma técnica de posicionamento de polo dominante para o ajuste do controlador
PIOF em conversores Buck e Boost foi usado em (PRAJAPATI; GARG; PRITHVI, 2018).
O tempo de acomodagao e o overshoot foram usados para calcular os polos dominantes do
sistema em malha fechada. A referéncia (AMIRAHMADI et al., 2015) propds um método
para projetar controladores PIDOF 6timos para um conversor Boost por uma abordagem
de otimizagao multiobjetiva. O Strength Pareto Evolutionary Algorithm (SPEA), uma
abordagem de otimizacao tridimensional de parametros reais, foi usado para obter um
controlador PIDOF em um conversor Boost de 5/12 V (D = 7/12), 15 KHz. A aproximagcao
Commande Robuste d’Ordre Non-Entier (CRONE) de ordem 5 foi usada para o PIDOF.
Um conjunto de ganhos quase 6timos, denominado conjunto de Pareto, foi gerado com a
otimizagdo dos ganhos e das ordens fracionarias do PIDOF. Tomando as fungoes custo
dependentes do overshoot e o tempo de acomodagao, um conjunto de resultados quase
otimos foi gerado em uma tabela de consulta, a partir da qual o projetista poderia escolher os
parametros quase 6timos. Isso da ao usuario maior facilidade e flexibilidade no ajuste. Além
disso, o overshoot dinamico foi adicionado como uma funcao objetivo extra. A otimizagao
da resposta transitoria mostrou que, embora os valores das ordens fracionarias fossem
pequenos, obteve-se uma melhora significativa na resposta. A verificacdo experimental
para a implementacao discreta do PIDOF foi feita usando a placa de simulagao em tempo
real dSPACE 1104. Os resultados experimentais mostraram uma melhor resposta dinamica,
robustez em relagao as variagoes no ponto de operagao e uma rejeicdo ao comportamento
caético do pulso PWM (o ciclo de trabalho possui média constante, mas hé oscilagdo em

alta frequéncia) quando comparado com o controlador PID.

A abordagem em (SANCHEZ et al., 2021b) utilizou uma aproximacio biquadratica
do operador Laplaciano para sintetizar um controlador PIDOF para um conversor Buck-
Boost. O médulo biquadratico é uma técnica que exibe uma resposta de fase plana em uma
faixa em torno de uma frequéncia central. Resultados numéricos e experimentais foram
fornecidos para corroborar a robustez e eficidcia do método proposto. No que diz respeito ao
(SORIANO-SANCHEZ et al., 2020), também foi empregada a aproximagao biquadratica
do operador Laplaciano para projetar um controlador PIDOF para um conversor Buck.
E notével que tenha sido projetado o circuito elétrico com circuitos resistor-capacitor e
amplificadores operacionais (AmpOp) para o controlador PIDOF. A aproximagao de um
controlador tipo PID de ordem nao inteira para regular a tensao de saida em um conversor
Boost é proposta em (SANCHEZ et al., 2021a). Também foi utilizada a aproximagao
biquadratica do operador Laplaciano, visando a caracteristica de amortecimento iso do

sistema controlado. Resultados experimentais foram apresentados para confirmar o bom
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desempenho e regulagao em tensao para o sistema Boost de fase ndo-minima. Por outro
lado, o efeito do algoritmo Cohort Intelligent (CI) na sintonia étima de um controlador
PID de ordem fraciondria para um conversor Buck foi estudado em (WARRIER; SHAH,
2021).

Em (DEVARAJ et al., 2021), um controlador PIDOF baseado no algoritmo Queen
Bee Assisted Genetic Algorithm (QBGA) foi projetado para superar o controlador PID
quando sao aplicadas variagoes de parametros. Novamente, a superioridade do PIDOF
foi notavel, no entanto, o trabalho nao faz nenhum estudo relacionado com distiirbios de
carga e variacoes de capacitancia. Além disso, nenhum intervalo otimizado para a pesquisa
de parametros foi introduzido no algoritmo. Por fim, projetou-se e implementou-se um
controlador digital PIDOF aplicado a um conversor Boost em (SEO; CHOI, 2019). O
procedimento para projetar os parametros do controlador PIDOF foi dado juntamente
com um algoritmo de controle baseado em DSP e testado sob diferentes condi¢oes de carga.
Apesar de ser uma abordagem interessante, o PIDOF proposto em (SEO; CHOI, 2019)
utilizou dois sensores, ou seja, sensores de tensao e corrente, juntamente com uma faixa de
populacao nao otimizada, aumentando a carga computacional e tornando a sintese com
maior necessidade de processamento em hardware, o que pode tornar a solucao mais cara.
Além disso, também foi recomendado o uso das ordens integro-diferenciais fracionarias
no intervalo |0, 1[, com a ordem da integral préxima a um, para garantir a estabilidade
do sistema em malha fechada, mostrando uma pequena faixa de solugoes 6timas para o

método proposto.

Na Tabela 1, resumem-se as principais caracteristicas dos trabalhos apresentados
na Secao 1.3.1 conforme a aplicacao, método de otimizacao e implementacao em hardware
dos controladores fracionarios PI/PIDOF.

Tabela 1 — Resumo dos trabalhos relacionados com

PI/PIDOF.
Referéncia Aplicagao Método de Implementacao
otimizacao em Hardware
(VANITHA, Controlar um conver- Nenhum Componentes analé-
RATHINAKU-  sor Buck-Boost em um gicos
MAR, 2017) sistema fotovotaico
(MERRIKH- Controlar um conver- Algoritmo ABC Nao
BAYAT; sor Boost
JAMSHIDI,
2013)

(continua)
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Referéncia Aplicagao Método de Implementacao
otimizagao em Hardware
(PRAJAPATI, Controlar conversores Alocagao de polos do- Nao
GARG; Buck e Boost minantes
PRITHVI,
2018)
(AMIRAHMADI Controlar um conver- SPEA dSPACE 1104
et al., 2015) sor Boost
(SANCHEZ et Controlar um conver- Aproximagao biqua- Componentes analo-
al., 2021b) sor Buck-Boost dratica do operador gicos
Laplaciano
(SORIANO- Controlar um conver- Aproximacao biqua- Nao
SANCHEZ et sor Buck dratica do operador
al., 2020) Laplaciano
(SANCHEZ et Controlar um conver- Aproximagao biqua- Componentes analo-
al., 2021a) sor Boost dratica do operador gicos
Laplaciano
(WARRIER; Controlar um conver- Algoritmo CI Nao
SHAH, 2021) sor Buck
(DEVARAJ et Controlar um conver- Algoritmo QBGA Nao
al., 2021) sor Boost
(SEO; CHOI, Controlar um conver- Algoritmo recursivo Texas Instruments
2019) sor Boost TMS320F28335 DSP

1.3.2 MPCE GPC

Para o MPC, o horizonte de controle N, e o horizonte de predicao N, medem a

resolucao de controle com a técnica do horizonte retrocedente. Para melhorar a resolugao de

controle, horizontes de predicao e controle devem assumir valores elevados, comprometendo

o tamanho do sistema para implementacao em hardware. Para sistemas estaveis em malha

fechada, a variavel de controle com MPC converge para zero de tal forma que pode ser

expandida por uma base de fungdes ortonormais em (0, +00). As fungoes ortonormais de

Laguerre formam uma base infinita para esse espaco e, com poucos parametros, podem

ser usadas no lugar da variavel de controle com pequeno erro de truncamento (WANG,

2009). A fim de diminuir o tamanho do horizonte de controle, as fungdes de Laguerre sao
empregadas juntamente com MPC nesta dissertacao. Em (SAEED; WANG; FERNANDO,

2022), argumentou-se que as fungoes de Laguerre melhoraram a frequéncia de comutagao
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do conversor Phase-shifted Full-bridge (PSFB) sem comprometer o desempenho dindmico.
Além disso, as fungoes Laguerre também podem resolver o desafio de diminuir o alto custo
do processamento MPC com a escolha de algumas fun¢des sem comprometer o desempenho
dindmico do sistema (ROSSITER; WANG; VALENCIA-PALOMO, 2010). Também vale
ressaltar a viabilidade de implementacao de restrigoes lineares em projetos de MPC.
Recentemente, diversos trabalhos tém explorado a insercao de restrigoes operacionais e
fisicas em sistemas MPC. Métodos de ajuste de MPC com funcao otimizagao multiobjetivo

sujeitos a restrigoes nas acgoes de controle foram considerados por varios autores (CHEN
et al., 2019) e (YAMASHITA; ZANIN; ODLOAK, 2016).

O principal 6nus para a implementacao do MPC em FPGA é o projeto desafiador
dos algoritmos contento operagoes matematicas. Muitos desenvolvedores usaram ferra-
mentas de sintese de alto nivel e geracao automatica de codigo para traduzir cédigos
de alto nivel para VHDL em problemas de MPC (PECCIN et al., 2020). A referéncia
(MISHRA et al., 2021) desenvolveu o controlador no ambiente Xilinz System Generator
(XSG) integrado ao MATLAB®/Simulink, que gera automaticamente o cédigo HDL. O
trabalho (LIEGMANN; KARAMANAKOS; KENNEL, 2022) também empregou técnicas
de otimizagao da ferramenta High-level Synthesis (HLS) da Xilinx para resolver o pro-
blema MPC do conjunto de controle finito de longo horizonte para um inversor fixado
em ponto neutro de trés niveis acionando uma maquina de inducao. O FPGA tem a
vantagem do processamento paralelo, (LUCIA et al., 2018) prop6s uma estratégia baseada
em operacoes aritméticas que resolvem problemas de otimizacao para adequar um MPC
embarcado em FPGA usando uma ferramenta de sintese de alto nivel. No entanto, nenhum
desses trabalhos apresentou um desenvolvimento direto do c6digo VHDL com bibliotecas

madtriciais.

O principio do modelo interno (IMP - do inglés, Internal Mode Principle) afirma
que um sistema é capaz de rastrear sinais de entrada com um erro assintético nulo se um
controlador de realimentagao for escolhido para fornecer estabilidade em malha fechada
quando a malha aberta for escrita com funcao de transferéncia de realizagao minima e ter
pelo menos a parte instavel do sinal ex6geno embutido no controlador (BENGTSSON,
1977). Ao introduzir um controlador com o IMP em um sistema com funcao de transferéncia
de realizagdo minima, (CORDERO et al., 2021) propés um GPC com erros preditos e
operador em diferenca retrégrada de segunda ordem aplicado nas variaveis de estado como
o estado aumentado de um sistema SISO para rastrear uma referéncia tipo rampa. Como
a planta escolhida nao possuia integradores embarcados, o projetista precisou adicionar 2
integradores a fim de que o modo interno de (7,2)?/(z — 1)? pudesse ser inserido no loop,
resultando em um rastreamento com erro assintético nulo. Além disso, (CORDERO et al.,
2021) estendeu o método de (CORDERO et al., 2021) ao usar operadores em diferengas
retrogrados de ordem superior para obter erro assintotico nulo ao rastrear referéncias

polinomiais. Um sistema de realizacdo minima sem integradores embutidos consegue
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rastrear uma referéncia polinomial de grau m — 1 se m integradores forem inseridos no
sistema de malha aberta. Assim, operadores em diferencas retrégradas de alta ordem foram
aplicados sobre o erro e as variaveis de estado do sistema para obter estados aumentados
com m integradores incorporados. Novamente, o método foi desenvolvido apenas para

sistemas SISO, sem um uso otimizado de parametros e estabilidade prescrita.

Em relagdo ao (CORDERO et al., 2022), foi desenvolvida uma nova abordagem para
embarcar um modelo interno de referéncia senoidal através da aplicacdo dos operadores em
diferenca de primeira e segunda ordem em um sistema SISO. Apesar de ser uma abordagem
interessante, nenhuma conquista foi feita em relagao aos sistemas MIMO ou reducao de
ordem usando fungoes ortonormais para extrair com precisao o comportamento da varidvel
de controle. Para este proposito, como sistemas de alta ordem sao problematicos para
aplicagoes praticas, fungoes ortonormais de Laguerre com estabilidade prescrita foram

empregadas para projetar o GPC nesta dissertacao.

Na Tabela 2, resumem-se as principais caracteristicas dos trabalhos apresentados
na Se¢ao 1.3.2 conforme a aplicacdo, método de otimizacao e implementacao em hardware
dos controladores MPC/GPC.

Tabela 2 — Resumo dos trabalhos relacionados com
MPC/GPC.
Referéncia Aplicacao Método de Implementacgao
otimizacao em Hardware
(SAEED; Controlar um conver- Algoritmo de Hildreth Texas  Instrument
WANG; FER- sor PSFB com restricao na varia- F28069M InstaSpin
NANDO, 2022) vel de controle e fun- DSP
¢oes de Laguerre
(ROSSITER; Artigo tedrico que Algoritmo  Maximal Nao
WANG; trata a estabilidade e Controlled Admissible
VALENCIA- facticidade do MPC Set (MCAS)
PALOMO, 2010) baseado em fungdes de
Laguerre
(CHEN et al.,, Rastreamento de tra- Programacdo quadra- Sim
2019) jetéria para robos mé- tica com rede neu-

veis

ral primal-dual (MPC
adaptativo)

(continua)
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Referéncia Aplicagao Método de Implementacao
otimizagao em Hardware
(YAMASHITA; Controlar o sistema de Lexicographic Tuning Nao
ZANIN; referéncia do fraciona- Technique (LTT) e
ODLOAK, dor de 6leo pesado da  Compromise Tuning
2016) companhia Shell Technique (CTT)
(PECCIN et al., Apresentar uma solu- Programagdo quadra- FPGA
2020) ¢ao baseada no método tica
de multiplicadores de
dire¢ao alternada com
controle preditivo ge-
neralizado
(MISHRA et al., Controlar a corrente Conjunto de controle FPGA
2021) de um Permanent finito
Magnet Synchro-
nous Motor (PMSM)
trifasico
(LIEGMANN; Controlar a frequéncia Conjunto de controle FPGA
KARAMANA-  de um inversor trifa- finito
KOS; KENNEL, sico
2022)
(LUCIA et al., Explorar as operagoes Programagdo quadra- FPGA
2018) matematicas necessa- tica
rias do controle MPC
em hardware
(CORDERO et Algoritmo com opera- DMPC DSP dSPACE
al., 2021) dor em diferencas dis- DS1104
cretas para o rastrea-
mento de referéncias
em rampa
(CORDERO et Algoritmo com opera- DMPC DSP dSPACE
al., 2021) dor em diferengas dis- DS1104

cretas para o rastrea-
mento de referéncias
polinomiais de ordem

m

(continua)
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Referéncia Aplicagao Método de Implementacao
otimizagao em Hardware
(CORDERO et Algoritmo com opera- DMPC DSP dSPACE
al., 2022) dor em diferengas dis- DS1104

cretas para o rastrea-
mento de referéncias

senoidais

1.4 OBJETIVO DO TRABALHO

o Desenvolver uma nova topologia de PIDOF que resolve o problema de undershoot
do Boost em malha de tensao garantindo que o sistema em malha fechada tenha

derivada inicial nula;

o Deduzir de equagoes algébricas para os pardmetros de ganho do PIDOF em relacao aos
graus fracionarios ao resolver as equagoes de especificacao de frequéncia de cruzamento

de ganho, especificacdo de margem de fase e especificagao de amortecimento iso;

o FElaborar um algoritmo ED juntamente com o filtro Oustaloup refinado para encontrar
solugdes quase Otimas das ordens fracionarias integro-diferenciais, ou seja, A e p,
para um PIDOF;

o Utilizar a norma L2 para reduzir a ordem do PIDOF e assim melhor acomoda-lo
em hardware, sem perder a resposta dindmica inicial do sistema. Criar e depurar
um cédigo em VHDL do PIDOF reduzido usando bibliotecas matriciais e o software
QUARTUS®. Testar o PIDOF em VHDL com o FIL do MATLAB®/Simulink e
validar o controle embarcado em FPGA com um teste em bancada para o conversor
Boost;

o Projetar um DMPC baseado em fungdes de Laguerre e grau de estabilidade prescrito
com restri¢des nas variaveis de controle para um conversor Boost enquanto controla

o ciclo de trabalho de acionamento do seu Mosfet;

o Criar e depurar um c6digo em VHDL do DMPC usando bibliotecas matriciais e o
software QUARTUS®. Testar o DMPC em VHDL com o FIL do MATLAB®/Simulink
e validar o controle embarcado em FPGA com um teste em bancada para o conversor
Boost;

o Comparar os resultados de performance, velocidade, robustez e custo computacional
entre a implementac¢ao do PIDOF-Boost e do MPC-Boost;
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 Desenvolver um controle preditivo generalizado (GPC - do inglés, Generalized Pre-
dictive Control) digital com fungbes ortonormais de Laguerre, grau de estabilidade
prescrito, restrigoes na variavel de entrada e diminuicao do ntiimero de condigao
da Hessiana do sistema aumentado, capaz de rastrear referéncias polinomiais de
grau arbitrario m — 1, quando a planta possuir funcao de transferéncia de realizacao
minima e nao possuir zeros em z = 1. Por fim, criar e depurar um coédigo em VHDL
do GPC tipo m usando bibliotecas matriciais e o software QUARTUS®. Testar o
GPC tipo m em VHDL com o FIL do MATLAB®/Simulink.

1.5 MATERIAIS E METODOS

Para o desenvolvimento deste trabalho foram utilizados os materiais listados a

seguir:

e Um notebook com as configuragoes: 16GB 1200MHz DDR4; 6MB L3cache; 2GB
GDDR5 NVIDIA GeForce MX130 e; 1.6 GHz Intel® Core i5-8265U;

« Placa FPGA DE2-115 com as especificagoes: (nome) EPACE115F29C7; (Tensao
do niicleo) 1.2V; (elementos légicos) 114480; (I/Os) 529; (GPIOs) 529; (Bits de
memoéria) 3981312; (multiplicadores de 9-bits) 532; (PLLs) 4; (clocks globais) 20;

o Um conversor Boost desenvolvido pelo BATLAB cujos detalhes sao apresentados no

Capitulo 4;
o Um conversor AD Dual-channel AD9226 (12 bits);
o Um sistema de condicionamento de energia com um sensor de tensao LV 20-P;

o Um osciloscépio keyight infiniivision DSOX3054T.
A metodologia empregada é constituida pelos passos a seguir:

o Através do célculo fracionario e a teoria desenvolvida nesta dissertacao, utilizou-se o
MATLAB®/Simulink para projetar o algoritmo DE para a sintonia dos pardmetros
do PIDOF e sua anélise de performance. De forma andloga, porém com a teoria do

MPC, projetou-se um DMPC e DGPC para as plantas descritas nesta dissertacao;

« Utilizou-se o software QUARTUS® PRIME LITE EDITION 21.1 com os pacotes
de matrizes real e s fixed, ambos disponibilizados pelo meu orientador Dr. Edson
Antonio Batista. Tal software foi utilizado para compilar, depurar e embarcar os
c6digos dos controladores em VHDL no FPGA;
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« Empregou-se a ferramenta FIL do MATLAB®/Simulink para validar o funciona-
mento e performance dos controladores em VHDL. S6 depois desta validagao que os

controladores foram embarcados e testados em bancada.

1.6 ESTRUTURA DA DISSERTACAO

Além do capitulo introdutério, este trabalho estd organizado da seguinte forma:

Capitulo 2: E apresentado uma breve descricio da teoria do cdlculo fraciondrio com a
utilizacao dos filtros Oustaloup para a aproximacao da ordem fracionaria da funcao
de transferéncia em ordem inteira. Também é desenvolvido uma nova abordagem
para a sintonia de um controlador PIDOF com especificagoes em margem de ganho,
margem de fase e amortecimento iso com o algoritmo ED. Por fim, apresenta-se a

técnica de redugao por norma L2 para sistemas SISO com atraso.

Capitulo 3: Primeiramente, é abordado o estudo de estabilidade, sem a aplicacao de
restrigoes, dos controladores MPC e GPC tipo m, multivariaveis, usando funcoes de
Laguerre. Por fim, detalha-se a forma de funcionamento desses controladores quando
as restrigoes na variavel de entrada sao inseridas e quando ha uma necessidade de

prescri¢ao de estabilidade no sistema.

Capitulo 4: Neste capitulo, demonstram-se os testes realizados com simulacoes e hardware-
in-the-loop com o PIDOF e o MPC propostos para o controle do ciclo de trabalho
de um conversor Boost através da ferramenta FIL e, posteriormente, executam-se
testes experimentais dos controladores quando embarcados em FPGA para um
teste em bancada com o mesmo conversor. Por fim, realizam-se simulagoes com o
controlador GPC tipo 3 com diferentes nimeros de func¢oes de Laguerre, restrigoes,
e prescricao de estabilidade para controlar uma planta quando submetida a uma

referéncia polinomial de ordem menor ou igual a 2.

Capitulo 5: Apresentam-se as conclusoes finais, sendo discutidos os resultados, as con-
tribuicoes e os trabalhos futuros que podem ser realizados a partir dos assuntos e

desenvolvimentos desta dissertacao.
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2 CONTROLADORES PID EM ORDEM
FRACIONARIA

Neste capitulo, aborda-se toda a teoria de calculo fracionario utilizada nesta
dissertagao, o projeto do algoritmo ED para sintonia do PIDOF e a técnica de redugao

norma 2 para sistemas SISO.

2.1 INTEGRAL DE RIEMMAN-LIOUVILLE E SUA TRANSFOR-
MADA DE LAPLACE

Nesta secao, introduz-se os teoremas de Leibniz para a diferenciacao de uma integral
e o de Cauchy para integrais consecutivas, além de definir a funcao Gel’fand-Shilov que é
muito importante para o calculo da transformada de Laplace de operadores fracionarios.
Por fim, apresenta-se a propriedade de semigrupo da integracao fracionaria. Primeiramente,

¢é necessario definir algumas notagoes para o entendimento dessa se¢ao.

Definigao 2.1.1. Admitindo-se que f é uma fungao integravel no intervalo [a, b], com

a <t < b, define-se o operador de integracao, a esquerda, conforme Eq. (2.1):

O = [ Fde (2.1)

Além disso, para fungoes integraveis, também vale a propriedade de semigrupo
(RODRIGUES, 2015), ou seja, Eq. (2.2):

T fO)] =TT f()] = ()] (2.2)

Definicao 2.1.2. Admitindo-se que f é uma funcao diferencidvel no dominio definido,

define-se o operador diferencial com base na Eq. (2.3):

pisn) = LY. (23)

Através do teorema fundamental do calculo (TFC), é importante lembrar que o

operador diferencial é o inverso a esquerda do operador de integracao em Eq. (2.4)

DJ[f(#)] = f(t). (2.4)

Por fim, tomando f absolutamente integravel em |[a, b], entao (RODRIGUES, 2015)
garante que [D"J"|f(t) = f(¢).
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Para chegar a integral de Riemman-Liouville, primeiramente deve-se enunciar alguns
teoremas do calculo inteiro para assim extrapolar os resultados para a ordem fracionaria.
A base para a defini¢do da integral proposta por Riemman-Liouville advém da continuacao
analitica do Teorema de Cauchy para integrais consecutivas com o auxilio do teorema de
Leibniz para a diferenciagao de uma integral (MILLER; ROSS, 1993; OLIVEIRA, 2014).

Teorema 2.1.1 (Teorema de Leibniz para Diferenciacdo de uma Integral). Seja f(t,z) uma
fungao de duas varidveis, diferencidvel em t, e sejam u(t) e v(t) fungées diferencidveis.

Entdo, vale a relagao em Eq. (2.5)

dt/ (it dx—/u:t()t) gtf(t,@dﬁf(t,u(t))‘@it) —f(t,u(t))Ch;(tw (2.5)

Demonstracao. Escrevendo a integral f ) f (t,z)dx como uma fungao de 3 varidveis, todas

com dominio em ¢, tem-se a Eq. (2.6):
P(t,u,v) = / F(t,2)dx. (2.6)

d
Com base no TFC, i.e., pr [F f(x)dx = f(t), pode-se calcular a derivada total da funcio

P(t,u,v) em relacdo a t através da regra da cadeia, obtendo-se a Eq. (2.7):

Dy gy _OP O, OPOU_ PO
at’ " Tt ot T o ot ZE
dv
2.7
at/ft:cd:cdt /fta:da: /fta:dxdt (2.7)

du

dv
_/ aftg;)cm~+f(t v(t ))*—f(t ) g

]

Para a demonstragao do teorema de Cauchy para integrais consecutivas (OLIVEIRA,
2014), utilizar-se-4 um caso particular da (2.5) com u(t) = a e v(t) = t. Dessa forma, (2.5)

se transforma na Eq. (2.8):

& ey = [ 2 gt ayda + g 0), (2.8)

Teorema 2.1.2 (Teorema de Cauchy para Integrais Consecutivas). Seja f(t,x) uma fungio

integravel n vezes no intervalo [a,t] € R, com n € N. Entdo, é vdlida a relagio na Eq.
(2.9)

:/at dz, / dxn_l.../amf(xl)dxl - r(ln)/t (t—2)" ' f(x)dz, (2.9)

onde ,J;' € o operador integracao aplicado n vezes.
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Demonstragdo. Seja p(t) = [ (t — )"~ f(z)dx e sabendo que o operador D ¢ inverso de
J, & esquerda, pode-se provar que a relagao é correta aplicando-se D™ em (2.9) a fim de se

encontrar f(x). Derivando p(t) em relacdo a ¢ e utilizando (2.8), tem-se a Eq. (2.10)

Dip(t)] = [t — 2y fla)de
= /at gt((t —2)" fz))d + (¢ — 2)" 7 ()]t (2.10)

=(n—1) /a (t — x)"_Qf(x)dx.

Observe que o operador diferenciacao sempre anulara o segundo fator do resultado
como visto em (2.10). Dessa forma, derivando-se p(t) n vezes e pelo TFC, obtém-se a Eq.
(2.11):

D) = (0 — DML [ f(a))de = T(n) (). @2.11)
Portanto, nota-se que p(t)/I'(n) é a integral de ordem n de f(t) e a igualdade (2.9)

¢é valida para n € N,

]

Generalizando (2.9) para um nimero a qualquer, obtém-se a continuagao analitica
da formula de Cauchy para integrais consecutivas, a qual é a definicao, dada abaixo, do

operador de integracao fracionario segundo Riemann-Liouville.

Defini¢ao 2.1.3 (Operador Integragao Fracionéario de Riemann-Liouville). Seja o € C
com Re(a) > 0 e f uma fungdo integravel em qualquer subintervalo de [a, b]. Logo, para
t € [a,b] define-se a integral fracionaria de Riemann-Liouville de ordem « em f(t), a
esquerda, como ,J na Eq. (2.12) por (KILBAS; SRIVASTAVA; TRUJILLO, 2006):

1

T = F /: (t— ) f(2)de, t > a. (2.12)

Se a = 0, (2.12) resulta na Eq. (2.13):

DJEF () = JOF(E) = F(loz) / Y= ) f(@)de, t> 0 Re(a) > 0. (2.13)

Vale mencionar que também existe tal operador a direita e que as integrais sao
validas para a € C, porém nao se utiliza o operador a direita nesse trabalho. Por fim,

utilizar-se-a4 apenas o € R, neste trabalho.
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Com posse da definicdo da integral fracionaria de Riemann-Liouville, busca-se o
resultado do operador transformada de Laplace sobre a mesma uma vez que o objetivo

deste trabalho é projetar controladores PIDOF quase 6timos no dominio da frequéncia.
Para auxiliar, define-se a fungao de Gel'fand-Shilov (GEL'FAND; SHILOV, 1964).

Defini¢do 2.1.4 (Fungdo de Gel’fand-Shilov). Admitindo-se Re(\) > 0, tem-se a Eq.
(2.14):

x)\—l
, x> 0.
Dy (z) ={ T'(A) (2.14)
0 , <0

Através de (2.13), observa-se que o resultado é equivalente a convolugao de f(t) com
(2.14). Ou seja, a partir da defini¢ao de convolugao entre 2 fungoes no tempo (OPPENHEIM,;
SCHAFER, 2010), escreve-se a Eq. (2.15):

By % f(1) = F(l&) /Ot (t— 2)° L f(@)dx = JoF(8). (2.15)

A partir de (2.15), pode-se provar a propriedade do semigrupo para o operador

integral fracionario com o Teorema 2.1.3.

Teorema 2.1.3 (Propriedade de Semigrupo para a Integral de RL). Seja f absolutamente
integravel a Lebesgue em [a,b], « > 0 e > 0, entdo as igualdades apresentadas na Eq.
(2.16)

(e TP ) (E) = (2T ) () = (T F)(1), (2.16)
sao vdlidas em quase todos os pontos de [a,b].
Demonstracao. Primeiramente, para o caso particular em que a = 0, sabe-se que o operador

integrador fraciondrio pode ser dado pela convolugao (2.15), dessa forma, vamos calcular a
convolugao de duas fun¢des de Gel'fand-Shilov @, * ®5 na Eq. (2.17), com ae > 0 e 5 > 0.

ot 7ol (¢ —7)Pt
e A R

(2.17)
th-1 t 1 T
= a=l(] — 2)A-1gr.
T()0(B) /0 T )
Através da mundanca de varidvel em (2.17), u = %, tem-se a Eq. (2.18)
By by = /1 1 —w)1d (2.18)
w¥Pg=———— | u* (1 —u)’ dr. .
7 T()I(B) o
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A integral em (2.18) define a fungao beta B(a, 8) = [y u®~'(1 — u)?~'dr. Adicio-

')l
nalmente, a funcao B possui a seguinte propriedade (Apéndice A.1): B(a, 5) = m.
a
Dessa forma, (2.18) resulta na Eq. (2.19):
tor‘rﬁ—l
B, xby=—— B,
T )
I (2.19)
o+ B)
:®a+ﬁ

Observe que o resultado seria o mesmo caso os parametros fossem comutados, ou
seja, a convolucao entre dois operadores integradores fracionarios é comutativa. Tomando
(2.15) e (2.19), tem-se a Eq. (2.20):

(JOTPF)(t) =B * JOf(t) = B % Dy x ()
=Pas* f(t) = (J7Ff)(2)
Para a € R, verificar (RODRIGUES, 2015). O

(2.20)

A partir de agora, os operadores integradores sao tratados a partir de ¢t > 0
para facilitar os calculos. Por fim, observe que, com a propriedade da transformada de
Laplace entre convolugao de funcoes, a transformada final é o produto da transformada
das fungoes (HAYKIN, 2001). Assim, a transformada de Laplace da integral fracionaria de

Riemann-Liouville de uma fungao é demonstrada pelo Teorema 2.1.4.

Teorema 2.1.4. Seja o € Ry, com fintegravel em [a,b] e de ordem exponencial, entao a
transformada de Laplace de J*f(t) eziste e é dada pela Eq. (2.21):

LI(0) 2o

80&

LJf(1)] =

Demonstragio. Partindo de (2.15) e pela propriedade da transformada de convolugao entre
fungdes em Eq. (2.22):

LIJ*f(t)] = L[®q * f(t)] = L[Pa]L[f(2)]. (2.22)

Porém, com a definicdo de funcao I' generalizada, a transformada de &, é dada

pela Eq. (2.23):

L[®,] = r(la) /0 ety (2.23)
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Efetuando u = st em (2.23) e com a defini¢ao da funcao I' generalizada (Apéndice
A1), tem-se a Eq. (2.24):

F(Oi)

Tl /0 u* e du (2.24)
() 1

CT(a)s s

Logo, de (2.24) em (2.22), fecha-se a prova.

2.2 DERIVADA SEGUNDO CAPUTO E SUA TRANSFORMADA
DE LAPLACE

A derivada segundo Riemann-Liouville existe e pode ser encontrada em (TEODORO;
OLIVEIRA; OLIVEIRA, 2017), contudo a defini¢do conduz a uma transformada de Laplace
que necessita de derivadas fracionarias no estado inicial do problema. De certa forma,
a grande maioria dos problemas de engenharia disponibiliza apenas condi¢oes iniciais
com derivadas inteiras, ficando inviavel a interpretacao fisica de uma derivada fracionaria.
Assim, surgiu-se a derivada fracionaria de Caputo e a defini¢do é dada por (ORTIGUEIRA,
2011).

Definicao 2.2.1 (DERIVADA DE CAPUTO). Seja f absolutamente integravel em [a, 0]
ea€C,coma>0,n=][a]+1quandon ¢ Ny e n = a quando n € Ny. Dessa forma, a
derivada de caputo de ordem «, a esquerda, de f existe para quase todos os pontos de

la,b] e é representada pela Eq. (2.25):

1

DY f(t) =q J} D" f(t) = T(n—a)

t
/ (t — )" D" f () da. (2.25)
Neste trabalho, aborda-se apenas a derivada para a = 0 e « € R, por conseguinte,

para uma melhor notagao, utilizar-se-4 o operador por ¢ D f(t)

Com a Definicao 2.2.1, pode-se demonstrar a transformada de Laplace da derivada
fracionéria segundo Caputo (JARAD; ABDELJAWAD, 2020)

Teorema 2.2.1. Sejaa € Ry comn —1 < a <n en € N. Admitindo-se f integravel em

[a,b] e de ordem exponencial, entio a transformada de Laplace de © D f(t) existe e é dada
pela Eq. (2.26):
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LED*f(t)] = s°LIf(1)] — 3 s~ DF £(0). (2.26)
k=0

Demonstragdo. Pela Definigdo 2.2.1 e com o auxilio da funcdo de Gel'fand-Shilov (2.14),
tem-se a Eq. (2.27):

o L (=D s

=L D" f(1)] (2.27)
=L[®y o D" f(1)]
:L[(I)n—a]L[an(t)]'

LID* f(1)] =L|

Com o Teorema 2.1.4 e sabendo do célculo inteiro que L[f(t)] = s"L[f(t)] —
STy s EDEF(0) (JARAD; ABDELJAWAD, 2020), (2.27) resulta na Eq. (2.28):

LD () = (L 0] - 34D 10)

. (2.28)
=s"L[f(t)] — ;; s*717F DR £(0).
O

Por fim, vale comentar que a derivada segundo Caputo nao possui a propriedade
do semigrupo igual a integral de Riemann-Liouville. Entretanto, pela Definicao 2.2.1 é

trivial verificar que, para k € N e a € R, vale a seguinte propriedade da Eq. (2.29):

CDDEf(t) = JOD"DE f(t) = JOD R f(t) = CDMf(R). (2.29)

2.3 FILTRO OUSTALOUP

O filtro Oustaloup tem um ajuste dos operadores integro-diferenciais de ordem
fraciondria para a ordem inteira no dominio da transformada de Laplace. H4 uma mudanca
de ordem na funcao de transferéncia resultando que s se transforma em uma funcao de

transferéncia na ordem inteira. Logo, (XUE; CHEN; ATHERTON, 2008) define o filtro
Oustaloup pela Definicao 2.3.1:

Definigao 2.3.1 (Filtro Oustaloup). Assumindo que o intervalo de frequéncia de ajuste
entre as fungoes de transferéncias inteiras e fraciondrias é [wy, wy], 2N + 1 é a ordem do

filtro e a é a ordem da diferenciagao. Logo, o filtro pode ser escrito pela Eq. (2.30):
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’
N5+ w

Y
oy ST Wk

s* =K (2.30)
k

sendo que os polos, zeros e ganho do filtro (2.30) sao calculados pelas Egs. (2.31a), (2.31b)
e (2.31c):

1
wp =wp(y 2N +1 (2.31a)

1
/{:—I—N+§(1+a)
Wh,

Wi = wb(w—b) 2N +1 : (2.31b)

K =uwy. (2.31c)

Contudo, a qualidade da aproximagao do filtro Oustaloup pode nao ser muito
satisfatério em altas e baixas frequéncias, mais precisamente, nas frequéncias maximas e
minimas de ajuste |wp, wp]. Com isso, alguns algoritmos surgiram com o efeito de mitigar
esse problema e um deles serd demonstrado no Teorema 2.3.1 (XUE; ZHAO; CHEN, 2006).

Teorema 2.3.1. Assumindo que o intervalo de frequéncia de ajuste entre as fungoes de
transferéncia inteiras e fraciondrias é [wy,wp], 0 < a < 1,b >0 ed > 0. Entao, o operador

fraciondrio s* € estdvel e pode ser aprozimado pela Eq. (2.32):

sb \“
o ) 1+ 2
. dwy, ds® + bwps dw (2.32)
b d(1 — a)s? + bwys + dawpwy ] sd
+ -
bwh

Demonstragio. Dentro do range de frequéncias, «, b e d especificados, tem-se Eq. (2.33):

b (0%
1

14+ — (2.33)
bs \* —ds® + dwpwy "
K(s)=|— 14— .
() <dwb> ( + ds? + bwys
O operador fracionario, quando expandido pela série de Taylor, pode ser aproximado
pela Eq. (2.34):
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bs \" 1
K(s) = ) s ap(s) + Mﬁ(s) +-e (2.34)
dwb 2
com Ny
_ —as® + dwpwp
p(S) T (g2 + bwy,s (235)
Isolando s de (2.34), obtém-se a Eq. (2.36):
Y — (d&éb) _Il—)l) K(S)
ala
[1+0¢p(s)—i—2 p2(s)+---1
" ib @ (2.36)
5@ (dwb)abia dwy
ala+1) sd
e 14+ —
[1 + ap(s) + 5 P (s)+ ] + b

Desprezando os termos acima da primeira ordem da série de Taylor de (2.36), (2.36)
resulta na Eq. (2.37):

dwy \ @ ds® 4 bwps 1+ dwy,
o~ [ , (2.37)
b d(1 — a)s? + bwps + dawpwy 1+ sd

Para fechar a prova, deve-se verificar a estabilidade de (2.37), i.e., todos os polos
no semiplano esquerdo do plano complexo. De imediato, —bwy,/d é negativo, restando

analisar as raizes da Eq. (2.38)

d(1 — )s? + bwys + dawyw,. (2.38)

Observe que, para 0 < a < 1, o produto e a soma das raizes de (2.38) sdo positivas
e negativas, respectivamente, e as raizes de (2.38) possuem parte real negativa. Logo, (2.37)

é estavel dentro do range (wy,wy). O

Vale notar que o Teorema 2.3.1 é valido apenas para 0 < a < 1. Assim, pode-
se utilizar a propriedade 2.29 para calcular uma derivada de ordem 1,7, por exemplo,
considerando D*f(0) = 0 para k = 0, 1, ou seja (Eq. (2.39)):

sUTLIf(1)] = $*TL[f ()] = LI“D* "D f(t)] = LDV f(1)]- (2.39)

De forma analoga ao filtro Oustaloup, apds intimeros testes de parametros b e d,
com refinamentos em (2.32) na forma de wy, * w, = 1, mesmo com tais valores nao sendo

os utilizados exatamente nas aproximagoes, o filtro Oustaloup refinado (2.32) também
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pode ser aproximado por um modelo racional continuo através da seguinte definicao (XUE;
CHEN; ATHERTON, 2008).

Defini¢ao 2.3.2 (Filtro Oustaloup Refinado). Assumindo que o intervalo de frequéncia
de ajuste entre as fungoes de transferéncias inteiras e fracionérias é [wy, wp], 2N +1 é a
ordem do filtro e 0 < a < 1 é a ordem da diferenciacao. Logo, a modelagem do filtro dado
em (2.32) pode ser escrita pela Eq. (2.40):

ds® + bwys N5+ w,
*~ K 2.40
° (d(l—a)52+bwhs+da> kBNs+wk’ (2.40)
onde wy, wy e K de (2.40) sio calculados pelas Eqs. (2.41a), (2.41b) e (2.41c):
1
we=wy(hy 2N +1 (2.41a)
Wh
1
k+N+5(1+a)
o= wp(My 2N +1 (2.41b)
Wy
d,
K = (%)a. (2.41c)

Vale ressaltar que a aproximagao (2.40) possui boa resolu¢ao quando b = 10 e
d =9 e que a Definicao 2.3.2 destoa do Teorema 2.3.1 em alguns parametros, pois houve
otimizagdo do filtro na literatura (XUE; CHEN; ATHERTON, 2008). Para as simulagoes
das derivadas e integrais fracionarias com o filtro Oustaloup refinado, criou-se um bloco
méscara no ambiente Simulink com a fungao “new_fod()” (2.40). Na Figura 1, descreve-se
o cédigo de inicializagdo da mascara com (2.40). O bloco operador integro-diferencial fica

disposto na Figura 2.

24 MODELAGEM DE CONTROLADORES PID EM ORDEM
FRACIONARIA

Para um dado sinal de entrada ou ponto de ajuste r(t), o objetivo do sistema de
controle é trazer a saida o mais préximo possivel do sinal de entrada, onde assume-se que
tal sinal permaneca constante na janela de otimizagao. Esse objetivo é entao traduzido
a um projeto para encontrar o “melhor” vetor x de parametros de controle tal que uma
funcao de erro entre o ponto de ajuste e a saida prevista seja minimizada. Essa forma de

otimizacao ¢ descrita no tempo e existem intimeras fungoes custo que sao utilizadas na
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Figura 1 — Inicializacdo da méscara do operador integro-diferencial.

| Mask Editor : FODE - newfod 1

lcon B Ports  Pararneters & Dialog  Initialization  Documentation

Dialog variables Initialization commands
M if isnumeric (gam)
gam wh=w({l):; wh=w(2);
w if (gam>=0) %derivada
gamZ2 = gam-fix(gam);
G=new_fod(gam2,N,wb,wh,10,9); % G = new_fod(gam, N, wb, wh)
s =ctf("s");
T=1/wh;

Gl = 1/(T*s+1):

G=Gl*G*s*fix (gam) ;

nun=G.numerator{l}; den=G.denominator{l};
str='FO ‘n';

o

str=[stxr, 'Der = num2str (gam) ]:

else %integral

gam2 = fix(-gam);

delta gam = -gam-gam;

G=new_fod(delta gam,N,wbk,wh,10,9); ¥ G = new fod(gam,N,wk,wh)
s =tf("'s"):

T=1/wh;

Gl = 1/ (T*s+1):

G = GL/(G*=" (gamZ) )

num=G.numerator{l}; den=G.denominator{l};

str='FO \n';
str=[str, 'Int ="{' num2str(-gam) ":']:
end
else
num = 1;
den = 1;
T =0;
str=['FO MASE ‘n']:
end

Allow library block to medify its contents

Fonte: o autor

literatura em conjunto com algoritmos heuristicos para encontrar solugoes quase-6timas de
x como TAE, integral do erro absoluto multiplicado pelo tempo (ITAE - do inglés, Integral
of Time multiplied Absolute Error), integral do erro quadrético (ISE - do inglés, Integral
of Square Error) e integral do tempo multiplicada pelo erro ao quadrado (ITSE - do inglés,
Integral of Time multiplied Square Error). Os algoritmos heuristicos realizam buscas de
solugoes, os quais nao garantem encontrar a solugao 6tima de um problema, mas sao
capazes de retornar uma solucao de qualidade em um tempo adequado para as necessidades
da aplicagao. Adicionalmente, através do estudo de caso de cada problema, pode-se inserir
restrigoes ao algoritmo de forma que o mesmo tenha uma carga computacional reduzida.
Além disso, tratando-se de problemas de controle no dominio da frequéncia, as func¢oes
custo podem também ser as mais variadas possiveis, contendo margem de fase, margem de

ganho, frequéncia de sensibilidade e de corte. Dessa forma, técnicas sao abordadas nesta
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Figura 2 — Mascara integro-diferencial com filtro Oustaloup refinado.

Block Parameters: FODE - newfod 1 X

Operador derivada fracionaria relativa ao algoritmo new_fod(gam,N,w) (mask)

Parameters

Ordem do filtro | 1 | B

Ordem da derivada |-1k5{100 | B

Range de frequéncias |[1£-4 1e4] | i

Cancel Help Apply

e

o FO
1 intsris

Fonte: o autor

secdo com o intuito de encontrar parametros quase 6timos para a solucao do controlador
PID de ordem fracionaria (PIDOF).

Inicialmente, na Figura 3, mostra-se o diagrama de blocos de um PIDOF em
paralelo. Dessa forma, verifica-se que a equac¢ao do controlador fracionario no dominio

da transformada de Laplace “s”, considerando D* f(0) = 0 para todos os 0 < k <n — 1
existentes, é dada pela Eq. (2.42):

Figura 3 — Diagrama de blocos do PIDOF em paralelo.

Y
+

e(t) (
> J K; * —>
L u(t)
Integrador fracionario de RL o+
Cpu
D K,

Derivador fracionario de Caputo

Fonte: o autor
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U(s)
E(s)

C(s) = =K, + K;s™ + Kys". (2.42)

Observe que o PIDOF possui 5 varidveis denominadas por K, K;, Kq, A e r. Em
relagdo ao controlador PID candnico, o PIDOF oferece 2 graus de liberdade sintonizaveis
a mais com a adi¢ao dos graus fracionarios A e p. Isso é muito importante para a busca de
controladores mais robustos quanto a frequéncias elevadas e baixas através das fungoes
de transferéncia de sensibilidade complementar e de supressao ao distirbio de carga,
respectivamente. (MONJE et al., 2008) prop6s um método de otimizagao para ajuste do
PIDOF com cinco equagoes, sendo uma delas o critério de robustez para variagoes de ganho
em malha fechada, mais conhecido como “amortecimento iso” e frequentemente citado
como o mais atrativo recurso de controle em ordem fracionaria. Para ajustar o controlador,
é necessario especificar o angulo da margem de fase (¢,,), a frequéncia angular para que a
magnitude do ganho seja unitaria (w,.), a magnitude A (em dB) da atenuac@o do ruido
para frequéncias maiores que w; e a magnitude B (em dB) da supressao ao disturbio de
carga para frequéncias menores que wg. Definindo arg(.) como o argumento da funcao de
transferéncia e G(jwy.) a fungao de transferéncia do sistema a ser controlado, as condigoes
apresentadas em (MONJE et al., 2008) sdo dadas pelas Eqgs. (2.43a), (2.43b), (2.43c),
(2.43d) e (2.43e):

« Frequéncia de corte wy. para a FTMA:

|C(ngc)G(ngc)’ = 1; (243&)

Angulo da margem de fase ¢,, para a FTMA:

arg(C(jwee) G(jwee)) = =T + dm; (2.43D)

« Variagao da fase da FTMA nula em wy. (amortecimento iso):

L (arg(C()C9))Jom, = 0 (2.43¢)

o Funcao de transferéncia de sensibilidade complementar:

C(jw)G(jw)
1+ C(jw)G(jw)

< AdB, ¥V w > w; (2.43d)

T (o) = |

Fungdo de transferéncia de supressao ao disturbio de carga:

1
1+ C(jw)G(jw)

< BdB,Vw< ws. (2.43e)
dB

1SGw)] = ‘




Capitulo 2. Controladores PID em ordem fraciondria 44

Sem perda de generalidade, pode-se escrever a funcao de transferéncia do sistema a
ser controlado G(s) em funcdo do seu médulo e fase, ou seja, G(s) = |G(s)]e/?5) . Dessa
forma, através da Figura 4, verifica-se que as equagoes (2.43a) - (2.43b) sdo obtidas pelo
denominador da Eq. (2.44) e estao relacionadas quanto a margem de estabilidade tanto em
rotacdo e ganho que o diagrama de Nyquist possui para nao atingir o ponto (-1,0) do plano
s. Além disso, a equagao (2.43¢) mostra que a fase do sistema é plana no ponto de sintonia,
implicando em um sistema mais robusto para varia¢oes de ganho em malha fechada. Para
sistemas que exibem propriedade de amortecimento iso, os overshoots das respostas ao
degrau em malha fechada permanecerao quase constantes para diferentes valores do ganho

do controlador. Isso garantird que o sistema de malha fechada seja robusto para variagoes
de ganho (FLORES et al., 2020).

Figura 4 — Diagrama de blocos do FTMF de um sistema G(s).
Controlador Planta

Referéncia e(t) u(t) 1
f(t cls) ] ’[ Gs) v

—
\ 4

Fonte: o autor

G(s)C(s)

FIMF(s) = ——————. 2.44
) =T Gme0) (2.44)
Manipulando a equagao (2.43a) com (2.42), obtém-se a Eq. (2.45):
TA s . N ., TA 1
(K, + (Kiwg_c’\ 008(7) + Kqwh, cos(?M))]2 + [degc sm(%) — Kiwgc)‘ 8111(7)]2 =
(2.45)

Sendo, G = |G(jwye)| € ¢y = da(jwye). Através da propriedade dos niimeros com-
plexos arg(zw) = arg(z) + arg(w), busca-se K, na Eq. (2.46) ao aplicar essa propriedade
em (2.43b).



Capitulo 2. Controladores PID em ordem fraciondria 45

arg(C(jwe) G (jwge)) = =7 + dm
carg(C(jwge)) + arg(G(jwge)) = =7 + ¢m

A
Kawh, sin(%) — Kw, Sin(%)
.. @g + arctan = -7+ O

A
Ky + (Kwg COS(%) + Kywhe COS(%))

A
Kb, sin(%) — Kiw, Sin(%)

= tan (¢n — ¢y — )
| S —

A s
Ky + (Kijwg cos(?) + Kywhe COS(%)) g
1 A A
P 5 [degc(sin(%) — COS(%) tan ¢,) — Kiwg_c)‘(sin(%) — COS(%) tan ¢, )]
1 . T N ., TA
K, = — [Kawh, sm(7 — ¢y) — Kiwgc)‘ 8111(7 + ¢2)]-

(2.46)

Substituindo (2.46), K,, em (2.45), tem-se a Eq. (2.47):

A A
[Kawh. sin(% — ¢y) — Kiw;f sin(% + ¢2) + (Kiw;f cos(%) + Kawh, cos(%)) sin ¢, |2
. LT ., TA sin ¢,
Hsin g0 Kol sin( L) — Koy sin(DP? = (o2
A A
[deéfc(sjn(@ — ¢y) + COS(%) sin ¢,) + Kiwg’c)‘(cos(%) sin ¢, — sin(% + ¢2))]?

2
{sin )2 Kt sin(T20) — Koo sin(T2)]2 = (22022

2 2 G
' . Tl . T . . Tl . T
- [degc s1n(?) — Kiwy, 31n(7)]2(cos ¢,)* + (sin ¢z)2[deg‘c sm(?) — Kiw,, 5111(?)]2
sin @,
= (e
_ .7 a . T _sing,
c. [de’g‘c sm(7) - Kw,, sm(?)]2 = ( G )2
Kiwy? sin(ﬂ;) + |sin¢,|/G
Ky = Tl :
Whe sin(?)
(2.47)

Agora, resta manipular (2.43c). Utilizando da mesma propriedade da fase do

produto de dois niimeros complexos na Eq. (2.48):
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d

@(arg(C(jw)G(jw)))w:wgc —0

Kiwy, Asm(@

Kl sin(=- 2Rl .

i(gzﬁg(jcu) + arctan 2 )

. —
e Ky + Kiw 008(7) + Kgwhe cos(%'u)
A
dg Kawh, sin(@) — Kw? 81n(7T ) (2.48)
dg—i-dfarctan 2 p 27r =0
w w Ky, + Kiwg? 003(7) + Kawhe 003(7#)
A
~ darctan(A) _doy
' dw  dw’

W=Wgc

com dd(gzﬁg(ngc)) = C;%. Efetuando a derivada de arctan(A) em (2.48), obtém-se a Eq.
w w
(2.49):

L dAl __dgy (denA(jeye))” dal __doy
14+ A(jwge)? dw iy, dw (numA(jwge))? + (denA(jwge))? dw iy, dw
(2.49)

Porém, note que a Eq. (2.45) pode ser representada pela Eq. (2.50) :

(numA(jwye))? + (denA(jwye))® = 1/G>. (2.50)

Por outro lado, desenvolvendo a derivada de A em funcdo de w (Eq. (2.50)),

resulta-se na Eq. (2.51):

%
dw

W=wgc

[Kapwh sm( 5 )—|— Kidw M sin( ;)]denA — numA[Kgpwh" (:os(7r2 ) — Kidw, COS(T;)\)]

(denA)?
(2.51)
Substituindo (2.50) e (2.51) em (2.49), tem-se a Eq. (2.52):
[ gpesli sin( 2”) + Kdw, Mt sm(ﬂ;\)]denA — numA[Kgpwh! COS(%) — Kdw, M1 COS(%)]
__ L do
G? dw’
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Observe que denA = numA tan ¢,. Aplicando isso em (2.52), tem-se a Eq. (2.53):

[Kapehs ! sin QM) + Kidw,, SIH(W;)] €08 ¢y — sin @ [Kapuwy, ! COS(WZM) Ridey ! COS(?TQ)\)]
L dg, s,
G? dw numA
1 T a1 e (TA _ _ 1 dg, sings
o Kapwls SID(7 — ) + Kidwy, Sm(? +a) = ~ G? dw numA’
(2.53)
| sin ¢, |

Porém, de (2.47), numA = + . Portanto, (2.53) se reduz a Eq. (2.54):

G

v A W cd¢ sin ¢:r:
K — — K\ — = e . 2.54
afwh, sin( 5 Or) + W D sin( 5 + o) G dw [sin o) (2.54)
Substituindo (2.47) em (2.54) resulta na Eq. (2.55):
LT | sin ¢, | Tl A v
Kiwy, SlIl(?) + o Msm( — ¢) + Kidw,, Sm(7 + ¢z sin(— 5 )
wgc% sin ¢, . T
G dw |sin ¢, sin(57) (2.55)
do, sing, . T . T .
W wgcd—wg S 6] sm(?) + usm(7 — ¢)| sin ¢
K =F4 TA T A g
psin(— 5 ) sin(— 5 — ¢x) +)\sm(7 + ¢, sin(— 5 )

Através de (2.46), (2.47) e (2.55), encontra-se um PIDOF robusto com as carac-
teristicas de velocidade wy. e ¢, pré-definidas em conjunto com o amortecimento iso.
Contudo, tais equagoes sao dependentes de A\ e u, gerando um problema multivariado.
Com as equagoes previamente desenvolvidas, lancaremos a base de um algoritmo heuristico
de Evolugao Diferencial (ED) que foi utilizado na dissertacdo para a busca de uma solugao

quase Otima para A e .

2.5 ALGORITMO DE EVOLUCAO DIFERENCIAL

A Evolucao Diferencial (ED) é um algoritmo meta-heuristico que usa uma estratégia
de busca global baseada em populagao para resolver problemas de otimizagdo com funcao
mono objetiva e possui operador de mutagao diferencial simples com competicao de selecao
um-a-um (STANOVOV; AKHMEDOVA; SEMENKIN, 2022; STANOVOV et al., 2022;
ZHENG et al., 2021). A ED é composta por procedimentos de mutagdo, cruzamento
e selecao. O fluxograma do algoritmo de evolugao diferencial é mostrado na Figura 5.

Em um processo iterativo, a populagao de cada geracao g contém N, individuos com
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Figura 5 — Fluxograma do algoritmo ED.

4 INICIALIZACAO: A

Ti0k = Tmink T ’Y(-’If'maw,k - wmin,k)

- /
v
4 CALCULO DA FUNCAO CUSTO: N
Aplicar a populagio nas equagdes (2.46), (2.47) e
(2.55). Caso os ganhos encontrados sejam maiores do
que zero e a FTMF estavel, calcula-se ITAE. Caso

contrario ITAE = 1010
N %

GERAGAO INICIAL (g=1)

Y

MUTACAO:

Vig = Xrg+ F(sz,g - Xra,y)

4 CRUZAMENTO: N

u Vigky S€ € < Poouk = kygnq
ik = -

o Tigk, C€ASO contrario

. J

v
4 M

APLICACAO DA RESTRICAO NO VETOR
TESTE E CALCULO DA FUNCAO CUSTO.

v

SELECAO:

Ui’g, se J(Ui,g) < J(Xi’g)

Xigr1 =
9 X caso contrario

%,99

9> N ou |J(best(X;411)) — J(best(X;4))| < tol

| Fm

Fonte: o autor
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valores decimais. Suponha que o i-ésimo individuo da geracao g, com ¢ =1,2,--- , N, seja

representado como um vetor d-dimensional X; , na Eq. (2.56):

Xig = Tigl Tig2 *° Tigdlr» V= L2,---, Np. (2-56)

O primeiro processo do algoritmo ED ¢ a inicializacao. A populacgao é gerada por
uma funcao aleatéria limitada pelos valores das constantes maximas e minimas. Seja
Trminge < Tk < Tmag ks PAra k=1,2,---  d ey € [0,1] um nimero aleatério uniformemente
distribuido em g = 0. Assim, o k-ésimo elemento do i-ésimo individuo pode ser obtido na

Eq. (2.57):

L0k = Tmin,k + V(xmax,k - xmin,k>‘ (257)

A ideia principal do algoritmo ED é a mutacao vetorial baseada em diferencgas,
de modo que cada vetor doador possa ser gerado pela Eq. (2.58) quando é usado a
configuragao DE/rand/1/bin. Sendo: “rand” significa que os vetores populacionais sao
escolhidos aleatoriamente, “1” implica que apenas uma operacao em diferencga vetorial
é empregada em (2.58) para gerar a popula¢do mutacionada e “bin” indica que o cruza-
mento binario é usado durante a formagao da populagao experimental (STORN; PRICE;
LAMPINEN, 2005). Observe que o operador mutacional utiliza trés elementos diferentes

entre si (X, g, Xpy g, Xry,g) Para a geragao do vetor doador V; ;, todos diferentes de X 4.

Viy = Xrl,g + F(sz,g - XTS:!])' (2'58)

Para aumentar a diversidade da populacao, uma operacao de cruzamento entra
em acao apos a geracao do vetor doador por meio de mutagao. Vale ressaltar que a
populagao possui codificagao numérica decimal. O vetor doador V; , troca os componentes
com o vetor alvo X;, sob a operacao de cruzamento binario para formar o vetor teste

Uig = |tig1 Uiga -+ Uiga| (Ed (2.59)) a partir de uma probabilidade de cruzamento

predefinida (GARCIA et al., 2021).

iy — Vighk, s€ €< P.ouk = kygna | (2.50)

Tigk, C-C.
sendo: € € [0,1] é um nimero aleatdrio uniformemente distribuido, P. é a probabilidade de
cruzamento definida pelo projetista e k,,,q ¢ um ntimero inteiro também gerado por uma
distribuigao uniforme dentro do intervalo [1,d]. Note que a probabilidade de diversidade
para a geragao do vetor teste através do vetor doador é de P./d. Apds o operador de

cruzamento, o vetor teste deve ser limitado em relagao aos valores maximos e minimos

permitidos da populagao. Além disso, a funcao custo é executada com o novo vetor teste



Capitulo 2. Controladores PID em ordem fraciondria 50

limitado. Finalmente, a selecdo gananciosa é realizada em relagdo a competicao um-a-um

entre a fungao custo dos vetores teste e alvo conforme a Eq. (2.60):

UZ' , Se J UZ S JXl
Moy | Vi e I < IXe) 260)

Xig, c.C.

O processo iterativo mencionado na Figura 5 é repetido até que um critério de
parada seja alcancado, por exemplo, se o niimero de itera¢oes atinge um valor especifico
(N) ou a diferenca entre os melhores alvos de iteragoes sucessivas ¢ menor que um valor
aceitéavel (107° neste trabalho). Os parametros da ED empregados nesta dissertacao sao
mostrados na Tabela 3. Restrigoes foram introduzidas no algoritmo ED para se obter
resposta rapida em paralelo com robustez. Vale ressaltar que o algoritmo sé calcula ITAE

(Eq. (2.61)) se o sistema em malha fechada for estavel com K, K; e K4 positivos.

Tabela 3 — Parametros do algoritmo ED.

Especificacao Valor
Tamanho da populacao, N, 20
Numero de iteragoes, N 200
Probabilidade de cruzamento, P, 0,7
Fator de escala, F' 0,8
ITAE(t) = / tle(t)| dt. (2.61)

0

Dessa forma, para plantas mais complexas, pode-se definir z = (A, ) € [0, 2] como
a populagao de busca do ED e, em conjunto com (2.46), (2.47) e (2.55) positivos somados
a Wye € ¢, predefinidos, serem utilizados para a formacao do sistema em malha fechada. Se
o sistema de malha fechada for estavel, o ITAE sera calculado e dessa forma o algoritmo
progride até uma solugdo quase-6tima de z = (A, ). Neste trabalho, o algoritmo ED rodou
100 vezes e o que resultou em menor ITAE foi escolhido como a solugao étima para o

problema.

2.6 REDUCAO DA ORDEM DE SISTEMAS FRACIONARIOS
COM NORMA 2

Considerando um sistema linear, invariante no tempo, causal (f(t) = 0 para ¢t < 0)
e de dimensao finita, a distancia norma 2 de uma func¢ao no dominio “s” é dada pela Eq.
(2.62):
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Definicao 2.6.1 (Norma 2).

G l= (o [ I0GPas) 262

Uma funcao de transferéncia racional é estritamente propria se, e somente se,
G(joo) = 0, ou seja, o grau do numerador é menor que o do denominador. Um sistema
estavel e estritamente proprio possui uma norma 2 finita (BOYD et al., 1994). Através
das Secoes 2.4 e 2.5, apresentou-se como encontrar os parametros de um PIDOF quase
6timo, porém os filtros Oustaloup e Oustaloup refinado geram sistemas grandes quando se
executa a aproximagao da ordem fracionaria para inteira, mesmo quando se é utilizado
tamanho N = 1. Logo, busca-se uma aproximagao utilizando um método de reducao quase
otimo para melhor condicionar o sistema para ser embarcado em FPGA. Uma planta

reduzida genérica, com tempo morto definido por 7, é dada pela Eq. (2.63):

k
ZZ:O Br—l—l—ks e,-,-s

Gr m,7\S) =

(2.63)

Uma func¢ao custo para minimizar a norma 2 do sinal de erro gerado entre a funcao
original e a reduzida pode ser definido por (XUE; CHEN; ATHERTON;, 2008) (Eq. (2.64)):

T = minl|G(5) = Gopmr(9)]l (2.64)

sendo 6 o conjunto de parametros a serem otimizados (Eq. (2.65)), tais que:

0:[617”' 76’7"@17"' 70477177—]' (265)

Para um cdlculo computacional mais simples no MATLAB® de (2.64), o tempo de
atraso 7 pode ser aproximado por uma funcao racional pura através da técnica de aproxi-
macao de Padé (XUE; ATHERTON, 1994), resultando em uma funcao de transferéncia
sem termo exponencial. Com iss0, Gy /m. - (5) se torna G(,4p)/(m+p)(s) com p sendo a ordem

da aproximacao de Padé. Logo, (2.64) pode ser descrita pela Eq. (2.66):

J = minl[G(s) = Giyepysomin (5)]l: (2.66)

e a norma 2 pode ser calculada recursivamente utilizando o algoritmo em (ASTROM,
1970).
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3 CONTROLADOR POR MODELO DE PRE-
DICAO

Nesta secao é abordado o estudo de estabilidade, sem a aplicacao de restrigoes, dos
controladores MPC e GPC tipo m, multivariaveis, usando func¢oes de Laguerre. Por fim,
detalha-se a forma de funcionamento desses controladores quando as restri¢goes na variavel
de entrada sao inseridas e quando ha uma necessidade de prescricao de estabilidade no

sistema.

3.1 CONTROLADOR POR MODELO DE PREDICAO COM 1
INTEGRADOR

3.1.1 MODELAGEM DO MPC

Suponha um sistema em espago de estados discreto descrito pela Eq. (3.1):

Tk +1) = Apxn (k) + Brun(k),
y(k) = Conwm (k)
sendo z,, € R"X1 A ¢ Ruwxm B c R g, ¢ R O, € R™*™ ¢y € RI¥L,
Em outras palavras, o sistema dinamico possui v entradas, ¢ saidas e n; estados. Pela
a defini¢do de diferencas retrogradas (Apéndice A.2), Vi, (k) = zp(k) — zp(k — 1) e
Vu(k) = upm(k) — up(k — 1). Dessa forma, é direto que (3.1) pode ser expressa pela Eq.
(3.2):

(3.1)

Vi, (k+1)=A,Vr,(k)+ B,Vu(k). (3.2)

Nota-se que Vu(k) ainda é uma varidvel de entrada (a varia¢do da entrada). Um
novo vetor é escolhido por z(k) = [Va,,(k)Ty(k)T]T. Aplicando o operador V na variavel
de saida de (3.1), verifica-se a Eq. (3.3):

y(k +1) —y(k) = Co(wm(k + 1) — 2 (F))

(3.3)
y(k+1) —y(k) = Cpn(Va,(k + 1)).

Substituindo (3.2) em (3.3), tem-se a Eq. (3.4):

y(k+1) =y(k) + Cp,AnVa, (k) + Cr B, Vu(k). (3.4)
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Através de (3.2) e (3.4), o sistema em espago de estados discreto (3.1) torna-se a
Eq. (3.5):

x(k+1) A (k) B
Ventk+ D] | An o] [Vank B
( ) = (%) + Vu(k),
y(k + 1) _CmAm Iq y(k) CnmBnm, (3'5)
C
—_——~~
r V. (k)
y(k) = om I
y(k)
sendo .
00 0
00 ... 0

e I, é a matriz identidade de ordem ¢, x € R(m+0x1 A ¢ R(mutax(m+a) B ¢ Rnta)x
e C € R7*(m+9)  Vale notar que esta modelagem vale para sistemas MIMO. O trio
(A,B,C) apresentado em (3.5) é chamado de conjunto de matrizes de espago aumentadas de
(A, B, Cyp) com relagao a transformacio z(k) = [V, (k)Ty(k)T]T. Tal transformagao

garante a inser¢ao de ¢ integradores em (3.5), pois a Eq. (3.7):

der |l AR o | (2 — 1)0det(z1,, — Ay). (3.7)

CrAm, (z—1)1,
A equagdo (3.7) ndo mostra que cada saida possui um integrador, mas que o sistema
completo possui ¢ integradores. Assim, mostrar-se-4 no proximo teorema uma condigao de
que o sistema com matrizes aumentadas é controlavel e observavel com algumas informagoes

do sistema (3.1).

Teorema 3.1.1. Assuma que o sistema (3.1) é controldvel e observdvel com fungio de

transferéncia minima dada pela Eq. (3.8):

Gn(2) = Con (21, — An) By (3.8)

Assim, a fungao de transferéncia do modelo (3.5) possui a representagio dada pela Eq.

(3.9):

G(2) = ——G(2), (3.9)

z—1
sendo também controldvel e observdvel se, e somente se, G,,(z) ndo possuir zeros em z = 1

(WANG, 2009).
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Demonstracao. Para provar que o modelo aumentado é controlavel e observavel, precisa-se
mostrar que (3.9) é verdadeira. Depois disso, os resultados seguem da estrutura minima do
modelo aumentado sem cancelamento de polo-zero. Observe que a funcao de transferéncia

do modelo aumentado ¢ dada pela Eq. (3.10):
G(2) = C(2lp 4 — A)7'B. (3.10)

Note que, com (3.5), M = (z1,,+, — A) é dado pela Eq. (3.11):

21, — An ol
M= (3.11)
—CnAm  (2—1)1,

My, 0

Agora, é perceptivel que a matriz M possui a forma M = . Como M é
My My
. . . . 1 . Nii Nig
inversivel, define-se N a sua inversa, ou seja, N = M~"'. Assim, N = e
Nai N
efetuando NM = I, tem-se a Eq. (3.12):
Ny My = I, — Nyg = My
Ni; =0
. 1 (3.12)
Noo Moy = [q — Noy = M2_2
Noy Miy + NogMoy = 0 — Noy = — M3 Moy M7
De (3.12) em (3.11), tem-se a Eq. (3.13):
. . (2I,, — A7t ol
N=M"=(zl,q—A) = . (3.13)

(z—=1)'CLAL (L, — An)™t (=171,

Pela definigdo de C e B, (3.10) se reduz a Eq. (3.14):

1 1
G(z) = ;Cm/lm(zln1 — Ap) ' By, + ~—1mBm. (3.14)

Em (3.14), note que se L = zI,, — A,, — A, = zI,, — L. Logo, A, L' =
(2I,, — L)L™' = 2" — I,,,. Por conseguinte, pela Eq. (3.15):

1 1
G(z) = Cp(2L™' —I1,)By, + ——Ci By,

z—1 z—1

* _¢,.L7'B, (3.15)

() o1
__* _ “1p _
G(z) == 1Cm(z]n1 An) B

p— 1Gm(z).
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Sob a suposigao de que o modelo de planta G,,(z) ndo tem zero em z = 1 e possui
uma realizacdo minima, a func¢ao de transferéncia do modelo aumentado tem uma estrutura

minima de (3.9), portanto, também é controlével e observavel.

O

Baseado no novo sistema (3.5), iniciado em k;, as futuras varidveis de estado sao
calculadas sequencialmente usando um conjunto de parametros de controle futuros até a
amostra k; +m (Eq. (3.16)).

x(k; + 1) = Az(k;) + BVu(k;),
(3.16)

w(k; +m) = A"x(k;) + > A" BVu(k; + ).

=0

Observe que, de (3.5), a varidvel de saida predita de k; até k; +m é encontrada ao

multiplicar a variavel de estado futura por C, ou seja (Eq. (3.17)):

m—1
y(ki +m) = CA™x(k;) + > CA™ "' BVu(k; +i). (3.17)

=0

3.1.2 PRINCIPIO OPERACIONAL DO MPC COM FUNCOES DE LAGUERRE

A ideia central é expressar a trajetéria de controle incremental futura Vu(k; +m),
m=0,1,2,---, usando uma expansao ortonormal. Ao fazer isso, o problema de encontrar
a trajetoria de controle incremental futura é convertido em encontrar o conjunto de
coeficientes 6timos que geram a expansao de Vu(k; +m) na base da fungao ortonormal.
Um conjunto de fungoes de Laguerre é usado no projeto (Apéndice A.3). O conjunto de
fungoes de Laguerre forma um grupo de fun¢des candidatas com ordens apropriadas e, com
o aumento do nimero de termos, a expansao ortonormal ird convergir para a trajetoria de
controle 6timo subjacente. Assim, a precisao é garantida para melhorar a medida que o

numero de termos, N, aumenta.

Como consequéncia, aproximacoes satisfatérias do sinal de controle Vu podem
exigir um nimero muito grande de parametros no caso de amostragem répida (frequéncia
elevada), processos dindmicos complicados, altas demandas de desempenho em malha
fechada, levando a solu¢des mal condicionadas numericamente e carga computacional alta
para implementacao em hardware. Em vez disso, uma abordagem mais apropriada é propor

redes de Laguerre no projeto de controladores de modelo preditivo (WANG, 2009).
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Assim, através da escolha dos polos e a quantidade de fungoes de Laguerre, pode-se

exprimir a expansao de Vu(k; +m), de um sistema dindmico estével SISO, conforme a Eq.

(3.18) (WANG, 2009):

Vuk; +m) = 3 ¢;(m)i;(m) = L(m)"n, (3.18)
j=1
sendo que n’ = {61 Co - CN] compreende N coeficientes de Laguerre e L(m)? é o

vetor fun¢do de Laguerre transposto em um tempo amostral m. Aqui, o horizonte controle
N, ¢ retirado devido a aproximagao da expansao de Laguerre. Entretanto, o nimero de

termos N ¢ utilizado em conjunto com a para aproximar melhor o comportamento de Vu

(WANG, 2009).

Baseado nas defini¢oes das fungoes de Laguerre em sistemas SISO (Apéndice

A.3), pode-se estender para sistemas MIMO com a livre flexibilidade de escolha para
T

a e N de cada entrada. Seja Vu(k;) = {Vul(k;i) Vuy(k;) -+ Vu,(k;)| e a matriz
de entrada B particionada em B = [31 By --- Bv], (3.18) pode ser descrita como o
i-ésimo (1 < ¢ < v) sinal de controle em conjunto com a escolha do polo a; e ordem N;

conforme a Eq. (3.19):

Vui(k; +m) = Li(m)Tn;, (3.19)

no qual 7; e L;(m) sdo as descrigoes da rede de Laguerre do i-ésimo controle. Logo,
aplicando (3.19) em (3.16) e (3.17), a predigao da varidvel de estado futura z(k; +m) e a
predigao da saida do sistema y(k; +m), em um instante de amostragem m, transformam-se
nas Eqgs. (3.20a) e (3.20b):

z(k; +m) = A"x(k;) + m231 A™==1B )Ty
=0
ol +m) = AMa(k) + S APBLLL ()T - BoLo() (3.202)
=0
(ki +m) = A™a(k;) + @(m)"n,
y(ki + m) = CA™z(k;) + mz—:l CA™1BL(i)Ty
=0
y(ki +m) = CA™x(k;) + mf CA™ B Li(i)" - ByL,(i)"]n (3.20b)

i=0
y(ki +m) = CA™x(k;) + Cip(m)"n
sendo que os vetores parametros 7 e a matriz auxiliar ¢(m ) (Eq. (3.21)) sao formados pe-

los seus respectivos coeficientes individuais dados por n* = |57 I ... 7| € R iy Ni



Capitulo 3. Controlador por modelo de predig¢do 57

m—1
plm)T = X A" BT - BLLGYT. (3.21)

=0
A teoria do MPC tipo 1 garante que tal sistema, quando otimizado por uma funcgao
custo, consegue rastrear uma referéncia em degrau com erro em estado estacionario nulo
(WANG, 2009). Dessa forma, definindo os vetores Y (vetor de saidas do modelo previsto),
U (vetor das acoes de controle futuro) e N,, (horizonte de predi¢ao) pelas Egs. (3.22a) e

(3.22b):

Y = [?J(k?i+1> y(ki +2) - y(’fiJpr)rv (3.22a)

T
: (3.22D)

U:[Vu(ki) Vu(k;+1) -+ Vu(k+ N, — 1)

com Y € R¥»*4 ¢ 7 € RY»*? O objetivo do MPC tipo 1 é encontrar um U 6timo que
minimiza uma funcdo custo J. Seja Ry € RM*4 o vetor da referéncia futura de ¥ em
(3.22a), assume-se que R, é constante sobre o horizonte de predi¢io com 7(k;) € R¥!, ou
seja (Eq. (3.23)):

Ry = r(k:) {1 [ 1]. (3.23)

Em (WANG, 2009), a funcdo custo J ¢ definida pela Eq. (3.24):

J=(R,—Y) (R, —Y)+ U RU, R =ryly,, (3.24)

com r,, > 0. A equacao (3.24) baseia-se na minimizacao do erro entre o sinal de referéncia
e o sinal de saida, com a dependéncia da variavel de entrada ponderada com r,. As
razoes para esta escolha incluem simplicidade, praticidade do custo, a relevancia para as
aplicacoes e a semelhanca com os sistemas de controle preditivo classicos. Vale mencionar
que, para 7, pequeno, a atuacao do controle dever ser alta para estabilizar o sistema,
deixando o sistema em malha fechada mais rapido, entretanto, isso também gera perda
na robustez do mesmo (WANG, 2009). Primeiramente, trabalha-se a por¢ao UT R*U (Eq.
(3.25) e (3.26)).

NP
U'RU =1, Y Viulk; +m)Vu(k; +m)
m=0 (3.25)
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L(m) 0 o | [ of .. or ]
Ny 0 Ly(m) -+ 0 0 Ly(m)T 0F
UTR*U =71y, Z 77T .2 2<. ) ' .2 1 2(. ) v 77
m=0 . .
0, 0, Ly(m)] 07 07 Ly,(m)"
> o L1(m) Ly (m) 0 0
0 Lo(m)L 0
UTR*U:TwnT Z 2(' ) 2( ) ' n
i 0 0 Soio Lo (m) Ly(m)T |
Iy, 0 0
0 I 0
UT'R*U = TwnT ]'VZ n
(0 0 Iy,
UTRU =" (ruly y,)n = 0" Re.
(3.26)

Observe que foi utilizado a propriedade da ortonormalidade das fun¢oes de Laguerre, N, é

grande o suficiente para aproximar N, — oo e Ry, € RE N2 Ni Em seguida, manipula-se

o termo (R, — Y)T(Rs — Y) de (3.24), resultando na Eq. (3.27).

(Re—Y)T(Re— V) = 3 (r(k) — y(ks +m) (r(ks) — y(ks +m))
ﬁﬁ (3.27)
(Ry — Y)T( 2—21 — Ca(k;y +m)) (r(k;) — Cx(k; +m)).

r(k;)T| . Dessa forma,

Criando um vetor estado auxiliar da forma que z,.(k;) = |0
pode-se escrever r(k;) = Cx,.(k;), de modo que (3.27) se transforma na Eq. (3.28):

z(k; +m)) ' CTC(x, (k) — (ki +m))

(Rs =Y Z
m=1 (3.28)

(R, — Y)T( % (ki + m)T Qz(k; +m),

com @ = CTC uma matrix positiva semi-definida e a nova varidvel de estado do sistema

aumentado dada pela Eq. (3.29):
T

(ks +m)T — (k)" (3.29)

x(ki +m) = |Va,(k +m)T"
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Por fim, a funcao custo (3.24) se transformou na Eq. (3.30):

Np

=Y z(ki+m)" Qz(k; + m) +n" Rpn. (3.30)

m=1

Em relagao a (3.20a) e (3.29), com uma referéncia tipo degrau, é direto pela Eq.
(3.31):

z(ki +m) = A"z(k;) + (A" = Lin,1q) |01 T<ki>T)]T

m—1 (331)
+ > A™IBL() ',
i=0
ni
com 0 = {0 ()} Mas, de (3.5), perceba que
. T

(A = i) [or (k)T

Ak; _I Onlxq T (332)

o1 r(k)T)

C Zk IA'H-I Ogxq

Finalmente, pode se dizer que (3.20a) ndo se altera com a modificagdo da variavel de
estado (3.29), ou seja (Eq. (3.33)):

z(k; +m) = A"z (k;) + o(m)"n, (3.33)

3.2 CONTROLADOR POR MODELO DE PREDICAO GENERA-
LIZADO COM M INTEGRADORES

O controle por modelo de predi¢ao generalizado ou Generalized Predictive Control
(GPC) é um controlador no qual o sistema de matrizes aumentadas (A,B,C) possui m € N*
integradores, conduzindo a erros estacionarios nulos quando uma referéncia polinémial
de ordem m — 1 é inserida. Ou seja, é uma generalizacdo do MPC tipo 1 para ordens
mais elevadas. Nas Secoes 3.2.1 e 3.2.2, demonstra-se a modelagem de um GPC tipo m e
o principio operacional utilizando as fungoes de Laguerre para aproximar a variavel de

controle aumentada w.

3.2.1 MODELAGEM DO GPC TIPO M

Considere o seguinte sistema discreto MIMO de ordem n; dado pela Eq. (3.34):
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Ty (i 4+ 1) = A (i) + B (i),
Ym (i) = Comzm (i),

sendo z,, € R"*Y A, € R B ¢ R Xmin g, ¢ RunXl O € RM>X™ ey, € RMXL

Em outras palavras, o sistema possui n;, entradas, m; saidas e n; estados. Definindo o

(3.34)

erro de rastreamento a uma referéncia (i) pela Eq. (3.35):

e(i) = 7(i) = ym(2), (3.35)

e utilizando o operador generalizado discreto em diferencas retrogradas (Apéndice A.2)
(V" = V™) em (3.34) e em (3.35) deslocado de uma amostra, tem-se as Eqgs. (3.36a) e
(3.36D):

V(i + 1) = AV 20,(7) + B V™ up (1), (3.36a)
V(i +1)=V"r(i+1) — C, V"xp (i + 1),

(3.36b)
VT(i+1)=V"r(i+1) — C,Ap, V"2, (1) — Cop By, V™ Uy, (7).

Novamente em relagao ao Apéndice A.2, através do rastreamento de uma referéncia
polindmial r (i) = ™~ V™r(i + 1) = 0, logo (3.36b) resulta na Eq. (3.37):

VTe(i+1) = —CprAnV"Tn (1) — Cp BV (7). (3.37)

Seja a; = V™ Je(i+1). De acordo com a propriedade da soma telescopica, > (a;—
aj_1) = ag — ap (PRICE, 1973). Além disso, V™~ j_l)e(i +1) = V™ e(i+ 1) — V™ e(q).
Por conseguinte, a; —a;_ = V™ Je(i + 1) — V™~ UVe(i + 1) = V™ Je(i). Através desses
resultados, V" 9¢(i 4 1) pode ser encontrado na Eq. (3.38):

vV e(i4 1) = )+ § Ve (3.38)
7=1 g
Qg ag a;—a;—1

Substituindo (3.37) em (3.38), resulta na Eq. (3.39):

g
V™ e(i+ 1) = —CrnApn V"2 (1) — Cr B V™ (1) + Y V™ e(i). (3.39)

Tomando »(i) = [e1(i), -+, €m, (), -+, V™" ter(i), -+, V™ ten, (1)]T € Rmxmxi,

e(7) vm—le(4)
Manipulando (3.39), para g = 1,--- ,m, s(i + 1) pode ser calculada em (3.40):
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e(i+1) Iy Iy -+ Ly, e(i)
VC(Z + 1) . 0m1 [m1 o Iml VG(Z)
_Vm_le(i 1] |Omy Oy oo Ly | [ V™)
A v ) (3.40)
I,
I,
— | | X(CrAn V"2 (1) + Cr B VUi (1)),
I,
[#ma ]
Y

sendo que E € Rmxm)x(mism) & yma matriz triangular superior e v € Rmvm)x(mi),
Aqui, I, denota uma matriz identidade de ordem a, 0,,x, uma matriz nula com m
linhas e n colunas e 0, uma matriz quadratica nula de ordem a com a € N,. Juntando
(3.36a) com (3.40), obtém-se o modelo aumentado do sistema MIMO (Eq. (3.41)) sendo
A € Rimmitn)x(mimitm) B ¢ Rimmitn)xnm ¢ ¢ Rrax(msmitn) g ¢ Rmsmatn)x1
com x o novo vetor de estados aumentado enquanto u(i) = V™u,, (i) e y(i) sdo 0s novos

modelos de entrada e saida do sistema, respectivamente.

(i + 1) E  —9CnAy| | (i) —7CnBm
- + V" (1),
z(i+1) A (3) B (3.41)

€<Z): Iml Omlx(ml*(mfl)+n1) .I'(Z)
——

(i) ]

Note que a equacao do polindmio caracteristico do modelo aumetado A é:

o) — det | ) = (s — 1)™mmdet(z] — Ay), (3.42)

Onyscmamy)  (21n, — Apy)
Na Eq. (3.42), utilizou-se a propriedade do determinante de uma matriz triangular superior
ser igual ao produto dos elementos da diagonal principal. Portanto, os autovalores do
modelo aumentado sao a uniao dos autovalores do modelo da planta original com m; * m
autovalores em z = 1. Isso significa que existem m, * m integradores no modelo aumentado
proposto. Agora, prova-se no Teorema 3.2.1 que m integradores estao embutidos em cada

salda do sistema aumentado.
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Teorema 3.2.1. Assuma que o sistema (3.34) é controldvel e observdvel com fungao de

transferéncia minima dada pela Eq. (3.43):

Gm(2) = Cn(2l,, — Ay) ' B (3.43)

Assim, a fungdo de transferéncia do modelo (3.41) possui a representag¢io dada pela Eq.
(3.44):

z
z—1
sendo também controldvel e observdvel se, e somente se, Gy, (z) nao possuir zeros em z = 1.

G(z) = —( )" G(2), (3.44)

Demonstracao. De forma analoga a demonstragdo do Teorema 3.1.1, a prova deste Teorema
se reduz a provar (3.44) e, por continuidade, como G,,(z) é controlavel, observavel e

de ordem minima sem zeros em z = 1, G(z) também ¢é controlavel e observavel. Seja

7 ]m *m 0 mxm n
L=zl — Ay, T = 2lpum — B, T1 = el = ! (mama)xm | - cendo
@ 0n1><(m*m1) Inl
que Z = [(1,Ca, -+ 5 ] € R™MXmm1) & ag m primeiras linhas de '™}, com ¢ € R™*™

e © ¢ Rmxm=Dx(mom) Ty relacdo a (3.34), (3.41) e as definicdes supracitadas, as
fungoes de transferéncia do sistema original e do modelo aumentado sao respectivamente
Gu(2) = C(2L,, — Ap) 'By = C, LBy, e G(2) = C(2I — A)™'B. Note que A,,L™! =
(2I,, — L)L = 2L~ — I,,,. Dessa forma G(z) pode ser calculado da seguinte forma (Eq.
(3.45)):

FE —vCrAp, L
G(z) =C(z] — ) B
Onlx(m*ml) Am
-1
G(Z) = |:Im1 Omlx(ml*(m—l))l Omlxnl x
Onlx(m*ml) L B
r-! I 5C,, A, L7 |vC. By,
G(Z> == |:Im1 Omlx(ml*(mfl))’ 0m1Xn1 X 1
Onlx(m*ml) L~ _Bm

G(Z> == |:Im1 Omlx(ml*(ml)):| [F_IVCmBm + F_lfycm(AmL_l)Bm

G(Z) - - [[ml Omlx(ml*(m—l))] 1"_17 {CmBm + Cm(ZL_l - Inl)Bm

Z
G<Z) == |:Im1 Om1><(m1*(m—1))] Y OmL_le
e —
Gm(2)
G(z2) = —Zv2Gn(2)
(3.45)
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Observe que (I )" = L, um = T HT =TT |77 QT rtzr r1tef| =

T
Lysm € TTZT € RUmsm)xm por jsso 1727 = |1, Omlx(ml*(m_l))] (Eq. (3.46)). Logo:

-(Z - 1)Im1 Oml e Om1 _ —Cl_ _[m1_
S 1 8 e A
_[m1 _Iml U (Z - 1>Im1 Cm Oml

N U L i
rT zT

seguintes passos: Passo 1) é direto que ¢; = zjfll e (= Zjill fj, k=2,...,m. Fazendo
by =G eb, =Y ¢, logo G = Zbk_—ll e bp = G+ 2021 ¢ = o+ by—1. Assim (Eq. (3.47)):
L S zkj G- (3.47)

z—1 z—1 iz
Passo 2) é notéavel que (3.47) é uma progressao geométrica com b, = bl( — )m_1 =
(Zz:”_ll)mj_ml (PRICE, 1973). Passo 3) também se nota que o fator Zy (Eq. (3.48)) é

necessario, por isso, de acordo com (3.40):

T m m—1
Zy = [Cl Cm:| [[ml ]ml} :ZCJ = b, = Zim]ml_ (3.48)
= (z—1)
Substituindo (3.48) em (3.45), resulta-se na Eq. (3.49):
Zzm1 2
G(z) = — I, 2G(2) = —( V"' L G (2). (3.49)

z—1

-Dm

: 1 de (3.49) denota um integrador discreto. E observavel que G(z) €

O termo

R™*min ta]l que cada fungao de transferéncia de saida, Gi(z), pode ser escrita em relagdo
as entradas Uy, Us, ..., U, em (3.50):

Nin

Gilz) = ZGka (2), (3.50)

z—l

sendo k = 1,2, ...,m;. Logo, (3.50) garante que cada saida possui m integradores como
desejado. Para fechar a prova, é necessario que G,,(z) nao possua zeros em z = 1 e tenha
uma estrutura minima. O nimero de integradores embutidos estd relacionado com o grau,

m — 1, da referéncia. O
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3.2.2 PRINCIPIO OPERACIONAL DO GPC TIPO M COM FUNCOES DE
LAGUERRE

Com a rede de Laguerre escolhida para cada entrada do sistema MIMO, i.e., N; e
a;, e seguindo todas as equagoes da Segao 3.1.2, verifica-se que as equagoes (3.18) -(3.24)
sao as mesmas para o GPC tipo m, exceto as defini¢oes das varidveis y, v e x. A partir de
(3.24), a modificagao esté relacionada ao vetor de saidas preditas do modelo Y ser composto
pelos erros de predicao. Como o valor do erro desejado é nulo, o vetor de referéncia R, é
um conjunto nulo, i.e., Ry = Oy, xm,. Dessa forma, é direto que (3.24) em conjunto com
(3.25) e (3.41) resulta na Eq. (3.51):

NP
J=>"yli+n)"y(i+n)+n"Ry
=t (3.51)

J = Z z(i 4+ n)"Qx(i +n) + n" Ry,

com Q =CTCe Ry, = rwIZ ;- Perceba que, como nao houve mudanca na variavel de
estado z(i), pois a referéncia predita deve ser nula, z(i + n) também respeita (3.20a), ou
seja (Eq. (3.52)):

z(i +n) = A"z(i) + o(n)"n. (3.52)

Dessa forma, pode-se dizer que, para ambos os controladores analisados, o principio
operacional é o mesmo. Ambos possuem as mesmas formulas de fungdo custo, com matrizes
auxiliares semelhantes, porém com defini¢oes de x, u, y e matrizes aumentadas diferentes.
Dessa forma, as préoximas férmulas a serem desenvolvidas sao equivalentes para ambos os
controladores, i.e., MPC e GPC tipo m.

3.3 MINIMIZACAO DA FUNCAO CUSTO EM CONTROLADO-
RES POR MODELO DE PREDICAO

O objetivo desta secao é calcular a otimizacao da fungdo custo J dos controladores
preditivos em relagio ao vetor de coeficientes de Laguerre 7. Substituindo (3.52) em (3.51),

para um tempo k;, resulta-se na Eq. (3.53):

Np

= Z (A"z(k;) + @(n) )" Q(A x(k;) + p(n)"n) + n" Ry

n

gl VA (k) + (k)T (A7) Qip(n) ™ (3:53)

@(n)QA"x(k;) +n" o(n)Qp(n) n] +n" Ren.
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Notando que 7 ¢(n)QA™z(k;) ¢ um nimero, ou seja, (n” (n)QA™z(k;))" =
z(k)T(AT)"Qp(n)Tn, (3.53) pode ser escrita pela Eq. (3.54):

T = (X oo + Rupn+ 27 (3 olm)@A")a (k) + 3 a(h)! (AT QA (k).

(3.54)

Por J ser uma funcio convexa com concavidade positiva, executa-se a derivada

parcial da funcao custo % para encontrar o minimo conforme a Eq. (3.55).

gi B 2(2_131 p(m)Qp(m)" + R}y + Q(Zi p(m)QA™)x(k;). (3.55)

Por simplicidade, define-se as Eq. (3.56a) e (3.56b):

0= 3" o(m)Qe(m)” + R, (3.56a)
U= i o(m)QA™. (3.56b)

Logo, assumindo que 27! existe quando % = 0, a solu¢do 6tima para o vetor

parametros n* é dada pela Eq. (3.57):

Nt = —Q ' Wa(k). (3.57)

Obtendo o vetor 6timo n*, a varidvel de controle atuante no sistema de malha
fechada é obtido a partir da lei do controle horizontal retrocedente (WANG, 2009). Para
sistemas MIMO, a atuagao étima u*(k;) é obtida pela Eq. (3.58):

LT o ... 0T
0T Lo(0) ... or
k) = ooy = | O PO e (3.58)
L 0,{ Og e Lnin (O)T_

sendo que 07, k = 1,2, ny,, representa um vetor linha nulo com dimensdo idéntica
a Ly(0)T, i.e., N. Por fim, observe que se utiliza p(m) nos célculos anteriores. Assim,
desenvolve-se a obtengao através da forma recursiva a partir de (3.21) pela Eq. (3.59),
lembrando que L(k; + 1) = A L(k;).
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p(1)T = BL(0)"
©(2)T = ABL(0)T + BL(1)" = ABL(0)T + BL(0)TAT = Ap(1)T + p(1)TAT  (3.59)
©(3)" = A’BL(0)" + ABL(1)" + BL(2)" = Ap(2)" + o(1)" (A})".

Observe que, por (3.59), a equagdo de recorréncia de p(m)? é dada pela Eq. (3.60):

p(m)" = Ap(m —1)" + (1) (A" )7, (3.60)

sendo ¢(1)T = BL(0)" e m = 2,3,--- , N,. Assim, o problema do controlador preditivo
sem restrigdes, quando dado sua formulacdo em espago de estados por (3.5) ou (3.41),

respeitado os teoremas anteriores, é resolvido pelas férmulas até entdo supracitadas.

3.4 CONTROLADOR POR MODELO DE PREDICAO COM RES-
TRICOES

Os controladores por modelo de predicao com fungoes de Laguerre possuem a
caracteristica de nao precisar de muitas predigoes da variavel de controle para controlar o
sistema. Isso reduz em muito a quantidade necessaria de restri¢goes e, por conseguinte, o
tempo de otimizagdo com a programacao quadratica. Dessa forma, reduz-se a quantidade
de clocks internos para o ciclo de controle, abrangendo sistemas com maiores frequéncias de
operagao (SAEED; WANG; FERNANDO, 2022). Neste trabalho, aborda-se as restrigoes no
sinal de controle Vu,, (k;) e um,(k;), pois elas nao sofrem interferéncia quanto aos disturbios
e variagoes fisicas do sistema (variagoes de valores dos componentes e ruidos inerentes ao
sistema). Por fim, as restrigdes utilizadas sao as medidas no tempo atual k = k;, pois se

busca simplificar ao maximo o algoritmo para a sintese do hardware.

Assim, para uma amostra k;, com limites superior e inferior de wu,,(k;) e Vu,,(k;)
sendo Umaz, Umin, YUmaz € VUmin, 0 procedimento de otimizacdo é minimizar a funcao
custo J (Eq. (3.61)):

J =" + 20" Va (k)
s.a: VUumin < Vg (ki) < Ve (3.61)

Umin S um(kz) S Umaz -

Através do Teorema A.2.1, para [ = 1, é direto que para o GPC tipo m, tem-se a
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Eq. (3.62):
VU (ki) = TZOO;(—mium(ki — )
U (ki) = VU, (ki) — i C (=1) Uy (K — 1) (3.62)

i=1

Vun (ki) = VU, (ki) — iC’fn(—l)lum(k‘Z — 1) — Uy (k; — 1).

Assim, pelo horizonte retrocedente, (3.61) se reduz a Eq. (3.63):

J = T Qn+ 20" Va(k;)

‘ . T NS iy N -
5.0 0 Vi, < L(0)"n ;C’m( 1)t (B — 1) — U (ki — 1) < Vyan (3.63)

Uin + Y, Cro(—=1) U (k; — 1) < L(0)"') < pnao + >, Cpo(—1) wm (ks — ).

i=1 =1

Observe que, em (3.63), ambas as restri¢des possuem a mesma L(0)” acompanhando
a varidvel a ser otimizada (7). Isso mostra que as duas inequagdes de restrigoes sao
linearmente dependentes, resultando em apenas uma ser ativada por vez com a programagcao
quadratica de Hildreth’s (WANG, 2009). Logo, ndo hé necessidade de executar o algoritmo
de Hildreth no sistema para verificar qual restricao sera ativada, salvando ainda mais
memoéria na sintese do hardware. Por fim, a solu¢do do problema é buscar saber qual
restricao é a mais importante para uma solugao factivel e deixa-la como a deciséria para o
valor 6timo de 7. A restricdo mais importante para este trabalho é a associada ao sinal de
controle, uma vez que ele é o atuador direto ao sistema, evitando a queima de equipamentos.
Por conseguinte, a restricao na variagao da variavel de controle é menos importante. Ao
assumir esta hierarquia, a cada iteracao do horizonte retrocedente, apds o calculo da matriz
de pardmetros 7, o algoritmo calcula L(0)"n — >, C! (=1)"u, (ki — i) — um(ki — 1). Se o
valor calculado for maior que a restricio maxima, o valor passa a ser este valor maximo,
da mesma forma, se a diferenca da variavel de controle for menor que a restricio minima,
o valor passa a ser esse valor minimo. Ao fazer isso, o algoritmo atualiza a variavel de
controle e se o valor for maior que a restricio maxima, a diferenga da variavel de controle
se torna Uy, - um(k; — 1) e a varidvel de controle se torna .., da mesma forma, se o
valor da variavel de controle for menor que a restricdo minima, a diferenca da variavel
de controle se torna Uy, - Uy, (k; — 1) e a varidvel de controle se torna t,,;,, fechando a

solucdo do problema (3.63).
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3.5 CONTROLADOR POR MODELO DE PREDICAO COM GRAU
DE ESTABILIDADE

Observando J em (3.63), verifica-se que o valor de N, interfere no tempo de solugao
da otimizacdo quadratica. Porém, deve-se notar também que a solugdo étima (3.57) é um
sistema linear onde uma pequena perturbacao em z(k;) pode alterar ou até desestabilizar
a solucdo do sistema, i.e., Qn* = —Vz(k;) <> Ar =b,com A=Q, x =n*e b= —Vx(k).
Vale lembrar que €2 é uma matriz simétrica (positiva definida) e que a construgao é dada
por (3.56a). Com o aumento de N, o termo 07, o(m)Qe(m)” + Ry, fica com norma-2
cada vez maior, uma vez que ¢(m)Qp(m)T é positiva semi-definida (matriz simétrica) e
Ry, positiva definida (por defini¢do). Para continuar o raciocinio, define-se o niimero de

condicao de uma matriz simétrica.

Definigao 3.5.1 (Numero de condi¢do de uma matriz simétrica). Para uma matriz A
simétrica nao-singular em R™" com autovalores Ay, --- , \,. Entao, o nimero de condicao

desta matriz, através da definigdo de norma-2, é dada pela Eq. (3.64):

K(A) = Dmaz. (3.64)

)\min

Voltando ao problema linear Az = b, cuja a solucao é * = A~'b, a Secdo 3.4 tratou
do problema de restricoes no GPC tipo m. Desta forma, o problema com restrigoes segue
a mesma solucdo do problema linear perturbado, ou seja, uma nova solucao & = x + dx

para que a Eq. (3.65)

Az + 6x) = b+ db, (3.65)

sendo db € R™ a perturbagao. A equagao (3.65) precisa ter uma solugdo bem condicionada,
e isso é garantido com um bom condicionamento de A uma vez que existe um majorante

para o erro relativo dado por (GANDER, 2005; SCHWARZ, 1997) na Eq. (3.66):

< K(A)||||5bb||‘|. (3.66)

Assim, para um problema linear bem condicionado, x(A) deve ser suficientemente
pequeno para garantir que grandes 0b nao alterem muito a solugdo do problema. Como o
problema do GPC tipo m possui um tamanho consideravel com a escolha das matrizes Q,
Ry, e do nimero de predicdo N,, buscar-se-4 entao uma alternativa para diminuir x(2) e,
assim, deixar o sistema suficientemente condicionado mesmo com a utilizagao de um N,

grande.
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A técnica a ser utilizada neste trabalho é ponderar exponencialmente, com o termo
a~!, a fungao custo J definida com os estados e entradas aumentadas z(k;) e u(k;). Desta

forma, J fica dada pela Eq. (3.67):

J = Za z(ki + 5) T Qu (ki + 7) —i—Za 2Tu(k; + 5)" Ru(k; + 7), (3.67)

7=0
sujeita as inequagoes de restrigoes expressas pela Eq. (3.68):

MU < ~, (3.68)

sendo M e 7 as matrizes dos dados das restricoes e o vetor de parametros U dado pela Eq.
(3.69):

U" = |u(k)™ wlki+ 1T - u(ki+ N,)7|. (3.69)

Vale lembrar que a equacao de espago de estados aumentadas é dada pela Eq.
(3.70):

z(k;+j+1) = Az(k; + j) + Bu(k; + 7). (3.70)

Note que para a = 1 em (3.67), tem-se o caso estudado até o presente momento.
Para a > 1, verifica-se que os termos mais atuais sao os que dao mais énfase a predicao.
Essa é a configuragao a ser utilizada neste trabalho, pois é a qual diminui x(2). Definindo

a sequéncia de controle incremental ponderada exponencialmente pela Eq. (3.71):

U = |au(k)T a ‘ull; +1)T - aNou(k; + N,)T (3.71)
e as varidveis de estado ponderadas pela Eq. (3.72):
X' =\a Yok, + T a2k +2)7 - aNoa(k; + N,)T (3.72)

pode-se enunciar o Teorema 3.5.1 que transforma a funcao custo de acordo com a escolha

de a. A demonstragdo nao serd descrita, pois a mesma pode ser encontrada em (WANG,
2009).

Teorema 3.5.1. A otimizacio minima de (3.67) sujeita ds restrigoes (3.68) e equagdo de

estado (3.70) pode ser encontrada se minimizado a Eq. (3.73):

Z

Ny
J =] (ki + )" Q2 (ki + j) + > a(k; + j)" Ra(k; + j),
7=0

1

(3.73)

<.
Il

s.a MU < v,
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onde a equacao de estados referente a J ¢ dada pela Eq. (3.74):

A B
Tk +5+1) = Egz(ki + ) + Eﬁ(ki +7), (3.74)
e M, definida pela Eq. (3.75):
70 ... 0o |
0 al --- 0
M,=M| ° . (3.75)
P ()
_() 0o --- aNp]_

A escolha de valores de a > 1, em (3.74), em conjunto com valores pequenos de R
geralmente geram sistemas estaveis, porém s6 o fato de a > 1 nao resulta em condigao
suficiente para estabilidade. No entanto, com a diminuigao de x(£2), pode-se analisar o
GPC tipo m com N, — oo, aproximando o problema (3.73) para o problema LQR (A.4).
Dessa forma, assumindo o par (a”'A,a"'B) controldvel e o par (a~'A,C) observavel,
entdo a matriz ganho K (A.64) é dada pela Eq. (3.76):

K=(R+a*B"P,B)'a BT P, A, (3.76)

com P, encontrado por (A.63), resultando na Eq. (3.77):

Po=Q+a2ATP A —a?ATPuB(R+a 2B P B) 'a BT P A. (3.77)

O sistema em malha fechada deste sistema, por retroalimentacao, reduz-se a Eq.
(3.78):

#(ki+j+1)=a'(A— BK)2(k; + j), (3.78)

¢ estavel se todos os autovalores a (A — BK) estiverem dentro do circulo unitério, ou

seja (Eq. (3.79)):

a ' Amaz(A— BK)| < 1

3.79
Mmae(A — BK)| < a. (379)

Ou seja, a escolha de um a > 1 ndo garante a estabilidade do sistema em malha
fechada original. O objetivo agora é encontrar uma maneira de manter a diminuicao do

nimero de condicao de €2 e deixar os autovalores do sistema ponderado iguais ao do
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sistema original. A ideia para resolver este problema é modificar as matrizes ) e R de tal
forma que os autovalores do sistema ponderado sejam divididos por a. Isso é verificado no

Teorema 3.5.2, com N, — 00.

Teorema 3.5.2. Assumindo a equagio de espago de estados aumentadas pela Eq. (3.80)

r(ki+j+1) = Ax(ki + j) + Bu(k; + j), (3.80)

a solugio otima de u(k; + j) por otimizacao da fungao custo J, definida pela Eq. (3.81)

Jo =Y a Pk + )" Qur(ki + j) + > a P u(k; + )" Rou(ki + j) (3.81)

j=1 7=0

¢ idéntica a solugao encontrada ao minimizar a func¢io custo original dada pela Eq. (3.82)

J = Z (ki + )T Qu(k; + j) + Z (ki + 5)T Ru(k; + 7), (3.82)

sendo Q, € R, encontmdos pela Eq. (3.83):

1
Y= g7

Qa = 72Q + (1 - ’72)P007 (383)
Ra = ’YQRv

e Py encontrado pela solugao da equagao de Riccali invariante no tempo (Eq. (3.84))

AT[Py — PoB(R+ B'P B) 'BTPJA+Q — P, = 0. (3.84)

Demonstragio. Para uma condicao inicial x(k;), a solugdo de (3.82), quando nao ha
restrigoes, é dado pela solucao de Riccati invariante no tempo (3.84), com o ganho K dado
por (A.64). Porém, o ganho K da solu¢do do problema ponderado (3.81) é dado pela Eq.
(3.85)

K = (R, 4+ a?B"PB)'a2BTP, A (3.85)
AT[Py — PouB(R, + BT B) 'BTP)A + Q, — Py = 0 '

Multiplicando cada A e B por a/a em (3.84), com A= A/a e B=B/a e~ =1/a,
tem-se a Eq. (3.86):

—P.B)" —Poo]; +Q— Py = 0. (3.86)
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Multiplicando (3.86) por «* e depois somando e subtraindo por P, resulta-se na
Eq. (3.87):

AT[Py, — PoB(Ry? 4+ BT Py B) ' BT Py JA 4+ 42Q — 42 Ps + Py — Py, = 0,

. . A o N (3.87)
APy — PoB(R, + B"PB) BT P A+ Q, — Py = 0.

Com (3.87), prova-se (3.83). Observe que as equagoes (3.87) e (3.85) tornam-se

idénticas, fechando a prova. n

Dado o Teorema 3.5.2, o problema do mal condicionamento de sistemas MIMO
pode ser resolvido com a escolha de um parametro a. Contudo, até o presente momento, o
projetista possui a liberdade de acelerar o controle com a escolha da diagonal principal
de R, ou seja, pequenos valores proporcionam u(k;) maiores (WANG, 2009). Porém, o
projetista ainda nao possui a capacidade de manipular a regiao dos autovalores do sistema.
O Teorema 3.5.3 enuncia o modo de como elaborar um controlador por modelo de predicao
com um grau de estabilidade A, i.e., autovalores do sistema em malha fechada dentro do

circulo de médulo A.

Teorema 3.5.3. Assumindo a equagio de espago de estados aumentadas pela Eq. (3.88)

(ki +j+1) = Ax(k; + j) + Bu(k; + j), (3.88)

a solugio otima de u(k; + j) por otimizagio da fungao custo J, definida pela Eq. (3.89)

Jo =Y a Pk +5)" Qux(ki + j) + > a P u(k; + )" Rou(ki + j) (3.89)

j=1 7=0

€ idéntica a solugio encontrada ao minimizar a fungao custo original da Eq. (3.90)

T = SN (k4 ) Qulks + ) + SN Pk + )T Rulki ), (3.90)

=1 =0
sendoa>1,0< X <1; com Q, e R, encontrados pela Eq. (3.91):

v=-
a

Qa — ,YQQ + (1 o 72)Poo (391)
R, =R,

e Py encontrado pela solugio da equagao de Riccali invariante no tempo (Eq. (3.92))

AT B BT BT A
-~ P.—-P.,—~(R+—P.B)'=—P ]~ —P.,=0. 3.92
- SR+ S5 PeB) Pl T 4 Q (3.92)
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Demonstracao. Como o GPC tipo m esta sendo analisado em um horizonte de predigao
muito grande, utiliza-se a analogia com o controlador LQR. Desta forma, com a equagao
de Riccati, resolvendo o sistema em malha fechada com a otimizagao de (3.90), encontra-se

algo andlogo a (3.79), porém com um limite de majoragdo em A dado pela Eq. (3.93)

A HAmae(A — BK)| < 1

3.93
Mas(A — BE)| < A. (393)

Ou seja, garante-se que todos os autovalores do sistema em malha fechada estdao dentro do
circulo de raio 0 < A < 1, garantindo a estabilidade do sistema original. Observe também
que (3.90) é resolvido pela equagdo (3.92). Multiplicando todas as matrizes A e B por a/a
e substituindo A = A/a e B = B/a, com a defini¢io de v = A/a, tem-se a Eq. (3.94):

AT B BT . BT A
— [P — Po—(R+ —5 P B) ' —Py]— + Q — Py = 0. (3.94)
v v v gl gl

Multiplicando (3.94) por «? e depois somando e subtraindo por P, resulta-se na
Eq. (3.95):

A

AT[POO - PWB(R72 + BTPOOB)ilBeTPoo]‘21 +72Q - fyzpoo + Poo - Poo = 07

. X R o R (3.95)
APy — PoB(R, + B"PB) BT P JA+Q, — Py = 0.

Com (3.95), prova-se (3.91). Observe que a equagao (3.95) resolve o problema com

a otimizacao de (3.89), fechando a prova. O

Vale lembrar que os Teoremas 3.5.2 e 3.5.3 sao validos para N, — oco. Porém,
tomando N, grande o suficiente, a literatura (WANG, 2009) demonstra, com varios
exemplos, o sucesso do método, sendo também comprovado por este trabalho. Com um
grau de estabilidade assegurado, pode-se agora implementar o GPC tipo m com restrigoes.
Pela Secao 3.4, a restricao implementada esta no tempo atual, i.e., k = k;, e nesta amostra,
conforme (3.69) e (3.71), 4(k;) = a u(k;) = u(k;). Assim, as restrigoes de (3.63) ficam
inalteradas e o problema do GPC tipo m se reduz a Eq. (3.96):

J =0T Qn + 20" Va(k;)

. ) T, - i 1)t 7)) — R
5.0 Vi < L(0)Tn) ;Cm( 1)t (ki = ) = (ki = 1) < Vitmar 5 g6y

Upin + Z Cl (=1t (ki — 1) < L(0)T) < Uppaz + Z C (—1) Uy (ki — 1),

i=1 =1

com matrizes 2 e ¥ dadas pela Eq. (3.97)
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Np
Q=3 p(m)Qup(m)” + R,.
m=1
. A (3.97)
U= ¢(m)Q.A™,
m=1

e matrizes aumentadas modificadas A = A Jae B=B /a. Ressalta-se que as demonstragoes
desenvolvidas do comportamento matematico dos controladores MPC e GPC tipo m
baseados em func¢oes de Laguerre com restri¢oes e prescri¢ao de estabilidade sao de apoio
para a aplicagdo das plantas nesta dissertacao. O fluxograma do algoritmo MPC baseado
em fungoes de Laguerre e com grau de estabilidade prescrito é dado na Figura 6. Os
testes destes tipos de controladores nas plantas Boost e (CORDERO et al., 2021) sao

apresentados no Capitulo 4.
Figura 6 — Fluxograma do algoritmo MPC.
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4 APLICACOES DE CONTROLADORES
FRACIONARIOS E PREDITIVOS COM
TESTABILIDADE EM SIMULACOES E
FPGA-IN-THE-LOOP

Neste capitulo, enunciar-se-4 brevemente os sistemas a serem controlados. Em
seguida, a sintonizac¢ao de cada controlador sera realizada com a simulagao em Simulink.
Logo depois, o FIL de cada controlador é sintetizado e comparado com a simulacao
matematica. Nos Apéndices B.1, B.2 e B.3, encontram-se os codigos-fonte em VHDL de
cada controlador. Os codigos em VHDL foram construidos e depurados usando o software
QUARTUS® PRIME LITE EDITION 21.1 juntamente com pacotes de matrizes estaticos
fized__matriz_pkg.vhdl e real _matriz__pkg.vhdl. A placa utilizada foi a CYCLONE IV E
EP4CE115F29C7 com 114480 elementos légicos e a interface de programacao entre placa
e computador foi vinculada pelo Joint Test Action Group (JTAG).

4.1 CONVERSOR BOOST

O conversor Boost é um dispositivo eletronico de poténcia CC-CC que diminui a
corrente, enquanto aumenta a tensdo, da entrada (alimentacao) até a saida (carga) (PE-
REIRA et al., 2022a). Este conversor esta dentro da classe de fontes chaveadas (SMPS - do
inglés, Switched-mode Power Supply) que contém, normalmente, dois semicondutores (um
diodo e um transistor) e armazenadores de energia: um capacitor e um indutor, controlados
por modulagao por largura de pulso (PWM - do inglés, Pulse Width Modulation). Seu
funcionamento baseia-se no carregamento do indutor pela fonte de entrada ao fechar o
interruptor principal, com a carga sendo suprida pelo capacitor e na seguinte etapa, ao
abrir o interruptor, inverte-se a polaridade do indutor pela lei de Lenz, impondo sobre o
capacitor e a carga 2 fontes em série, que resulta em um aumento da tensdo (ERICKSON,

2007). Nesta dissertagao, a topologia do circuito do conversor Boost é mostrada na Figura 7.

A especificagao do conversor e seus componentes sao fornecidos nas Tabelas 4 e 5.
Como a dinamica do sistema, assim como qualquer SMPS, é nao-linear, pela modelagem
média de espago de estados (ERICKSON, 2007), a fungao de transferéncia (4.1) para um
conversor Boost linearizado em modo de tensao e em modo continuo de condugao (MCC)
pode ser obtida pela Eq. (4.1):
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Figura 7 — Conversor Boost.
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773(3)  Gpls) = Vo(1— D) — sLiy | (41)

d(s) LCs? + ]L%s + (1 - D)2

sendo que 9,(s) e d(s) sdao as perturbagoes de pequenos sinais sobre os valores médios
de estado estacionario de V, e D (razao ciclica). Vale mencionar que o D na Figura 7

caracteriza o diodo e ndo a razao ciclica do conversor.

Tabela 4 — Especificagoes do conversor Boost

Especificagao Valor

Tensao de entrada, V;, 10V

Tensao de saida, V, 40V

Ciclo de trabalho, D 0,75
Frequéncia de chaveamento do Mosfet, fq, 20 KHz
Poténcia nominal de saida, P, 16 W
Corrente nominal no indutor, I, 1,6 A
Ripple mdximo de corrente em %, 11,72%
Ripple méximo de tensao em %, 0,06%

Através dos parametros disponiveis nas Tabelas 4 e 5, simula-se o comportamento
do conversor Boost em malha aberta com um degrau de razao ciclica em 0,75 nas Figuras 8
e 9. Ressalta-se que a simulagao ¢ feita em ambiente MATLAB®/Simulink com a biblioteca
Simscape com tensao direta de 0,8 V no diodo. Note que ha grande overshoot na corrente
de partida sobre o indutor, sendo impraticavel a implementacao do conversor Boost com a

fonte de corrente existente em laboratério (5 A). Logo, tanto o PIDOF-Boost quanto o
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Tabela 5 — Componentes do conversor Boost

Especificacao Valor
Carga resistiva, R 100 Q
Indutancia, L 2 mH
Capacitancia de saida, C 680 uF

MPC-Boost devem atenuar a corrente de partida e, ao mesmo tempo, controlar o sistema
com um certo grau de robustez ao se variar a carga. Por fim, verifica-se que o tempo de

assentamento do conversor Boost em malha aberta é de 107 ms.

Figura 8 — Resposta em tensao do conversor Boost em malha aberta.
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Fonte: o autor

4.1.1 CONTROLADOR PIDOF

Para as simulagoes com o controlador PIDOF, realizou-se o algoritmo DE/rand/1/bin
juntamente com o limite superior do indice ITAE definido como 0,5 segundos e passo
temporal de 1 ms. Nesta dissertacao, o ITAE foi utilizado, pois ha a necessidade de se
penalizar o overshoot de tensao para que a drenagem de corrente no indutor seja mais
suave. Com o tempo penalizando o aumento do indice, também se objetiva a regulagem
rapida em tensao para que o controlador nao fique muito mais lento que a sua resposta
em malha aberta. Os pardmetros do algoritmo ED sao fornecidos na Tabela 3. O range
numérico de busca para A e u escolhido foi [0, 5,1, 5]. Todas as simulagbes foram realizadas
em ambiente MATLAB®/Simulink, e um bloco de saturagao foi inserido antes do conversor
Boost para limitar o seu ciclo de trabalho entre 0 e 0,9. Isso é necessario para dar seguranga

a operacao dindmica do Mosfet. Posteriormente, a abordagem de reduc¢ao em norma L2
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Figura 9 — Resposta em corrente no indutor do conversor Boost em malha aberta.
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sera aplicada ao controlador. A ideia chave para reduzir o nimero de condi¢do do PIDOF
e o tamanho foi separa-lo em duas partes: PI de ordem fracionaria (PIOF) (Eq. (4.2)) e;
derivada de ordem fracionaria (DOF) (Eq. (4.3)).

K,
PIOF(s) = K, + (4.2)

DOF(s) = Kys*. (4.3)

Vale ressaltar que, para cada operador integrador ou derivador, existe um filtro
passa-baixa de primeira ordem embutido com frequéncia de corte em wy, rad/s para evitar
fungbes de transferéncia impréprias. Encontrado o PIDOF de ordem reduzida, gera-se a sua
representacao em espaco de estados pela funcio tf2ss do MATLAB®. Subsequentemente,
a representacdo continua em espaco de estados é discretizada pela funcao c2dm do
MATLAB®. Muitas simulacoes foram feitas com diferentes tempos de amostragem, e para
esta dissertacao, a resolugao de frequéncia do filtro Oustaloup refinado foi o fator chave
para a escolha do tempo de amostragem. Um intervalo de Ty = [1/(10wp,),2/(wp)] foi
testado. Um bom equilibrio entre uso de meméria e resolucao em frequéncia do sistema foi
alcangado com Ty = 2/wy, para o conversor Boost. O niimero de bits na parte inteira das
variaveis do FPGA foi escolhido como 16, enquanto a parte fracionaria foi de 40 para o
PIDOF-Boost. O controlador foi projetado para a necessidade de apenas um sensor de
leitura da tensao na saida do conversor Boost. A quantidade de bits para a tensao de
entrada no FPGA (sensor de tensao) foi escolhida por 12. Para sincronizagao, o clock
do FPGA deve ser suficiente para realizar todos os calculos em Ty = 200 us, entao uma

modulagao por largura de pulso (PWM) foi projetada para acionar o tempo de amostragem
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com ciclo de trabalho de um clock do FPGA. Além disso, de acordo com a frequéncia de
comutacao do Mosfet de f,srer = 20 KHz (Tabela 4), outro PWM deve ser inserido no
final do cédigo para transformar o ciclo de trabalho numérico de f; para sua representacao
de pulso de fi,0sfet. Pode-se controlar a resolucao do ciclo de trabalho escolhendo o clock
do FPGA tal que um clock de fu, = 2 MHz foi projetado, resultando em um fator de
escala de fei/ frmosfet = 100 sobre o valor numérico do ciclo de trabalho. Por fim, o sinal

final comuta o Mosfet e controla o funcionamento do conversor.

Para evitar um undershoot indesejavel de tensao quando o Boost é perturbado
por degrau de tensao na inicializacao, uma diferente topologia de PIDOF é proposta em
(PEREIRA et al., 2022a). Logo, o esquema do controlador PIDOF-Boost é mostrado na
Figura 10.

Figura 10 — Esquemético do PIDOF-Boost.

Fonte: o autor

Observe que a entrada do conversor é o ciclo de trabalho d(t) aplicado ao Mosfet
T. Assim, a nova FTMF, para o conversor Boost linearizado e controlado pelo PIDOF da
Figura 10, é dado pela Eq. (4.4):

_ Gro(s)(Kp + Kis™)
FTMF(s) = 1+ Gpo(s)(Kp + Kis™ + Kgst) (44)

Note que o denominador de (4.4) é idéntico ao denominador de (2.44) portanto,
todas as equagoes desenvolvidas na Segao 2.4 também satisfazem esta nova topologia de
controle. Assim, para o conversor Boost linearizado (4.1), a frequéncia de cruzamento de

ganho e os valores de margem de fase escolhidos foram w,. = 27200 rad/s, ou seja, 200 Hz
e ¢ = 60°.

De acordo com o algoritmo ED da Figura 5, apds 100 simulagoes com N =1 e
[wy, wr] = [107%,10%] rad/s, os melhores valores de A e y encontrados foram A = 1,5 e
1 =1,3692 para o ITAE minimo. Além disso, os parametros de ganho do PIDOF para o

conversor Boost sao introduzidos na Tabela 6 junto com o indice de desempenho ITAE.
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Tabela 6 — Parametros de ganho do PIDOF-Boost.

K; K, K JiraE

1,3447 1,5502- 1073 9,2047 - 1078 0.0047

Neste cenario, nenhum controlador PID é estavel com as mesmas especificacoes de
Wge € ¢y Portanto, destaca-se a superioridade do PIDOF em relagao ao PID quanto ao
amortecimento iso e estabilidade. De acordo com os parametros de ajuste da Tabela 6, as

expressoes s* e s~ para o controlador PIDOF-Boost sao dadas pelas Egs. (4.5) e (4.6):

4,571 - 10555 + 5,147 - 10°s° 4 7,605 - 1011 % + 2,448 - 10183 + 1,694 - 10852
$6 42,906 - 1045 + 2,161 - 108s% + 2, 547 - 101163 + 7,907 - 101152 + 5,307 - 10% + 1, 755 - 105’
(4.5)

st =

92, 755 41,285 - 106s* + 2,529 - 10953 4 1,174 - 10*%s2 4- 1,176 - 1085 + 5270
ST+ 2,121 -10%s6 41,132 - 1085 + 1,114 - 101954 + 2,399 - 10353 4- 1,111 - 106s2°
(4.6)

Para garantir o requisito de tensdo maxima em 3,3 V para a placa FPGA, um sensor
de tensdo deve ser inserido com ganho Hyeess = 3/V, = 3/40 = 0,075 para condicionamento
do sinal. Portanto, o fator de escala para as variaveis de entrada na linha 140 do Apéndice
B.1 para o PIDOF-Boost é 1/Hppost = 13,33. A redugao em norma L2 mais precisa para
(4.5) e (4.6), com o menor tamanho possivel, foi com a ordem (numerador, denominador)
= (1,1). Para encontrar a expressio reduzida de s=*, foi necessario multiplicar (4.6) por s?
e depois aplicar a redugao em norma L2 e, assim, dividir o resultado por 1/s*. Portanto,
as expressoes DOF e PIOF reduzidas para o controlador PIDOF-Boost sao dadas pelas
Eqgs. (4.7) e (4.8):

0,04393s
D Foos re = 7—, 4.
OFyoost_red(S) 512,03 10° (4.7)
0,00155s% + 0, 1455 + 31, 82 0, 5966
PIOFboostired(S) = = il 7 st 4 St d . (48)

53 + 93, 5452

Aplicando as fungoes tf2ss() e c2dm() do MATLAB® com T, = 200 us em (4.7) e
(4.8), encontram-se as matrizes discretas em espaco de estado do controlador PIDOF-Boost

reduzido.

Para realizar uma simulag¢ao numérica mais confidvel, o conversor Boost foi projetado
no Simulink com a biblioteca SIMSCAPE e com tensao direta no diodo de 0,8 V. Assim, o
controlador PIDOF foi simulado ao longo do tempo até 1,4 segundos com a sele¢ao do

solver em passo fixo de 5 - 1077 segundos. Vale lembrar que o bloco integro-diferencial
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(Figura 2) foi também utilizado para a simulagdo. Para comparar o FIL de ordem reduzida
com os PIDOF-Boost analégicos e discretos, iniciou-se a simulagao com uma poténcia de
operacao em 75%, ou seja, R = 400/3 2, até 1s, onde foi adicionada uma carga R = 400 (2
em paralelo para atingir 100% da poténcia de operacao. Nas Figuras 11, 12 e 13, mostra-se
a resposta em tensao, corrente do indutor e o ciclo de trabalho desta simulagao. Nota-se
uma reducdo na corrente de partida do indutor de 20 A para 5 A (em relagdo a malha
aberta - Figura 9), atingindo a necessidade imposta pela fonte de corrente existente para
a implementacao do teste em bancada com o PIDOF-Boost. Adicionalmente, a inclusao
do controlador PIDOF resultou em um pequeno atraso no sistema quando comparado
com a malha aberta. O tempo de acomodacao para o PIDOF FIL é de 120 ms enquanto
o da malha aberta é de 107 ms. O controlador PIDOF analégico atinge um tempo de
estabilizagdo de 0,6 s com uma resposta robusta contra variagoes de carga. Além disso, a
variagao de tensao foi inferior a 2% em relagao ao estado estacionario com perturbacio
de carga para uma transicao de poténcia de 12 W para 16 W. Contudo, a melhoria de
overshoot e do tempo de estabilizacao foi bastante perceptivel com a reducdo em norma
L2 e sem perder o tempo de subida. Nota-se que o PIDOF digital reduzido aumentou
a robustez a variacao de carga com oscilagdo de tensao inferior a 1%. Finalmente, as
redugoes de tamanho de seis para um em DOF(s) e sete para trés em PIOF(s) destacam a

eficacia do método para a implementagao do PIDOF em hardware.

Figura 11 — Resposta em tensdao do PIDOF-Boost.
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Fonte: o autor

Para um estudo experimental, realizou-se um teste em bancada com os parametros
especificados nas Tabelas 4, 5 e 7. A fim de verificar a viabilidade pratica e a eficacia do

método proposto, consideram-se dois casos:

Caso 1 Cenario de inicializacao para analisar a resposta transiente do conversor.



Capitulo 4. Aplicagées de Controladores Fraciondrios e Preditivos com Testabilidade em Simulagoes e

FPGA-in-the-loop 82

Figura 12 — Resposta de corrente no indutor do PIDOF-Boost.
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Figura 13 — Ciclo de trabalho do PIDOF-Boost.
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Caso 2 A carga resistiva R muda de 100 €2 — 200 €2 — 100 €2 enquanto a tensdao da fonte

de entrada V;, = 10 V e a tensao de referéncia V, = 40 V sao mantidas constantes.

Tabela 7 — Parametros eletronicos para o teste em bancada do conversor Boost.

Parametro Especificagao
Sensor de tensao LV 20-P
Diodo de saida, D RHRP860 FAIRCHILD
Mosfet principal, T IRG4PH50UD INFINEON
Conversor AD Dual-channel AD9226 (12 bits)

Uma das principais vantagens do método proposto em relacao a implementacao
em hardware é a exigéncia de apenas um sensor. O sensor de tensao reside em um sistema
de condicionamento de energia (SCE) fora da placa do conversor Boost. Além do SCE
atenuar a tensao, ele insere um offset de 1,49 V para evitar que o valor medido fique abaixo
de 0 V. Além disso, a saida do conversor AD funciona com a forma de complemento dois e
o ganho do sensor é de 177 (ao invés dos 13,333). Um osciloscopio keyight infiniivision
DSOX3054T é empregado para medir e plotar a tensao de saida V, e a corrente de carga
Ir. Na Figura 14, apresenta-se a configuracao experimental do teste em bancada com
o PIDOF-Boost. Sob o clock do FPGA de 50 MHz, o clkr, foi projetado com ciclo de
trabalho de 5000 clks, ou seja, 50%, para evitar possiveis erros da leitura de entrada no
conversor AD. Logo, vale ressaltar que o clock do FPGA de 50 MHz leva a um aumento
do fator de escala numérico (linha 373 do Apéndice B.1) do ciclo de trabalho para 2500.
Este aumento na frequéncia eleva a resolucao do sistema, resultando em uma resposta
mais suave do que a gerada pela simulacao com FIL. Vale mencionar ainda que a restricao
de 0 < d(t) < 0,9 também foi introduzida no FPGA.

O caso 1 estd representado na Figura 15. Perceba que hd uma introducao de 10%
no overshoot no que se diz respeito a simulacao FIL. Isso é explicado pela limitacao da
fonte de alimentagao em relagdo a corrente. A fonte fornece uma corrente de até 5 A
no indutor, portanto a simulacao experimental nao pode se mover mais rapido do que
a simulagdo FIL. Porém, o tempo de acomodacao entre elas permanece quase o mesmo.

Além disso, o tempo de subida para atingir o regime estacionario de tensao foi de 124 ms
0OV —=40V).
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Figura 14 — Configuragao experimental do teste em bancada com o PIDOF-Boost.
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Fonte: o autor

Figura 15 — Inicializacdo do PIDOF-Boost experimental.
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Nas Figuras 16 e 17, ilustra-se o caso 2. Este caso demonstra a mudanca de poténcia

de 16 W para 8 W e vice-versa. Observe um pico de oscilagdo de 1% na tensao em relagdo
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ao seu valor estacionario com um tempo de estabilizacao de 76 ms. Isto destaca a robustez
do controlador PIDOF' contra variacoes de carga e esta de acordo com a simulagao FIL.
Finalmente, o controlador proposto alcanca convergéncia rapida e uma ondulagao de tensao
em estado estacionario adequada em torno de 300 mV =~ 0,75% da tensdo nominal de

salda.

Figura 16 — Tensao de saida e corrente de carga durante a perturbacao na carga de 16 W

a 8W do PIDOF-Boost.
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4.1.2 CONTROLADOR MPC

Para as simulag¢oes com controladores MPC tipo 1, o mesmo conversor Boost
foi utilizado. Todas as configuracoes relacionadas ao clock de simulacao do FIL e a
frequéncia de amostragem do conversor do projeto PIDOF-Boost foram utilizadas para a
implementagao do cédigo MPC tipo 1, ou seja, fur =2 MHz e Ty, = 200 ps. O nimero
de bits na parte inteira das variaveis do FPGA para o MPC-Boost foi escolhido como
21 enquanto a parte fracionaria foi de 28. O controlador também foi projetado para a

necessidade de apenas um sensor de tensao cuja quantidade de bits foi escolhida por 12.

Um grande problema encontrado para a sintonia do MPC tipo 1 com fungoes de
Laguerre para o conversor Boost foi ajustar sua velocidade com a demanda inicial de
corrente necessaria para a inicializagdo do mesmo. Ao seguir a literatura (WANG, 2009)
e (SAEED; WANG; FERNANDO, 2022), a otimizacao quadratica por fun¢ao convexa
da teoria do MPC conduziu a um controlador muito rapido e com drenagem inicial da

corrente do indutor muito elevada. Como o laboratério da UFMS tem apenas uma fonte de
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Figura 17 — Tensao de saida e corrente de carga durante a perturbagao na carga de 8 W
a 16 W do PIDOF-Boost.
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alimentacao com limitacao de corrente em 5 A, foi necessario desacelerar o controlador para
que a corrente de partida diminuisse. Dessa forma, o controlador pode ser implementado

em bancada.

Conforme a teoria disposta Secao 3.1, um modo de diminuir a velocidade do
controlador é aumentar o valor de r,, em (3.24). Dessa forma, o valor de 7 fica restrito a
uma pequena variagao e, por conseguinte, u(k) também, desacelerando o sistema. Contudo,
como o N, deve ser grande, um r,, elevado aumenta o valor do nimero de condicao x(2)
da Hessiana (3.64). Ao definir r,, alto, é necessario impor um certo grau de estabilidade,
i.e., diminuir \,,,, do sistema em malha fechada. Observou-se que, ao diminuir A,,,, do
sistema em malha fechada, aumentava-se o £(£2). Neste cenério, os polos das fungoes da
Laguerre sao definidos por a e a quantidade de fung¢oes por N. Dessa forma, o projeto
final ficou com a sintonia do valor (a) para ponderar exponencialmente a fun¢ao custo e

reduzir £(£2). Na Tabela 8, apresentam-se parametros de configuracaio do MPC-Boost.

Pela restri¢ao do ciclo de trabalho do conversor Boost, uma restricao 0 < u(k) < 0,9
foi configurada. Isso se fez necessario para nao sobrecarregar o Mosfet no teste em bancada.
Como o controle foi sintonizado com a cautela de limite maximo de corrente, a taxa de
variacao numérica do ciclo de trabalho por T, nao afeta muito o sistema e, dessa forma,
impds-se que —1 < Vu(k) < 1.

Com um bloco “Funcdo MATLAB®”, escreveu-se uma funcao do MPC-Boost
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Tabela 8 — Parametros de configuracao do MPC-Boost.

Parametro Valor
Constante multiplicativa da matriz Ry, 7y, 5-108
Polo das fungbes de Laguerre, o 0,4
Numero de fungoes de Laguerre, N 5
Ntmero de predicao, IV, 300
Limite superior do autovalor, A, 0,97
Fator de ponderacao exponencial, a 1,001

para simulacdo no Simulink. A funcdo MATLAB® que é inserida no bloco é executada,
simultaneamente com o sistema em anélise, simulando um sistema digital proximo a um
hardware. Verifica-se o bloco MPC gerado pela funcdo do MATLAB® na Figura 18. Note
que trés variaveis globais foram criadas para a atualizagdo do MPC: (xm) estado atual;

(u) valor numérico do ciclo de trabalho e; (xm_ old): estado anterior.

Figura 18 — Bloco “Funcio MATLAB®” do MPC.
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Através de simulagdes numéricas, o controlador MPC foi simulado ao longo do
tempo até dois segundos com a selecdo do solver em passo fixo de 5 - 1077 segundos.
Comparou-se a implementacao do controlador MPC-MATLAB® discreto e MPC-FIL nesta
primeira andlise. A simulacdo comecgou com 75% da poténcia nominal de operagao do
conversor, ou seja, R = 400/3 2, até 1s, onde foi adicionada uma carga R = 400 €2, em
paralelo, para atingir a poténcia de 100% de operacao. Nas Figuras 19, 20 e 21, mostram-se

a tensao, o ciclo de trabalho e a corrente desta simulagao.
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A primeira discussao a ser feita é sobre a maior oscilagdo em tensao em estado
estacionério do FIL na Figura 19. Isso se deu pelo erro de truncamento para valores menores
que 2728 nas operacoes do FPGA e a escolha de 12 bits para as varidveis de entrada e
saida do FPGA. Dessa forma, para a poténcia de 12 W, o MPC-MATLAB® possui um
ripple em estado estacionario menor que 300 mV enquanto o MPC-FIL ultrapassa 1,45 V.
Na poténcia de 16 W, o distirbio de carga gera uma oscilagao muito pequena para ambos
os controles, porém, a diferenca percentual de ripple se torna mais pronunciavel entre o
MPC-MATLAB® e o MPC-FIL. O MPC-MATLAB® fica com um ripple menor de 250
mV e o MPC-FIL com 1,35 V, um aumento percentual relativo na diferenca de 14,79%
em relacao a operacao de 12 W. Esta oscilagao é mais evidente ao verificar as correntes
na Figura 20. Note também uma alta corrente inicial no indutor, atingindo o valor de 6
A. Por fim, o valor numérico do ciclo de trabalho é disposto na Figura 21. Na Figura 21,
observa-se a nao necessidade de se aplicar restrigoes quanto Vd(k), pois o controle precisa
de range variavel livre para manipular a corrente e assim controlar a tensao. Por fim, vale
comentar que o overshoot do MPC-Boost é menor do que o do PIDOF-Boost e que os

tempos de subida sao semelhantes.

Figura 19 — Comparacao da tensdo entre o MPC-MATLAB® e MPC-FIL do conversor
Boost.
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Fonte: o autor

Para o estudo experimental, realizou-se um teste em bancada com os parametros
especificados nas Tabelas 4, 5 e 7. Ou seja, o experimento foi realizado com todos os
elementos utilizados no PIDOF-Boost, porém com o algoritmo do Apéndice B.2 ajustado
para o MPC-Boost. Na Figura 22, demonstra-se a configuracao experimental do teste
em bancada com o MPC-Boost. Como o tempo de amostragem do conversor Boost e a
frequéncia do FPGA permanecem os mesmos, as dindmicas dos pulsos diferem apenas

de alguns bits de sinalizagao entre o calculo sequencial dos controladores. Dessa forma, o
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Figura 20 — Comparacdo da corrente entre 0 MPC-MATLAB® ¢ MPC-FIL do conversor

Boost.
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Figura 21 — Comparacao do valor numérico do ciclo de trabalho entre o MPC-MATLAB®
e MPC-FIL do conversor Boost.
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MPC-Boost precisa de 30 clocks internos para efetuar um passo de filtragem enquanto o

PIDOF-Boost precisa apenas de 17 clocks.

Figura 22 — Configuracao experimental do teste em bancada com o MPC-Boost.
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Fonte: o autor

A fim de verificar a viabilidade pratica e a eficacia do método proposto, consideram-

se dois casos:

Caso 1 Cenério de inicializagdo para analisar a resposta transiente do conversor.

Caso 2 A carga resistiva R muda de 100 €2 — 200 €2 — 100 €2 enquanto a tensdao da fonte

de entrada V;, = 10 V e a tensao de referéncia V, = 40 V sao mantidas constantes.

O Caso 1 é visto na Figura 23. E importante notar o overshoot do MPC-Boost
de apenas 2,56%, muito inferior ao do PIDOF-Boost. Mesmo com a limitacao da fonte
de corrente em 5 A sobre o indutor, o tempo de subida do MPC-Boost foi de 122 ms
(0 V — 40 V), 2 ms mais rapido que o PIDOF-Boost. Entretanto, em relagao a simulagao
FIL da figura 19, a oscilagao da tensao em regime estacionario do MPC-Boost diminui
para um valor de 200 mV enquanto o tempo de subida deste também cai de 150 ms para
122 ms. A justificativa desta melhora esta relacionada com o aumento da resolucdo em

clocks internos do sistema em bancada de 400 para 10000.

Nas Figuras 24 e 25, pode-se observar os resultados em bancada para o Caso 2.
Observa-se um pico de oscilagao de 5,13% na tensdo em relagao ao seu valor estacionario
com um tempo de estabilizacao de 42 ms. Isto destaca a robustez do controlador MPC-

Boost contra variacoes de carga, superando a simulacdo MPC-FIL e MPC-MATLAB® das
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Figura 23 — Inicializagdo do MPC-Boost experimental.
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Figuras 19 e 20. Finalmente, comparando o MPC-Boost com o PIFOF-Boost, o MPC-Boost
estabiliza mais rapido quanto aos distirbios de carga, porém tem um desvio de tensao

maior.

Por fim, uma simulacao é realizada com uma planta de segunda ordem para

corroborar o método do GPC tipo m ao rastrear uma func¢ao polinomial de ordem 2.

4.2 SIMULACAO COM RASTREAMENTO DE REFERENCIA PO-
LINOMIAL

A planta utilizada para essa se¢do foi retirada de (CORDERO et al., 2021) e esta
descrita na Eq. (4.9):

53,48s + 5347, 59

G(s) = .
(5)= 27 253. 55 + 10695, 18

(4.9)

Note que o sistema descrito em (4.9) é um sistema Single-Input Single-Output
(SISO). Assim, discretizando (4.9) com T = 200 s através da funcio c2dm() do MATLAB®,

obtém-se as matrizes de espago de estado (A, By, Cin, D) do sistema a ser controlado.
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Figura 24 — Tensao de saida e corrente de carga durante a perturbacao na carga de 16 W
a 8 W do MPC-Boost.
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Figura 25 — Tensao de saida e corrente de carga durante a perturbacao na carga de 8 W
a 16 W do MPC-Boost.
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0, 9504 —2,0856 1,95-1074 53,48
Am: >Bm: ,Cm: 7Dm:0
1,95-107* 0,9998 1,9567 - 1078 5,3476 - 10°
(4.10)

O polinémio de maior ordem a ser rastreado é uma parabola conforme a Figura 26.
Como (4.10) é controlavel, observavel e possui estrutura minima, aplica-se o Teorema 3.2.1
para se obter erro assintotico nulo ao sistema aumentado de (4.10) com m = 3 integradores
embutidos, i.e., GPC tipo 3.

Figura 26 — Tensao de referéncia a ser rastreada.
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Através da teoria na Secao 3.2, objetivou-se, inicialmente, projetar um controlador
com o menor tamanho possivel e sem restrigoes. Isso se dd com N = 1, ou seja, apenas
uma fun¢do de Laguerre para identificar a varidvel manipulada aumentada u(t) = V3u,,(t).
Com um bloco “Funcio MATLAB®”, escreveu-se uma funcao do GPC tipo 3 para o uso no
Simulink. A funcdo MATLAB® que é inserida no bloco é executada simultaneamente com
o sistema em analise, simulando um sistema digital préximo a um hardware. Na Figura 27,
verifica-se o bloco GPC tipo 3 gerado pela funcio do MATLAB®. Note que quatro varidveis
globais foram criadas para a atualizagdo do GPC tcippo 3: (xm = z,,(k + 1) € R*!) estado
futuro; (u = [u(k) uk—1) u(k—2) u(k—3)

) vetor da varidvel manipulada; (erro =

[e(k) e(k—1) e(k— 2)]) vetor erro e; (deltax = [m(k) z(k—1) z(k—-2) x(k—3)
) vetor estados. As entradas desse bloco sao: (Output) saida a ser controlada; (Disturbance)
distirbio conhecido e; (Reference) referéncia. Por fim, as saidas sdo: (atuador) varidvel

manipulada ou u,,(t) e; (Deltau) Vu,,(t).
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Figura 27 — Bloco “Funcio MATLAB®” do GPC tipo 3.
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Na Tabela 9, apresenta-se os parametros de configuracao do GPC tipo 3 com N =

1 (uma fungao de Laguerre) e sem restrigoes.

Tabela 9 — Parametros de configuragdo GPC tipo 3 com N = 1 e sem restri¢oes.

Parametro Valor
Constante multiplicativa da matriz Ry, 7., 107°
Polo da funcao de Laguerre, 0,4
Numero de fungoes de Laguerre, N 1
Numero de predicao, N, 300
Limite superior do autovalor, A,z 1
Fator de ponderagao exponencial, a 1,2

Para o projeto FIL, os nimeros de bits das varidveis utilizadas foram escolhidos
por: 20 bits na parte inteira e; 50 bits na parte fraciondria, totalizando 71 bits (1 de sinal).
Isto se fez necessario, pois o maior valor declarado no cédigo VHDL foi 338241 < 220 — 1.
Para o valor fracionario, simulagoes com o bloco da Figura 27 foram realizadas e 50 bits
foram suficientes. Por fim, os sinais de entrada e saida foram declarados com 16 bits, com
a excecao do sinal “disturbio” o qual foi descartado dos testes. O c6digo em VHDL para
a implementacao do FIL foi projetado para efetuar todos os calculos em 30 clks. Dessa
forma, um clock interno de Ty = Ts/40 = 5 ps foi escolhido para a simulagao. Nas Figuras

28, 29, 30, mostra-se o erro (e(t)), varidvel manipulada (u,,(t)) e a saida controlada (y(t))
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do GPC tipo 3 FIL e MATLAB® com uma funcdo de Laguerre e sem restricdes.

Figura 28 — GPC tipo 3 sem restrigoes (N=1): e(t).
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Note que o erro assintético é nulo na Figura 28 para o rastreamento da reta (0
s<t<0,2 s), pardbola (0,2 s<t<0,4 s) e 3 V (0,4 s<t<0,6 s) com apenas uma fungao de
Laguerre. O erro quadrético médio (EQM) encontrado de e(t) para o GPC-MATLAB®
(N=1) foi de 1,2-107°. Para o GPC-FIL (N=1), o EQM foi de 1,36 - 107*. Esta diferenca
se da pelo truncamento de bits dos sinais de entrada e saida. O projetista poderia escolher
um numero maior de bits, porém o custo para a construcao do circuito aumentaria com a

aquisicao de conversores AD com mais de 16 bits.

Subsequentemente, realiza-se um teste com 2 fungoes de Laguerre, sem restricoes,
com o objetivo de buscar transi¢oes mais suaves. O tinico parametro divergente desta
simulagao com a anterior foi o niimero de fung¢oes de Laguerre mudar para N=2. O fator de
ponderacao (a = 1,2) conduziu a um nimero de condicao (k(£2) = 107,71) aceitavel para o
GPC tipo 3 (N=2). Caso o fator fosse escolhido como a = 1, entdo x(Q2) = 1,51-10°, o que
deixaria o problema mal condicionado e a resposta em malha fechada comprometida para
implementagao em hardware. Nas Figuras 31, 32, 33, apresenta-se o erro (e(t)), variavel
manipulada (u,,(t)) e a saida controlada (y(¢)) do GPC tipo 3 FIL e MATLAB® (N=2)
sem restrigoes. Observe que o maior pico de erro reduziu de 0,124 V na Figura 28 para
0,042 V na Figura 31 quando se comparado o GPC-FIL (N=2) com o GPC-FIL (N=1).
Isto fica mais evidente quando se é calculado o EQM de e(t). O EQM foi de 4,74 - 107
para 0 GPC-MATLAB® (N=2) enquanto 4,4 - 107% para o GPC-FIL (N=2). Simulagoes

com mais fungoes de Laguerre tendem a diminuir mais o erro de rastreamento, entretanto
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Figura 29 — GPC tipo 3 sem restri¢oes (N=1): u,,(t).
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Figura 30 — GPC tipo 3 sem restrigoes (N=1): y(t).
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elas aumentam o tamanho do sistema, causando um aumento de custo computacional.
Dessa forma, a utilizagdo de duas fungoes de Laguerre foi estabelecida neste trabalho como

um bom equilibrio entre performance e custo computacional.

Figura 31 — GPC tipo 3 sem restri¢oes (N=2): e(t).
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A préxima simulacdo apresenta a aplicagao de restrigdes na variavel manipulada e
sua taxa (U, (t) e Vu,(t)) conforme o algoritmo do Apéndice B.3. Para implementagoes
praticas, o conversor AD é um elemento importante para o projeto e, por conseguinte, a
quantidade de bits dos sinais de entrada e saida interfere diretamente no custo do hardware.
Com o truncamento de bits, um erro em regime estacionario surge e isso pode ser controlado
a partir de restrigdoes no atuador. Assim, supondo que o circuito de condicionamento tenha
uma boa operacao com —6 V' < u,,(t) < 6 V e com resolugao de velocidade aceitavel
em —0,04 V/Ts < Vu,(t) < 0,04 V/Ts, pode-se apresentar o GPC tipo 3 (N=2) com
restrigoes a partir das Figuras 34 (e(t)), 35 (un (%)), 36 (Vu,(t)) e 37 (y(t)).

Observe que a introdugao de restri¢oes fez com que os EQM’s de e(t) das simulagoes
GPC-MATLAB® e GPC-FIL (N=2) ficassem muito préximos. O EQM do GPC-MATLAB®
(N=2) foi de 0,0023 enquanto o EQM do GPC-FIL (N=2) foi de 0,0024. Isso corrobora o
fato de que a introducao de restrigoes compensa quando o projetista nao possui muita
resolucao em bits para a implementacao do hardware. Por fim, vale comentar que ambas
as restrigoes foram ativadas em momentos diferentes e, no geral, o sistema rastreou a
referéncia com atraso nas mudangas de comportamento, pois a restrigao de wu,,(t) foi

ativada.
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Figura 32 — GPC tipo 3 sem restri¢oes (N=2): u,,(t).
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Figura 33 — GPC tipo 3 sem restri¢oes (N=2): y(t).
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Figura 34 — GPC tipo 3 com restrigoes (N=2): e(t).
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Figura 35 — GPC tipo 3 com restrigoes (N=2): u,,(t).
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Figura 36 — GPC tipo 3 com restri¢oes (N=2): Vu,,(t).
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Figura 37 — GPC tipo 3 com restrigoes (N=2): y(t).
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5 CONCLUSAO

Esta dissertacao centrou-se em projetar controladores PIDOF e MPC desde a fase
de simulacao matematica, passando pela implementacao dos cédigos em VHDL do FIL
com a biblioteca matricial até a validagao experimental em bancada para um conversor
Boost. O objetivo dos controladores sintonizados nas segoes 4.1.1 e 4.1.2 foi controlar o
ciclo de trabalho do Mosfet que realiza o chaveamento de funcionamento do conversor
Boost com restri¢oes. Para fins de comparagao, na Tabela 10 se expoe o tempo de subida
e o overshoot do regime transitorio, ripple em tensao do regime estacionario, tempo de
assentamento (TA) e o desvio de tensdo apds o distirbio de carga no conversor em relagao
a 40 V, nimero de bits das variaveis no c6digo em VHDL e a frequéncia de clock minima

(far,,.,) para a implementagao dos controladores PIDOF /MPC-Boost.

Tabela 10 — Comparativo PIDOF /MPC-Boost.

Indicador/Pardmetro =~ PIDOF MPC Vencedor

Tempo de subida 124 ms 122 ms MPC
overshoot 10% 2,56% MPC
ripple 300 mV 200 mV MPC

TA 76 ms 42 ms MPC

Desvio de tensao 1% 5,13% PIDOF
Numero de bits 57 50 MPC

Fattonn, 85 KHz 150 KHz PIDOF

Na Figura 38, mostra-se o resumo dos dados de implementacao de cada controlador
ao compilar com a plataforma QUARTUS®. Através da Tabela 10, demonstra-se que o MPC
foi superior ao PIDOF, porém o PIDOF utilizou menor capacidade computacional para a
compilagdo do c6digo em VHDL. Por fim, os controladores apresentaram respostas muito
semelhantes e que o PIDOF, mesmo nao apresentando uma sintonia 6tima !, consegue

competir com o MPC em relacao a resposta dinamica.

Para o GPC tipo 3, conclui-se que a implementacao de restrigoes é essencial quando
o projetista nao possui um conversor ADC com muitos bits de resolucao para os sinais
de entrada/saida. No mais, um compromisso para a escolha do ntimero de fungoes de
Laguerre entre a resposta dinamica do sistema e o tamanho em meméria é necessaria ao

implementar o GPC tipo 3 em FPGA. Por fim, pequenos EQM'’s foram encontrados nas

1 Os algoritmos meta-heuristicos, mesmo que simulados virias vezes, podem encontrar, no maximo, a

solucdo 6tima para o intervalo de busca imposto. O MPC, por se tratar de um problema com otimizagao
de fungao convexa, possui sempre um minimo global.
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Figura 38 — Resumo do fluxo de dados para a implementacdo em FPGA dos controladores
PIDOF/MPC-Boost.

MPC-Boost PIDOF-Boost
e
(I"»'i:e"' & <<Filter>
Flow Status Successful - Thu Oct 13 21:00:32 2022 Flow Status Successful - Thu Oct 13 21:22:39 2022
Quartus Prime Version 21.1.0 Build 842 10/21/2021 SJ Lite Edition A Quartus Prime Version 21.1.0 Build 842 10/21/2021 SJ Lite Edition
Revision Name boost_mpc_bancada Revision Name boost_fopid_bancada
Top-level Entity Name boost_mpc_bancada Top-level Entity Name boost_fopid_bancada
Family Cyclone VE Family Cyclone IVE
Device EP4CE115F29C7 Device EP4CE115F29C7
Timing Models Final Timing Models Final
Total logic elements 14,052/ 114,480 (12 %) Total logic elements 9,054/ 114,480 (8 %)
Total registers 839 Total registers 1142
Total pins 29/529(5%) Total pins 29/529(59%)
Total virtual pins 0 Total virtual pins 0
Total memory bits 0/3,981,312(0%) Total memory bits 0/3,981312(0%)
Embedded Multiplier 9-bit elements 372 /532 (70 %) Embedded Multiplier 9-bit elements 327 / 532 (61 %)
Total PLLs 0/4(0%) Total PLLs 0/4(0%)

Fonte: o autor

simulagoes, mostrando que o GPC tipo 3 possui erro assintético nulo com a aplicacao ou

nao de restricoes na variavel de controle, conforme visto nas Figuras 28, 31 e 34.

5.1 PRINCIPAIS CONTRIBUICOES

As principais contribuig¢oes para o desenvolvimento desta dissertacao sao destacadas

a seguir:

« Uma nova topologia de controlador PIDOF que supera o problema de undershoot
em regime transitério para plantas de fase nao-minima. Garantindo uma derivada
inicial nula conforme em (PEREIRA et al., 2022a), implica-se um undershoot inicial
nulo. Logo, bons resultados foram obtidos para a regulagem em tensao do conversor

Boost operando em modo tensao através do controlador apresentado na Figura 10;

« Através dos estudos desenvolvidos em (PEREIRA et al., 2022b; PEREIRA et al.,
2021) ao resolver as equagoes de especificacao de frequéncia de cruzamento de
ganho (2.43a), de margem de fase (2.43b) e de amortecimento iso (2.43c), equagdes

algébricas para os ganhos do PIDOF e PIOF foram desenvolvidas em fung¢do dos
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graus fraciondrios u, A ((2.46), (2.47), (2.55)). Observe que essas equagoes algébricas
podem ser usadas por qualquer sistema linear invariante no tempo (LTI) de entrada
tnica e saida unica (SISO). Por fim, o artigo (PEREIRA et al., 2021) explora
(2.43a), (2.43b), (2.43d) e (2.43¢) com a utilizagdo de um algoritmo genético e filtro

Oustaloup para a obtencao da solucao quase 6tima de A;

o Um algoritmo DE, com o filtro Oustaloup refinado, foi utilizado para encontrar
solugoes quase Gtimas para as ordens fracionarias integro-diferenciais, ou seja, A e u,

para controladores PIDOF;

« As ordens das fungoes de transferéncia de PIOF e DOF ((4.2)-(4.3)) foram reduzidas
através da norma L2 para otimizar o tamanho de memoria necessaria no FPGA.
O cédigo em VHDL do PIDOF de tamanho reduzido foi implementado usando
bibliotecas matriciais e incorporado em FPGA. Finalmente, o controlador PIDOF foi
testado com a ferramenta FIL do MATLAB®/Simulink e validado em bancada para o
conversor Boost de acordo com a Secao 4.1.1. Nenhum dos trabalhos relacionados na

literatura exploraram tal abordagem para a codificagao e teste de um PIDOF-Boost;

« Através da teoria disposta na Secao 3.1 e (WANG, 2009), projetou-se um MPC-
MIMO digital baseado em funcgoes de Laguerre e grau de estabilidade prescrito com
restrigoes nas variaveis de controle de um Sodium Fast Reactor (SFR). Tal método
foi explorado para reduzir o nimero de condi¢do da matriz Hessiana do MPC-MIMO
enquanto sao controladas a poténcia fracionaria, temperaturas do tanque e nucleo
do reator em sua poténcia de operagao em 100%. Por fim, elaborou-se um cédigo em
VHDL do MIMO MPC baseado em func¢oes de Laguerre com biblioteca matricial e
o embarcou em FPGA para a validagao com FIL conforme (PEREIRA et al., 2022c).
Nenhum dos trabalhos anteriores explorou tal abordagem para codificar e testar um
MPC em SFR. Adicionamente, o MPC-Boost foi projetado com um refinamento do
codigo em (PEREIRA et al., 2022¢) (Apéndice B.2) e os resultados foram validados
em 4.1.2.

o Desenvolveu-se um GPC com fungoes de Laguerre ortonormais capaz de rastrear
referéncias polinomiais de grau m-1, visando rastrear as temperaturas do nicleo
e do tanque de sédio com 100% de producao de energia de um SFR, mesmo com
insercao de distirbios na reatividade e na temperatura de sédio secundéria durante
uma mudanca de temperatura linear do nicleo e do tanque de sédio. Para projetar
este controlador, escreveu-se (PEREIRA et al., 2022d). Este artigo generalizou a
teoria de controle apresentada em (CORDERO et al., 2021) através de sistemas
MIMO com a redugao do ntimero de condicao de sistemas com enormes matrizes de

espago de estado e a redugao de custo computacional com a utilizacdo das fungoes
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de Laguerre nas variaveis de controle. Por fim, implementou-se o cdédigo B.3 do GPC

tipo 3 e os resultados foram validados na Segao 4.2.

5.2 PUBLICACOES

Nesta secao sao apresentados os trabalhos publicados ao longo do curso de mestrado,
em ordem cronolégica, que tiveram relacao direta e indireta com o conteido apresentado

nesta dissertacao.

5.2.1 TRABALHOS RELACIONADOS DIRETAMENTE COM A PESQUISA

1. L. F. S. C. Pereira, A. A. de Carvalho, J. L. Perez, E. A. Batista, R. B. Godoy and
M. A. G. de Brito, “Design of FOPI Controller for The Frequency Fixed Orthogonal
Signal Generator (FFOSG) Based PLL through Genetic Algorithm,” 2021 14th
IEEE International Conference on Industry Applications (INDUSCON), 2021, pp.
1385-1391, doi: 10.1109/INDUSCON51756.2021.9529408.

2. Pereira, Luis F.d.S.C., Edson Batista, Moacyr A.G. de Brito, and Ruben B.
Godoy. 2022. “A Robustness Analysis of a Fuzzy Fractional Order PID Controller
Based on Genetic Algorithm for a DC-DC Boost Converter”, Electronics 11, no. 12:
1894. https://doi.org/10.3390/electronics11121894. (QUALIS A2)

3. L. F. S. C. Pereira, E. A. Batista, J. O. P. Pinto, B. R. Upadhyaya, J. W. Hines
and J. B. Coble, Model Predictive Control for Sodium Fast Reactors Based on

Laguerre Functions and FPGA-in-the-loop Environment, Nuclear Engineering and
Design, vol. 400, 2022. doi: 10.1016/j.nucengdes.2022.112041. (QUALIS A2)

4. L. F. S. C. Pereira, E. A. Batista, J. O. P. Pinto, B. R. Upadhyaya and J. W.
Hines, “A New Proposal Generalized Predictive Control Algorithm with Polynomial
Reference Tracking Applied for Sodium Fast Reactors,” in IEEE Access, vol. X, pp.
X-X, 2022, (submetido). (QUALIS A1)

5. Pereira, L.F.d.S.C.;Volpato, A.S.; Batista, E.A.; Garcia, R.C.; Godoy, R.B.; de
Brito, M.A.G. Experimentally Validated FPGA-based Fractional Order PID Con-
trollers tuned by Differential Evolution Algorithm. Sensors 2022, 1, 0. (submetido).
(QUALIS A1)

5.2.2 TRABALHOS RELACIONADOS INDIRETAMENTE COM A PES-
QUISA

1. M. A. G. de Brito, A. A. de Carvalho, R. B. Godoy, A. S. Volpato, L. F. S. C.
Pereira and E. A. Batista, “A New Positive-Sequence Detector Phase-Locked Loop
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Algorithm for DC Offset Rejection,” 2021 Brazilian Power Electronics Conference
(COBEP), 2021, pp. 1-5, doi: 10.1109/COBEP53665.2021.9684140.

5.3 PROPOSTA DE TRABALHOS FUTUROS

Todos os codigos em VHDL foram sintetizados a partir de matrizes ou parametros
projetados por algoritmos em compiladores de alto nivel (MATLAB®). Dessa forma, os
parametros de funcionamento dos controladores PIDOF e MPC ja foram predefinidos
(offline) e s6 assim o algoritmo em VHDL é implementado. Isso demonstra uma estaticidade
para o projeto, nao o deixando apto para possiveis aplica¢oes adaptativas. Para o PIDOF,

pode-se montar uma sequéncia de rotinas para a criagao de um PIDOF adaptativo:

o Uma rotina em VHDL para o cdlculo da derivada/integral fracionaria por Grinwald-
Letnikov (GL) conforme (MONIR et al., 2022). Tal método possui uma atratividade
muito grande para sistemas embarcados por conta da forma digital. Para um trabalho

futuro, pode-se desenvolver um algoritmo recursivo 6timo truncado para a operacao;

o Um algoritmo iterativo de DE para a sintonia do controlador através da minimizacao

de uma funcao custo;

e Por fim, gerar a funcao de transferéncia final do PIDOF para a operacao.

O mesmo pode ser proposto para o MPC e GPC. Definindo os termos de configuracao
de entrada como o nimero de fungoes de Laguerre (N), constante multiplicativa da matriz
Ry, (ry), polo da funcao de Laguerre, nimero de predigao (V,), limite superior do autovalor
(Amaz) € fator de ponderagao exponencial (a); é possivel criar um cédigo em VHDL que,
com apenas a introducdo da planta digitalizada, encontre o MPC desejado. Outra proposta
¢é pesquisar mais sobre a correlacao entre os parametros de configuracao do MPC para
desenvolver algoritmos mais precisos e robustos. Por fim, outra proposta de trabalho é
aprimorar a biblioteca matricial utilizada nesta dissertagao, objetivando a introducao
de matrizes dinamicas e corregoes de problemas quanto as operacoes algébricas mais

complexas.
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APENDICE A - DEMONSTRACOES
MATEMATICAS

A.1 FUNCOES GAMA E BETA

As fungoes gama e beta sao importantes para o desenvolvimento dos operadores
fracionarios integrais de RL e diferencial de Caputo, dessa forma, a funcao gama é definida

em termos da integral de Euler de segunda espécie (SZEGO, 1975):

Definigao A.1.1. A fung¢do gama converge absolutamente para z € C, Re(z) > 0 e é

definida por:

I(z) = /0 Y e v, (A1)

Com a definicdo A.1.1 pode-se provar o seguinte lema:

Lema A.1.1 (Férmula da Reducdo). I'(z + 1) = 2I'(2).

Demonstrag¢ao. Aplicando a integral por partes em (A.1):

I'z+1) = /OO r¥e dx
0
o0 (A.2)
[(z+1) == + z/ v* e dr = 21(2).
0
[

Observe que a func¢ao gama, quando no dominio dos naturais, reduz-se a fungao
fatorial, ou seja, I'(n + 1) = n!l. E trivial verificar para n = 0, pois I'(1) = [ e *dz =
[—e*]3® = 1. Por indugdo em n, tomando valida a expressao (A.2), devemos prova-la

tambem para n + 1.

I'(n+2) = /0 2" e dy

T(n+2) = =T + (n+ 1)/000 e dz = (n+ 1)(n + 1) (A.3)

I'n+2)=(n+1).

Introduz-se, agora, o conceito da fungao beta, bem como a relagdo que esta fungao
possui com a fun¢ao gama (RODRIGUES, 2015).
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Definigao A.1.2 (Funcao Beta). A fungao beta B(p,q) é definida em termos da integral

de Euler de primeira ordem.

/ Y1 — )" dt, pg ¢ 7. (A.4)

Lema A.1.2. A funcdo beta tem a propriedade da simetria, ou seja:

B(p,q) = B(q,p). (A.5)

Demonstracao. Introduzindo uma mudanca de variavel x = 1 — ¢ na definicdo A.1.2 é

imediato que

0 1
Blp.g) = [ (1=t (~do) = [ 670 =tpde = Bla,p). (A6)

1 0
O
Introduzindo a mudanca de varidvel ¢t = cos?§ — dt = —2 cos 6 sin df na definicao

A.1.2, resulta-se em:

0
B(p,q) = —2/ (1 — cos? §)P~!(cos? §)7* cos 6 sin Odf
/2
/ /2 (A7)
B(p,q) = 2/ sin??~1 6 cos??1 0d0.
0

Lema A.1.3. " BNt \
p,q) = Tota) (A.8)
Demonstragcao. Tomando o produto:
L(p)T(q) = /0 T levdy /O Ty levy, (A.9)

Introduzindo as mudancgas de varidveis * = u? e y = v? em (A.9) e aplicando o
teorema de Fubini (APOSTOL, 1967) :

—4/ / (w2 40%) 2010201y . (A.10)

Realizando a transformacao de varidveis (u,v) — (p,0), ou seja, u = psinf e

v = pcosf em (A.10), sabendo que o jacobiano desta transformagcao é p, tem-se:
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w/2 oo 9
4/ / e " (pcos0)*~(psin 0)27 pdpdh
o Jo

I'(p)l'(q) =
w/2 oo
L(p)T(q) = 4/0 /0 e p2P 201 05271 9 gin21 9dpd
o0 /2 Al
T'(p)T(q) = 2/0 e_p2p2p+2q_1dp2/0 cos® ! fsin®~' 0dp ( )
B(p,q9)
L'(p)L'(q) = 2B(p,q) /0 e p 2 N,
Note que, para r = p? em (A.11), resulta-se:
L(p)'(q) = Blp, q) /0 e TPt dr
T'(p+q) (A.12)
I'(p)L'(q)
Bp,q) = v —-
#.9) I'(p+4q)
]

A.2 OPERADOR GENERALIZADO DISCRETO EM DIFERENCAS
RETROGRADAS

Definicao A.2.1. Seja k € N e u uma funcdo qualquer, o operador em diferencas

retrogradas discreto V ¢é definido por:

Vu(k) = u(k) —u(k —1). (A.13)

Definigao A.2.2. Seja k € N e u(k) € R, o operador em diferengas retrégradas generali-

zado discreto V; é definido por:

Vou(k) = u(k) — u(k — 1), 1 € N. (A.14)

Observe que com a definicdo A.2.2, o operador V,; é linear, pois para a e b escalares

nao nulos:

Vi(au(k) + bu(k)) = (au(k) + bu(k)) — (au(k — 1) + bv(k — 1))
Vi(au(k) + bv(k)) = a(u(k) —u(k — 1)) + b(v(k) — v(k — 1)) (A.15)
Vi(au(k) + bu(k)) = aViu(k) + bVv(k).
Com o conhecimento de ser um operador linear, pode-se enunciar alguns lemas

que sao de extrema necessidade para o desenvolvimento do GPC para rastrear referéncias

polinomiais.
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Lema A.2.1. A relacao entre V; e V é dada por:
1-V,=(1-V), (A.16)

l
1-V,=> C/(-1)'V". (A.17)
=0

Demonstracio. Para | =1 a igualdade é trivial. Dessa forma, por inducao em m € N, se a
afirmacao ¢ verdadeira para n = m, entdo ¢ preciso provar que é também verdadeira para

n = m + 1. Multiplicando ambos os lados de (A.16), valida em m, por (1 — V):

(1 — V)" (k) = (1 — V) (1 — V)u(k)
(1= V)™ u(k) = (1 = V = Vo + Viu V)u(k)
(1 — V)" (k) = wik) — ubk) +u(k — 1) — u(k) +u(k —m) + Vo, (u(k) — u(k — 1))
(1= V)" (k) = —ubk] + ulk—T1] + ulk—m) + ubk] — ulk—mm) — ulb—"1] + u(k — 1 —m)

(1= V)™ (k) = ulk) — (u(k) = ulk = L —m)) = (1 = Vopsr Ju(k).
(A.18)

Provado (A.16), aplica-se a férmula do bindmio de Newton em (1 — V)! e a prova

de (A.17) fica imediata. O

Com o conhecimento da definicdo A.2.2, pode-se extrapolar o operador para ordem
superiores, resultando assim no operador generalizado de n-ésima ordem conforme defini¢ao

abaixo:

Definigao A.2.3. O operador em diferengas retrogradas generalizado discreto de n-ésima
ordem V7' é definido por:
r=Vv(V ), neN. (A.19)

Vale a pena notar que o operador V}" também ¢é linear, ou seja, V' (au(k)+bv(k)) =
aViu(k) + bViv(k), para a,b ndo nulos. Tal afirmagao é facilmente provada por indugcao,
pois ela é valida para n = 1 por (A.15). Assim, tomando verdadeira para n = m, resta-se

provar que é valida para n = m + 1 e, de fato:

V Vi (au(k) + bo(k)) = Vi(aV]"u(k) + bV (k) = aV]" Pt u(k) + oV (k). (A.20)

O préximo teorema demonstra como calcular o operador em diferencas generalizado

de n-ésima ordem para qualquer funcao discreta real.
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Teorema A.2.1. Seu(k) € R e n, | € N, entdo:
k) =Y Ci(=1)u(k —il). (A.21)
=0

Demonstra¢io. Novamente por indugdo em n € N é direto que (A.21) vale para n = 1.

Dessa forma, tomando verdadeira para n = m, resta-se provar que é valida para n = m+ 1.

Vit (k) = V,Vu(k VIZCZ Yiu(k — il))

Vi uh ZCZ )[u(k —il) — u(k — 1(i + 1))])

v;l“u(k):Zc;(—ni k—il) ZOZ Yu(k — 1(i + 1))

1

Efetuando uma mudanca de variavel em I, com j =7 + 1, tem-se:

= % CoH (=1 u(k —1j) = - % I Y (=1 u(k — 1j)
ZCJ Y=1)du(k —15) + (=1)" tu(k — I(n + 1))].

Substituindo (A.23) em (A.22), tem-se:

Vit (k) = Z €T+ CO) (=1 ulk — 1) + (—1)" Yu(k — I(n + 1))
el

Vit u(k ZO;H Yu(k —il).

Lema A.2.2. Sel, m en N, entao

VIE" =nll" e V]"E" =0, se m > n.

(A.22)

(A.23)

(A.24)

(A.25)

Demonstragio. Observe que paran = 1, V;k =k — (k — 1) = 11I'. Nota-se também que,

paran = 1em =2, V?k = VI = 0, assim, para qualquer m > n, V7"k™ = 0. Por indugio

em n € N, como a expressao é verdadeira para n = 1, se (A.25) é verdadeira para n = m,

entao também precisa ser valida para n =m + 1.
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n+1
vln—Hkn—H — v;’L[l{;n“rl _ (k? _ l)n—i—l] — vln[kn—&-l _ Z CTiLJrlkn—O—l—i(_l)i]

1=0

VR = ICL R - C2 ok ] = VECL K1 — VO ]
ViHE = (n 4 DI(nN™) = (n 4+ DI
(A.26)
[

Finalmente, para uma fungao discreta polinomial u(k) = k", utilizando (A.21) e

(A.25), o operador generalizado de ordem m é:

o Cr(=1)'(k —il)" ,m <mn;
Vlmkn = nIm ,m = n; (A27)

0 ,m > n.

A.3 FUNCOES DE LAGUERRE

A transformada Z da fungao de Laguerre ¢, (k) no tempo discreto é usualmente
definida por (SILVA, 1995):

Vi—a? z'—a ot

Pn(2) = 1—az1'1—az?!

(A.28)

sendo que a é o polo com 0 < a < 1, para assegurar a estabilidade das autofungoes (A.28).
Um modo mais direto de se calcular as transformadas Z das n-ésimas fungoes de Laguerre
é verificar que elas satisfazem uma equacgao de recorréncia, ou seja:

2 1—aqa

®p(2) = P (2)( ); (A.29)

1 —az!

N

com Py(z) = 1_70“;1. Seja l,(k) a transformada inversa de Z de ®,(z), o conjunto

discreto das fungoes de Laguerre pode ser expressado na seguinte forma vetorial:

A forma no tempo discreta (A.30) também possui um comportamento recursivo
dentre seus periodos de calculo k da seguinte forma (WANG, 2009):

Lk +1) = AL(k), (A.31)
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sendo que a matriz A; é n X n e calculada em termos de a e § = +/1 — a?, com condic¢ao

inicial de L(0)” sendo:

LO)" = /B[1,—a,a®--- , (~1)" """, (A.32)

Como um exemplo, para n = 4:

a 0 0 0 1
16 a 0 0 —a
A = L(0) = A.33
,_aﬁﬁaoemﬁa? (A.33)
@B —af B a —a?

Vale ressaltar que as funcoes de Laguerre [,,(k) formam uma base no espago de
Hilbert ? que é o espaco de todas as funcoes g(k) satisfazendo (YOUNG, 1988):

i_o: g*(k) < co. (A.34)

Observe que respostas ao impulso de todos os sistemas estaveis, causais e lineares
pertencem a (2. Um conjunto de sequéncias de [? é dito completo se qualquer sequéncia
desse espago de Hilbert puder ser aproximada, arbitrariamente (na norma induzida pelo
produto interno), por uma combinagao linear das sequéncias desse conjunto. Se essas
sequéncias sdo ortonormais, entdo o conjunto ¢ chamado de base ortonormal de [2. Através

da definigao de produto interno entre duas fungoes discretas (PORAT, 1994):

< f(k),g(k) >=>_ f(k)g(k), (A.35)
k=0
e com o conhecimento de que as func¢oes de Laguerre sao ortonormais, ou seja:
1, ifi=y

0, ifitj

entao as fungdes de Laguerre no tempo discreto formam uma base que pode expandir

i Li(k)l; (k) = (A.36)

qualquer fungio f(k) € I? da forma:

£(K) = Somii(k) = HL(R), (A37)

m=< FR) LK) >= 3 FRLGK). (A.38)
k=0
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A.4 SOLUCAO DO PROBLEMA LQR POR ELIMINACAO DE
BLOCOS

Primeiramente é necessario enunciar o teorema que garante o minimo da funcgao
custo para o problema LQR. A condicao necessaria e suficiente para que a solucao étima
dentre um conjunto dos controles admissiveis U, limitado em um certo range de valores,
seja factivel até nas extremidades de tal conjunto é enunciado no teorema de Pontryagin.
Ele se faz necessario, pois garante a solu¢ao 6tima em pontos situados nas bordas dos
conjuntos de u € U, onde ha possiveis descontinuidades (JAMSHIDI; TAROKH; SHAFAI,

1992). Para tal, considere o sistema:

com estado inicial
J,’(to) = Xy, (A40)
com uma classe de controles admissiveis
u(t) € U, (A.41)
e funcao custo
t
J=Fla(ty)]+ [ Llz(t), ut)dt, (A.42)

to
sendo L(.) continuamente diferencidvel em R™ x U. Para a prova do teorema, precisa-se

definir a funcdo Hamiltoniana.

Definigao A.4.1. Define-se H(x,u,\) uma fungdo escalar real de z € R", u € R™ e
A € R" e dada por

H(x,u,\) = L(z,u) + A\ f(2,u), (A.43)

sendo A\ chamada de vetor “costate”. H(.) é conhecida como a fungao Hamiltoniana.

Agora, o principio minimo pode ser declarado com o Teorema A.4.1 (JAMSHIDI;
TAROKH; SHAFAI, 1992).

Teorema A.4.1. [Teorema de Pontryagin/ Suponha que u* é um controle étimo para o
problema com as equagoes e restrigoes (A.39)-(A.42), com x* a correspondente trajetoria

de estado otima. Logo, existe um vetor nao-nulo A tal que:

d:B_@H
PRGN
d\  oH 9L of
@ or or as

= f(z,u), (A.44a)

A, (A.44b)
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H(z*, u*, \*) = min H(x", u, \"). (A.44c)

ucU

Além disso, H(z*,u*,\*) € constante para 0 < t < ty e (A.44b) precisa ser
acomodada com uma condi¢io de transversalidade que depende ainda de x(ty) e de ty,

porém tal condi¢do nao serd abordada aqui por fugir do escopo deste trabalho.

Agora, vamos ao problema de um sistema linear discreto. Considere o sistema com

estados z(k) € R™, entradas u(k) € R™ e sistema inicial dado por z(0) = zy.

z(k+1) = Az(k) + Bu(k), k=0,1,--- ,N — 1. (A.45)

Em problemas LQR, o objetivo é encontrar o conjunto de entradas U = [u(0), -+, u(N—

1)] que minimiza a funcdo custo

JU) = 3 3 [k Qulh) + ulk) Rulk)] + Jo(NY'Que(N),  (A46)

onde () e )y sao matrizes positivas semi-definidas e R é uma matriz positiva definida.

Define-se a funcao Hamiltoniana por:

NZ Y Qx(k) + u(k)” Ru(k)] + Ak + 1)T[Az(k) + Bu(k)]. (A.47)

Através do Teorema A.4.1, as condigOes necessarias e suficientes para a solugao do

problema sao dadas por:

A(k) %Z((:; (A.48a)

AN) = 8$((9N)(1/2x(N)Qfx(N)), (A.48b)

b= 2B .

x(ko) = o, (conhecida) (A.48d)
OH(k)

Julk) 0. (A.48e)

Resolvendo as (A.48a) - (A.48e) em conjunto com (A.47), tem-se:
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Mk) = Qx(k) + ATANk+1), k=1,--- ,N—1
z(k+1) = Az(k) + Bu(k), k=0,--- /N —1
Ru(k) + B"A(k+1)=0, k=0,--- ,N—1 (A.49)

x(0) =z
A(N) = Qrz(N).

Note que (A.49) é um conjunto de N(m + 2n) equagoes lineares nas variaveis u,

e A. Dessa forma, pode-se escrever (A.49) em forma matricial (SKAF, 2008), ou seja:

- 1 | w(0) 0
R BT 0
B 0 —-I 0
x(1) 0
0 —I @ 0o AT
u(1) 0
0 R BT = (A.50)
A(2) 0
A B 0 -1 @
(2 0
7 _
O coe e e e T
: 1, #(N) 0

Observe que (A.50) exibe uma estrutura matricial em faixas, no qual elementos
nao nulos aparecem apenas em uma faixa ao redor da diagonal principal. Por eliminacao
de varidveis no sentido reverso de (A.50), i.e., de N até 1, pode-se encontrar a equagao de
recursividade de Riccati como a solucao de (A.50). Logo, eliminando as varidveis A(N),

(N), u(N — 1), A(N — 1) e z(N — 1), tem-se as seguintes equagoes:

i Shwv=n| o
T Q 0 AT 0
#N-1)| o
0 0 R BT 0
(N —1)| = o] (A51)
0O A B 0 -I
A(N) 0
0 0 0 —I Py
- - z(N) 0

com Py = @y. Observe que as variaveis A(N) e (V) sdo facilmente determinadas de
(A.51) por:
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-1 AN —1)
A(N) 0 —I of [0 4 B
= - (N —1)
z(N) —1 Py 0 00 0
u(N —1)
(A.52)
AN —1)
AN)| |Py I||o A B
= (N —1)
2(N) I ofllo o o
u(N —1)

Agora, resolvendo (A.51) para A(N — 1), (N — 1) e u(N — 1), tem-se:

AN —1)
I Q 0 AT of (x| o

(N —-1)| + = . (A.53)
0 0 R BT ol [z(N)| o

u(N —1)

De (A.52) em (A.53), resulta em:

AN —1)
({[@0 AT ol [Py I OAB) H
+ z(N—-1)| =
0 0 R| [BT o||I 0[]0 0 0 0
u(N —1)
(A.54)
AN —1)
—I (Q+ATPyA)  ATPyB ol
0  B"PyA  (R+B"PyB) A
u(N —1)
E direto que de (A.54):
u(N —1) = —(R+ B"PyB) 'BT" Py Az(N —1). (A.55)

Assim, resolvendo (A.54) para A(N — 1), com (A.55), tem-se:

AN —=1)+[Q+ A"PyA— ATPyB(R + B"PyB) 'B' Py Al 2(N — 1)
Pyn_1 (A.56)
AN —1) = Py_12(N —1).

Verifica-se que o sistema (A.50) se reduziu a
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- 1 u(0) 0
R BT 0
B 0 —I 0 - oo -n
x(1) 0
0o -I @ 0o AT ... ...
u(1) 0
0 R BT = (A.57)
A(2) 0
A B 0 -1 @) 0
x
.y '
0 oo eer eee oo =T Py
- “lz(N-1) 0

Realizando tal processo reversamente até u(0), A(1) e z(1), encontrar-se-& as
mesmas férmulas de recorréncia que (A.55) e (A.56), exceto com diferentes indices de k.
Finalmente, prova-se que a equacao recursiva de Riccati gera a solugao dos P, para a

solucao do problema LQR em que as entradas 6timas sao calculadas por:

u(k) = —=(R + B" P11 B) ' BT Py Ax(k), (A.58)
para k =0,1,--- N —1e Py = @y, no qual P} ¢ calculado por:

P.=Q+ AP, A— A"P. B(R+ B" Py B) ' BT P A, (A.59)
e o ganho K (k):

K(k)=(R+ B"P,;'B) 'B" P41 A, (A.60)
da forma que o sistema (A.45), com a realimentacao u(k) = —K(k)z(k), fica:
z(k+1) = (A— BK(k))x(k). (A.61)

Note que para o caso invariante no tempo, i.e., N — 00 e ()5 = 0, pode-se tomar a

solugao de P quando ele atinge o seu estado estacionario, ou seja:

P, = ]}1_{{)10 Py, (A.62)

e a solugao de Riccati (A.59) se reduz a:

Po=Q+A"PyA— A"P.B(R+ B"P,B)'B" P, A, (A.63)

com

K =(R+ B"P,B) 'B"P, A. (A.64)



B CODIGOS EM VHDL

B.1 PIDOF-BOOST

Date: October 10, 2022

Tib
Tib
use
use
use
use
use
use

ent

(Ts

end

arc

PIDOF_Boost.txt

FOPID BOOST 12 bits with order reduction
SEPTEMBER/2022

Autor: Luis Felipe da Silva Carlos Pereira
email: luis.pereira@ufms.br

Update 13/09/2022

[wb,wh] = [le-4,le+4]

Ts = 1/(wh/2) % Sampling time 2%10A-4 - 5Khz

wgc = 2*pi*200 rad/s

mg = 60%pi/180 rad (60°)

filter new_fod with norm2 reduction
reduction to (1,1)

Gl = 1/(s/(wh)+1);

---- Boost plant

VO = 40; % Vvoltage reference

D 0.75; % Ratio voltage

L = 2e-3;% Indutance

-- IL = 1.6;% Dc inductor current
C 680e-6;% Capacitance

100;% Resistance

- R

rary ijeee;

rary ieee_proposed;
jeee.std_Togic_1164.al11;
jeee.numeric_std.all;
jeee.fixed_float_types.all;
ieee.fixed_pkg.all;
ieee_proposed.real_matrix_pkg.all;
ieee_proposed.fixed_matrix_pkg.all;

ity boost_red_200hz is
generic (

N1 : integer := 16; -- integer # of bits
N2 : integer := 40; -- fractional # of bits
freq_sample : integer := 400; -- freqg_sample clks of 2 Mhz
/freq_sample)
duty_cycle : integer := 1 -- 1 clk of 2 Mhz = 2 Mhz
Port (
clk : in std_logic; -- clk: external clock
n_reset : in std_logic; -- external reset
sample_trig_out : out std_logic; -- Ts
V : in std_logic_vector (11 downto 0); -- input voltage DAC
filter_done : out std_logic; -- fla
Mv : out std_logic_vector (11 downto 0); -- duty cycle
pwM_mosfet: out std_logic -- PwM to mosfet

s
boost_red_200hz;

hitecture arch of boost_red_200hz is

-- (PIDOF-BOOST)

-- Initializing all vectors and matrices

-- Plant Matrices

signal Adl : sfixed_matrix (0 to 2, 0 to 2)
signal Ad2 : sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0)
signal Bdl : sfixed_matrix (0 to 2, 0 to 0)
signal Bd2 : sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0)
signal cdl : sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 2)
signal cd2 : sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0)
signal bpdl, Dd2 sfixed_matrix (0 to 0, O

t

o

zeros(3,3);
zeros(1l,1);
zeros(3,1);
zeros(1l,1);
zeros(1,3);
zeros(1,1);
0) := zeros(1,1);

-- define each product factor truncated sample (resize)

signal pf_Ax1 : sfixed_matrix (0 to 2, 0 to 0)
signal pf_Ax2 : sfixed_matrix (0 to 0, O to 0)

Page 1 0of6

zeros(3,1);
zeros(1,1);
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73 signal pf_BUl : sfixed_matrix (0 to 2, 0 to 0) := zeros(3,1);

74 signal pf_BU2 : sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(1l,1);

75 signal pf_cx1l, pf_cx2 : sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0) := zeros(1l,1);

76 signal pf_bul, pf_bu2, Hin: sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0) := zeros(1l,1);

77

78 -- define auxiliary variable to store input signal

79

80 signal xmMaisHuml : sfixed_matrix (0 to 2, 0 to 0) := zeros(3,1);

81 signal xmMaisHum2 : sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(1,1);

82 signal xml : sfixed_matrix (0 to 2, 0 to 0) := zeros(3,1);

83 signal xm2 : sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(1,1);

84 signal ul, u2: sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(l,1); -- inputed u

85 signal yl, y2: sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(l,1); -- y = Cx+Du

86 signal d, d_max, d_min: sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0) := zeros(l,1); -- duty =
constraints

87 shared variable pwm_aux: sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0) := zeros(1l,1); -- =
freg_sample2*freq_sample

88

89 -- state machine signals

90 type state_type is (idle, run);

91 signal state_reg, state_next : state_type;

92

93 -- counter signals

94 signal g_reg, g_next: integer := 0;

95

96 -- signal g_reg, gq_next: unsigned(4 downto 0);

97 signal g_reset, g_add : std_logic;

98

99 -- data path flags

100 signal mul_coefs, sum_val, trunc_val, constraint, output_flag: std_logic;

101

102 -- PWM signal statement

103 signal sample_trig : std_logic := '0'; -- PWM in

104 signal sample_trig2 : std_logic := '0'; -- PwM out

105

106  begin

107

108 -- process to read matrices and update input values

109

110 -- MATRIX Ad

111

112 Ad1(0,0) <= to_sfixed(0.981466294108261, N1,-N2);

113 Ad1(1,0) <= to_sfixed(0.000198140850756413, N1,-N2);

114 Ad1(1,1) <= to_sfixed(1.0, N1,-N2);

115 Ad1(2,0) <= to_sfixed(1.98758637349320e-08, N1,-N2);

116 Ad1(2,1) <= to_sfixed(0.0002, N1,-N2);

117 Ad1(2,2) <= to_sfixed(1.0, N1,-N2);

118 Ad2(0,0) <= to_sfixed(0.0172412592488506, N1,-N2);

119

120 ---- MATRIX Bd

121

122 Bd1(0,0)<=to_sfixed(0.000198140850756413 ,N1,-N2);

123 Bd1(1l,0)<=to_sfixed(1.98758637349320e-08 ,N1,-N2);

124 Bd1(2,0)<=to_sfixed(1.32712072339847e-12 ,N1,-N2);

125 Bd2(0,0)<=to_sfixed(4.84063956955875e-05 ,N1,-N2);

126

127 ---- MATRIX cd

128

129 €d1(0,0)<=to_sfixed(-2.77555756156289e-17 ,N1,-N2);

130 cd1(0,1)<=to_sfixed(31.8184638206395 ,N1,-N2);

131 cd1(0,2)<=to_sfixed(0.596630553925904 ,N1,-N2);

132 €d2(0,0)<=to_sfixed(-891.829823233546 ,N1,-N2);

133

134 ---- MATRIX Dd

135

136 Dd1(0,0)<=to_sfixed(0.00155029212119842 ,N1,-N2);

137 Dd2(0,0)<=to_sfixed(0.0439276350608418 ,N1,-N2);

138

139 ---- Voltage and error gain to real values

140 Hin(0,0) <= to_sfixed(13.3333, N1,-N2);

141 d_max(0,0) <= to_sfixed(0.9, N1,-N2);

142 d_min(0,0) <= to_sfixed(0.0, NI1,-N2);

143
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144 -- PWM Process

145 process (clk,n_reset)

146

147 variable count: integer := 0;

148

149 begin

150

151 if(n_reset = '0') then

152 sample_trig <= '0"';

153 count := 0;

154

155 elsif(clk'event and clk = '1') then

156

157 ---- Duty cycle control

158 if(count < duty_cycle) then

159 sample_trig <= '1';

160 else

161 sample_trig <= '0';

162 end if;

163

164 ---- Counter control

165 if(count = (freq_sample-1)) then

166 count := 0;

167 else

168 count := count + 1;

169 end if;

170

171 end if;

172

173 sample_trig_out <= sample_trig;

174 end process;

175

176 process(clk, n_reset, sample_trig, output_flag)

177

178 variable uaux2: sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0)

179

180 begin

181 if(n_reset = '0') then

182

183 --- Reseting input values

184 ul(0,0) <= to_sfixed(0.0, N1, -N2);

185 u2(0,0) <= to_sfixed(0.0, N1, -N2);

186 uaux2(0,0) := to_sfixed(0.0, N1, -N2);

187

188 ---Initializing the state variables

189 xml <= zeros(3,1);

190 xm2 <= zeros(1l,1);

191

192

193 elsif(clk'event and clk = '1') then

194

195 -- update input values

196 if(sample_trig = '1') then

197 uaux2(0,0) :=

198 ul(0,0) <= =
-- e(t)

199 u2(0,0) <= =
resize(uaux2(0,0)*Hin(0,0),N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round); -- y(t)

200 end if;

201

202 -- update state and manipulated variables

203 if(output_flag = '1') then

204 xml <= resize(xmMaisHuml,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);

205 xm2 <= resize(xmMaisHum2,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);

206 end if;

207

208 end if;

209

210 end process;

211

212 -- STATE UPDATE AND TIMING

213 process(clk, n_reset)

Page 3 of 6
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resize(to_sfixed(v,2,-9),N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round);

resize((to_sfixed(40.0,6,-2)-uaux2(0,0)*Hin(0,0)),N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round); =
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262
263
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266
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268
269
270
271
272
273
274
275
276
277
278
279
280
281
282
283
284
285
286

begin

if(n_reset = '0') then

state_reg <= idle;
q_reg <= 0;

PIDOF_Boost.txt

-- g_reg <= (others => '0')
elsif (clk'event and clk =

state_reg <= state_next;
g_reg <= g_next;

end if;
end process;

"1')  then

-- COUNTER FOR TIMING: integers
g_next <= 0 when g_reset = '1' else

g_reg + 1 when g_add = '1' else

q_reg;

-- process for control of data path flags
process( g_reg, state_reg, sample_trig)

begin

g_reset <= '0';
g_add <= '0"';
mul_coefs <= '0';
sum_val <= '0';
trunc_val <= '0';
constraint <= '0"';
output_flag <= '0';
filter_done <= '0';

case state_reg is

when idle =>

if(sample_trig = '1') then

state_next <= run;

-- flag_sample <= '0';

else
state_next <= idle;
end if;

when run =>

if( q_reg < 1) then
g_add <= '1';
state_next <= run;
elsif( gq_reg < 6) then
mul_coefs <= '1"';
g_add <= '1'";
state_next <= run;
elsif( g_reg < 11) then
sum_val <= '1'";
g_add <= '1'";
state_next <= run;
elsif( gq_reg < 14) then
trunc_val <= '1';
g_add <= '1';
state_next <= run;
elsif( g_reg < 16) then
constraint <= '1"';
g_add <= '1';
state_next <= run;
elsif( q_reg < 17) then
output_flag <= '1';
g_add <= '1';
state_next <= run;
else
g_reset <= '1';
filter_done <= '1"';
state_next <= idle;
end if;

end case;
end process;
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287
288 -- product among factors
289 process(clk, mul_coefs)
290 begin
291 if(n_reset = '0') then
292 pf_BUl <= zeros(3,1);
293 pf_AX1 <= zeros(3,1);
294 pf_CcX1 <= zeros(1l,1);
295 pf_DUl <= zeros(1l,1);
296 pf_BU2 <= zeros(1,1);
297 pf_AX2 <= zeros(1l,1);
298 pf_CX2 <= zeros(1l,1);
299 pf_DU2 <= zeros(1l,1);
300
301 elsif(clk'event and clk = '"1') then
302 if(mul_coefs = '"1') then
303 pf_AX1 <= resize(Adl*xml,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);
304 pf_BUl <= resize(Bdl*ul,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);
305 pf_CX1 <= resize(Cdl*xml,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);
306 pf_DUl <= resize(bdl*ul,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);
307
308 pf_AX2 <= resize(Ad2*xm2,N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round);
309 pf_BU2 <= resize(Bd2*u2,N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round);
310 pf_CX2 <= resize(Cd2*xm2,N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round);
311 pf_DU2 <= resize(bd2*u2,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);
312 end if;
313 end if;
314 end process;
315
316 process(clk, sum_val)
317 begin
318 if(n_reset = '0') then
319 xmMaisHuml <= zeros(3,1);
320 xmMaisHum2 <= zeros(1,1);
321 yl <= zeros(1,1);
322 y2 <= zeros(1,1);
323 elsif(clk'event and clk = '"1') then
324 if(sum_val = '1") then
325 XmMaisHuml <= resize(pf_Ax1 + pf_BU1l,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round); =
--x(k+1) = A*x(k)+B*u(k)
326 yl <= resize(pf_cx1 + pf_DU1l,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round); -- y(k) =
= C*x(k)+D*u(k)
327
328 XmMaisHum2 <= resize(pf_Ax2 + pf_BU2,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);
329 y2 <= resize(pf_cx2 + pf_bu2,N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round);
330 end if;
331 end if;
332 end process;
333
334 process(clk, trunc_val, constraint)
335 begin
336 if(n_reset = '0') then
337 d <= zeros(1,1);
338 elsif(clk'event and clk = '1') then
339
340 if (trunc_val = '"1') then
341 d(0,0) <= resize(yl1(0,0)-y2(0,0),N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);
342 end if;
343
344 if (constraint = '1') then
345 if (d(0,0) > d_max(0,0)) then
346 d(0,0) <= d_max(0,0);
347 elsif (d(0,0) < d_min(0,0)) then
348 d(0,0) <= d_min(0,0);
349 end if;
350 end if;
351 end if;
352 end process;
353
354 process(clk, output_flag)
355
356 variable duty_cycle2: integer := 0;
357 variable count_flag: integer := 0;
Page 5 of 6 Revision:
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358 variable count2: integer := 0;
359
360 begin
361
362 if(n_reset = '0') then
363 sample_trig2 <= '0';
364 count2 := 0;
365 count_flag := 0;
366 pwm_aux(0,0) := to_sfixed(0.0, N1, -N2);
367 Mv <= (others => '0');
368
369 elsif(clk'event and clk = '1') then
370
371 if(output_flag = '1') then
372
373 pwm_aux(0,0) := =

resize(to_sfixed(0.25,N1,-N2)*to_sfixed(freq_sample,N1,-N2)*d(0,0),N1,-N2,fixed_saturaz
te, fixed_round);

374 Mv <= to_slv(resize(d(0,0),1,-10,fixed_saturate,fixed_round));
375 count_flag := 1; -- synchronize with the first output

376 duty_cycle2 := to_integer(pwm_aux(0,0));

377

378 end if;

379

380 ---- Counter control Output PwM

381

382 if(count_flag = 1) then -- Ts = 5Kkhz and f_mosfet = 20khz -> freg_sample/4
383 if(count2 = freq_sample/4-1 ) then

384 count2 := 0;

385 else

386 count?2 := count2+1l;

387 end if;

388

389 ---- Duty cycle control

390 if(count2 < duty_cycle2) then -- because cont starts at 0
391 sample_trig2 <= '1"';

392 else

393 sample_trig2 <= '0"';

394 end if;

395 end if;

396 end if;

397

398 PwM_mosfet <= sample_trig2;

399 end process;

400

401 end arch;

402
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B.2 MPC-BOOST

Date: October 10, 2022

MPC_Boost.txt Project:

MPC-Boost 12 bits

september/2022

Update 05/09/2022

Autor: Luis Felipe da Silva Carlos Pereira
email: Tuis.pereira@ufms.br

Ts = 2e-4
N=25
a=20.4
alpha = 1.
Tambda= 0.
-- V0

-- D =0.
-- L = 2e
-- IL =
-- C =68
-- R =10

7;

= 40; % Voltage reference

75; % Ratio voltage
-3;% Indutance

1.6;% Dc inductor current

O0e-6;% Capacitance
0;% Resistance

Tibrary ieee;

library ieee_proposed;
jeee.std_logic_1164.al1;
jeee.std_logic_unsigned.all;
jeee.fixed_float_types.all;
jeee.fixed_pkg.alTl;
jeee_proposed.real_matrix_pkg.alTl;
jeee_proposed.fixed_matrix_pkg.alTl;

use
use
use
use
use
use

entity boost_MPC_1 is
generic (

N1 : integer := 21; -- integer # of bits
N2 : integer := 28; -- fractional # of bits
freqg_sample : integer := 400; -- freq_sample clks of 2 Mhz = 5 Khz =

(Ts/freq_sample)

Port (

duty_cycle : integer := 200

’

clk : in std_logic; -- clk: external clock

n_reset : in std_logic; -- external reset

V : in std_logic_vector (11 downto 0) ; -- Manipulated Output
PwM_mosfet: out std_logic; -- PwM d(t)

sample_trig_out : out std_logic; -- Ts

Mv : out std_logic_vector (11 downto 0); -- Manipulated variable d(t)
filter_done : out std_logic -- EOF

s
end boost_MPC_1;

architecture arch of boost_MPC_1 is

--  (MPC-Boost)

-- Plant Matrices

signal
signal

-- MPC
signal
signal

-- MPC
signal
signal
signal
signal
signal

Ad sfixed_matrix (0 to 1, 0 to 1) := zeros(2,2);

Bd sfixed_matrix (0 to 1, 0 to 0) := zeros(2,1);
optimizated matrices

gain : sfixed_matrix (0 to 4, 0 to 2) := zeros(5,3);
L_ml : sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 4) := zeros(1,5);
constraints

u_max: sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0) := zeros(1l,1);
u_min: sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0) := zeros(1,1);
deTtau_max: sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0) := zeros(l,1);
deTtau_min: sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0) := zeros(1l,1);
Hin: sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(l,1); -- Voltage gain

-- define previous, current, next state spaces variables. Define previous and =
current u variables

signal xmMaisHum, xm, xm_old: sfixed_matrix (0 to 1, 0 to 0) := zeros(2,1);
signal ul, u2: sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0) := zeros(l,1);
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72

73 -- define each sum or subtraction factor inside the process of buildmatrices
74 shared variable delta_x: sfixed_matrix (0 to 1, 0 to 0) := zeros(2,1);
75 shared variable delta_tracking: sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(1,1);
76 shared variable Xf: sfixed_matrix (0 to 2, 0 to 0) := zeros(3,1);
77

78 -- define each multiplication inside the process

79 signal eta: sfixed_matrix (0 to 4, 0 to 0) := zeros(5,1);

80 signal deltaul: sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(1l,1);

81

82 -- define auxiliary variables to store input signals

83 signal Yout_signal: sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(1,1);
84 signal rki_signal: sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(1l,1);
85 shared variable vauxl: sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0) := zeros(l,1); -- inputed Vv
86

87 -- state machine signals

88 type state_type is (idle, run);

89 signal state_reg, state_next : state_type;

90

91 -- counter signals

92 signal g_reg, g_next: integer := 0;

93

94 -- signal g_reg, q_next: unsigned(4 downto 0);

95 signal g_reset, g_add : std_logic;

96

97 -- data path flags

98 signal sub_states, build_matrix, mul_coefsl, mul_coefs2, constraintsl, =

constraints2, trunc_out, output_flag: std_logic;

99

100 -- PWM statement

101 signal sample_trig : std_logic := '"1'; -- PWM in

102 signal sample_trig2 : std_logic := '"1'; -- PWM out

103

104 begin

105

106 -- MATRIX Ad
107 Ad(0,0) <= to_sfixed(0.996145967649221, N1,-N2);
108 Ad(0,1) <= to_sfixed(-9.17486174794658, N1,-N2);
109 Ad(1,0) <= to_sfixed(0.000199644991635318, N1,-N2);
110 Ad(1,1) <= to_sfixed(0.999081923408564, N1,-N2);
111
112 ---- MATRIX Bd
113 Bd(0,0)<=to_sfixed(0.000199644991635318 ,N1,-N2);
114 Bd(1,0)<=to_sfixed(1.99773466296473e-08 ,N1,-N2);
115
116 —-------- gain = -inv(omega)*psi
117 gain(0,0)<=to_sfixed(1621.09764846255,N1,-N2);
118 gain(0,1)<=to_sfixed(753517.470408691 ,N1,-N2);
119 gain(0,2)<=to_sfixed(0.00113505984276760 ,N1,-N2);
120 gain(1,0)<=to_sfixed(1076.95688726709 ,N1,-N2);
121 gain(l,1)<=to_sfixed(343932.477358918 ,N1,-N2);
122 gain(l,2)<=to_sfixed(0.000475668505481433 ,N1,-N2);
123 gain(2,0)<=to_sfixed(600.955368841878 ,N1,-N2);
124 gain(2,1)<=to_sfixed(-21410.6474474702 ,N1,-N2);
125 gain(2,2)<=to_sfixed(0.000164234071847281 ,N1,-N2);
126 gain(3,0)<=to_sfixed(169.966750200016 ,N1,-N2);
127 gain(3,1)<=to_sfixed(-363188.588596935 ,N1,-N2);
128 gain(3,2)<=to_sfixed(0.000178870710935343 ,N1,-N2);
129 gain(4,0)<=to_sfixed(-238.040156818766 ,N1,-N2);
130 gain(4,1)<=to_sfixed(-700986.420473546 ,N1,-N2);
131 gain(4,2)<=to_sfixed(0.000513934459908591 ,N1,-N2);
132
133 ——eee—— L_ml (a = 0.4)
134 L_m1(0,0) <= to_sfixed(0.916515138991168,N1,-N2);
135 L_m1(0,1) <= to_sfixed(-0.366606055596467,N1,-N2);
136 L_m1(0,2) <= to_sfixed(0.146642422238587,N1,-N2);
137 L_m1(0,3) <= to_sfixed(-0.0586569688954348,N1,-N2);
138 L_m1(0,4) <= to_sfixed(0.0234627875581739,N1,-N2);
139
140 ---deTtau_max and deltau_min
141 deltau_max(0,0) <= to_sfixed(1.0,N1,-N2);
142 deTtau_min(0,0) <= to_sfixed(-1.0,N1,-N2);
143
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144 --- u_max and u_min
145 u_max(0,0) <= to_sfixed(0.9,N1,-N2);
146 u_min(0,0) <= to_sfixed(0.0,N1,-N2);
147
148 ---- Voltage gain to real values
149 Hin(0,0) <= to_sfixed(13.3333, N1,-N2);
150
151 -- PWM Process
152 process (clk,n_reset)
153
154 variable count: integer := 0;
155
156 begin
157
158 if(n_reset = '0') then
159 sample_trig <= '"l'; -- on reset (restart the process)
160 count := 0;
161
162 elsif(clk'event and clk = '"1"'") then
163 ---- Duty cycle control
164 if(count < duty_cycle) then -- because cont starts at 0
165 sample_trig <= '1';
166 else
167 sample_trig <= '0';
168 end if;
169
170 ---- Counter control
171 if(count = (freq_sample-1)) then -- because cont starts at 0
172 count := 0;
173 else
174 count := count + 1;
175 end if;
176 end if;
177 sample_trig_out <= sample_trig;
178 end process;
179
180 process(clk, n_reset, sample_trig, output_flag)
181 begin
182 if(n_reset = '0') then
183 Yout_signal(0,0) <= to_sfixed(0.0, N1, -N2);
184 rki_signal(0,0) <= to_sfixed(0.0, N1, -N2);
185 xm <= zeros(2,1);
186 xm_old <= zeros(2,1);
187 ul <= zeros(1,1);
188 vaux1(0,0) := to_sfixed(0.0, N1, -N2);
189
190 elsif(clk'event and clk = '"1') then
191
192 -- update input values
193 if(sample_trig = '1') then
194 vaux1(0,0) := resize(to_sfixed(v,2,-9),N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);
195 Yout_signal(0,0) <= =
resize(vaux1(0,0)*Hin(0,0),N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);
196 rki_signal(0,0) <= to_sfixed(40.0,N1,-N2);
197 end if;
198
199 -- update state and manipulated variables
200 if(output_flag = '1') then
201 xm_old <= resize(xm,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round); -- Refreshing xml_old
202 ul <= resize(u2,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round); -- Refreshing ul
203 xm <= resize(xmMaisHum,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round); -- refreshing xml
204 end if;
205 end if;
206 end process;
207
208 -- STATE UPDATE AND TIMING
209 process(clk, n_reset)
210 begin
211 if(n_reset = '0') then
212 state_reg <= idle;
213 q_reg <= 0;
214 elsif (clk'event and clk = '1') then
215 state_reg <= state_next;
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216 q_reg <= q_hext;
217 end if;
218 end process;
219
220 -- COUNTER FOR TIMING: integers
221 g_next <= 0 when gq_reset = '1l' else
222 g_reg + 1 when g_add = '1' else
223 g_reg;
224
225 -- process for control of data path flags
226 process(g_reg, state_reg, sample_trig)
227 begin
228
229 g_reset <= '0';
230 g_add <= '0';
231 sub_states <= '0'; -- deltax and delta_tracking
232 build_matrix <= '0'; -- build Xf
233 mul_coefsl <= '0'; -- build eta
234 mul_coefs2 <= '0'; -- build deltau
235 constraintsl <= '0'; -- deltau constraints
236 constraints2 <= '0"; -- u constraints
237 trunc_out <= '0'; -- build xmMaisHum
238 output_flag <= '0'; -- read the output value
239 filter_done <= '0'; -- MV output and update u values
240
241 case state_reg is
242 when idle =>
243
244 if(sample_trig = '1') then
245 state_next <= run;
246 else
247 state_next <= idle;
248 end if;
249
250 when run =>
251 if( q_reg < duty cycle+l) then --1
252 g_add <= '1'";
253 state_| next <= run;
254 elsif( g_reg < duty_cyc1e+3) then --3
255 sub_states <= '1';
256 g_add <= '1';
257 state_next <= run;
258 elsif( g_reg < duty_cyc1e+6) then -- 6
259 build_matrix <= '1';
260 g_add <= '1';
261 state_next <= run;
262 elsif( g_reg < duty_ cyc1e+11) then -- 11
263 mul_coefsl <= '1'
264 g_add <= '1'";
265 state_next <= run;
266 elsif( g_reg < duty_ cyc1e+16) then -- 16
267 mul_coefs2 <= '1"';
268 g_add <= '1'";
269 state_next <= run;
270 elsif( g_reg < duty_cyc1e+18) then -- 18
271 constraintsl <= '1';
272 g_add <= '1';
273 state_next <= run;
274 elsif( g_reg < duty_cyc1e+20) then -- 21
275 constraints2 <= '1';
276 g_add <= '1"';
277 state_next <= run;
278 elsif( g_reg < duty cyc1e+29) then -- 29
279 trunc_out <= '1°'
280 g_add <= '1';
281 state_next <= run;
282 elsif( g_reg < duty_ cyc1e+30) then -- 30
283 output_flag <= '1';
284 g_add <= '1'";
285 state_next <= run;
286 else
287 g_reset <= '1';
288 filter_done <= '1"';

Page 4 of 6

Project:

Revision:



Apéndice B. Cédigos em VHDL

136

Date: October 10,2022 MPC_Boost.txt

289 state_next <= idle;

290 end if;

291 end case;

292 end process;

293

294 -- building deltax and delta_tracking matrices

295 process(clk, sub_states)

296 begin

297 if(n_reset = '0') then

298 deTta_x := zeros(2,1);

299 delta_tracking := zeros(1,1);

300 elsif(clk'event and clk = '1') then

301 if(sub_states = '1') then

302 deTta_x := resize(xm-xm_old,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);

303 delta_tracking := =
resize(Yout_signal-rki_signal,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);

304 end if;

305 end if;

306 end process;

307

308 -- building Xf matrix

309 process(clk, build_matrix)

310 begin

311 if(n_reset = '0') then

312 Xf := zeros(3,1);

313 elsif(clk'event and clk = '"1') then

314 if(build_matrix = '1') then

315 Buildmatrix(delta_x,Xxf,0,0);

316 Buildmatrix(delta_tracking,xf,2,0);

317 end if;

318 end if;

319 end process;

320

321 -- building eta matrix

322 process(clk, mul_coefsl)

323 begin

324 if(n_reset = '0') then

325 eta <= zeros(5,1);

326 elsif(clk'event and clk = '1') then

327 if(mul_coefsl = '1') then

328 eta <= resize(-gain*xf,N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round);

329 end if;

330 end if;

331 end process;

332

333 -- building deTtaul matrix

334 process(clk, mul_coefs2, constraints2)

335 begin

336 if(n_reset = '0') then

337 deltaul <= zeros(1l,1);

338 u2 <= zeros(1,1);

339 elsif(clk'event and clk = '"1') then

340

341 if(mul_coefs2 = '"1') then

342

343 deltaul <= resize(L_ml*eta,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);

344

345 end if;

346

347 if (constraintsl = '1') then

348 if (deltaul(0,0) > deltau_max(0,0)) then

349 deltaul(0,0) <= deltau_max(0,0);

350 elsif (deTtaul(0,0) < deltau_min(0,0)) then

351 deltaul(0,0) <= deltau_min(0,0);

352 end if;

353 u2 <= resize(ul+deltaul,N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round);

354 end if;

355

356 if (constraints2 = '1') then

357 if u2(0,0) > u_max(0,0) then

358 deltaul(0,0) <= =
resize(u_max(0,0)-ul(0,0),N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round);

359 u2(0,0) <= u_max(0,0);
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360 elsif u2(0,0) < u_min(0,0) then

361 deltaul(0,0) <= =
resize(u_min(0,0)-ul(0,0),N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);

362 u2(0,0) <= u_min(0,0);

363 end if;

364 end if;

365

366 end if;

367 end process;

368

369 -- Computing xmMaisHum

370 process(clk, trunc_out)

371 begin

372 if(n_reset = '0') then

373 xmMaisHum <= zeros(2,1);

374 elsif(clk'event and clk = '"1') then

375 if (trunc_out = '1') then

376 XmMaisHum <= resize(Ad*xm+Bd*u2,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round); -- =
x(k+1) = Am*x(k)+Bm*u(k);

377 end if;

378 end if;

379 end process;

380

381 -- PWM OUT

382 process(clk, output_flag)

383 variable duty_cycle2: integer := 0;

384 variable count_flag: integer := 0;

385 variable count2: integer := 0;

386 variable pwm_aux: sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0) := zeros(1l,1);

387

388 begin

389 if(n_reset = '0') then

390 sample_trig2 <= 'l'; -- on reset (restart the process)

391 count2 := 0;

392 duty_cycle2 := 0;

393 count_flag := 0;

394 pwm_aux(0,0) := to_sfixed(0.0, N1, -N2);

395 Mv <= (others => '0');

396

397 elsif(clk'event and clk = '"1"'") then

398

399 if(output_flag = '1"') then

400

401 pwm_aux(0,0) := =

resize(to_sfixed(0.25,N1,-N2)*to_sfixed(freq_sample,N1,-N2)*u2(0,0),N1,-N2,fixed_satura
ate, fixed_round);

402 Mv <= to_slv(resize(u2(0,0),1,-10,fixed_saturate,fixed_round));
403 count_flag := 1; -- synchronize with the first output

404 duty_cycle2 := to_integer(pwm_aux(0,0));

405

406 end if;

407

408 ---- Counter control Output PWM

409 if(count_flag = 1) then -- Ts = 5Kkhz and f_mosfet = 20khz -> freq_sample/4
410 if(count2 = freq_sample/4-1 ) then

411 count2 := 0;

412 else

413 count?2 := count2+1l;

414 end if;

415

416 ---- Duty cycle control

417 if(count2 < duty_cycle2) then -- because cont starts at 0
418 sample_trig2 <= '1"';

419 else

420 sampTle_trig2 <= '0"';

421 end if;

422 end if;

423 end if;

424

425 PwM_mosfet <= sample_trig2;

426 end process;

427 end arch;
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1 -- GPC TIPO 3 (N=2) MIMO

2 -- October/2022

3 -- Autor: Luis Felipe da Silva Carlos Pereira

4 -- email: luis.pereira@ufms.br

5

6 __________________________________________________________

7  mmmmmmmm - INICIO----------———mm o

8 e e

9
10 Tibrary ieee;
11 library ieee_proposed;
12
13 use jeee.std_logic_1164.al11;
14 use ieee.std_logic_unsigned.all;
15
16 use jeee.fixed_float_types.all;
17 use jeee.fixed_pkg.all;
18
19 use ieee_proposed.real_matrix_pkg.all;
20 use jeee_proposed.fixed_matrix_pkg.alTl;
21
22
23 entity GPC_mestrado is
24 generic ( N1 : integer := 20;
25 N2 : integer := 50;
26 freq_sample : integer := 40;
27 duty_cycle : integer := 10
28 )
29 port ( clk : 1in std_logic;

30 n_reset : in std_logic;

31 Yout : in std_logic_vector (15 downto 0);

32 rki : in std_logic_vector (15 downto 0);

33 sample_trig_out : out std_logic;

34 delta_Mv: out std_logic_vector (15 downto 0);

35 Mv : out std_logic_vector (15 downto 0);

36 filter_done : out std_logic

37 J;

38 end GPC_mestrado;

39
40 architecture arch of GPC_mestrado is
41
42
43 -- GPC TYPE 3 CONTROLLER WITH LAGUERRE FUNCTIONS AND CONSTRAINTS
44
45 e e
46 mm e -
47
48
49 -- Define all constant matrices

50

51 -- Plant Matrices

52 signal Ad : sfixed_matrix (0 to 1, 0 to 1) := zeros(2,2);

53 signal Bd : sfixed_matrix (0 to 1, 0 to 0) := zeros(2,1);

54

55 -- MPC optimizated matrices

56

57 signal gain : sfixed_matrix (0 to 1, 0 to 4) := zeros(2,5);

58 signal L_ml : sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 1) := zeros(l,2);

59

60 -- MPC constraints

61

62 signal u_max: sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0) := zeros(l,1);

63 signal u_min: sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0) := zeros(l,1);

64 signal deltau_max: sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(1l,1);
65 signal deltau_min: sfixed_matrix (0 to 0, 0 to 0) := zeros(1l,1);
66

67 -- define previous, current, next state spaces variables

68 -- define previous and current u variables

69 shared variable x: sfixed_matrix (0 to 1, 0 to 3) := zeros(2,4);
70 signal xm: sfixed_matrix (0 to 1, 0 to 0) := zeros(2,1);

71 shared variable Deltax: sfixed_matrix (0 to 1, 0 to 0) := zeros(2,1);
72 shared variable xmMaisHum: sfixed_matrix (0 to 1, 0 to 0) := zeros(2,1);
73 shared variable u: sfixed_matrix (0 to 3, 0 to 0) := zeros(4,1);
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74 signal deltaul: sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(1l,1);
75 signal deltau2: sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(1l,1);
76
77 -- define each sum or subtraction factor inside the process of buildmatrices
78 shared variable erro: sfixed_matrix (0 to 2, 0 to 0) := zeros(3,1);
79 shared variable Derro: sfixed_matrix (0 to 2, 0 to 0) := zeros(3,1);
80 shared variable Xxf: sfixed_matrix (0 to 4, 0 to 0) := zeros(5,1);
81
82 -- define each multiplication inside the process
83 signal eta: sfixed_matrix (0 to 1, 0 to 0) := zeros(2,1);
84
85 -- define auxiliary variables to store input signals
86 shared variable Yout_signal: sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(1l,1);
87 shared variable rki_signal: sfixed_matrix (0 to 0, O to 0) := zeros(1l,1);
88 signal a: sfixed_matrix (0 to 3, 0 to 0) := zeros(4,1);
89
90 -- define state machine signals
91 type state_type is (idle, run);
92 signal state_reg, state_next : state_type;
93
94 -- define counter signals
95 signal g_reg, g_next: integer := 0;
96
97 -- define signal g_reg, g_next: unsigned(4 downto 0);
98 signal g_reset, g_add : std_logic;
99
100 -- define data path flags
101 signal sub_states, build_matrix, mul_coefsl, mul_coefs2, constraintsl: std_logic;
102 signal constraints2, trunc_out, output_flag, update_val: std_logic;
103
104 -- PWM statement
105 signal sample_trig : std_logic := '1';
106
107 begin
108
109 -- MATRIX Ad
110 Ad(0,0) <= to_sfixed(0.950356995019389, N1,-N2);
111 Ad(0,1) <= to_sfixed(-2.08556762946519, N1,-N2);
112 Ad(1,0) <= to_sfixed(0.000195000704005467, N1,-N2);
113 Ad(1,1) <= to_sfixed(0.999789673484775, N1,-N2);
114
115 ---- MATRIX Bd
116 Bd(0,0)<=to_sfixed(0.000195000704005467 ,N1,-N2);
117 Bd(1,0)<=to_sfixed(1.96655423494657e-08 ,N1,-N2);
118
119 000 - gain = -inv(omega)*Psi
120 gain(0,0)<=to_sfixed(1.58839330451132 ,N1,-N2);
121 gain(0,1)<=to_sfixed(9.75752169136440 ,N1,-N2);
122 gain(0,2)<=to_sfixed(36.8359064659624 ,N1,-N2);
123 gain(0,3)<=to_sfixed(-4148.39436438991 ,N1,-N2);
124 gain(0,4)<=to_sfixed(-410917.877549659 ,N1,-N2);
125 gain(l,0)<=to_sfixed(-1.45518646610023 ,N1,-N2);
126 gain(l,1l)<=to_sfixed(-8.24311408478952 ,N1,-N2);
127 gain(l,2)<=to_sfixed(-25.4530152891940 ,N1,-N2);
128 gain(l,3)<=to_sfixed(933.369042602644 ,N1,-N2);
129 gain(l,4)<=to_sfixed(74038.5155087244,N1,-N2);
130
131 - L_ml
132 L_m1(0,0) <= to_sfixed(0.916515138991168 ,N1,-N2);
133 L_m1(0,1) <= to_sfixed(-0.366606055596467 ,N1,-N2);
134
135 ---deTtau_max and deltau_min
136 deltau_max(0,0) <= to_sfixed(0.04,N1,-N2);
137 deltau_min(0,0) <= to_sfixed(-0.04,N1,-N2);
138
139 --- u_max and u_min
140 u_max(0,0) <= to_sfixed(6.0,N1,-N2);
141 u_min(0,0) <= to_sfixed(-6.0,N1,-N2);
142
143 --- binomial coefficients "a"
144 a(0,0) <= to_sfixed(1.0,N1,-N2);
145 a(l1,0) <= to_sfixed(-3.0,N1,-N2);
146 a(2,0) <= to_sfixed(3.0,N1,-N2);
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147 a(3,0) <= to_sfixed(-1.0,N1,-N2);

148

149 process (clk,n_reset)

150

151 variable count: integer := 0;

152

153 begin

154

155 if(n_reset = '0') then

156 sample_trig <= '1"';

157 count := 0;

158 elsif(clk'event and clk = '1') then

159 if(count < duty_cycle) then

160 sample_trig <= '1';

161 else

162 sample_trig <= '0';

163 end if;

164

165 if(count = (freq_sample-1)) then

166 count := 0;

167 else

168 count := count + 1;

169 end if;

170 end if;

171

172 sample_trig_out <= sample_trig;

173 end process;

174

175 process(clk, n_reset, sample_trig, update_val)

176 begin

177 if(n_reset = '0') then

178

179 Yout_signal(0,0) := to_sfixed(0.0, N1, -N2);

180 rki_signal(0,0) := to_sfixed(0.0, N1, -N2);

181 X := zeros(2,4);

182 u(l,0) := to_sfixed(0.0, N1, -N2);

183 u(2,0) := to_sfixed(0.0, N1, -N2);

184 u(3,0) := to_sfixed(0.0, N1, -N2);

185 erro := zeros(3,1);

186

187 elsif(clk'event and clk = '1') then

188

189 -- update input values

190 if(sample_trig = '1') then

191 Yout_signal(0,0) := =
resize(to_sfixed(yout,3,-12),N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);

192 rki_signal(0,0) := =
resize(to_sfixed(rki,3,-12),N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round);

193 erro(0,0) ==
resize(rki_signal(0,0)-Yout_signal(0,0),N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round);

194

195 end if;

196

197 -- update state and manipulated variables

198 if(update_val = '1') then

199

200 ----- Updating xm and delta_x

201

202 x(0,3) := x(0,2);

203 x(1,3) := x(1,2);

204 x(0,2) := x(0,1);

205 x(1,2) := x(1,1D);

206 x(0,1) := x(0,0);

207 x(1,1) := x(1,0);

208 x(0,0) := xmMaisHum(0,0);

209 x(1,0) := xmMaisHum(1,0);

210

211 ----- Updating u

212

213 u(3,0) := u(2,0);

214 u(2,0) = u(1,0);

215 u(1,0) := u(0,0);

216
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————— Updating error

erro(2,0) := erro(1,0);
erro(1,0) := erro(0,0);
end if;

end if;

end process;

process(clk, n_reset)
begin
if(n_reset = '0') then
state_reg <= idle;
q_reg <= 0;
elsif (clk'event and clk = '1') then
state_reg <= state_next;
g_reg <= g_next;
end if;
end process;

-- COUNTER FOR TIMING: integers
g_next <= 0 when g_reset = '1l' else
g_reg + 1 when g_add = '1' else q_reg;

process(g_reg, state_reg, sample_trig)
begin

g_reset <= '0';

g_add <= '0"';

sub_states <= '0'; -- deltax and delta_tracking
build_matrix <= '0'; -- build Xf

mul_coefsl <= '0'; -- build eta

mul_coefs2 <= '0'; -- build deltau

constraintsl <= '0'; -- deltau constraints
constraints2 <= '0"; -- u constraints
trunc_out <= '0'; -- build xmMaisHum
output_flag <= '0'; -- read the output value
update_val <= '0'; -- update values

filter_done <= '0'; -- end of filtering

case state_reg is
when idle =>

if(sample_trig = '1') then
state_next <= run;

else
state_next <= idle;

end if;

when run =>

if( g_reg < 1) then
g_add <= '1';
state_next <= run;
elsif( q_reg < 5) then
sub_states <= '1';
g_add <= '1'";
state_next <= run;
elsif( q_reg < 7) then
build_matrix <= '1"';
g_add <= '1'";
state_next <= run;
elsif( gq_reg < 11) then
mul_coefsl <= '1';
g_add <= '1';
state_next <= run;
elsif( g_reg < 15) then
mul_coefs2 <= '1';
g_add <= '1';
state_next <= run;
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elsif( gq_reg < 17) then
constraintsl <= '1';
g_add <= '1';
state_next <= run;
elsif( gq_reg < 19) then
constraints2 <= '1';
g_add <= '1';
state_next <= run;
elsif( q_reg < 27) then
trunc_out <= '1';
g_add <= '1';
state_next <= run;
elsif( gq_reg < 28) then
output_flag <= '1';
g_add <= '1'";
state_next <= run;
elsif( g_reg < 29) then
update_val <= '1';
g_add <= '1';
state_next <= run;
else
g_reset <= '1';
filter_done <= '1"';
state_next <= idle;
end if;

end case;
end process;

process(clk, sub_states)

begin

if(n_reset = '0') then
Deltax := zeros(2,1);
Derro := zeros(3,1);

elsif(clk'event and clk = '1') then
if(sub_states = '1') then
Deltax := resize(x*a,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);
Derro(0,0) :=
pDerro(1,0) :=

end if;
end if;
end process;

process(clk, build_matrix)
begin
if(n_reset = '0') then
Xf := zeros(5,1);
elsif(clk'event and clk = '1') then
if(build_matrix = '1') then
Buildmatrix(Derro,Xf,0,0);
Buildmatrix(Deltax,Xf,3,0);
end if;
end if;
end process;

process(clk, mul_coefsl)
begin
if(n_reset = '0') then
eta <= zeros(2,1);
xm <= zeros(2,1);
elsif(clk'event and clk = '"1') then
if(mul_coefsl = '1') then

eta <= resize(gain*Xf,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);

xm(0,0) <= x(0,0);
xm(1,0) <= x(1,0);
end if;
end if;
end process;

process(clk, mul_coefs2, constraints2)
begin
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resize(erro(0,0),N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round);
resize(erro(0,0) - erro(1,0),N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round);
pDerro(2,0) := resize(erro(0,0) - to_sfixed(2.0, N1,-N2)*erro(1,0) + =
erro(2,0),N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round);
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362 if(n_reset = '0') then

363 deltaul <= zeros(1l,1);

364 u(0,0) := to_sfixed(0.0, N1, -N2);

365 deTtau2 <= zeros(1l,1);

366 deTta_Mv <= (others => '0');

367 elsif(clk'event and clk = '1') then

368

369 if(mul_coefs2 = '1') then

370

371 deTtaul <= resize(L_ml*eta,N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);

372 u(0,0) := resize(deltaul(0,0) + a(2,0)*u(1,0) - a(2,0)*u(2,0) + =
u(3,0),N1,-N2,fixed_saturate, fixed_round);

373 deltau2(0,0) <= resize(u(0,0)-u(1,0),N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);

374

375 end if;

376

377 if (constraintsl = '1') then

378 if (deltau2(0,0) > deltau_max(0,0)) then

379 deltau2(0,0) <= deltau_max(0,0);

380 elsif (deTtau2(0,0) < deltau_min(0,0)) then

381 deltau2(0,0) <= deltau_min(0,0);

382 end if;

383 u(0,0) := resize(u(l,0)+deltau2(0,0),N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);

384 end if;

385

386 if (constraints2 = '1') then

387 if u(0,0) > u_max(0,0) then

388 deltau2(0,0) <= =
resize(u_max(0,0)-u(1,0),N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);

389 u(0,0) := u_max(0,0);

390 elsif u(0,0) < u_min(0,0) then

391 deltau2(0,0) <= =
resize(u_min(0,0)-u(1,0),N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);

392 u(0,0) := u_min(0,0);

393 end if;

394 deTta_Mv <= to_slv(resize(deltau2(0,0),2,-13,fixed_saturate,fixed_round));

395 end if;

396

397 end if;

398 end process;

399

400 process(clk, trunc_out)

401 begin

402 if(n_reset = '0') then

403 xmMaisHum := zeros(2,1);

404 elsif(clk'event and clk = '"1') then

405 if (trunc_out = '1') then

406 xmMaisHum := resize(Ad*xm+Bd*u(0,0),N1,-N2,fixed_saturate,fixed_round);

407 end if;

408 end if;

409 end process;

410

411 process(clk, output_flag)

412 begin

413 if(n_reset = '0') then

414 Mv <= (others => '0');

415 elsif(clk'event and clk = '1') then

416 if (output_flag = '1') then

417 Mv <= to_slv(resize(u(0,0),3,-12,fixed_saturate,fixed_round));

418 end if;

419 end if;

420 end process;

421

422 end arch;
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