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Nesta Tese sao propostos controladores por modelo de referéncia e modo desli-
zante para sistemas multivariaveis incertos. As leis de controle sao baseadas no controle
vetorial unitario, em realimentacao de saida e na formulacdo do controle adaptativo
por modelo de referéncia. O controle proposto é uma extensao de um controlador
a estrutura variavel que fora desenvolvido para sistemas monovariaveis. Aborda-se o
controle de uma classe de sistemas multivaridveis com perturbagao nao-linear depen-
dente do estado ndo medido. Destacam-se as seguintes caracteristicas: (i) o sistema de
controle é globalmente exponencialmente estdvel em relagdo a um pequeno conjunto
residual; (ii) as incertezas podem ser descasadas em relacdo a entrada e (iii) a tunica
hipotese sobre a matriz de ganho de alta freqiiéncia da planta é apenas uma condi-
¢ao Hurwitz. O esquema resultante é livre do fendmeno peaking, que pode ocorrer
em controladores baseados em observadores. Ao final se desenvolve um controlador
para sistemas monovariaveis incertos baseado num observador de alto ganho livre do

fenomeno peaking.
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proposed in this Thesis. The control laws are based on unit vector control, output-
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an extension of a variable structure controller devised for single-input-single-output
(SISO) systems. A class of multivariable systems subject to nonlinear disturbances
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Capitulo 1

Introducao

O controle automético tem desempenhado papéis vitais no avango da engenharia e da
ciéncia. Além de sua extrema importéancia em avioes, veiculos espaciais, sistemas robo-
ticos, eletrodomésticos e tantos outros sistemas eletromecéanicos, o controle automatico
tornou-se uma parte importante de sistemas industriais e de manufatura modernos.
Por exemplo, o controle automatico ¢ essencial em méaquinas de comando numérico,

nas industrias de alimentos, quimicas, farmacéuticas, sidertrgicas e téxtil (Ogata 1997).

O controle pode ser aplicado a objetos complexos como, por exemplo, sistemas bio-
l6gicos, econdmicos, sociais, animais e seres humanos. Um objeto complexo é caracteri-
zado pelo desconhecimento de modelos mateméticos formais para o seu comportamen-
to, por apresentar comportamento estocéstico, intolerancia ao controle, mudanca de
comportamento ao longo do tempo e irreprodutibilidade experimental (Rastrigin 1983,
Secao 1.3). Geralmente, objetos complezos interagem com outros sistemas através de

diversas entradas e saidas, o que os caracteriza como sistemas multivaridvess.

Nesta Tese assume-se que o objeto a ser controlado, doravante denominado planta,
pode ser modelado matematicamente por equacoes diferenciais ordinarias e, neste senti-
do, nao é um objeto complexo. No entanto, os valores dos parametros deste modelo sao
desconhecidos, embora assuma-se o conhecimento de limites para seus valores. Além
disto, o comportamento da planta pode ser variante no tempo, nao-linear e esté sujeito
a perturbagoes que nao podem ser medidas ou estimadas precisamente. Assume-se
que os sinais de saida da planta utilizados na realimentagao sao medidos precisamente,

isto é, sem erros nem atrasos, o que pode representar uma simplificacao consideravel



em problemas de controle reais devido ao desempenho limitado pelos transdutores,

processamento de sinais, transmissao de dados e outros subsistemas de medicao.

Ha diversas técnicas de controle que podem ser adequadas a problemas de controle
em que a planta tem essas caracteristicas (Levine 1996): controle adaptativo, controle
H., controle & estrutura variavel, teoria da realimentacdo quantitativa (quantitative
feedback theory — QFT), controle neural, controle nebuloso, controle por aprendizado

(learning control), etc..

O controle & estrutura variavel (variable structure control— VSC) é bem adequado
a sistemas multivariaveis incertos. Originalmente as estratégias VSC sao baseadas na
medigdo do estado do sistema (e.g., (Utkin 1978)), o que nem sempre é viavel devido
a aspectos técnicos ou econdmicos como, por exemplo, a impossibilidade de instalagao
ou de construgao de alguns sensores, o custo de sensores e de sistemas de comunicacao
entre os sensores e o controlador. Isto justifica a aplicagao de estratégias baseadas na
realimentacao de saida, em que sao medidas apenas as variaveis que devem seguir sinais

de referéncia.

O problema de estabilizacao robusta por realimentacao de saida e VSC tem sido o
tema de diversos trabalhos num passado recente, e.g., (Walcott & Zak 1988, Emelya-
nov, Korovin, Nersisian & Nisenzon 19924, Emelyanov, Korovin, Nersisian & Nisenzon
19920, Esfandiari & Khalil 1992, Oh & Khalil 1995, Edwards & Spurgeon 1998). Em
particular, se for desejado especificar o desempenho do sistema em malha fechada, pode-
se empregar o modelo de referéncia, que é bastante usual na area de controle adaptativo
(Sastry & Bodson 1989, Ioannou & Sun 1996). O controle por modelo de referéncia
e modos deslizantes ja foi aplicado a sistemas lineares de uma entrada e uma saida
(single-input-single-output — SISO) (Hsu & Costa 1989, Hsu, Araijo & Costa 1994),
a sistemas lineares de multiplas entradas e multiplas saidas (multi-input-multi-output
— MIMO) (Tao & Ioannou 1989, Chien, Sun, Wu & Fu 1996), a sistemas nao-lineares
SISO (Oh & Khalil 1997, Min & Hsu 2000, Min 2001) e a sistemas néo-lineares MIMO
(Edwards & Spurgeon 1996).



1.1 Objetivo

O principal objetivo desta Tese é desenvolver algoritmos de controle por modo desli-
zante baseados na realimentacao de saida para algumas classes de sistemas nao-lineares
multivariaveis com parametros e sinais incertos, em particular para sistemas lineares. O
desempenho do sistema em malha fechada é especificado por um modelo de referéncia.
Os algoritmos desenvolvidos devem possuir propriedades globais de estabilidade.

Sao consideradas duas abordagens: a primeira é baseada na arquitetura de controle
adaptativo por modelo de referéncia e estrutura variavel (variable structure model-
reference sliding mode controller — VS-MRAC) (Hsu et al. 1994) e a segunda é baseada
em observadores de alto ganho conjugados ao controle por estrutura varidvel (Oh &

Khalil 1997).

1.2 Notas Preliminares

Revisa-se nesta se¢ao alguns conceitos fundamentais para o desenvolvimento dos algo-
ritmos de controle nesta Tese. O leitor podera passar diretamente a Secao 1.3, caso ja

esteja familiarizado com estes conceitos e definicoes.

1.2.1 Normas e notacoes

Sao usados os conceitos e notacoes descritos a seguir.

e O méximo e o minimo valores singulares da matriz A sdo denotados por ;.. (A)

e Omin(A), respectivamente.

e O méximo e o minimo autovalores de uma matriz simétrica P sao denotados por

Amaz(P) € A\pin(P), respectivamente.

e ||z|| denota a norma Euclidiana de um vetor z e | A|| denota a norma da matriz

A induzida pela norma Euclidiana, que é dada pelo seu maior valor singular

(Omaz(A))-

e Uma matriz P € R™*™ & positiva definida, ou de forma equivalente P > 0, se

a forma quadratica associada a matriz P for positiva definida, i.e., 7Pz > 0,



Ve € R™, x # 0. Deve-se notar que a matriz P nao precisa ser simétrica. Se
P = PT entao P > 0 se e somente se \;,(P) > 0, como se pode concluir do
Teorema 11.3 de (Noble & Daniel 1986, p. 344). Conceitos analogos sao validos

para matrizes negativas definidas.

A norma L. do sinal z(t) € R" é definida como (Ioannou & Sun 1996, p. 70)
[#t]|oe == sup [[z(7)]]- (1.1)
0<r<t
Quando o tempo inicial é ¢y <t, pode-se utilizar a norma

2,10 ]lo0 = sup [lz(r)]] - (1.2)
to<t<t
Uma fungdo continua «[0,a) — [0, +00) pertence a classe K se for estritamente

crescente e «(0)=0 (Khalil 1996, Definigao 3.3, p. 135).

O conjunto de matrizes com p linhas e m colunas cujos elementos sao funcoes
racionais de s com coeficientes reais é representado por R?*™(s). O conjunto de

matrizes polinomiais de dimensdo p x m é representado por RP*™|s].

Adota-se a representacao mista do dominio do tempo com o dominio da transfor-
mada de Laplace (calculo operacional). No entanto, para se definir precisamente
estas representacoes, serao adotados os seguintes conceitos e notagoes. O sinal de
saida y de um sistema linear e invariante no tempo com matriz de transferéncia
G(s) e entrada u é dado por G(s)u. A convolugdo pura g(t) * u(t), sendo g(t) a
resposta impulsiva de G(s), seré escrita eventualmente como G/(s) *u, por simpli-
cidade. Considere a realizagao de G(s) dada por = A,z + Byu, y=Cpz + D,u.

Entao,

<
~~
~
S~—
I
Q
—~
V)
SN—
£
—
~
N~—
I

g(t) * u(t) + Cp exp(Apt)x(0), (1.3)

onde o termo exponencial é a resposta homogénea do sistema (u(t) = 0).

O simbolo s denota tanto a varidvel complexa da transformada de Laplace quanto

4

- no dominio do tempo.

o operador diferencial
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e A norma do operador G(s) é definida como (Ioannou & Sun 1996, p. 69)
+oo
1G] = gl :/O lg(m)lldT . (1.4)

A seguinte desigualdade é valida para y(t) = ¢(t) * u(t) (Ioannou & Sun 1996,
pp. 80-81)

[Yelloe < Ng(@)1 lluelloo - (1.5)
e Usa-se a abreviatura “LI” para denotar localmente integrdvel sequndo Lebesgue.

1.2.2 Margem de estabilidade

Margem de estabilidade é um conceito fundamental para as aprorimacoes por filtros de
primeira ordem apresentadas no Capitulo 3 (Cunha, Costa & Hsu 2003b). O termo
margem de estabilidade foi utilizado por (Ioannou & Tsakalis 1986) para os polos de uma
funcdo de transferéncia. A seguir define-se a margem de estabilidade de matrizes de
transferéncia, de matrizes reais e de polinoémios (Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002a,

Secdo 2.1).

Definigao 1.1 A margem de estabilidade de G(s) €RP*™(s) € dada por

Yo 1= min {—R(p;)} , (1.6)
onde {p;} sdo os pdlos de G(s).

Fato: o sistema com matriz de transferéncia G(s) é BIBO estavel (bounded-input-
bounded-output stable, i.e., estavel no sentido entrada-saida) se e somente se vy > 0

(Kailath 1980, Se¢ao 2.6.1).

Definicao 1.2 A margem de estabilidade de A€ R"*" é dada por
Mo = min {~R(\,)} , (L.7)
J

onde {\;} s@o os autovalores de A. Se \g>0, entdo A é denominada matriz Hurwitz.
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Defini¢do 1.3 A margem de estabilidade de um polinémio p(s) e R[] é dada por

0 = min {~R()} | (1.9

onde {z;} sdo as raizes de p(z;) =0. Se 7o >0, entdo p(s) é denominado polindémio

Hurwitz.

1.2.3 Conceitos basicos sobre sistemas multivariaveis

Para apresentar alguns conceitos basicos sobre sistemas multivariaveis, considera-se
nesta Secao que {4,, B,, C,} ¢ uma realizagdo de uma matriz de transferéncia m x m

racional, estritamente propria e nao-singular G(s)=C,(sI — A,) "' B,.

1.2.3.1 Observabilidade e parametros de Markov

Uma realizacdo {A,, By, Cp} é observdvel se é possivel determinar de forma tnica o

estado z(t) €R" do sistema

T = Apx + Byu,

y = Cva (19)

assumindo-se o conhecimento das matrizes A,, B, e C, e dos sinais y(t) e u(t), t >0

(Kailath 1980, Sec¢ao 6.2.1). A principio, isto poderia ser obtido a partir da equacao

V() = Ox(t) + TU({) (1.10)
onde
]
0= O”_Ap (1.11)
|Co ™ ]




é a matriz de observabilidade, T é a matriz de transmissao Toeplitz,

9 0O --- 0
T— | P (1.12)
. - . ‘. . 0
| In-1 0 g1 Yo
com os pardmetros de Markov
go=0, g; = C’pA;_pr, (1.13)
€ 0s vetores
y(t) u(t)
y(t) u(t)
V(t) := _ , U = _ . (1.14)
d"Ly(t) d"Lu(t)
a1 | =1

Os pardmetros de Markov sao definidos de forma tinica pela matriz de transferéncia

do sistema através da expansao

G(s) = Z gis. (1.15)

Se a matriz de observabilidade O possuir posto completo, entdo a matriz O7 O sera

nao-singular, o que significa que z(t) pode ser obtido a partir de (1.10) através de

z(t) = (0TO) " OT V(1) — TU(t)] . (1.16)

Sendo assim, pode-se mostrar que a realizagio {A,, B,, C,} € observavel se e somente

se a matriz de observabilidade O possuir posto completo (Kailath 1980, pp. 353-355).
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1.2.3.2 1Indice de observabilidade

O indice de observabilidade do par {C,, A,} (A4, € R™™, C, € R™*™") & o menor inteiro

v, (1 <v <n), tal que

Cp

C,A
o= "7 (1.17)

C, AL

tenha posto completo. O indice de observabilidade pode ser interpretado de uma forma
bastante interessante: (v — 1) é o maior namero de derivadas do sinal de saida y(¢)
necessarias para se determinar o estado inicial x(0) (Kailath 1980, pp. 356-357). Em
outras palavras, o indice de observabilidade da informacao sobre a ordem dos filtros de
estado utilizados na estrutura do controle multivaridvel por modelo de referéncia (vide

Capitulo 4).

1.2.3.3 Matriz interactor e grau relativo

Outro conceito importante para o controle multivariavel por modelo de referéncia é o
grau relativo do sistema, que requer o conceito de matriz interactor para a sua defini¢ao.
A matriz interactor associada a G(s) é uma matriz triangular inferior com a forma

(Wolovich & Falb 1976)

&(s) = H(s) diag {s™,...,s"} | (1.18)
[ 1 0 ... 0

H(s) = hm:(s) 1 o | (L.19)
|t (5) hma(s) . 1)

onde os polinémios h;;(s) sao nulos ou divisiveis por s, tal que

K, = lim £(s)G(s) (1.20)

§—00



seja finito e nao singular. Deve-se notar que a matriz £(s) definida em (1.18) é tnica
(Weller & Goodwin 1994) e mostra-se em (Wolovich & Falb 1976) que £(s) é invariante
a compensagao dindmica. A matriz K, € R™*"™ em (1.20) é denominada ganho de alta
freqiiéncia (high frequency gain — HFG) e aqui (n],...,n},) é o grau relativo vetorial de
G(s). Senf =n*, Vie{l,...,m}, diz-se que G(s) tem grau relativo vetorial uniforme
n*. Doravante, grau relativo vetorial uniforme sera referido abreviadamente como grau

relativo uniforme.
Para sistemas com grau relativo uniforme tem-se £(s) = s™ , entdo o limite (1.20)
pode ser reescrito como

K, = lim s G(s). (1.21)

§—00

A partir da expansdo da matriz de transferéncia G(s) utilizando-se os parametros

de Markov (1.15) obtém-se

400 n*
K, = lim s Zgis*i = lim Zgisn**l : (1.22)
i=1 i=1

de onde se conclui que a matriz HFG de sistemas com grau relativo uniforme n*>1 é

Kp — n — CpA) Bp 2
g * . (1. 3)

Conclui-se também que, para sistemas com grau relativo uniforme n* > 2, os pa-
rametros de Markov g; = C, A)"' B, tém que ser nulos Vi€ {1,...,n* — 1} para que o

limite (1.22) seja finito.

1.2.4 Controle por modo deslizante

As estratégias de controle propostas nesta Tese sao baseadas no modo deslizante. O
modo deslizante pode ser gerado pelo controle a estrutura varidvel e pelo controle ve-
torial unitdrio, que sao temas bastante extensos. Assume-se que o leitor ja esteja

familiarizado com o controle a estrutura varidvel, que é bem apresentado nos livros



(Utkin 1978, Utkin 1992). Além disso, aqui se aplica o controle vetorial unitdrio’
(Baida 1993, Edwards & Spurgeon 1998), que é apresentado no Capitulo 2.

1.2.4.1 Equacgoes diferenciais descontinuas

Durante a ocorréncia do modo deslizante, o sinal de controle é descontinuo no tempo.
Uma vez que nesta Tese sao tratados sistemas com sinais descontinuos no tempo, é
necessario definir precisamente o significado da solucao de equagoes diferenciais com
sinais descontinuos. Aqui se adota a definigdo de (Filippov 1964). Deve-se notar
que o sinal de controle u nao é necessariamente uma funcao do tempo no sentido
usual quando o modo de deslizamento é atingido. Para evitar o excesso de notacao,
u(t) denota funges localmente integraveis que sdo equivalentes a u, no sentido de
controle equivalente (Utkin 1978), para qualquer solugao de Filippov x(¢) do sistema em
malha fechada. Deve ser enfatizado que a solucdo z(t) é, por defini¢do, absolutamente
continua. Esta defini¢cao é motivada pela representagao adequada do comportamento de
sistemas fisicos quando o mecanismo de chaveamento real tende a um dispositivo ideal
com freqiiéncia de chaveamento infinita que pode realizar o modo deslizante “ideal”,
0 que origina a equagao diferencial descontinua (Filippov 1988, pp. 94-99), (Utkin
1992, Utkin et al. 1999). Entao, para qualquer soluc¢do, u podera ser substituido por
u(t) no lado direito da equagao diferencial que rege a dindmica do sistema. Embora o
controle equivalente u(t) = u.,(f) ndo seja diretamente disponivel, para sistemas afins
a filtragem de u por uma matriz de transferéncia G(s) estritamente propria resulta em
G(s)u = G(s)u(t) = G(s)ueqy(t). Além disso, se G(s) for um filtro passa-baixas com
ganho DC unitério (G(0)=1) e banda passante suficientemente larga, entdo o controle

equivalente pode ser aproximado pelo controle médio uey(t) = uq,(t) =G(s)u.

1.2.4.2 Controle equivalente estendido

O controle equivalente em sistemas dindmicos com modos deslizantes é usualmente de-
finido durante a fase de deslizamento (Utkin 1978, Capitulo II). O controle equivalente
estendido foi definido por (Hsu & Costa 1996, Definicdo 1.2) como uma generalizagio

que se aplica ao movimento completo do sistema, i.e., dentro e fora da superficie de

!Também denominado controle unitdrio (Utkin, Guldner & Shi 1999), controle vetorial (Utkin
et al. 1999) e vetor unitdrio (Edwards & Spurgeon 1998).
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deslizamento o(x(t),t)=0. Considere a classe de sistemas nao-lineares afins no controle

descrita por (Utkin 1978, eq. (2.2))
= f(z,t) + I'(z, t)u, (1.24)

onde f:R" x RT — R" e I': R” x Rt — R" ™ s3o fungdes suaves. Seja z(t) uma
solugdo deste sistema para t € [0,7). Entao, o controle equivalente estendido é uma
fungdo localmente integravel definida em quase todo o intervalo [0,7"), obtida a partir

da derivada total £o(x(t),t) e de (1.24), e é dado por

d 0

Ueqg = [JT(z(t), )] %a(x(t),t) — Jf(x(t),t) — aa(w(t),t) , (1.25)

onde J:=Zo(z(t),t) e se assume que det[JT(z(t),t)] #0, Yz €R", Vt€[0,T). Essa
expressao estd bem definida uma vez que a solugdo z(t) é absolutamente continua
por defini¢ao e, portanto, tem derivadas em quase todo o tempo. No sentido usual,
o controle equivalente é definido na superficie de deslizamento o(x(t),t) = 0, entdo

45 (x(t),t) =0 em (1.25).

1.2.5 Controle vetorial unitario

Uma abordagem similar ao VSC é o controle nao-linear robusto projetado pelo método
de Lyapunov (Gutman & Leitmann 1975, Gutman 1979) baseado no controle vetorial
unitdrio (unit vector control — UVC), em substituicdo a func¢do sinal (sgn(-)) que
usualmente realiza o chaveamento do controle no VSC. A caracteristica comum dessas
abordagens é que estao fundamentadas direta ou indiretamente no modo deslizante.
Assim, no que segue, se utiliza aqui o termo controle por modo deslizante (sliding mode
control — SMC) para referir tanto o VSC quanto o UVC.

O SMC é projetado para que o modo deslizante ocorra em alguma variedade do
espago de estado expressa por o(x) =0, onde o : R™ — R™ é alguma fungdo suave. Para
se apresentar os conceitos principais de uma forma simples, considera-se a planta linear
(1.9), onde x €R", u, y € R™, e o hiperplano definido por o(z)=Sz=0. Uma condigao
necessaria para que o modo deslizante ocorra em Sz =0 é posto(SB,)=m, i.e., posto

completo. Em outras palavras, diz-se que o grau relativo da matriz de transferéncia
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de u para o seja uniforme e unitario. E facil satisfazer esta condicio se o estado da
planta for disponivel. No entanto, quando se mede apenas o sinal de saida da planta
(y), esta condigdo se aplica também a matriz K, =C,B,, que deve ter também posto
completo, i.e., a matriz de transferéncia da planta deve ter grau relativo uniforme
e unitario, o que é estudado mais detalhadamente no Capitulo 2. Infelizmente, em
diversas aplicacoes praticas, esta condicao nao ¢ satisfeita e o projeto do SMC por
realimentacao de saida se torna um problema dificil, particularmente se a planta for
incerta (Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002q, Sec¢do 1). Uma forma de se aplicar o
SMC por relimentacdo de saida em plantas em que posto(C,B,) <m é através do uso

de observadores, conforme é introduzido na Secao 1.5.

1.3 Controle de Sistemas Lineares por Realimentacao

de Saida

Os artigos (Edwards & Spurgeon 1996, Spurgeon, Edwards & Foster 1996, Edwards &
Spurgeon 1997) aplicam um observador por modo deslizante para estimar o estado de
plantas multivaridveis de grau relativo uniforme e unitario? a fim de realizar o controle
vetorial unitario para seguir uma trajetoria de referéncia. Em contraste, os Capitulos 5
e 6 desta Tese, de forma similar a (Tao & Ioannou 1989, Chien et al. 1996), seguem
o desenvolvimento do controle adaptativo por modelo de referéncia (model-reference
adaptive control — MRAC) que ndo usa observador de estado, que é substituido por
filtros de entrada e de saida (Tao & lIoannou 1988), (Ioannou & Sun 1996, Secdo 9.7.3).
Assim, esta abordagem nao se baseia num modelo de estado exato e, portanto, parece
ser mais natural para sistemas incertos.

A abordagem aqui adotada permite a demonstracdo de propriedades de estabili-
dade global exponencial, o que ndo é feito em (Tao & loannou 1989, Chien et al.
1996, Edwards & Spurgeon 1996, Spurgeon et al. 1996, Edwards & Spurgeon 1997).
Além disso, aborda-se tanto o controle por modo deslizante de sistemas lineares de
grau relativo uniforme e unitario (Hsu, Cunha & Costa 2001, Cunha, Hsu, Costa

& Lizarralde 2003) quanto de grau relativo uniforme arbitrario (Hsu, Cunha, Costa

2Vide definicao de grau relativo uniforme na Secdo 1.2.3.3.
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& Lizarralde 2002a, Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002b), que anteriormente fora
abordado apenas por (Chien et al. 1996). O trabalho preliminar (Chien & Fu 1992)
considerou apenas o controle de sistemas lineares com grau relativo uniforme igual a
um ou dois. Deve-se ressaltar que o controle de sistemas de grau relativo uniforme
arbitrario é bastante mais complexo do que o controle de sistemas de grau relativo
uniforme e unitario. No entanto, o estudo do controle de sistemas de grau relativo
uniforme e unitario é importante para servir de introdugdo ao caso mais geral e por
ter aplicagOes praticas como o controle de um helicoptero (Spurgeon et al. 1996), o
controle de um forno (Edwards & Spurgeon 1997) e o controle tolerante a falhas de
uma cadeia de carros proposto na Se¢io 5.4 desta Tese (Cunha, Costa & Hsu 2003a).

Uma das propostas desta Tese é o controle vetorial unitario por modelo de refe-
réncia, modo deslizante e realimentacdo de saida (unit vector model-reference sliding
mode controller — UV-MRAC) para sistemas lineares multivariaveis incertos. A tnica
informacdo de que se deve dispor a priori sobre a matriz HFG® da planta (K),) é o
conhecimento de uma matriz S, tal que —K,5, seja Hurwitz. Isto relaxa o requisi-
to de definigao de sinal (K,S, > 0) usualmente assumido em outros métodos (Tao &
Ioannou 1988, Tao & Ioannou 1989, Chien et al. 1996), (Ioannou & Sun 1996, Se-
¢do 9.7.3).

Em esquemas de controle de sistemas multivariaveis por modo deslizante e reali-
mentagio de saida desenvolvidos anteriormente (Edwards & Spurgeon 1996, Spurgeon
et al. 1996, Edwards & Spurgeon 1997, Kwan 2001, Choi 2002) nao ha restri¢oes ex-
plicitas sobre a matriz HFG da planta e a matriz de distribuicao do controle pode ser
incerta B, = B)°™ + AB,, onde B;°" & a matriz nominal de distribui¢ao do controle
e AB, é a incerteza. No entanto, assume-se que a matriz de distribuicao de saida
C, seja conhecida. Em (Spurgeon et al. 1996, Edwards & Spurgeon 1997, Choi 2002)
a incerteza é casada, i.e., AB, = B)°"F(t) onde a norma da matriz F'(¢) é limitada
por ||F(t)|| < ks < 1. Restricoes similares sobre AB, sdo assumidas em (Edwards &
Spurgeon 1996, Kwan 2001). De forma contrastante, o UV-MRAC néo requer a li-
mitacdo de ||AB,|, que pode ser uma incerteza descasada. De fato, para uma dada

matriz K, nominal* (K}°™) e alguma matriz S, tal que —K5°™S, seja Hurwitz, existe

3Vide definicdo de matriz HFG na Se¢do 1.2.3.3.
4Para sistemas de grau relativo uniforme e unitério tem-se Kpom =CpomBpe™ (vide Capitulo 5).
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uma vizinhanga aberta em torno de K}°" tal que —K),S, seja Hurwitz. Essa vizi-
nhanca nao precisa ser limitada nem precisa satisfazer alguma condicao de casamento,
assim sendo, pode-se trabalhar com incertezas mais gerais. De fato, presume-se ser
dificil obter resultado melhor na aplicacao do controle vetorial unitario, pois a condi-
¢ao Hurwitz é necessaria e suficiente para a atratividade da superficie de deslizamento

(vide (Baida 1993, Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002a) e Secao 2.3 desta Tese).

1.4 Controle de Sistemas Nao-Lineares por Realimen-
tacao de Saida

Recentemente, (Edwards & Spurgeon 1996) propuseram um controlador por realimen-
tacao de saida para o rastreamento de um modelo de referéncia para sistemas MI-
MO nao-lineares aplicando controle vetorial unitario e um observador por modo des-
lizante para estimar o estado da planta. Em contraste, as abordagens de (Min &
Hsu 2000, Min 2001, Hsu, Costa & Cunha 2003) seguem o desenvolvimento do controle
adaptativo por modelo de referéncia sem o uso de observadores de estado, mas filtros
de entrada e de saida que nao reconstroem o estado da planta explicitamente.

Os artigos (Hsu, Costa & Cunha 20025, Hsu, Costa & Cunha 2002a, Hsu et al. 2003)
combinam as idéias introduzidas em (Min & Hsu 2000) para tratar perturbagdes ndo-
lineares em sistemas SISO com o UV-MRAC para sistemas multivariaveis lineares de
grau relativo uniforme e unitario de (Cunha, Hsu, Costa & Lizarralde 2003). Es-
se trabalho, aqui descrito no Capitulo 7, possibilita a aplicagao do controle a uma
classe de sistemas MIMO com perturbagoes nao-lineares que nao sao necessariamen-
te uniformemente limitadas. A limitacao uniforme da perturbagao é assumida em
(Hsu et al. 2001, Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002a, Hsu, Cunha, Costa &
Lizarralde 2002b, Cunha, Hsu, Costa & Lizarralde 2003) e nos Capitulos 5 e 6 des-
ta Tese.

Nesta Tese, a matriz de distribui¢do do controle (B,), a matriz de distribui¢ao da
saida (C),) e, conseqiientemente, a matriz de ganho de alta freqiiéncia da planta (/)

podem ser incertas. A principal informacao que se deve conhecer a priori sobre a matriz

Para o caso geral deve-se considerar a defini¢do da matriz HFG na Secao 1.2.3.3.
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K, é uma matriz S, tal que —K,S, seja Hurwitz. Isto resulta em condigoes menos
restritivas do que outras usualmente encontradas na literatura, como por exemplo, a
hipotese de que a incerteza na matriz de distribui¢ao do controle é restrita por algum
majorante (e.g., (Edwards & Spurgeon 1998, Capitulo 7)).

Em (Edwards & Spurgeon 1998, Capitulo 7) considera-se o rastreamento de traje-
torias de referéncia baseado no controle vetorial unitario e em observador por modo
deslizante. Assume-se o conhecimento da parte linear nominal da planta que deve ter
grau relativo uniforme e unitario. Todas as incertezas sao inseridas numa perturba-
¢ao nao-linear que deve ser casada com a entrada da planta e limitada por funcgoes
conhecidas que dependem apenas da saida e da entrada da planta.

A Segdo 3.6 de (Edwards & Spurgeon 1998) considera o controle vetorial unitario
de plantas em que a perturbacao nao-linear pode estar descasada da entrada da planta
e é dependente do estado. No entanto, nessa secao se assume que o estado da planta é
medido e ndo se considera o rastreamento de trajetorias. O artigo de (Hui & Zak 1993)
considera um problema similar, exceto que o controle é baseado apenas na realimenta-
¢ao de saida, escolhendo-se a superficie de chaveamento de forma que o grau relativo do
sistema seja uniforme e unitario. No entanto, a regido de estabilidade é limitada, uma
vez que se adota uma amplitude constante para a fun¢ao de modulagao do controle por
modo deslizante.

Nas abordagens propostas nos Capitulos 7 e 8 desta Tese para o controle de sistemas
nao-lineares de grau relativo uniforme arbitrario, tanto os termos lineares quanto os
nao-lineares podem ser incertos e admite-se que esses termos dependam das varidveis
de estado nao medidas. Além disto, as perturbacoes podem ser descasadas em relagao

a entrada da planta.

1.5 Controle Baseado em Observador

Devido a dificuldades praticas envolvidas na medicao de todas as variaveis de estado,
foram desenvolvidas diversas estratégias baseadas em realimentacao de saida para SMC
(vide (Oh & Khalil 1995, Shyu, Tsai, Yu & Chang 2000)). A esse respeito, o artigo
pioneiro de (Bondarev, Bondarev, Kostyleva & Utkin 1985) introduziu o uso de obser-

vadores assintoticos (Kailath 1980) no VSC para resolver um problema fundamental
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do SMC, ou seja, a realizacdo do modo deslizante “ideal” na prética. A idéia chave de
(Bondarev et al. 1985) (vide também (Utkin 1983, Utkin et al. 1999)) é o projeto do
controle para se obter o modo deslizante no estado observado # (Hsu 1997, Secao 2),

(Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 20024, Se¢ao 1.1).

Para ilustrar a aplicacao de observadores em SMC, considere-se o observador assin-

totico para a planta (1.9) dado por

T = A&+ Byu— Ly, (1.26)

4
Cpi._y?

<
Il

no qual se assume o conhecimento dos valores das matrizes A,, B, e C, da planta. A
matriz de realimentagdo do erro de saida do observador (L) deve ser escolhida para
que a matriz (A, — LC,) seja Hurwitz, o que é sempre possivel se o par {C,, A,} for
observavel (Kailath 1980, Se¢des 4.1 e 7.3). Assim, garante-se que a dinamica do erro

de estimagao do estado Z(t):=2(t) — z(t), dada por

T =(A,— LC))%, (1.27)

g:Cpi)a

seja assintoticamente estavel. A variedade em que ocorre o modo deslizante é dada em

termos de
o(z) =95z, (1.28)
cuja derivada em relagao ao tempo obtida a partir de (1.26) é
o=SA,2+ SByu— SLC,%, (1.29)

onde o termo SLC,Z decai exponencialmente a zero. Assim, a condi¢do de posto
apresentada na Secao 1.2.5 para a existéncia do modo deslizante se aplica ao produto
SB,, i.e., amatriz S tem que ser escolhida para que SB, tenha posto completo. Deve-se
notar que ¢ é um erro auxiliar que pode ser calculado para qualquer .S escolhido, uma

vez que = € totalmente conhecido.
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Entao, o deslizamento “ideal” pode ser obtido utilizando-se observadores de estado
assintéticos, independentemente do grau relativo original da matriz de transferéncia da

planta Gy, (s).

Se o problema a ser resolvido for a estabilizagao da planta sem se requerer o ca-
samento com um modelo de referéncia, entdo Gy, (s) ndo precisa ser de fase minima.
Este requisito se aplica apenas a matriz de transferéncia G,,(s) (vide Figura 1.1),
uma vez que o deslizamento é governado pelos zeros de transmissao de G,,(s) (Young,

Kokotovié & Utkin 1977).

Planta

a
N4

Observador

LMDI

SMC S

F1GURA 1.1: Controle por modo deslizante utilizando-se um observador de estado.
LMDI indica o “La¢o do Modo Deslizante Ideal”.

O ponto principal é que o sistema baseado no observador possibilita a existéncia de
uma matriz de transferéncia linear com grau relativo uniforme n*=1 e de fase minima
fechando um lago, denominado “Lag¢o do Modo Deslizante Ideal” (LMDI), em torno
do bloco SMC (controle descontinuo), independentemente do grau relativo da planta,
conforme é destacado na Figura 1.1. A existéncia de um LMDI é necessaria para a

realizacao do modo deslizante “ideal” (Utkin et al. 1999, Se¢ao 8.3).
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1.5.1 Observadores de alto ganho para sistemas incertos

Em (Bondarev et al. 1985) e na se¢do anterior se assume o conhecimento comple-
to da planta. Para se garantir robustez a incertezas na planta, foram desenvolvi-
dos observadores por modos deslizantes (Slotine, Hedrick & Misawa 1987, Walcott &
Zak 1988) ou de alto ganho (Emelyanov et al. 19924, Emelyanov et al. 19925, Esfandiari
& Khalil 1992, Oh & Khalil 1995, Lu & Spurgeon 1998, Lu & Spurgeon 1999).

Nos trabalhos anteriores sobre o controle baseado em observadores robustos, o ob-
jetivo mais usual é a estabilizagdo através da realimentagio da saida (e.g., (Walcott &
Zak 1988, Emelyanov et al. 1992a, Emelyanov et al. 19925, Esfandiari & Khalil 1992,
Zak & Hui 1993, Oh & Khalil 1995, Lu & Spurgeon 1998, Lu & Spurgeon 1999)), mas
o artigo (Oh & Khalil 1997) aborda o rastreamento de trajetorias.

Um exemplo simples e ilustrativo de estabilizacao baseado em SMC utilizando-se
um observador de alto ganho (high gain observer — HGO) é apresentado em (Oh &
Khalil 1995). Nessa abordagem, o inverso do ganho do observador é representado pelo
parametro pequeno € e um resultado tipico é a existéncia de uma constante ¢* >0 tal
que se 0 <e<e*, entao se pode garantir o funcionamento do controlador. Por exemplo,

considere-se a planta

Ty = T2,
Yy =21

Entao, considerando-se que d(z1) é uma perturbagdo, um HGO poderia ser (Oh &

Khalil 1995)

To=u+ —=(y —21). (1.31)

O efeito da perturbagédo sobre o estado estimado (i, #2) é reduzido na medida que
¢ — 40. Este HGO apresenta problemas inerentes com sensibilidade a ruido, além de

poder exibir o indesejavel fenémeno peaking (vide Segao 9.6.2) nos sinais do observador
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e do controlador (Esfandiari & Khalil 1992, Oh & Khalil 1995). No Capitulo 9 desta
Tese é desenvolvido um esquema VSC baseado num HGO livre de peaking para o

controle por modelo de referéncia de sistemas SISO lineares e incertos.

1.6 Formulacao do Problema

1.6.1 Planta

Nesta Tese considera-se plantas multivariaveis, observaveis e controlaveis da forma

&, = Ay, + ¢y, t) + Byu,

y=Cyry. (1.32)

onde z, € R" é o estado da planta, © € R™ é o sinal de entrada, y € R™ ¢é o sinal de
saida e n>m. A perturbagdo ¢ : R” x RT — R" & incerta e pode ser dependente do
estado. O estado z, nao é medido. As matrizes A,, B, e C,, sdo incertas.

A matriz de transferéncia do subsistema linear é

G(s) == Cy(sI — A,)7'B,. (1.33)

1.6.2 Hipdteses sobre a planta

Assume-se que a planta satisfaz as seguintes condicoes:

(A1) Os zeros de transmissdo de G(s) tém parte real estritamente negativa.
(A2) G(s) tem posto completo e é estritamente propria.

(A3) O indice de observabilidade v de G(s) é conhecido.

(A4) A matriz interactor {(s) é diagonal e G/(s) possui grau relativo vetorial uniforme

*

n-.

(A5) Para a matriz de ganho de alta freqiiéncia K, assume-se que é conhecida uma

matriz S, € R™*™ de forma que —K,S, seja Hurwitz.
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(A6) A perturbacdo ¢(x,,t) é continua por partes em relagio a ¢ e localmente Lipschitz

em relacao a x,,.

(A7) O termo nao-linear ¢ satisfaz ||¢(z,,t)| < ku||z,|| + ¢(y,t), Vz,,t, onde k, >0
¢ um escalar conhecido e ¢ : R™ x Rt — R" é uma fungao conhecida, continua

por partes em relagdo a t e continua em relagao a y.

A hipotese de fase minima (A1) e a hipotese (A2) sdo padrao no controle adaptativo
por modelo de referéncia (Ioannou & Sun 1996, Tao & Ioannou 1989, Chien et al. 1996).

A hipotese (A3) pode ser afrouxada de forma a se requerer apenas um majorante
para v, como é feito em (Ioannou & Sun 1996). No entanto, isto acarretaria no au-
mento da ordem dos filtros de estado utilizados na estrutura do controle por modelo
de referéncia e no aumento do niimero de parametros do controlador.

A hipotese (A4) sobre a matriz interactor é discutida detalhadamente no que segue
(Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002a, Se¢do 3.2). No caso monovariavel, a hipote-
se (A4) equivale ao conhecimento do grau relativo de G(s), o que é usual no controle
MRAC (Ioannou & Sun 1996, Secdo 6.7.3). A literatura sobre controle adaptativo ou
VSC multivariavel usualmente assume algum conhecimento prévio sobre a matriz inte-
ractor (Tao & Ioannou 1988, Tao & Ioannou 1989, Chien & Fu 1992, Chien et al. 1996).
Uma vez que esta sendo considerado o controle de sistemas incertos, algumas hipoteses
podem ser inaceitaveis na pratica. Nesse sentido a hipotese (A4), também assumida
por (Costa, Hsu, Imai & Kokotovi¢ 2003), pode parecer muito restritiva. No entan-
to, pode-se argumentar que seria possivel alcancar uma matriz interactor diagonal
com o uso de um pré-compensador adequado. De fato, na maioria dos casos (num
sentido genérico), o Lema 2.6 de (Tao & Ioannou 1988) garante a existéncia de um pré-
compensador W,(s) de forma que G(s)W,(s) tenha matriz interactor diagonal (vide
também (Gibbens, Schwartz & Fu 1993, Schwartz & Yan 1995)). Além disso, W,(s)
nao depende dos parametros de G(s). Uma vez que a matriz interactor seja conhecida,
diagonal e se o grau relativo de cada elemento de G(s) (ou de G(s)W,(s)) for conhe-
cido, entao &(s) podera ser determinada sem qualquer conhecimento prévio sobre os
parametros de G(s) (Wolovich & Falb 1976). Para se obter o grau relativo vetorial uni-
forme, pode-se seguir o método de (Chien et al. 1996) que aplica um pré-compensador

resultando num grau relativo vetorial uniforme e igual a n*=max; {n;}.
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Nesta Tese emprega-se o controle vetorial unitario, o que requer o cumprimento da
hipotese (Ab) e estende significativamente a classe de plantas que se pode controlar.
Trabalhos anteriores requerem que a matriz K,S, seja positiva definida e algumas
abordagens também requerem que K,S, seja simétrica (Ioannou & Sun 1996, Tao &
Ioannou 1988, Tao & Ioannou 1989, Chien & Fu 1992, Chien et al. 1996). A simetria de
K,S, é uma propriedade nao genérica que pode ser facilmente destruida por incertezas
arbitrariamente pequenas em K,. Além disso, se K5, for positiva definida, entao isto
implica que —K,S, é Hurwitz. No entanto, a reciproca nao é verdadeira, conforme
a Proposigdo 2.2. Deve-se ressaltar que a hipotese (A5) pode ndo ser trivialmente
satisfeita, pois assume-se que a matriz S, é constante, mas a matriz K, pode ser incerta,
uma vez que o sistema é incerto. Nas Secoes 2.3 e 2.4 sao discutidas as condigoes sobre
a matriz de ganho de alta freqiiéncia para sistemas a estrutura variavel baseados na
funcao sinal e para sistemas com adaptacao paramétrica baseados na fatoracao da

matriz de ganho de alta freqiiéncia.

A hipotese (A6) sobre a nao-linearidade garante a existéncia local e a unicidade da
solugdo de (1.32) para u = 0. A perturbagao nio-linear ¢ é desconhecida, entretanto,
a hipotese (A7) estabelece majorantes para a sua norma. Aqui ndo se imp&e nenhuma
restrigio forte sobre . Entédo, poderia se ter ¢(y) = ||y||?, por exemplo. Assim, se
admite tratar sistemas que apresentam o fenémeno de escape em tempo finito em malha
aberta. Nos Capitulos 5 e 6, as hipoteses (A6) e (A7) sdo reformuladas para o caso de

sistemas lineares, nos quais ¢ é funcao apenas do tempo e é uniformemente limitada.

E importante ressaltar que as incertezas em A,, B,, C, e ¢ podem ser descasadas
da entrada, como em (Tao & Ioannou 1989, Hui & Zak 1993, Spurgeon & Davies
1993, Chien et al. 1996). Esta é uma vantagem em relacdo a abordagens em que se
assume que as incertezas estao casadas com a entrada, isto é, estdao explicitamente
concentradas numa perturbacio de entrada (Walcott & Zak 1988, Kwan 2001, Zak &
Hui 1993, Edwards & Spurgeon 1996, Edwards & Spurgeon 1997).
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1.6.3 Modelo de referéncia

O modelo de referéncia é definido como (Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002a, Se-

¢do 3.3)

yu = Wu(s)r, (1.34)

onde 7, yyr € R™ e, sem perda de generalidade,

. 1 1 . .
WM(s):dlag{s+71,...,s+7m}L (s), v >0,@GU=1,....,m), (1.35)
L(s) = Li(s)La(s) -+ Ln(s), N:=n"—1, (1.36)
Li(S):(S+OCi)I, a; >0, (Z:]_,,N> (137)

Assume-se que o sinal de referéncia r(t) é continuo por partes e uniformemente
limitado. Este modelo de referéncia é adequado a plantas com matriz de transferéncia
G(s) de grau relativo uniforme n*, o que equivale & matriz interactor ser da forma
£(s)=s" 1. Para que a defini¢do de L(s) seja completa, se n* =1, entdao L(s)=1. Assim
sendo, Wj,(s) tem o mesmo grau relativo n* de G(s) e seu ganho de alta freqiiéncia é

a matriz identidade (i.e., limg_o £(8)Was(s)=1).

Para se utilizar modelos de referéncia mais gerais pode-se pré-processar o sinal de
referéncia r(t) através de um filtro estével apropriado, conforme é sugerido em (Sastry

& Bodson 1989, Se¢do 6.3.3).

1.6.4 Objetivo de controle

O objetivo é obter a convergéncia assintotica do erro de saida

e(t) == y(t) — ym(t) (1.38)

para zero ou para uma pequena vizinhanca de zero no espaco do erro.
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1.7 Organizacao deste Texto

Este texto é organizado como segue. Os Capitulos 2 a 4 apresentam conceitos e Lemas
basicos para o desenvolvimento das estratégias de controle propostas nos capitulos se-
guintes. O controle vetorial unitirio é revisado no Capitulo 2, onde é comparado com
o controle a estrutura varidvel baseado na funcao sinal. O Capitulo 3 apresenta a apro-
ximacao e a sintese de filtros de primeira ordem utilizados na funcao de modulacao do
controle vetorial unitario. A parametrizacao do controle por modelo de referéncia para
sistemas lineares multivariaveis com perturbacao de entrada é revisada no Capitulo 4,
no qual destacam-se as condigoes de casamento da planta em malha fechada com o
modelo de referéncia e o desenvolvimento das equagoes da dinamica do erro.

O Capitulo 5 apresenta o desenvolvimento do controle vetorial unitario para o
caso mais simples, isto é, sistemas lineares de grau relativo uniforme e unitario. A
generalizagdo do controle para sistemas lineares de grau relativo uniforme arbitrario é
feita no Capitulo 6 seguindo-se o desenvolvimento de (Hsu et al. 1994, Hsu, Lizarralde
& Aratijo 1997) para o caso SISO.

O controle de uma classe de sistemas nao-lineares de grau relativo uniforme e unita-
rio é desenvolvido no Capitulo 7 e é estendido para uma classe de sistemas nao-lineares
de grau relativo uniforme arbitrario no Capitulo 8.

O Capitulo 9 revisa os observadores de alto ganho para, em seguida, apresentar
o desenvolvimento de um esquema VSC baseado num HGO livre de peaking para o
controle por modelo de referéncia de sistemas SISO, lineares e incertos. No final do ca-
pitulo sao apresentados resultados experimentais para comprovar a eficicia do esquema
proposto em condigoes bastante realistas.

O Capitulo 10 apresenta conclusoes sobre o trabalho realizado nesta Tese e propoe
algumas direcoes em que esta linha de pesquisa poderé seguir.

As publicagoes realizadas durante o desenvolvimento deste trabalho de doutorado
sao relacionadas no Apéndice A.

As provas de alguns Lemas apresentados ao longo do texto principal bem como
alguns Lemas foram incluidos nos Apéndices B e C. Isto foi feito para facilitar a
organizacao e a compreensao das principais contribuicoes desta Tese, que estao no

texto principal.
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O Apéndice D sumariza alguns aspectos dos métodos numéricos utilizados nesta

Tese para o projeto de controladores e simulagao.
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Capitulo 2

Controle Vetorial Unitario

O «a e 0 () desta Tese, o zero e o infinito

estdo na Proposi¢ao 2.1 e no Teorema 2.3.

Nesta Tese adota-se a lei de controle vetorial unitéario (unit vector control — UVC)
originalmente proposta por (Gutman & Leitmann 1975) (vide também (Gutman 1979,
Young, Utkin & Ozgiiner 1999))

(2.1)

onde z é o vetor de estado, v(z) é uma fungédo vetorial do estado ou de parte deste (e.g.,
saida) e p(x,t) >0, Vz, Vt >0. A fungdo p(-), denominada func¢dio de modulagio, deve
ser sintetizada de modo a induzir o deslizamento na variedade v(z) = 0. Doravante,
assume-se que U =0 se v(z)=0, a fim de se definir completamente a lei de controle.
A Proposicao 2.1, apresentada a seguir, estabelece as propriedades bésicas de es-
tabilidade e de convergéncia do controle vetorial unitario. Essa proposi¢cao relaxa a
hipotese de que p(z,t) nunca seja negativo, i.e., se requer apenas que 3¢, >0 tal que
p(x,t) >0, Vo, Vt >t,. Isto é 1til na andlise de algoritmos baseados no UVC para se
incluir o efeito do transitério dos filtros aplicados na geragao de p, representado pelo
sinal m(t) € R introduzido na desigualdade (2.5). No que segue, os termos ;(t) sdo

sinais exponencialmente decrescentes que satisfazem a desigualdade

Im(t)]| < Rexp(—At),  ¥t>0, (2.2)

para algumas constantes reais R>0e A>0.
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Proposigcao 2.1 Considere o sistema MIMQO

é(t) = Aye(t) + K [U + dy(t) + ()], (2.3)
U= —p(e,t)%H , (2.4)

onde Ay, KER™ ™ dy(t) e p sdo LI. Assume-se que os sinais m1(t) e mo(t) sdo LI e

exponencialmente decrescentes. Se —K é Hurwitz e
plest) >0+ colle(t)|| + (1 + ca)lldu ()] + m=(t), vVt >0, (2.5)

onde c.,cq > 0 sdo constantes adequadas e 6 > 0 é uma constante arbitrdria, entdo

dki, ko, A1 >0 tais que a desigualdade
le(@®)]l < (kalle(0)]] + k2 R) exp(—Ait) (2.6)

¢ satisfeita Vt > 0. Assim, o sistema € globalmente exponencialmente estdvel quando
m(t) =0 e my(t) =0. Além disso, se 6 >0, entdo o modo deslizante no ponto e=0 é

inictado em algum tempo finito t,>0.

Prova: Uma vez que —K é Hurwitz, existem matrizes P=P7 >0e Q=Q7 >0

que satisfazem a equagao de Lyapunov
K'P+PK =qQ. (2.7)
Entao, considere-se a forma quadratica
V(e) = e’ Pe, (2.8)

que possui derivada temporal dada por

e Qe

V=—p
el

+e" (A}, P+PAy) e+2e"PK (dy+mm) (2.9)

< —pin(@)llell+Amae (AR P+PAnr) lle]* 42000 (PE) el ([ldo ||+l ]]) -
(2.10)
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Escolhendo-se uma fungao de modulagao p que satisfaca a desigualdade (2.5) com

o > max{Am”(ﬁi;ngM) 135, 0} L >2 % ~1, (211
onde a constante § >0 estabelece a margem de estabilidade desejada, obtém-se
V < = Xuin(Q) [543l = (2+ca) Rexp(=At)] [le]| - (2.12)
Agora, tomando-se a desigualdade de Rayleigh-Ritz
Mmin(P) [le]]* < V(e) < Anaw(P) lle]|? (2.13)

e definindo-se as constantes cg1 = Apnin(Q)/\/ Amaz(P)  (>0), cg2=Anin(Q)/ Amaz(P)
(>0) e cp=1(24ca) \nin(Q)// Amin(P) (>0), a desigualdade (2.12) pode ser reescrita

como
V < —0ecnVV = dcgaV + epRexp(—=MIVV . (2.14)
Definindo 7 := v/V, obtém-se
27 < —dcgr — dcgar + cpRexp(—\t). (2.15)

Conseqiientemente, aplicando o Lema B.1 (vide Se¢do B.1 no Apéndice B) pode-se

concluir que
r(t) < [r(0) + cR] exp(—Ait), (2.16)

onde ¢ >0 é uma constante apropriada e A\; < min()\, 6 cge/2). Aplicando-se a desi-
gualdade de Rayleigh-Ritz (2.13) em (2.16), obtém-se finalmente a desigualdade (2.6).
Se >0 em (2.5), do Lema B.1 pode-se concluir, também, que 3t; >0 tal que r(¢)=0,
Vt >t,, assim, o modo deslizante em e=0 comega em algum tempo finito ¢4, 0<t,<t;.

Corolario 2.1 (Proposigao 2.1) Se Ay = —yu I, v > 0, entdo os resultados da
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Proposi¢ao 2.1 sao vdlidos com c.=0 na funcio de modulagao (2.5).

Prova: Com Ay =—yu I, yar >0, tem-se que Aoz (AL,P+PAy) = =27 Amin(P)

e a desigualdade (2.12) é satisfeita com ¢, =0 e & = 2V Amin(P)/Amin(Q). A prova
pode ser completada seguindo-se os passos da prova da Proposicao 2.1. [ |
O Corolério 2.1 apresenta uma condi¢ao em que se pode escolher ¢, =0 no limitante
inferior da fungao de modulagdo (2.5), o que possibilita simplificar a sua implementagao.
E importante ressaltar que a hipétese de que o ganho de alta fregiiéncia K do
sistema seja positivamente estdvel (—K seja Hurwitz) assumida na Proposi¢io 2.1 é
uma condicdo necesséiria e suficiente para a aplicagdo do controle vetorial unitario,
conforme se conclui & frente na Secao 2.3. A relevancia desta condigdo é avaliada nas

Secoes 2.3 e 2.4.

2.1 Notas sobre Matrizes de Transferéncia Estrita-
mente Reais Positivas

A Proposi¢ao 2.1 considera sistemas MIMO com matriz de transferéncia Wy, (s)K,
onde Wy(s)= (sl — Ap;)~! e —K € R™™ ¢ Hurwitz. Para sistemas SISO, se A, for
Hurwitz, este resultado pode ser estendido através do Lema de Kalman-Yakubovich-
Meyer para qualquer Wy, (s) estritamente real positivo (strictly positive real — SPR),
uma vez que Wy (s)k (k €R) sera SPR para qualquer k>0 (Hsu et al. 1997). Isto é
aplicado no Lema C.1 destinado a sistemas SISO (Apéndice C). No caso MIMO, se
W (s) €R™*™(s) for uma matriz de transferéncia SPR e —K for uma matriz Hurwitz
genérica, entao W), (s) K pode ndo ser SPR, como se pode concluir a partir do Lema 10.1

de (Khalil 1996, pp. 404-405), conforme é apresentado a seguir.

Lema 2.1 (Lema 10.1 de (Khalil 1996)) Seja Z(s) € R™*™(s). Assume-se que
det[Z(s) + ZT(—s)] ndo seja identicamente nulo. Entdo, Z(s) € estritamente real

positiva se e somente se

(i) Z(s) for Hurwitz, ou seja, os pdlos de todos os elementos de Z(s) tiverem parte

real estritamente negativa,
(i) Z(jw)+ Z"(—jw) >0, Vwe R, e
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(iii) uma das trés condigdes a sequir for satisfeita:

(iii.1) Z(oo) + Z*(00)>0;
(iii.2) Z(o0) + Z7(00) =0 e lim, .o w?[Z(jw) + ZT (—jw)] >0;
(iii.8) Z(o0)+2Z7%(c0) >0 (€ singular mas nao é nula) e existem constantes positivas

oo € wy tais que Wro,im|Z(jw) + ZT (—jw)] > 00, V|w| >wp -

Analizando-se as condigdes do Lema 2.1, conclui-se que se Z(s) for SPR, entdo
utilizando-se a matriz de ganho K =kI, com k€ R e k>0, resultard que a matriz de
transferéncia (Z(s)K) também sera SPR.

Por outro lado, para mostrar que —K Hurwitz podera resultar em (Z(s)K) nao-

SPR, considera-se por exemplo a matriz de transferéncia

1
L 9
Z(s) = |* e (2.17)
0 &

que é SPR como se pode concluir verificando-se que Z(s) satisfaz as condigoes (i), (ii)

e (iii.2) do Lema 2.1. Assumindo-se

1 —10
K = , (2.18)
0 1
sendo —K Hurwitz, entao
1 =10
Z(s)K = |* Sf : (2.19)
0 &z
Neste exemplo tem-se
2 =
Z(jw)K + KT ZT (—jw) = “’1+01 Jw:l : (2.20)
—jw+l  w?+4

que é uma matriz de sinal indefinido para w =0, o que contraria a condic¢ao (ii) do
Lema 2.1, conseqiientemente (Z(s)K) nao é SPR. Conclui-se a partir deste contra-
exemplo que assumindo-se que a matriz de transferéncia Z(s) seja SPR, a condi¢do de

que —K seja Hurwitz nao € suficiente para que (Z(s)K ) seja SPR.
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Outra observagao importante vem do fato de que as equagoes (2.4) e (2.5) poderiam

ser reescritas como

U = —cee(t) — pa(t) (2.21)

Hy
pa(t) = 6+ (14 ca)lldu (@], (2.22)

onde se enfatiza que a inclusdo do termo (c.||e(t)||) na func¢do de modulagao (2.5) equi-
vale a inclusdo do termo de realimentacdo proporcional (c.e(t)) em (2.21). O termo
(celle]]) em (2.5) pode ser adicionado ao termo (Ajse) em (2.3), o que resulta na matriz
de transferéncia dada por (sI — Ay + c.K) 'K, que é estavel com realimentagiao por
ganho escalar U = —ke, Vk € RT | desde que —K seja Hurwitz e ¢, seja suficiente-
mente grande. E importante observar que as funcdes de transferéncia SPR, utilizadas
nas abordagens SISO MRAC, também sao estéveis com realimentacao por ganho esca-
lar. Conclui-se entdao que uma propriedade em comum nas abordagens SISO e MIMO

MRAC por modos deslizantes é a estabilidade para a realimentagao por ganho escalar.

2.2 Lemas Sobre o Controle Vetorial Unitario

A Se¢do 4.1 de (Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002a) apresenta diversos Lemas
que servem como ferramentas para o desenvolvimento das leis para o controle vetori-
al unitario de sistemas multivaridveis com grau relativo vetorial uniforme arbitrario.
Esses Lemas, enunciados a seguir, sao generalizagoes para o caso multivariavel dos
Lemas correspondentes para sistemas SISO apresentados em (Hsu et al. 1997) (vide

Apéndice C).

Lema 2.2 Considere o sistema MIMQO
e(t) = M(s)[U + dy(t) + m(t)] (2.23)

onde M(s) eR™*™(s) € de fase minima, tem grau relativo vetorial uniforme e unitdrio

e K € a sua matriz de ganho de alta freqiéncia. Assume-se que —K é Hurwitz, o sinal
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dy(t) é LI e os sinais m1(t) e ma(t) sdo LI e exponencialmente decrescentes. Se

U= —p(E,t)ﬁ , (2.24)

ple,t) = 0+ cellell + (L + ca) ldu ()| + cpep +m2(t),  VE=0, (2.25)
onde p € LI, o sinal ey € gerado pelo filtro
er = —oer + Il (2.26)

0>0 é uma constante arbitrdria e cs, Yo, c=, Cq G0 constantes nao negativas apropria-

das, entdo Jcq,co, A\ >0 tais que a desigualdade
le@I] € [[zea(®)]| < [c1]|zeal0)]| + c2R] exp(—Ait) (2.27)

T € o vetor de estado completo do sistema

é satisfeita ¥t > 0, onde xe, = [x] &
em malha fechada, sendo x. o estado de qualquer realizacao estabilizdvel e detectdvel
de (2.28) (possivelmente ndo-minima). Além disso, se § > 0, entdo £(t) se torna

identicamente nulo apds algum tempo finito t53>0.

Prova: Vide se¢ao B.2.1 no Apéndice B. [ |

Uma versao mais especializada do Lema 2.2 é o seguinte Corolario.

Corolario 2.2 (Lema 2.2) Supde-se que

1 1
M(s):diag{ v R by }K, (2.28)
§ 71 ST TYm

no Lema 2.2. Entdo, todos os resultados do Lema 2.2 sdo vdlidos com qualquer funcgao

de modulacao que seja LI e que satisfaca a desigualdade
ple,t) > o+ cle|| + (1 + cq) |du(@)|| + ma2(t), VEt>0. (2.29)

Além disso, se v;=~v>0, (Vj€{1,...,m}), entdo pode-se escolher c.=0 na funcao de
modulagdo (2.29).

Prova: Vide secao B.2.2 no Apéndice B. [ |
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O seguinte Lema é uma versdo revisada do Lema 2 em (Hsu, Cunha, Costa &
Lizarralde 2002a). Para provar este Lema foi necessério adicionar a nova restrigao (2.35)
sobre a funcao de modulacao. A importancia desta restricdo devera ser reavaliada, uma

vez que nao parecia necessaria originalmente.
Lema 2.3 Considere o sistema MIMO

E(t) = —aé(t) + K [U +dy(t)] , (2.30)
e(t) = &(t) + m(t) + B(),

o qual tem relacao entrada-saida dada por
e(t) = LY (s)K [U + dy(t)] + mi(t) + B(t), (2.31)

onde L(s)= (s + «)I, I é a matriz identidade m x m, é,e,U,dy,3,m € R™, a >0,
—K e R™™ ¢ Hurwitz, m(t) € exponencialmente decrescente e os sinais m1(t) e B(t)

sao absolutamente continuos, Yt > 0. Assume-se o conhecimento de um majorante

dy(t)>||dy ()|, ¥t>0, para a perturbacio dy(t), sendo dy(t) e dy(t) LI Se
U = —plt) (2:32)
el '
p(t) = p(t) + ma(t), (2.33)
onde o sinal escalar mo(t) € LI e exponencialmente decrescente e p é LI e satisfaz

p(t) = (1+ ca)du(t), (2.34)

p(t) < (1+¢éq)dy(t), (2.35)

Vt >0, onde ¢4 € uma constante adequada tal que 0 < ¢y <cq<-+00, entao, 3¢y, ca,c3>0

tais que os sinais £(t) e £(t) sao majorados por
le@I e le@)] < erlle(0)]| exp(—at) + caRexp(=Ait) + cs([ Gl oo (2.36)

onde Ay <min(a, \).
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Prova: Vide secao B.2.3 no Apéndice B. [ |

2.3 Controle Vetorial Unitario Versus Controle a Es-
trutura Variavel

Diversos sistemas de controle & estrutura variavel (VSC — wvariable structure control)

tradicionais sdo baseados na func¢do sinal (x € R™)

.
sgn(z1) 1 se x; > 0,
sgn(z) = : , sgn(z;) == <0 se x; =0, (2.37)
sgn (T, ) —1 sex; <O.
\

Para se comparar as propriedades de estabilidade do VSC com as propriedades do
UVC, enuncia-se o seguinte Teorema provado em (Hsu, Kaszkurewicz & Bhaya 2000,

Teorema 2.3).

Teorema 2.1 Considere o sistema descontinuo

by k
i=Ksen(x), K= "], zeR2. (2.38)

k21 k22

Entdo x(t) = 0 é uma solucdo globalmente assintoticamente estdvel se e somente se

uma das sequintes condicoes for satisfeita:
(i) ]{?12]{721 :0, 1{311 <0e k22 <0.
(ii) kigka1 #0, LITENE fi <0, assim como det(K)>0.

[k12] ka1

A referéncia (Filippov 1988, pp. 256-258) apresenta condiges equivalentes as do
Teorema 2.1. Para sistemas de ordem arbitraria sao conhecidas apenas condicoes sufi-

cientes, como a condicao enunciada no Teorema abaixo.

Teorema 2.2 Considere o sistema descontinuo
© = Ksgn(z), xe€R™. (2.39)
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Se AP =diag{p1,...,pm} >0 tal que PK <0, entdo z(t)=0 é uma solu¢do globalmente

assintoticamente estdvel.

Prova: A prova da suficiéncia desta condi¢ao desenvolvida por Persidskii é apre-

sentada em (Hsu et al. 2000, Prova do Teorema 2.2). [

E relevante notar que as matrizes K que satisfazem a condicao para a aplicagao do

Teorema 2.2 sao Hurwitz, mas nem toda matriz Hurwitz satisfaz esta condicao.

Para o caso particular em que se impde P =1 no Teorema 2.2, (Utkin 1992, p. 53)
conclui que uma condigao suficiente para a estabilidade do sistema (2.39) é que K <0.

Deve-se ressaltar que nao se exige que K seja uma matriz simétrica.

Pode-se mostrar que sistemas com matriz de ganho de alta freqiiéncia K = {k;;}
triangular, superior ou inferior, com k; < 0, Vi € {1,...,m}, também satisfazem a
hipotese assumida no Teorema 2.2. A anélise destes sistemas pode aplicar o conceito
de controle hierdrquico, que é muito utilizado para sistemas multivariaveis (Utkin 1978,
Secao II1.4). Para apresentar o conceito de controle hierdrquico, considera-se o caso
em que a matriz K é triangular inferior, pois o caso da matriz triangular superior é
anélogo. Entao pode-se escrever a seguinte equacgao diferencial para a primeira varidvel

de estado:

jﬁ'l = knsgn(xl) s t Z 0, (240)

que é independente das demais variaveis de estado. A solugao da equacgao diferencial
obedece |z1(t)| = |x1(0)| + k11t, enquanto x1(t) # 0. Como se assumiu que ki3 < 0,
conclui-se que x;(t) converge em tempo finito t; = |21(0)|/|k11| > 0 para zero. A

equacao para a derivada da segunda variavel de estado ¢ dada por

.’tg = kjglsgn(xl) + k’QQSgH(Z'2> s t Z 0. (241)

Como o controle equivalente correspondente ao sinal sgn(x;) obedece (sgn(xy))e,=

0, Vt >t;, pode-se reescrever essa equacao na forma equivalente

LtQ = kQQSgH(Ig) s t Z tl s (242)
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concluindo-se que z5(t) converge em algum tempo finito para zero, de forma anéloga a
variavel z,(t). Esse procedimento pode ser aplicado recursivamente as demais variaveis
de estado, permitindo concluir que dci,cy > 0 tais que a norma do vetor de estado
completo satisfaz ||z(t)|| < —c1t + co||z(0)|| até que z = 0 seja atingido em algum
tempo finito. Assim conclui-se que a origem é um ponto de equilibrio globalmente
assintoticamente estavel.

Infelizmente, nao se conhece nenhuma condicdo necessaria e suficiente para a es-
tabilidade do sistema (2.39) com dimensdo superior a dois. De forma contrastante,
provou-se em (Baida 1993) o seguinte Teorema para sistemas com controle vetorial

unitario de dimensao arbitraria.

Teorema 2.3 Considere o sistema

&= K(x)H—iu , (2.43)

onde x € R™, K : R™ — R"™"™ ¢ det(K(x)) # 0, Vx. Assumindo-se que K(z) e
suas derivadas sao limitadas, a origem do espago de estado do sistema (2.43) é estdvel

(assintoticamente estdvel, instdvel) se e somente se o sistema
z2=K(2)z, zeR™, (2.44)

for estdvel (assintoticamente estdvel, instdvel).

Particularmente, se K (z) for uma matriz constante, conclui-se que a origem do
sistema UVC (2.43) sera globalmente assintoticamente estavel se e somente se a matriz
de ganho de alta freqiiéncia K for Hurwitz. E facil encontrar matrizes K que resultam
na estabilidade assintética de ambas as leis de controle, por exemplo: K = —[. No
entanto, ha matrizes que resultam na estabilidade do sistema em malha fechada apenas
para uma das leis de controle, por exemplo a matriz

—-1,5 =2

K, = , (2.45)
1 1
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(a) b)

FIGURA 2.1: Planos de fase: (a) controle vetorial unitario e (b) controle pela fun¢ao
sinal. A matriz de ganho de alta freqiiéncia é K = —I para ambas as
leis de controle.

resulta na estabilidade apenas do UVC e, em contrapartida, a matriz

~0,5 1
5 1

Ky = (2.46)

resulta na estabilidade apenas do VSC. Para se comparar o desempenho das leis de
controle, as Figuras 2.2 e 2.3 apresentam resultados de simulagoes com a lei de controle
UVC (2.43) e com a lei de controle VSC (2.38) para K = K; e para K = K,. Nessas
simulagdes, a condigao inicial é x(0) = [1,2]7. Nota-se nas Figuras 2.2.a e 2.3.b que
ambas as leis de controle resultam na convergéncia do estado = para a origem em tempo
finito, desde que o sistema em malha fechada seja assintoticamente estavel.

Uma diferenca marcante entre essas leis é que o modo deslizante na lei VSC pode
ocorrer em qualquer superficie de chaveamento individual (x; =0) antes de encontrar
a intersecao =0, enquanto que no UVC o modo deslizante ocorre apenas na origem.
Isto é observado nos planos de fase na Figura 2.1. Para a lei VSC (Fig. 2.1.b) nota-se
que x1 =0 e x5 =0 sdo superficies de deslizamento, assim como a sua intersecao = =0.

No entanto, para a lei UVC (Fig. 2.1.a) o modo deslizante é restrito ao ponto z=0.
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FIGURA 2.2: Simulagoes com o controle

vetorial unitéario (2.43) com
(a) K =K, e (b) K = Ks.
O sistema em malha fecha-

da é instavel com a matriz
K.
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FicuraA 2.3:

Simulagoes com o controle
pela fungdo sinal (2.38) com
(a) K =K, e (b) K = Ks.
O sistema em malha fecha-

da é instavel com a matriz
K.



2.4 Condicoes sobre a Matriz de Ganho de Alta Fre-
qiiéncia

2.4.1 Comparacao da condicao Hurwitz com a condig¢ao de de-

finicao de sinal

Para se avaliar a relevancia da condi¢cao Hurwitz sobre a matriz de ganho de alta
freqiiéncia em sistemas que aplicam o controle vetorial unitario, apresenta-se a seguinte
proposicao que estabelece que a condi¢gao Hurwitz, assumida nesta Tese, € menos restri-
tiva do que a exigéncia de que a matriz de ganho de alta freqiiéncia seja positiva definida
assumida em (Ioannou & Sun 1996, Tao & loannou 1988, Tao & Ioannou 1989, Chien
& Fu 1992, Chien et al. 1996).

Proposigao 2.2 Assumindo-se K € R™*™  sao verdadeiras as duas afirmagoes abaizo:

(i) Se K >0, entdao —K é Hurwitz (K ndo € necessariamente simétrica). No entanto,

a afirmacao reciproca nao € verdadeira.

(ii) Se K=K, entao —K é Hurwitz se e somente se K >0.

Prova: Para se provar a primeira parte da afirmagao (i), utiliza-se a equagao de
Lyapunov PK + KTP=(, com P=1, que resulta em Q=K + K. Uma vez que a
forma quadrética associada a matriz K é positiva definida, entdao a forma quadratica
associada a matriz () também sera positiva definida, concluindo-se que —K é Hurwitz.

A segunda parte dessa afirmacao pode ser provada utilizando-se por exemplo a matriz

1 10
K3 = , (2.47)
0 1
que possui os dois autovalores iguais a +1, portanto —K3 é Hurwitz. No entanto, a
forma quadrética associada & matriz K3 (22 4+ 10,29 + 23) tem sinal indefinido.

A afirmagdo (ii) decorre do fato de que K = K7 > 0 se e somente se todos os

autovalores de K forem estritamente positivos, o que equivale a —K ser Hurwitz. M
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Para se avaliar as conseqiiéncias da Proposicao 2.2, a matriz

K2><2 - (248)

é tomada como exemplo para comparagoes. A matriz —Ks.o serd Hurwitz se as duas

condicoes abaixo forem satisfeitas:
(H]-) tl“(l(2><2) = kf11 + k?22 >0 e
(H2) det(Kay2) > 0.

Por outro lado, Kyyo >0 equivale a se requerer que Koy + K1, ,>0, 0 que exige o

cumprimento das duas condigoes abaixo:
(Pl) tI‘(KQXQ) =kii+tka>0 e
(P2) det(Kgxg) > (k12 — k21)2/4 (2 0) .

Comparando-se as condigbes acima, observa-se que (H1) é idéntica a condi¢ao (P1).
No entanto, a condi¢do (P2) pode ser bem mais restritiva do que a condigio (H2), pois
a restricdo sobre o determinante é mais severa em (P2). Para matrizes simétricas,
o lado direito da desigualdade em (P2) é nulo, entdao as condigoes (H2) e (P2) sdo

equivalentes, conforme é de se esperar a partir da afirmacao (ii) na Proposigao 2.2.

2.4.2 Conhecimento dos sinais dos menores principais

Alguns trabalhos sobre o controle adaptativo de sistemas multivaridveis baseados em
fatoragoes (e.g., LDU, SDU) da matriz de ganho de alta freqiiéncia assumem o conhe-
cimento dos sinais dos menores principais dessa matriz (Costa et al. 2003). No caso
da matriz de ganho de alta freqiiéncia da planta ser K, ={k;;} € R™*™, isso significa

que devem ser conhecidos os sinais dos determinantes

kv K
Al = kll s A2 —= 1 12 y o Am = E T . 5 (2.49)
k21 k22
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e que esses menores nao sao nulos. O caso em que algum menor seja nulo pode ser con-
tornado poés-multiplicando-se K, por uma matriz de permutacao de colunas adequada
para que todos os menores sejam nao nulos, o que pode ser possivel uma vez que K, é
nao-singular.

O conhecimento dos sinais dos menores de K, equivale a se conhecer uma matriz
Sy, tal que todos os menores de K = K5, sejam positivos. Isso pode ser obtido pela

matriz

S, = diag {sgn(A1), sgn(A1Ag), ..., sgn(Aqr... Ay} . (2.50)

Entao, considerando-se que todos os menores de K sejam positivos, pode-se com-
parar esta hipotese com a condicao Hurwitz e com a condicao de que K > 0.

No caso em que K = K', o Teorema 11.5 de (Noble & Daniel 1986, pp. 344-345)
estabelece que uma condicdo necessaria e suficiente para K > 0 é que todos os seus
menores principais sejam positivos. A afirmagao (ii) da Proposicdo 2.2 estabelece que
se K = KT, entdao K >0 se e somente se —K for Hurwitz. Assim sendo, conclui-se que
as trés condicoes sao equivalentes para matrizes simétricas.

Para a matriz K59, a condi¢ao de positividade dos menores principais pode ser

explicitada como:
(Ml) ]{?11 >0 e
(M2) det(Kgxg) > 0.

Comparando-se as diversas condigoes estabelecidas para a matriz K45, nota-se
que a condicdo (M2) é igual a condi¢do (H2), que sdo menos restritivas do que a
condi¢do (P2). Por outro lado, as condigoes (H1) e (P1) sdo idénticas mas diferem

de (M1).

2.4.3 Comparacao de condicoes sobre a matriz de ganho de alta
freqiiéncia

Para se completar a comparacao das quatro condigoes sobre a matriz de ganho de

alta freqiiéncia consideradas neste capitulo, a Tabela 2.1 apresenta alguns resultados
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obtidos com matrizes incertas. Por simplicidade, considera-se apenas um parametro

incerto (¢ €R). A matriz considerada é dada pelo produto K = K,S,,.

TABELA 2.1: Quadro comparativo de matrizes de ganho de alta freqiiéncia K, com
um parametro incerto . E indicada a matriz de pré-compensacio Sp
adotada para cada K,. Comparam-se as faixas de valores do parametro
a para que a matriz K = K5, atenda as condigoes especificadas.

Condigbes especificadas
[ caso || Kp | Sp | K>0 | —KeHurwita | A1,89>0 | VSC*

1 2a 1 -2
(i) a>0 a>0 a>0 a>0
—2 o 2 1
—1<a<-0,25 a<—0,25 —1<a<—0,25
1 2a?
(ii) I 0,525 << 1,490 ou ou ou
-2 o
a>0 a>0 a>0
) —1<a<—0,25 —1<a<-0,25
(iii) T I 0,525<a<1,490 ou a>0 ou
2a 1
a>0 a>0
a<—0,333 a<—0,25 a<—0,25 a<—0,25
. a -2 0o 1
(iv) 5 ou ou ou ou
2a 1 -1 0
a>0,2 a>0 a>0 a>0
a —1
v) 5 1 E:1Y 0<a<l1 0<a<1,587 0<a<1,587
4 —a
) cos(a) sen(a)
(vi) I -5 <a<® -5 <a<i® -5 <a<i -5 <a<iP
—sen(a) cos(a)

*A condigdo VSC requer que a matriz —K satisfaga as condigdes necessarias e suficientes para a estabilidade do controle & estrutura

varidvel baseado na fungdo sinal que sdo estabelecidas no Teorema 2.1.

Para o caso (i) utilizou-se uma matriz S, adequada para que K,5,=(K,S,)’. Uma
vez estabelecida a simetria da matriz, as quatro condigoes tém requisitos idénticos, ou
seja, o parametro incerto deve estar na faixa o> 0.

Para as matrizes K, consideradas em (ii)—(vi), pode-se mostrar que 3S, € R?*2
det(S,) # 0, tal que K,S, = (K,S,)", Va € R. Esta é uma restrigdo importante pois
exclui os algoritmos de controle que exigem a simetria da matriz de ganho de alta
freqiiéncia para garantir as suas propriedades.

Para os casos (ii) e (iii), nota~se que a condi¢do K > 0 restringe o parametro o a
faixas limitadas e muito estreitas. Para o caso (v) ndo existe @ € R que resulte em
K >0. Por outro lado, para as demais condigoes e considerando-se os casos (ii) a (iv),
as faixas admissiveis para « sdo ilimitadas ao menos unilateralmente. Para o caso (ii)
a condicao de menores principais positivos s6 impoe que o parametro esteja fora da
faixa —0, 25 <a <0, enquanto que a condicao Hurwitz e a condicao VSC também nao
admitem a faixa o <—1. Para o caso (iii) a condi¢do de menores positivos impoe que

o parametro esteja na faixa a >0, enquanto que as condi¢oes Hurwitz e VSC também
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admitem a faixa —1 <a < —0,25, o que é uma vantagem bem modesta se comparada

aos requisitos relativos aos menores principais positivos.

O caso (iv) considera a mesma matriz incerta K, usada no caso (iii), mas adota-se
uma matriz S, que permuta as colunas de K, e inverte o sinal da segunda coluna.
Assim todas as condic¢bes resultam na exclusao de faixas bastante estreitas de valores
de a.. As restri¢oes impostas pela condicdo Hurwitz, pela condicao VSC e pela condigao
de menores principais positivos sao idénticas entre si. No entanto, a condicao K >0
impoe limites para o um pouco mais restritivos do que aqueles impostos pelas demais

condigoes.

Se for considerado que —K deva satisfazer as condicGes necessarias e suficientes
para a estabilidade do controle & estrutura variavel baseado na funcdo sinal (vide
Teorema 2.1), nota-se que as faixas admissiveis para « sdo idénticas as faixas para a
condi¢do Hurwitz para os casos (i)-(iv) e (vi). No entanto, o caso (v) resulta numa
faixa mais ampla de «a para a condigao VSC do que a faixa para a condicao Hurwitz,

coincidindo com a faixa de a em que ambos 0s menores sao positivos.

A matriz de rotagao no caso (vi) é bastante importante em controle por servovisao
(Costa et al. 2003). Nota-se que todas as condigdes sdo satisfeitas para uma rotagao

de até dois quadrantes.

Conclui-se nessas comparacoes que a escolha adequada da matriz S, € crucial pa-
ra reduzir as restrigoes as incertezas. Se existir uma matriz S, fixa que simetrize a
matriz (K,S,) para quaisquer valores dos parametros incertos, entdo as quatro condi-
¢oes serao equivalentes. De fato a condicao de que K seja positiva definida é a mais
restritiva de todas. Porém, nao se pode afirmar no caso geral que alguma das trés
condi¢oes (Hurwitz, VSC ou sinais dos menores principais) seja a menos restritiva,
pois as restricoes dependem da classe da matriz incerta K, considerada e da matriz S,

escolhida.
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2.5 Conexao do Controle Vetorial Unitario com Es-

tabilizacao Adaptativa

Aqui se discute a conexdo entre o UVC e a estabiliza¢io adaptativa de (Byrnes &
Willems 1984, Iichmann & Owens 1990) conforme foi feito em (Hsu, Cunha, Costa &
Lizarralde 2002a, Se¢do 4.3). Considera-se a planta

t, = Apz, + Byu,

y=Cyry. (2.51)

onde z, € R" e y,u € R™, que deve satisfazer as mesmas hipé6teses de grau relativo
uniforme e unitario (i.e., det(C,B,)#0) e fase minima que sdo assumidas no Lema 2.2.

Entao, pode-se aplicar o estabilizador adaptativo de Byrnes-Willems dado por

u(t) = —k(t)y(t), (2.52)
k) =lly@)*,  k(0) €R, (2.53)

onde k£ : RT™ — R é um ganho adaptativo escalar. Esta lei de controle resulta na
estabilidade assintotica da saida y se —K, for Hurwitz (Byrnes & Willems 1984), onde
K,=C,B, é a matriz HFG da planta.

O projeto do UVC requer o conhecimento de faixas para os valores dos parametros
da planta, o que é desnecessario para a estabilizagdo adaptativa. As vantagens do
UVC sao a sua estabilidade global e exponencial e a possibilidade de projeta-lo para
que o sinal de saida da planta convirja para a origem em tempo finito, enquanto que
os estabilizadores adaptativos podem obter apenas a convergéncia assintdética (Byrnes

& Willems 1984) ou a convergéncia exponencial (Ilchmann & Owens 1990).

A condi¢ao Hurwitz sobre a matriz HFG pode ser mais relaxada no contexto de
estabilizagdo adaptativa. Em (Ryan 1993) se requer apenas o conhecimento de um
conjunto finito de matrizes que contenha alguma matriz S, € R™*™ adequada para que
—K,S, seja Hurwitz. Esse conjunto ¢ denominado spectrum-unmizing set de K,. O
algoritmo de estabilizacao comuta ciclicamente o elemento do spectrum-unmizing set a

ser usado na lei de controle. No entanto, o algoritmo proposto por (Ryan 1993) nao é
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globalmente exponencialmente estavel.

Uma deficiéncia bem conhecida nos estabilizadores adaptativos é que alguns sinais
que teoricamente permaneceriam finitos podem tornar-se excessivamente grandes como
conseqiiéncia do ruido de medigao. Isto pode ser explicado na lei de adaptagdo (2.53)
pois o sinal y medido sera igual ao ruido de medi¢cao quando o sinal y verdadeiro
for nulo. Assim, o ganho adaptativo k crescera indefinidamente ainda que a saida
verdadeira da planta seja nula. Em contraste, os sinais nos sistemas UVC permanecem
limitados apesar do ruido de medicao, desde que a geracao da funcdo de modulagao

seja imune ao ruido.
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Capitulo 3

Aproximacoes por Filtros de Primeira

Ordem

Nesta Tese, a geracgao das fungoes de modulagao nas leis de controle por modo deslizante
emprega aprozimagoes por filtros de primeira ordem (Cunha, Costa & Hsu 2003b). Para
ilustrar o que é e como se aplica a aproximacao por filtro de primeira ordem, considere-

se o seguinte sistema linear na forma regular (Young et al. 1977, Utkin 1992)

1 = Pz + Prayp ,

y.p - (DQI:L‘I + ®22yp + FQU/p y (31)

onde y, €R™ & o vetor de saida, z,=[z],y]]" €R™ & o vetor de estado e u, €R™ é um

sinal de controle gerado pela lei de controle vetorial unitario

- Y
up = =Ty 1P(yp,t)m~ (3.2)
p

Se o sistema (3.1) for de fase minima e a fungdo de modulacao satisfizer

P(Yps ) = cyllyp ()] + |6() * yp(t)]] (3.3)

onde ¢(t) = Doy exp(Py1t)P12 € ¢, > 0 é alguma constante apropriada, entdo a lei
de controle (3.2) estabiliza globalmente e exponencialmente o ponto de equilibrio do

sistema em malha fechada (z,=0), como se pode concluir da aplicacdo do Lema 2.2.
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Nota-se que o filtro com resposta impulsiva ¢(t) € BIBO estavel uma vez que ®4; é
uma matriz Hurwitz, pois assumiu-se que o sistema é de fase minima.

Focalizam-se neste capitulo aproximacoes por filtros de primeira ordem que majo-
ram normas de sinais filtrados tais como ||¢() * y,(¢)|| e que sdo aplicadas na geracdo
de fungoes de modulacao. Em outras palavras, dado um sistema com matriz de trans-
feréncia racional e estritamente propria G(s) e resposta impulsiva ¢(t), o problema é

calcular valores para os parametros c; e 7 para que a desigualdade
lg(t) = u(t)|| < crexp(—=t) = u®)]|, Vt=0, (34)

seja satisfeita. Assume-se que o sinal de entrada u seja continuo por partes ou um sinal
gerado por uma lei de controle por modo deslizante.

Outras alternativas para a sintese de fun¢oes de modulagao sao baseadas em ob-
servadores (Edwards & Spurgeon 1998). Nesse caso, a fun¢do de modulacao deve
satisfazer p(z,) > c¢,||Z,(t)||, onde Z,(t) é uma estimativa para o estado z,(t) gerada
por um observador e ¢, >0 é uma constante adequada. Por outro lado, a aplicacao de
aproximacoes por filtros de primeira ordem é mais vantajosa do que os observadores
uma vez que (i) sua realizacdo é mais simples do que as realizagdes dos observadores e
(ii) a sintese das aproximagaoes por filtros de primeira ordem nao é baseada no modelo

do sistema e, conseqiientemente, é mais natural para sistemas incertos.

3.1 Aproximacao por Filtro de Primeira Ordem para
Sistemas Lineares

Uma realizacao do filtro de aproximagao de primeira ordem (first order approxzimation

filter — FOAF) para sistemas lineares é:

y(t) = =g(t) + crflu(®)]l, (3-5)

onde g(t) > ||g(t)*u(t)|, ¥t > 0, desde que y(0)>0.

Definigao 3.1 O filtro com func¢do de transferéncia c1/(s+7) ou, de forma abreviada,

o par (c1,7), € um FOAF da matriz de transferéncia estritamente propria e estdvel
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lg()[] < crexp(—rt), Vt>0, (3.6)

onde g(t) € a resposta impulsiva correspondente G matriz de transferéncia G(s) e ¢q,v>

0 sao constantes apropriadas.

As margens de estabilidade definidas na Secao 1.2.2 sao fundamentais para os FOAFs
conforme se percebe no Lema a seguir. Este Lema estende a aplicabilidade do Lema 3.1
de (Ioannou & Tsakalis 1986), desenvolvido para sistemas SISO, a sistemas multivaria-

veis.

Lema 3.1 Considere o sistema

#(t) = Ax(t) + Bu(t), (3.7)
y(t) = Cx(?),

onde y € RP, uw € R™ e x € R". Seja 79 a margem de estabilidade da matriz de
transferéncia G(s):=C(sI — A)™'B e seja y:=7y — 0 com § >0 sendo uma constante
arbitrdria. Seja u(t) um majorante instantineo de u(t), i.e., ||u(t)] < u(t), vt > 0.

Entao, Jcq,co > 0 tais que a resposta impulsiva g(t) do sistema (3.7) satisfaca

lg(I < erexp(=~t), (3.8)

e as sequintes desigualdades sejam satisfeitas

lg(#) * u(®)|| < crexp(=t) *a(t), (3.9)

ly(I] < crexp(=t) * a(t) + ez exp[—(Ao = )] [lz(0)]], (3.10)

Wt >0, onde \g € a margem de estabilidade da matriz A.

Prova: A resposta impulsiva do sistema (3.7) é dada por

Cexp(At)B set >0,
g(t) = (3.11)
0 set=0.
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A exponencial matricial exp(At) e a resposta impulsiva ¢(t) podem ser representa-
das como somas de termos exponenciais A;;t' exp(\;t) e Gt exp(\,t), respectivamente,
onde je{1,...,n}, 1€{0,...,m; — 1}, m; é a multiplicidade do autovalor \; de A e
AjeC" Gy € CP*™ sao matrizes apropriadas. Assim se conclui que ey, c3 >0 tais
que || exp(At)|| <ezexp[—(Xo — )], [|g(t)|| < crexp(—9t), ¥t >0. Consegiientemente a

seguinte desigualdade é valida

lg(@)xu®)]| < g+ u®)l < crexp(—t) *alt) (3.12)

de onde resulta a desigualdade (3.9).

Uma vez que o sinal de saida do sistema (3.7) é dado por
y(t) = g(t) x u(t) + Cexp(At)x(0), t>0, (3.13)

entdo a norma do sinal de saida ||y(¢)|| pode ser majorada pela soma dos majorantes
(3.9) e {||C]|es exp[— (Ao — 0)t]||x(0)||}. Escolhendo-se ¢y = ||C||cs finalmente se obtém
(3.10), completando-se a prova. [

Observagao 3.1 Se o sistema (8.7) for nao-controldvel ou nao-observdvel, alguns au-
tovalores de A ndo serdo polos de G(s), entdo as margens de estabilidade obedecerdo
Ao < 9. Se o sistema for controldvel e observdvel, entao Ao = vo. Além disso, se o

sistema autonomo for assintoticamente estdvel, entao 0<Xg<~p.

Observagao 3.2 Se a equacdo de saida do sistema (3.7) for y(t) = Cx(t) + Du(t),
entio a matriz de transferéncia do sistema é dada por G(s)=C(sl — A)"'B+ D e o
Lema 3.1 se verifica adicionando-se o termo c,u(t) (c4>||D]|) aos majorantes (3.9) e

(8.10). Naturalmente a resposta impulsiva g(t) deve ser modificada adequadamente.

3.2 Aproximacao por Filtro de Primeira Ordem para
Sistemas Nao-Lineares

O Lema apresentado a seguir é aplicado na sintese das fun¢des de modulacao dos

sistemas nao-lineares com controle vetorial unitario propostos nos Capitulos 7 e 8. Este

48



Lema estabelece um majorante para a norma do estado do sistema nao-linear (3.14).
O sinal de entrada U pode ser um sinal chaveado gerado por uma lei de controle por

modo deslizante. O sinal Uy, é o controle médio gerado pelo filtro passa-baixas (3.15).

Lema 3.2 Considere o sistema

(t) = Ax(t) + B[U + d(t)] + By (z, 1), (3.14)
T Up(t) = U, (t) + U, (3.15)

onde U,d € R™ sao os sinais de entrada, d ¢ LI, T > 0 é uma constante de tempo
arbitrdria, x € R", U, € R™. A funcdo ¢ : R* x RT — R! € continua por partes
em t, localmente Lipschitz em x e satisfaz ||¢(x,t)|| < k.l|z] + ¢(t), onde k, > 0
¢ algum escalar e o : Rt — R € continua por partes. Assume-se que para cada
condigdo inicial arbitrdria [x7(0),UZ (0)]T o sistema de equagées diferenciais (8.14)-
(8.15) possui solugdo continua unica no sentido de Filippov. Seja Ao a margem de
estabilidade da matriz A. Sejam cy > 0 e v < Ao tais que ||wy(t)]] < cyexp(—t),
Vt >0, onde wy(t) € a resposta impulsiva correspondente G matriz de transferéncia
(sI — A)"'By. Se v, := v — cpky, > 0, entdo (3.14) é estdvel no sentido entrada-
limitada-estado-limitado e 3¢; > 0 (i =0,...,6) tais que a sequinte desigualdade se

verifica Yt >0

lz@)]] < ear[|[Uaw (D] + exp(=rat) * [esp(t) + (¢4 + 7¢5)[|Uau (D) + csl|d@)]]]

+exp(=72t) [colz(0)]] + 17| Uaw (0) ] - (3.16)
Prova: De (3.15) pode-se exprimir U =7U,, + U,, para se reescrever (3.14) como
& — B U,y = Ax + B[U,, + d] + Byo(x, 1) . (3.17)

Definindo-se o vetor de estado z:=x — B71U,, essa equagao pode ser reescrita como

T =AZ+ (TA+1)BU,, + Bd + Byp(T + BTUy,y, t). (3.18)
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Entao, definindo-se o sinal escalar

r(t) = exp(=1) * [cska||Z]] + cop(t) + Cuav||Uaoll + culldl]] + co exp(=t)[2(O)]},

(3.19)
e aplicando-se o Lema 3.1, obtém-se o majorante
[2(1)[] < exp(—t) * [cl|¢(Z + BTUny, t)|| + (cu + 7¢7) | Uno |l + culld]l]
+coexp(—t)|[Z(0)[| < r(t), VE=0, (3.20)

onde (cy,7) e (c;,7) sdo FOAFs para as matrizes de transferéncia (sI — A)™'B e

(sI — A)~'AB, respectivamente, e

Cuav > Cu + T (¢7 + cokz|| Bl]) - (3.21)

O sinal 7 : R* — R™ & a solucao da equacao diferencial
= =1+ [eaka 12l + cop(®) + cunlUnll +ealldl] . 1(0) = Q). (3:22)
Substituindo-se ||Z|| por r em (3.22) obtém-se a equacao diferencial

7= (Coke = 1) + [eop(t) + Cuanl|Unl| + culldl]] ,  7(0) =7(0) = cof|z(0)]], (3.23)

que satisfaz 7(t) >r(t) > ||z(t)||, Yt >0. Se v, =~ — cyk, >0, entao conclui-se que (3.23)
e, conseqiientemente, (3.14) sdo estaveis. A partir de (3.23) obtém-se (3.16), uma vez

que ||z[ <|[z[| + 7[| BI[|[Uav |- u

Observacao 3.3 Em versdes prévias do Lema 3.2 (Hsu, Costa & Cunha 2002a, Hsu,
Costa & Cunha 2002b) aplicou-se na prova uma abordagem baseada em funcgdes de
Lyapunov quadrdticas. Assim, os resultados obtidos foram muito mais conservadores.
A melhor estimativa para a margem de estabilidade \g utilizando-se a abordagem pela
equacdo de Lyapunov € igual a o = 1/Amaz(P) < Ao, onde P = P >0 € a solugdo
da equacdo ATP + PA = —2I, conforme € discutido na Secdo. 3.3.2. A aplicacdo

de o nesse Lema resulta na taza de decaimento do majorante (3.16) dada por 7, =
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Yo—kz||By||, que € usualmente muito menor do que v, = y—cyk, computado utilizando-
se 0 método de otimizagdo proposto por (Cunha 2002, Cunha, Costa € Hsu 2005b) para

minimizar a razdo cy/vy (ganho DC), que aqui é descrito na Segdo 3.3.3.2.

Observacao 3.4 Poder-se-ia ter utilizado no Lema 3.2 a norma do sinal de controle
chaveado |U|| diretamente sem o uso do filtro de média. No entanto, isso resultaria
numa estimativa muito conservadora para a norma do estado (||x(t)||), pois ||Uey(t)]] <
|\U||. Embora o controle equivalente ndo seja disponivel, o controle equivalente em
sistemas afins no controle pode ser aprorimado pelo controle médio gerado por filtros
passa-baizas com ganho DC unitdrio (e.g., (3.15)) desde que se escolha uma constante
de tempo T >0 suficientemente pequena, entao U.,(t) ~U,,(t) (vide (Utkin 1978)). O
esquema proposto por (Min € Hsu 2000, Proposi¢ao 1) aplica o controle médio mas
¢ livre de aproximacoes e nao requer que a constante de tempo T seja pequena. Esse

esquema foi aplicado no Lema 3.2 com pequenas corregoes em relagdo & Proposicao 1

de (Min & Hsu 2000) que sio descritas em (Cunha 2002, Cunha, Costa & Hsu 2003b).

3.3 Sintese do Filtro

O Lema 3.1 estabelece condicoes de existéncia para as constantes ¢; e ¢; € um majorante
para v de forma adequada & anélise de estabilidade de sistemas de controle (e.g., (Hsu,
Cunha, Costa & Lizarralde 2002a)). No entanto, isto é insuficiente para a sintese dos
FOAFs. No projeto de controladores por modo deslizante, os valores das constantes c¢; e
v devem ser selecionados para se manter as amplitudes dos sinais em niveis moderados.
Nesta secao, sao apresentados métodos para a computacao dos valores dos coeficientes
do FOAF seguindo-se as duas linhas propostas por (Cunha 2002, Cunha, Costa &
Hsu 20030):

1. A sintese baseada em formas quadrdticas de Lyapunov que é bastante simples
para ser implementada em algoritmos computacionais, mas pode resultar em

desempenho muito conservador.

2. A otimizagao dos coeficientes para se melhorar o desempenho do FOAF segundo

um dos trés critérios que sao estabelecidos a seguir na Secao 3.3.1.

o1



Até o final deste capitulo assume-se que a realizacao {A, B, C'} é minima e estével,

o que implica em v5=\g > 0.

3.3.1 Critérios de desempenho

A sintese do FOAF deve ser baseada em critérios orientados pela aplicacao do filtro.

Aqui sao consideradas trés caracteristicas do FOAF:
(a) A velocidade da dinamica do filtro, dada por 7.
(b) O ganho DC, dado por ¢; /7.
(c) O valor de pico da resposta impulsiva do filtro, dado por ¢;.

Se a aplicacao requerer resposta rapida no transitorio, entao um critério natural é

escolher um valor grande para o parametro v, respeitando-se as restricoes

v < v — O, (3.24)

imposta pelo Lema 3.1 com 6 >0,>0, e

Y=o, (3.25)

uma vez que o FOAF deve respeitar alguma margem de estabilidade especificada ¢; > 0.
Aplicagoes que nao toleram picos de grande amplitude em resposta a pulsos rapidos
de entrada (semelhantes a impulsos) requerem que o valor escolhido para a constante

c1 seja o menor possivel, sujeito a restricao

crexp(—yt) = |lg(®)|| . V=0, (3.26)
que é equivalente a
a1 2 Ci(7), Ci(v) = sup {[lg(t)] exp(yt)} . (3.27)
0<t<+00

O ganho DC do FOAF é uma caracteristica importante em vista dos seguintes

aspectos:
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(i) O ganho DC coincide com a area da resposta impulsiva do filtro.

(ii) O ganho DC deve ser pequeno para se manter pequena a amplitude da fungdo

de modulagao do controlador por modo deslizante gerada pelo FOAF.

O ganho DC do FOAF (3.5) é dado por

+oo
S(c1,7y) = / c1 exp(—~t)dt = % : (3.28)
0

3.3.2 Sintese aplicando-se formas quadraticas de Lyapunov

Nesta secao apresenta-se uma técnica simples de sintese dos coeficientes do FOAF
baseada em formas quadréticas de Lyapunov, que podem ser computadas através de
algoritmos numéricos ja consolidados (Patel, Laub & Van Dooren 1994, Parte 7). Uma
vez que se assume que a matriz A do sistema (3.7) seja Hurwitz, entdo existe uma

solucdo positiva definida P=PT para a equacio de Lyapunov
ATP+ PA=-2Q, (3.29)

para cada Q=Q7 >0 (Khalil 1996, Teorema 3.6). A melhor estimativa para a margem
de estabilidade de A ()\g) calculada através da equagio de Lyapunov é obtida com Q=1

e éigual a

1

= Mon(P) (3.30)

conforme (Edwards & Spurgeon 1998, pp. 22-23). Pode-se concluir que 0 <y < )y a
partir de (Van Loan 1985, Teorema 1.1).

3.3.2.1 Calculo dos coeficientes

Para se computar as constantes ¢, ¢ e v das desigualdades (3.9) e (3.10), aplica-se a

forma quadrética V (z) =27 Pz cuja derivada ¢ limitada por
V = =2||z|* + 22" PBu < =2||z||*> + 2||PB|| ||z| ||u| - (3.31)
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Aplicando-se a desigualdade de Rayleigh-Ritz

Amin(P) [1z]|> < V(2) < Apnaa(P) [|2]|, (3.32)
obtém-se
. 2 2||PB|
V< - V+ VvViull. 3.33
~ Aae(P) Amin(P) Il ( )

Entéo, definindo-se r:=+/V, pode-se obter

1 |PB]
.

<3P —F ] - (3.34)

Um majorante 7(¢) para r(t) é dado pela solugdo da equacgio diferencial

S S 1] B
= gl =020, (3.3
que é
(1) = 2L exp(—t) ¢ uD)] + ep(40)0), 120, (336)

Através da aplicagdo da desigualdade de Rayleigh-Ritz (3.32) a solucdo (3.36) e

lembrando-se que ||y|| <||C||||z|| conclui-se que

ly@ < exexp(=t) * lu()]] + ez exp(=t)[[z(0)]], (3.37)
IClIPB _ Amaa (P)
1= ma e =|C] Nomin(P) (3.38)

que sdo estimativas para as constantes em (3.9) e (3.10).
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3.3.2.2 Exemplo de sintese aplicando-se formas quadraticas de Lyapunov

Aqui se exemplifica a sintese de um FOAF através de formas quadraticas de Lyapunov

para a norma do sinal de saida do sistema com funcao de transferéncia dada por

10
i) = T DeTD (3.39)

Para se avaliar a dependéncia da sintese através de formas quadraticas de Lyapu-
nov em relagao a realizacao do filtro, consideram-se as trés realizacoes na Tabela 3.1:
controlavel, cascata e paralela. A resposta impulsiva de cada FOAF e a norma da

resposta impulsiva de G1(s) (|g1(t)|) sdo apresentadas na Figura 3.1.

TABELA 3.1: Resultados da sintese através de formas quadréticas de Lyapunov para
trés realizages de Gy (s).

Matrizes da realizagao Caracteristicas do FOAF
Realizacao A B C vy ™H | a S
0 1 0
Controlavel (10 0) | 038 |186] 485
-2 -3 1
-1 1 0
Cascata (10 0) 0,82 16,2 19,6
0 -2 1
-1 0 1
Paralela (10 —10) | 100 |31,7] 317
0 -2 1

Os resultados da sintese através de formas quadraticas de Lyapunov sumarizados
na Tabela 3.1 mostram que a realizacao paralela resulta na dindmica mais rdpida pois
permite a obtencao da maior estimativa admissivel para ~. Isto é justificado pelo
fato de que nessa realizacao a matriz A é diagonal. Entdo a solucdo da equacao de
Lyapunov é P=—A"!, que permite a melhor estimativa para a margem de estabilidade
¥ =1/Anaz(P) = Anin(—A). No entanto, neste exemplo a realizagdo paralela produz o
maior valor de pico na resposta impulsiva (constante ¢;), vide Figura 3.1. Outro fato
relevante é que a realizacdo cascata resulta nos menores valor de pico (¢1) e ganho DC
(9).

Neste exemplo, os desempenhos dos FOAFs sintetizados aplicando-se formas qua-
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287
241
207
161

127

Norma da resposta impulsiva

N\

ool

Realizacdo paralela

Realizagdo cascata

Realizagdo controlavel

t

(9

F1GURA 3.1: Resposta impulsiva de cada filtro de aproximagao de primeira ordem sin-
tetizado através da aplicacao de formas quadraticas de Lyapunov. Exibe-
se, também, a norma da resposta impulsiva de G1(s) (|g1(t)])-

draticas de Lyapunov sao muito conservadores para qualquer uma das trés realizacoes

consideradas. Isto se torna claro através da comparacao da resposta impulsiva de cada

FOAF com a norma da resposta impulsiva do filtro (|g:(¢)|) na Figura 3.1.

3.3.3 Otimizacao dos coeficientes do filtro

A sintese do FOAF pode ser formulada como um problema de otimizacao restrita a

regido viavel definida pelas restricdes na Secao 3.3.1:

V={(c1,7)

c ¢,y €ERT (3.40)
¢ > Ci(v), (3.41)
Y <% — Ou, (3.42)
v>4). (3.43)

Sao enunciados trés problemas de otimizacao:

(a) Mazimizar a velocidade da dindmica do filtro -y e manter pequeno o valor de pico

da resposta impulsiva c;.

A méxima velocidade é v = vy —d,, como se pode
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concluir do Lema 3.1 e da restricao (3.42). Assim, a solugdo deste problema é

simplesmente dada por

a=Clp—"0), 7=2%0u. (3.44)

(b) Minimizar o ganho DC do filtro. Este problema pode ser formulado como

minimizar  S(c1,7), (3.45)

sujeito a (c1,7) € V. (3.46)

A resolucao deste problema pode ser simplificada através da substituicao da res-
tricdo do tipo desigualdade (3.41) pela restrigdo do tipo igualdade ¢; = C4(7),
uma vez que para um valor fixo de v em (3.28) pode-se afirmar que S(cy,7y) sera

minimo se e somente se ¢; for minimo.

(¢) Minimizar o valor de pico da resposta impulsiva. Este problema pode ser formu-

lado como

minimizar 1, (3.47)

sujeito a (c1,7) € V. (3.48)

A resolugao deste problema pode ser simplificada através da substituicao da res-
tricdo do tipo desigualdade (3.41) pela restrigdo do tipo igualdade ¢; = C4(7),
assim como ¢ feito no problema de otimizagao precedente. Além disso, notando-
se que a funcdo de custo (3.47) decresce & medida que 7 decresce (de forma
mondtona ou semi-monodtona), entdo as restricoes do tipo desigualdade (3.42) e
(3.43) podem ser substituidas pela restrigdo do tipo igualdade v=4;, que é mais

simples.

3.3.3.1 Estimacao do supremo

Um problema chave encontrado nos trés problemas de otimizacao formulados acima, é

a computacao do supremo C;(7y) definido em (3.27). A computacao do supremo resolve

o7



diretamente os problemas de otimizagao (a) e (c). No entanto, as principais dificuldades

envolvidas sao:

1. A fungdo ||g(¢)]| exp(yt) pode possuir um nimero infinito de eztremos no inter-
valo t € [0,400). Assim a computacdo de C}(y) é geralmente um problema de

otimizacao nao-convexa.

2. A funcdo ||g(t)|| pode ndo ser analitica em todo o intervalo ¢ € [0, +00), 0 que

dificulta a aplicacdo de métodos de otimizagao baseados em derivadas.

3. O horizonte de busca é irrestrito unilateralmente.
As seguintes simplificagbes s@o adotadas para se contornar essas dificuldades:

(i) Adota-se um horizonte de busca finito, i.e., t € [0,1s], 0 <t; < +00. Esta sim-
plificagdo é baseada na BIBO estabilidade de G(s), que implica em g(t) — 0
exponencialmente & medida que t — 4oo. Assim, t; deve ser escolhido para que

llg(t)|l exp(t) seja desprezivel Vi>t,.

(ii) A busca do mdzimo é restrita a amostras periddicas no intervalo ¢ € [0,¢;]. O
intervalo de amostragem h€R™ deve ser escolhido de forma que o mdzimo possa

ser computado com boa precisao.

Finalmente, o valor estimado para C;() é dado por

~

Ci(y,h,ky) = max {{|g(kh)[|exp(vkh)} , (3.49)

k€(0,...,k¢]

onde k,kr €N, ty=ksh e g(kh) é a resposta impulsiva amostrada periodicamente.

Computacao da resposta impulsiva: A resposta impulsiva amostrada pode ser
computada através da seguinte formula de recursao que evita a computagao da expo-

nencial matricial em cada passo:

X(kh + h) = exp(AR)X (kh), X(0)=B, (3.50)
g(kh) = CX(kh)

onde g(kh) = g(kh) para k > 1 e por conveniéncia §(0) = ¢g(0+). Uma férmula de

recursdo analoga é usada para se computar exp(vkh).
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As seguintes regras heuristicas baseadas nas freqiiéncias naturais de G(s) podem

ser aplicadas a escolha dos parametros h e ky:

€1

h=——1__
max;{|A; [}

ky = int (0, 5+ (3.51)

he
hminj{l%'l}> ’
onde {)\;} s@o os autovalores de A, ; > 0 estabelece a resolucdo da busca, h, > 0
define o horizonte de busca e int(.) é a parte inteira do argumento. A restrigdo e, <m
é imposta para possibilitar a reconstrucio de g(¢) a partir de suas amostras, como se
pode concluir a partir do Teorema da Amostragem de Nyquist-Shannon aplicado no
pior caso, i.e., quando o par de autovalores com a maior freqiiéncia natural possui
baixo fator de amortecimento, resultando em osicilagoes quase senoidais. Por outro
lado, o horizonte deve ser amplo o suficiente (h,>> 1) para permitir a apreciacao dos
efeitos dos modos mais lentos. Sugere-se adotar os valores ¢, =0,1 e h, =10, que tém

resultado em baixos custos computacionais e resultados numéricos bastante exatos.

Regido de confianga (trust region): Para tornar mais rapida a execugio de (3.49)

em computadores, a busca do maximo pode ser restrita & regidgo de confianca*
T ={k;€[0,....kr—1] : [|[g(k;h)|| > ||g(kR)|| ,VE € [ki +1,..., k¢]} U{ks}, (3.52)

que ¢é justificada pelo fato de que Vy,h>0e Vke{k; € [0,...,ks|:k; €T}, tem-se que
dk; >k, k; €T, tal que ||g(k;h)|| exp(vk;h) > || g(kh)|| exp(~vkh), o que permite excluir a
amostra k da regido de confianca.

Para ilustrar a vantagem de se restringir a busca a regiao 7, considera-se a com-
putacio de (7, h, ky) para o sistema com func¢do de transferéncia

(s+7)(s—1+47)(s—1—4j)
(s+1)3(s + 0.5+ 10j)(s + 0.5 — 105) ’

Ga(s) = (3.53)

onde h=0,01s e ky=400. O nimero de amostras na regiio de confianga é 88, que é
22% do total de 401 amostras. A Figura 3.2 apresenta o grafico de |go(t)| onde estdo

assinalados os segmentos da regido de confianca.

!Nesta Tese, o termo regigo de confianca ndo tem o significado usualmente assumido na area de
otimizagdo (Belegundu & Chandrupatla 1999, Secao 3.9). Este termo foi adotado por ser o mais
parecido com o conceito que se desejava descrever aqui.
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FIGURA 3.2: Norma da resposta impulsiva do sistema com fun¢ao de transferéncia
Go(s). Os segmentos da regiGo de confian¢a sdo marcados em negrito no
eixo do tempo.

A regidgo de confian¢a pode ser ainda mais reduzida através do aproveitamento de
computacoes prévias de Ch para a mesma resposta impulsiva porém com outros valores
de ~. Uma vez que C; (7i—1, h, k) tenha sido computado para algum valor de 7 sujeito

a 7Y;—1 >, o novo final da busca (ks; < kri—1 < ky) pode ser escolhido de forma que

G(kR)|| exp(vieikh) < Cy (i1, h, ky)  se k<kg;, (3.54)
||§(k?h)|| eXp(%‘—lkh) < Ol(%_h h, kf) se k>kfz- ,

uma vez que se pode mostrar que ||g(kh)|| exp(v;kh) tem um méaximo em k! que precede
o méaximo de ||g(kh)|| exp(yi—1kh) em k| =k, ie., kF <K' .

De forma anéloga, o inicio da regido de confianca pode ser refinado levando-se em
consideraciio alguma computacio prévia de Cy (i1, h, kg) com 7;>;_1.

O estreitamento da regidgo de confianca é ilustrado na Figura 3.3 pela comparacao
da norma da resposta impulsiva |g2(¢)| com duas fungbes exponenciais ¢; exp(—;t),
com , =0,499 571, 45 =0,339 5" e ¢; = Cy(7;; 0,01;400). Como se previu, os pontos
de tangéncia entre |go(t)| e a exponencial “2” (em ¢t ~ 2,7s e t &~ 3,3 s) precedem o

ponto de tangéncia entre |g2(¢)| e a exponencial “1” (em ¢ = 3,9 s), uma vez que y; >"s.
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FI1GURA 3.3: Norma da resposta impulsiva do sistema com funcao de transferéncia
Go(s) e as respostas impulsivas de dois FOAFs com valores distintos

para 7.

3.3.3.2 Minimizacao do ganho DC

Os problemas de maximizacao da velocidade da dindmica do FOAF ou de minimizacao
do valor de pico da sua resposta impulsiva sao resolvidos diretamente pela estimacao
do supremo apresentada na Secao 3.3.3.1. No entanto, o problema de minimizac¢ao
do ganho DC do FOAF requer outro passo para se encontrar o valor 6timo de v que
minimiza S(Cy (7, h, kf), 7).

A minimizac¢ao do ganho DC do FOAF formulada Secao 3.3.3 pode ser redefinida

Ccomo
smin S0y b ky) (3.55)
com
Sy, kp) =7 iy, by ky), (3.56)

resultando numa solugio 6tima em algum ponto (c},~*), sendo ¢ = Cy(v*, b, ks). A
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natureza da funcao ganho DC ¢ ilustrada no grafico de §(7;0,01;400) obtido para
o sistema com funcdo de transferéncia Gs(s) (Figura 3.4.a) e o grafico da derivada
da funcdo ganho DC 95(~;0,01;400)/0y (Figura 3.4.b) computada numericamente
através de uma aproximacao por diferencas finitas. O minimo valor de S ¢ obtido para
v* ~0,34(s7!). A derivada a8 /07 & descontinua em trés pontos, como se observa
na Figura 3.4.b, particularmente no minimo, o que impede a aplicagao de métodos de

A

otimizagao baseados em derivadas & minimizacao de S.
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FIGURA 3.4: Graficos do (a) ganho DC (S(v;0,01;400)) e da (b) derivada do ganho
DC (8§(’y; 0,01;400)/0v) do FOAF projetado para o sistema com funcao
de transferéncia Gy(s). Ambos os gréficos sdo tracados em funcdo do
parametro 7.
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Por outro lado, a fun¢do S é convexa conforme a Proposicao a seguir, o que possi-

bilita a aplicacao de métodos de otimizagao convexa.

Proposigao 3.1 Sejam as constantes arbitrdrias h>0, ky €N e yy—0, >0, >0. Entdo,
a fungio S(v,h, ky) definida em (3.56) é conveza no dominio D:={yeR":§, <y <
70_574}-

Prova: O passo inicial é reescrever (3.56) como

~

S(’}/, h, kf) = rl?ea;’{ {f(77 h, k)} ) (357)

onde 7 & a regido de confianca (3.52) e
Fv, b, k) = ||g(kh) || exp(vkh)y ™. (3.58)

Um passo intermediario é provar que se k e h forem mantidos constantes, entao f

é convexa no dominio D. Com essa finalidade usa-se a segunda derivada parcial

R kh)? — 2~vkh + 2
— gk 2ER) L2 exploi) (3.59)

o*f
0y?

que é continua em relagao a v e positiva desde que v > 0. Estas caracteristicas im-
plicam na convexidade de f no dominio D, como se pode concluir de (Belegundu &
Chandrupatla 1999, p. 25).

Completa-se a prova através da aplicacao da definicao de fun¢ao convexa: S ¢ uma
funcao convera no dominio D se para todo par v; e o em D e 0 <a <1, a sequinte

condi¢ao for satisfeita (e.g., (Beleqgundu & Chandrupatia 1999, p. 25)):
Slam + (1 — a)ye, by ky) < aS(v1, b, ky) + (1 — @)S(7, b, ky) . (3.60)
De (3.57) tem-se que Fk €T tal que
Slam + (1 — a)ye, b, ky) = flay + (1 — a)ye, b k) . (3.61)

Por outro lado, uma vez que f é convexa em D, a seguinte desigualdade é satisfeita
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no mesmo dominio

f(Oé’}/l + (1 - 05)7% h> k) < Ckf("}/l, h> k) + (1 - O‘)f(727h7k)
< a8y, h, kp) 4+ (1 — a)S(y2, b, ky) (3.62)

Vk €T, Vy1,7%2 €D e Va € [0,1]. Substituindo-se k¥ por k em (3.62) e aplicando-se
(3.61), prova-se que a desigualdade (3.60) é satisfeita, o que finalmente prova que S é

convexa no dominio D. [ |

A convexidade de S (7, h, kf) em relacdo a v no dominio [d;,7 —J,] implica na
sua unimodalidade e, por isso, pode-se aplicar a busca através da razao aurea (Golden
Section Search) (Van Loan 2000) & minimizagao (3.55). Neste método, atualiza-se passo
a passo um intervalo [y, 74;] que contém ~* além de um par de pontos “interiores” 7y;

e 73; que satisfazem ~y; <vyo; <y3 <V4i €

Yoi = Y10 + 7 (Vai — 711) 5 (3.63)

Y3i =1 + (1= 7) (vai — 1) , (3.64)

para algum fator r € (0;0,5) escolhido. Aplica-se a razio durea r. = (14++/5)/2 que
geralmente resulta na convergéncia rapida do algoritmo. Uma vez que r, = (1—7r)",
tem-se r = (3 — v/5) /220, 3819660.

Se 5”(721-, h, kg) §S(73i, h,k¢), entdo devido a unimodalidade tem-se S crescente no
intervalo [ys;, 74i], logo v* € [114, 73i]. Por outro lado, se 5’(7%, h,kg)> g(’)/gi, h, ky) entao
v* € [v2i, V4i], como se pode concluir de forma aniloga ao caso anterior. Isto sugere o

algoritmo descrito na Tabela 3.2.

Deve-se notar que a varidvel de contagem i é desnecesséria e as variaveis indexadas
podem ser substituidas por variaveis escalares. O critério de parada (ys;—vy1; <egy15) €
escolhido para que o erro relativo na estimativa 4*, dado por |y*—~*|/~*, seja mantido
dentro de uma margem tolerada (5 >0). Naturalmente, o nimero de iteragdes cresce
na medida em que o erro relativo tolerado decresce ou o intervalo de busca inicial

[01, 70— 0] se torna mais amplo.
Uma propriedade relevante da busca através da razao durea é que o valor estimado

A* sempre converge para o 6timo v* na medida que ¢ — 400, desde que S seja unimodal
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TABELA 3.2: Algoritmo para a minimizacdo do ganho DC baseado na busca através
da razao durea.

inicio
Y11 =6
Va1 = Yo — Ou
computar 7,; e y3; através de (3.63) e (3.64)
1=1

enquanto (38 — 1) > (e2711) faga
se S(v2i, h, kr) < S(vsi, h, k) entéo

Vi1 = V2i

Y2i+1 = V3d

VYai+1 = V4i

computar v3; 1 através de (3.64)
se néo

Yait1 = V3i

Y3i+1 = V2i

Yii+1 = V14

computar 7,11 através de (3.63)
fim
1=1+1

fim

selecionar S(5*, h, ks) = min{S(yui, h, kf), S(Yais b, k), S (v3is by kg ), S(ais B kg)} e
obter o valor correspondente de A*
& =4S h, ky)
fim

no intervalo inicial (Van Loan 2000).

3.3.3.3 Exemplo de sintese 6tima

Como exemplo, sao sintetizados FOAFs 6timos para a norma do sinal de saida do
sistema com funcao de transferéncia G1(s) (vide (3.39)). Os resultados obtidos para
os trés objetivos de otimizacao através dos algoritmos descritos anteriormente nesta
secao sao apresentados na Tabela 3.3. Os parametros de projeto sdo: 6, =49,=0,1s"1,
e1=0,1, e¢g=10"% e h, = 10. As respostas impulsivas de cada FOAF e a norma da
resposta impulsiva de G (s) (|g1(t)|) sdo apresentadas na Figura 3.5.

Comparando-se os resultados das Tabelas 3.1 e Tabelas 3.3, nota-se que os ganhos
DC e os valores de pico da resposta impulsiva 6timos sao muito menores do que os
obtidos pela sintese através de formas quadraticas de Lyapunov. Uma excegao é que
o ganho DC para o projeto com pico minimo (26,9) é maior que o menor ganho DC
obtido através da sintese por Lyapunov (19,6) para a realizacdo em cascata de G (s).

Isto nao é surpreendente uma vez que o ganho DC para o projeto pela minimizacao
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TABELA 3.3: Resultados da sintese para os trés objetivos de otimizacao aplicados ao
filtro G1(s).

Caracteristicas do FOAF
Objetivo v (s | a S
Minimizar a constante de tempo 0,90 | 7,2 8,0
Minimizar o ganho DC 0,69 |4,9 7,1
Minimizar o valor de pico 0,10 | 2,7 26,9

/ Constante de tempo minima

S Ganho DC minimo

3T Valor de pico minimo

Norma da resposta impulsiva
I

T )|

t(s)

FIGURA 3.5: Resposta impulsiva de cada FOAF 6timo e a norma da resposta impulsiva
de G1(s) (lg1(1)])-

do valor de pico da resposta impulsiva tende a infinito na medida que a margem de

estabilidade especificada §; — 0+.

Devido aos valores escolhidos para os parametros ; e h,, foram computadas 201
amostras da resposta impulsiva g, (kh) para o célculo de Cy. O periodo de amostragem
correspondente é h = 0,05s. O horizonte de tempo t; = 10 s parece ter sido super-
estimado, uma vez que na Figura 3.5 a norma da resposta impulsiva é desprezivel para
fins praticos apos t=>5s, o que sugere que o valor recomendado para o parametro do

horizonte de busca poderia ser h, =5 neste exemplo.
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3.4 Comentarios

Neste capitulo revisou-se a sintese de FOAFs para majorar a norma dos sinais de saida
de sistemas MIMO tendo-se em vista o projeto de sistemas de controle por modo des-
lizante. Os FOAFs sao aplicados a sintese das fungoes de modulacao nos sistemas de
controle por modo deslizante desenvolvidos nesta Tese. Outras abordagens empregam
observadores de estado (e.g., (Edwards & Spurgeon 1998)), no entanto, a estrutura do
FOAF é mais simples e é inerentemente robusta a incertezas se comparada a observa-
dores.

O Lema 3.1 estabelece a existéncia do FOAF para a norma do sinal de saida de
sistemas (filtros) lineares e invariantes no tempo (linear time invariant — LTI). O
Teorema 2 de (Cunha 2002, Cunha, Costa & Hsu 2003b) estende a aplicabilidade do
FOAF a sistemas LTI com sinais de entrada descontinuos gerados em sistemas com
modos deslizantes. O Lema 3.2 aqui apresentado é mais geral do que esse Teorema
pois se aplica a sistemas nao-lineares, variantes no tempo e com modos deslizantes.

Foram desenvolvidos algoritmos computacionais para a otimizagdo dos coeficientes
do FOAF de acordo com trés critérios de desempenho: (a) constante de tempo minima;
(b) ganho DC minimo; ou (c) minimo valor de pico da resposta impulsiva. Uma
dificuldade encontrada no desenvolvimento desses algoritmos é que esses problemas
podem recair em otimizagao nao-convexa e nao-diferenciavel. O projeto 6timo pode
resultar em desempenhos muito melhores do que os usualmente obtidos pela sintese
através de formas quadraticas de Lyapunov. Os algoritmos foram codificados com o
pacote de software cientifico Scilab 2.6 (ou 2.7) (vide (Cunha 2002)), que é disponivel
livremente no endereco http://www.scilab.org .

Assumiu-se que as matrizes da realizacdo {A, B,C} sdo conhecidas. No entanto,
o Lema 3.1 permite concluir que o FOAF pode ser projetado para sistemas com pa-
rametros incertos, desde que os coeficientes ¢; e v sejam escolhidos adequadamente.
A sintese dos coeficientes para sistemas com parametros incertos é muito importante
no controle por modos deslizantes, porém é deixada como tema para pesquisa futura.
Nesta Tese o projeto para sistemas incertos é realizado utilizando-se o algoritmo de
minimizagdo do ganho DC de forma que a desigualdade (3.6) seja satisfeita para um

conjunto finito de combinagdes extremas (pessimistas) dos parametros incertos.
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Capitulo 4

Parametrizacao do Controle por

Modelo de Referéncia

Para simplificar o desenvolvimento da parametrizagao do controle, neste capitulo consi-
dera-se 0 caso em que o sistema a ser controlado é linear e a perturbagio ¢(t) é do
tipo casada, isto €, equivale a uma perturbacdo de entrada d(t), sendo ¢(t) = B,d(t).

Portanto, a equagao de estado da planta (1.32) pode ser reescrita na forma

iy = Apzp + By [u+d(t)] ,

y=Cpxp. (4.1)

A parametrizagdo do controle para sistemas em que a perturbagdo ¢(z,,t) é nao-

linear e descasada é abordada nas Secoes 7.1 e 7.2.

Se a planta (4.1) fosse perfeitamente conhecida e nenhuma perturbagio estivesse
presente (d(t) = 0), entdo uma lei de controle que casaria a matriz de transferéncia da
malha fechada com o modelo W), (s) seria dada pela seguinte parametrizagio, que é

usual na literatura sobre controle adaptativo (e.g., (Sastry & Bodson 1989))
u = 0"w, (4.2)
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onde a matriz de pardmetros 6* e o vetor regressor w(t) sdo dados por

o = (07" 05" 057 0771, (4.3)
w=lwf wy y" ", (4.4)
wi = A(S)A M (s)u,  wy = A(s)A7H(s)y, (4.5)
A(s) = [Is"2 Is*73 .. Is 1|7, (4.6)
A(s) = M), (4.7)

wi,wy € RMW=D g g5 ¢ Rm—1xm g g« c R™*™ e \(s) é um polindémio monico

Hurwitz de grau v — 1.

Se houver perturbacao de entrada, esta podera ser cancelada pelo sinal Wy(s) * d(t)

adicionado a lei de controle (4.2) como segue

u* = 0Tw —Wy(s) *d(t), (4.8)
Wa(s) =1 — ;T A(s)A*(s). (4.9)

Deve-se notar que a matriz de transferéncia Wy(s) é BIBO estavel (uma vez que A(s)
é Hurwitz) e propria. Este esquema de controle por modelo de referéncia é apresentado

na Figura 4.1, que ilustra o efeito do sinal de cancelamento da perturbacao.

4.1 Condicoes de Casamento

Considere a decomposi¢ao em fragoes matriciais (MFD) pela direita da matriz de trans-

feréncia da planta

G(s) = Ng(s)Dz'(s), Ng(s), Dgr(s) € R™™[s]. (4.10)

Assumindo-se que ndo ha perturbagdo, a matriz de transferéncia de r para y é igual

ao modelo W), (s) se e somente se a seguinte equagao diofantina for satisfeita (Sastry
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FIGURA 4.1: Estrutura e parametrizacdio do controle por modelo de referéncia.
Destacam-se o sinal de referéncia (r), o sinal de erro (e) e o sinal
Wy(s) * d(t) para o cancelamento da perturbagao de entrada d(t).

& Bodson 1989, de Mathelin & Bodson 1994)

Ng(s) {[A(s) — 677 A(s)] Dr(s) — [637 A(s) + 6357 A(s)] NR(s)}fl A(8)0;T = Wa(s) .
(4.11)

Se o controle for parametrizado por (4.2)—(4.7) entdo 36* de forma que (4.11) seja
satisfeita (Sastry & Bodson 1989, Proposicao 6.3.3). Esta condicao de casamento requer
0;7 = Kp_l. No entanto, a unicidade de 6* nao é garantida por esta proposicao. Um
resultado importante, apresentado em (de Mathelin & Bodson 1994), é que 6* é tnico

se for imposta a seguinte restrigdo a solugdo de (4.11):
O, D*(s) <v; —1, Vie{l,...,m}, (4.12)

onde {v;} sdo os indices de observabilidade de G(s) e J.,D*(s) sdao os graus por coluna
de D*(s) := [037 A(s) + 037 A(s)] € R™*™[s]. Particularmente, se v; = v, Vi, entao 6*
é tinico, uma vez que v = max;(v;) (Sastry & Bodson 1989).

A equagao diofantina (4.11) pode ser reescrita como um sistema de equagoes lineares
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algébricas em que a incognita é 6*, conforme as equagoes (6.3.12)—(6.3.15) de (Ioannou
& Sun 1996, p. 335) desenvolvidas para o caso SISO. A unicidade da solug¢do 6* néo
é requerida nesta Tese. Uma parametrizacao que satisfaca a condicao de unicidade
(4.12) resulta em filtros de ordem minima para gerar os sinais w; e ws, no entanto,
isto requer o conhecimento a prior: de todos os indices de observabilidade da planta.
Doravante, 0* denota a solu¢ao da equacdo linear de casamento obtida pelo método de

minimos quadrados, a fim de se formular precisamente as leis de controle.

4.2 Equacoes do Erro

Tendo em vista o desenvolvimento e a analise dos controladores nos Capitulos 5 e 6,
revisa-se nesta se¢cao o desenvolvimento das equagoes da dinamica do erro, que segue a
abordagem usual aplicada ao MRAC SISO como é apresentada por exemplo em (Hsu
et al. 1994, Toannou & Sun 1996). Os sinais filtrados da entrada e da saida (4.5) podem

ser gerados pelos filtros
(,Z)l = <I>w1 + FU, CZ}Q = (IDWQ + Fy, (413)

onde I e R™v=Dxm o  c Rm@=Dxm"=1) ¢yjo polindmio caracteristico é det(sI — @)=
det(A(s)) = X™(s). Seja o vetor de estado X := [z],w],wj]". O sistema em malha

aberta composto pela planta (4.1) e pelos filtros (4.13) pode ser representado por

X = A,X 4 Byu + Boad, (4.14)
y=0CoX, (4.15)
onde
A, 0 0 B, B,
A4=0 @ 0|, Bo=|D |, Bu=]0|,C=|c, 00]. (16
rc, o o 0 0
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Entao o vetor regressor é dado por

W = QlX + QQT, Ql (417)

[ e
oS O N O

o N o o
~ o o o

Substituindo-se u por u* dado por (4.8) em (4.14) e relembrando-se que a pertur-

bagdo é cancelada por u*, obtém-se a seguinte realizacdo ndo-minima de Wy, (s)

Xy = AX o 4 Bor — B,Wy(s) % d(t) + Boad (4.18)

ym = CoXnr (4.19)

onde

A, + B,0;TC, BT B,0;"

A, = Ay + B,0TQ, = re;7c, d4+10:T 10T |, (4.20)
rc, 0 ®
B0;T
Be=B,0" 0 = B,o;" = | 19T | . (4.21)
0

A matriz A. é Hurwitz, uma vez que o modelo de referéncia e os filtros de estado sao
estaveis. Finalmente, a equagio de estado do erro é obtida subtraindo-se (4.18)—(4.19)

de (4.14)—(4.15), o que resulta em

Xe = AXe + Bo(035)7 [u— 07w+ Wy(s) xd(t)] , (4.22)
e=C,X., (4.23)

onde X, :=X—X), é o estado da equacdo do erro. Como {A4., B.,C,} é uma realizacdo

ndo-minima de Wy, (s) e (0;7) "' =K, a matriz de transferéncia da equagao do erro de
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saida (4.22)—(4.23) pode ser escrita como

e=Wu(s)K, [u—0Tw+ Wy(s) =d(t)] . (4.24)
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Capitulo 5

Controle de Sistemas Lineares de

Grau Relativo Uniforme e Unitario

A matriz interactor de sistemas de grau relativo uniforme e unitario é £(s)=s/, confor-
me a definicao de grau relativo uniforme apresentada na Se¢ao 1.2.3.3. Outra condigao
equivalente para que o grau relativo da planta (4.1) seja unitario é det(C,B,) # 0
(Bodson & Groszkiewicz 1997). Assim sendo, neste capitulo a hipotese (A4) é substi-

tuida pela hip6tese mais especifica:
(A4.a) O grau relativo da planta ¢ uniforme e unitério, i.e., det(C,B,) # 0.

Neste caso, a matriz de ganho de alta freqiiéncia da planta é dada por K,=C,,B,.
Inicialmente, assume-se que a perturbacao atua na entrada da planta, conforme
o Capitulo 4. Na Secdo 5.3 considera-se que a perturbacao é descasada. Além disso,
considera-se que o sistema é linear, a perturbacgao é independente do estado e a seguinte

hipotese substitui as hipoteses (A6) e (A7):

(A6.a) A perturbacdo de entrada d(t) é continua por partes e se conhece um majorante

d(t), também continuo por partes, de forma que ||d(t)| < d(t) < dgu, < +00, Vt >0.

Uma realizacdo do modelo de referéncia (1.34)—(1.35) de grau relativo unitéario

(L(s)=1) é dada por

U = Apyy + 1, Ay = —diag{v1, ..., Ym} - (5.1)
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Assim, para o caso do grau relativo uniforme e unitério, a equagao do erro (4.24)

pode ser reescrita na seguinte forma
e= (sl —Ay) 'K, [u—0"Tw + Wy(s) = d(t)] . (5.2)

A partir desta parametrizacao do controle, se assume que a lei de controle pertence

a seguinte classe:

(A8.a) A lei de controle satisfaz a desigualdade
utlloo < Koullwilloo + Kra (5.3)

onde K, K,;sao constantes positivas.

Com isto garante-se que nao ocorreré o escape em tempo finito dos sinais do sistema.
De fato, neste caso os sinais do sistema serao requlares e, portanto, podem crescer no

méaximo exponencialmente (Sastry & Bodson 1989).

5.1 Projeto e Analise do Controle para Plantas de

Grau Relativo Uniforme e Unitario

O UV-MRAC (Unit Vector MRAC) é derivado da estrutura do VS-MRAC ( Variable
Structure MRAC) desenvolvido para sistemas SISO em (Hsu & Costa 1989) e gene-
ralizado para o caso MIMO em (Chien & Fu 1992, Chien et al. 1996) em que se
utiliza o controle pela fungdo sinal. Comparando-se os resultados obtidos em (Hsu
et al. 2001, Cunha, Hsu, Costa & Lizarralde 2003) com os resultados de (Chien &
Fu 1992, Chien et al. 1996), as principais caracteristicas novas sdo: (a) demonstram-
se propriedades de estabilidade exponencial global e (b) a hipotese sobre a matriz do

ganho de alta freqiiéncia da planta é menos restritiva.

A partir da equagao do erro (5.2) e de acordo com a Proposi¢ao 2.1, a lei de controle
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vetorial unitario proposta é

u=u""+S,U, (5.4)
e
U=—p—, (5.5)
e
unom — enomTw’ (56)

onde S, € R™*™ & uma matriz que pode ser escolhida pelo projetista observando-
se (A5) e #™™ & um valor nominal para 6*. O controle nominal ©"*™ ¢é utilizado para
permitir a redug¢ao da amplitude do termo chaveado do sinal de controle se a incerteza

paramétrica ||0* — 0"™|| for pequena. O UV-MRAC é esquematizado na Figura 5.1.

Modelo
Ym P
r Wh(s)
nom Cd € | —ptl.
b } ( Planta + el
* U + * )

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,

Sp
! U

FIGURA 5.1: Diagrama de blocos do UV-MRAC para plantas de grau relativo uniforme
e unitario. Os filtros de estado e a sintese da funcao de modulacao p foram
omitidos para simplificar o diagrama.

Da Proposigao 2.1 tem-se que a convergéncia exponencial do erro de saida (e) sera

obtida se o sinal de modulacao p satisfizer a desigualdade

p> 6+ clle] + (1+cd)‘ , (5.7)

s; ! [(enom 0w+ Wils) % d(t)]

onde ¢, ¢y > 0 sdo constantes adequadas que satisfazem as desigualdades (2.11) e 6 > 0
¢ uma constante arbitraria. Notando-se que d(t) é limitada e Wy(s) é propria e estavel,

uma fun¢do de modulagdo que satisfaz (5.7) e (A8.a) é

p=0+cllwll + collell + esd(t), (5-8)
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com

Cy
S+ V4

d(t) = d(t) + «d(t) > || [T — 077 A(s)A " (s)] = d(t)|| - (5.9)

O majorante (5.9) é obtido pela aplicagdo do Lema 3.1 onde -, satisfaz vy >~4>0,
sendo 7o a margem de estabilidade do filtro com matriz de transferéncia A(s)A~!(s).

A matriz de transferéncia da planta G(s) é incerta e pertence a uma dada classe P
que é um subconjunto de R™*(s). Cada elemento de P satisfaz as hipoteses (Al)-
(A3), (Ad.a) e (A5) para S, e v fixos. A implementacdo da fungdo de modulagio
(5.8)—(5.9) requer o seguinte:

(A9.a) Sao conhecidos valores para as constantes ¢; >0 (i = 1,...,4) e 74>0, de forma
que a desigualdade (5.7) seja satisfeita VG(s) € P com algum 6* correspondente

a cada elemento de P que satisfaga a equagao diofantina (4.11).

Observagao 5.1 A unicidade de 0* ndo é necessdria em (A9.a). Uma parametriza¢do
que satisfaca a condicdo de unicidade (4.12) resulta em filtros de ordem minima para
a geracao dos sinais wy and wo. No entanto, isto requer o conhecimento a priori de
todos o0s indices de observabilidade da planta, o que € mais restritivo do que assumir o

conhecimento do indice de observabilidade v.

Observacao 5.2 Nota-se que 0s sinais wi e wy podem ser erpressos como sinais fil-
trados da saida y através de filtros estdveis e causais, conforme é feito em (Ioannou
& Sun 1996, eq. (6.4.12)) para o caso SISO. Entdo pode-se majorar |wi|| e ||ws| pelo

sinal p, que satisfaz

C5S + Cg

_ 65T G 5.10
e lyll (5.10)

obtido através da aplicacdo do Lema 3.1 conforme a Observacao 3.2. Assim obtém-se
a fungdo de modulagao em (Emelyanov et al. 1992a, eq. (6)), exceto que o UV-MRAC
nao requer o conhecimento de K,=C,B, para o projeto da lei de controle e que a lei
de chaveamento aqui € o vetor unitdrio em vez da func¢do sinal usada loc. cit.. Além
do mais, essa simplificacdo pode resultar numa funcao de modulacdo de amplitude

exageradamente grande.
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O seguinte resultado de estabilidade foi obtido em (Hsu et al. 2001, Hsu, Cunha,
Costa & Lizarralde 2002a, Cunha, Hsu, Costa & Lizarralde 2003):

Teorema 5.1 Considere o sistema formado pela equag¢io do erro (4.22)-(4.23), a
lei de controle (5.4)-(5.6) e a fungdo de modulagdo (5.8)-(5.9). Se as hipdteses
(A1)-(A3), (A4.a), (A5), (A6.a) e (A9.a) forem satisfeitas, entdo a estratégia UV-
MRAC serd globalmente exponencialmente estdvel, i.e., 3k, \ >0 tais que || X.(t)| <
kexp(—At)|| X (0)||, Vt>0. Além disso, se 6 >0, entao o erro de saida e(t) se tornard

nulo apds algum tempo finito.

Prova: Ao longo da prova o simbolo k; (i € N) denota constante positiva apropria-
da. A equagao do erro (4.22)—(4.23) pode ser representada utilizando-se a decomposi¢éio

de Kalman (Astrém & Wittenmark 1997, pp. 101-102)

12111 A12 0 0 Bl
. 0 Ay, 0 0| _ 0
Xe=| - - | X+ | | u—uT],
A31 A32 A33 A34 BB
Ap 0 Ay 0
€= 01 02 00 Xe, (511)

obtida através de alguma transformacdo linear adequada TX. = X.. A decomposicdo de
Kalman particiona o sistema em sub-sistemas observaveis, nao-observaveis, controlaveis
e nao-controlaveis. Uma vez que a matriz de transferéncia de (5.11) é dada por e =
Ci(sI — A1) Bi[u — u*], que & igual & matriz de transferéncia da equacdo do erro
(5.2), tem-se que a matriz HFG da planta ¢ dada por K, = C;Bj, onde as matrizes
quadradas C; e B; nao sao singulares. A nao-singularidade destas matrizes permite a

aplicacao da transformacao

(& 01 02 0 0
T _ 0 I 00
-TX,, T=1| : (5.12)
T3 —Bngl 0 I O
T4 0 0 0 I




resultando na forma regular (Young et al. 1977, Utkin 1992)

e AH A12 0 0 € Kp
T 0 A 0 0 x 0
! = . 4 u— u] . (5.13)
T3 Asi Asy Asz Ay T3 0
i‘4 0 A42 0 A44 Ty 0

Comparando-se a matriz de transferéncia de (5.13) (e= (sl — A1) ' K,[u—u*]) com
a matriz de transferéncia da equagdo do erro (4.24), conclui-se que A;; = Ay, Além

disso, as sub-matrizes A;; (1=1,...,4) sdo Hurwitz uma vez que A, é Hurwitz.

Agora aplica-se a Proposic¢ao 2.1 ao sistema em malha fechada composto por (5.4)—
(5.6), (5.8)=(5.9) e (5.13) com K = K,S,, m1(t) = K ' Aj5 exp(Agt)z2(0), ma(t) =0 e
dy(t)=S, ' [u™™ —u*]. Uma vez que —K é Hurwitz em virtude da hipétese (A5) e que
a fun¢do de modulagao (5.8) satisfaz a desigualdade (5.7) conforme a hipotese (A9.a),

tem-se que o erro de saida é limitado por
le()]l < (kille(0)]| + k2l[z2(0)]]) exp(—Ait), (5.14)

Vt>0. Além disso, se § >0, entao o modo deslizante no ponto e=0 comega em algum

tempo finito ¢, >0. Uma vez que

xo(t) = exp(Agat)z2(0), (5.15)
l'g(t) = GXp(Aggt)[L'g(O) + eXp(Aggt) * [Agle(t) + Aggﬂ?z(t) + A34Qf4(t)] s (516)
x4(t) = exp(Agat)z4(0) + exp(Agat) * [Agpxa(t)] (5.17)

Vt > 0, as submatrizes A;; sao Hurwitz e e(t) converge exponencialmente para zero,

pode-se mostrar que

Hml(t)H < k3 exp(_)\E)t)HXe(O)H ) (7’ =2, 374) ) (518)

Vvt > 0, onde 0 < )\5 < min{)\l,)\g,)\g,)\4}, >\z = minj{Re(—)\,-j)} >0e {)\”} é 0 es-
pectro de A;; (i =2,3,4). Dos majorantes (5.14) e (5.18), conclui-se que ||X.(t)] <

kyexp(—Ast)|| Xc(0)]|, ¥t > 0, o que prova que o sistema é globalmente exponencial-
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mente estavel. [ |

Observagao 5.3 O conhecimento de uma matriz constante S, tal que —K,S, seja
Hurwitz pode ndo ser necessdrio no contexto de estabilizacdo adaptativa. Em (Ryan
1993), a hipdtese sobre S, € menos restritiva pois se requer apenas o conhecimento
de um conjunto finito de matrizes que contenha alguma S, adequada. Esse conjunto
¢ denominado spectrum-unmixing set de K,. O algoritmo de estabilizagao comuta
ciclicamente o elemento do spectrum-unmixing set a ser usado na lei de controle. No
entanto, o algoritmo proposto loc. cit. nao é globalmente exponencialmente estdvel e
alguns sinais que teoricamente permaneceriam finitos podem tornar-se excessivamente

grandes como conseqiiéncia do ruido de medicdo.

5.2 Exemplo de Projeto

Para ilustrar o projeto do UV-MRAC, considera-se um sistema de terceira ordem des-

crito pela matriz de transferéncia (Cunha, Hsu, Costa & Lizarralde 2003)

e 32
Guls) = K,. (5.19)
0,4 s+2,2

52—1 s2—1

Esta planta tem polos em s = {1,1,—1}, um zero de transmissdo em s = —1,8,

indice de observabilidade v =2 e matriz de ganho de alta freqiiéncia

K, = , (5.20)

onde a constante o€ [0, 3; 4] é um parametro incerto. Todos os demais paradmetros sio
conhecidos. Portanto, pode-se afirmar que a planta pertence a classe P = {G,(s) :
0,3 <a <4}. A perturba¢do de entrada é uniformemente limitada por d(t) =5 de
acordo com a hipotese (A6.a).

Escolhendo S, = I tem-se que —K,5, é Hurwitz se e somente se —1 <a < —0,25
ou a>0, entdao o UV-MRAC pode ser aplicado. Em contraste, esse parametro incerto
deveria ser restrito a faixa 0,525 < o < 1,490 para que K5, fosse mantido positivo

definido para possibilitar a aplicagao de algoritmos VSC como aqueles apresentados
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em (Tao & Ioannou 1989, Chien & Fu 1992, Chien et al. 1996), o que é claramente
uma imposicao muito mais restritiva do que a condi¢do Hurwitz. Além disso, pode-se
mostrar que BS, € R?*2, det(S,) #0, tal que K,S,=(K,S,)", Va €0,3;4]. Portanto,
plantas desta classe nao podem ser controladas por algoritmos que exijam a simetria

da matriz HFG e que assumam que S, seja uma matriz fixa.

5.2.1 Projeto

O modelo de referéncia escolhido é

- 0
War(s) = . (5.21)
0 1

s+2

Os filtros de estado sdo escolhidos com A(s) = s + 1. A matriz de parametros

nom __

nominais é calculada para a"®™ =1, o que resulta em

~0,99 0,57 —0,42 —0,42 —0,39 1,41 0,2 —0,4

G*T —
0,23 —0,11 —0,34 —0,34 —1,03 —0,43 0,4 0,2
p
+17 M h =3 =2 =211 0 of, (5.22)
P2

onde p1, ps €R sao coeficientes arbitrarios que permitem varrer completamente o con-
junto das matrizes de parametros 6* que satisfazem a equacao diofantina (4.11) para
a = 1. Escolheu-se 6™°™ = 0* com p; = p, =0 o que gera uma solu¢cdo de minimos
quadrados para a equacao diofantina.

A funcdo de modulagio (5.8) deve ser projetada observando-se (A9.a) e procurando-
se manter o sinal de controle com pequena amplitude de forma sub-6tima (vide (Kase
& Mutoh 2000)). Para isto as constantes da fungdo de modulagdo devem ser as menores

possiveis. A constante c¢; é calculada para satisfazer a desigualdade

0> = %@) HPK,, (grom — e*)T‘

, (5.23)

que foi desenvolvida a partir de (5.7) e (2.11) mas utilizando-se o majorante menos

conservativo ||[PK,(0"™ — 6*)7|| < |[PK,S,ll||S, " (6"™ — 6*)"| que pode ser obtido
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a partir de (2.9). A matriz P = PT > 0 satisfaz a equagao de Lyapunov PK,S,+
(K,S,)T P=(Q para uma dada matriz Q=Q” >0, que ¢ um parametro livre de projeto.
Aqui se escolheu Q =1. Em (5.23), P, K, e 0" dependem do pardmetro incerto da
planta a. O gréfico de ¢; versus « apresentado na Figura 5.2 permite concluir que o
valor ¢; = 17 possibilita que a desigualdade (5.7) seja satisfeita para qualquer planta

que pertenca a classe P.

207
157

[Sx 10-:

FIGURA 5.2: Coeficiente ¢; da funcao de modulacdo em fungao do parametro incerto
da planta («).

A funcao de modulacdo pode ser simplificada uma vez que o modelo de referéncia
é tal que Ayy=—~yum 1, v >0, entao co =0, conforme o Corolario 2.1.

A constante c3 deve satisfazer

_ 2
C3 2 C3 = WHPKPH s (524)

e pode ser computada através de um procedimento similar aquele aplicado na escolha
de ¢, que resulta em c3=6,9.

Uma vez que a perturbacao ¢ uniformemente limitada, tem-se d(t) = wg.d, onde
Wae > maxg s<oca (||Wa(0)|]) € W4(0) é o ganho DC de Wy(s) que depende do pardmetro
a. Aqui wg.=2, 8.

Utiliza-se o parametro da fun¢do de modulacao § >0 (6=0, 1) para garantir que a
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convergéncia do erro de saida ocorra em tempo finito.

5.2.2 Resultados de simulacao

Nas simulacbes os sinais de referéncia sao uma onda quadrada de amplitude 80 e
freqiiéncia 24 rad/s (r1) e uma onda senoidal de amplitude 40 e freqiiéncia 18 rad/s (rs).
A perturbagdo é uma onda quadrada de amplitude 2 e freqiiéncia 30rad/s aplicada
em ambas as entradas da planta. As Figuras 5.3 a 5.6 apresentam os resultados de
simulacao obtidos para a=0, 35. O bom desempenho do UV-MRAC é bem evidenciado

pela rapida convergéncia do erro de saida que pode ser apreciada na Figura 5.4.

10
3000
2000}
1000}
o
3
s o
-1000}
-2000}
~3000, 0.1 02 03 0.4 4% 0.1 0.2 0.3 0.4
t (s) t (s)
FIGURA 5.3: Sinais de controle. FIGURA 5.5: Saidas da planta e do
modelo de  referéncia
(ylayﬂ41)
20 : : \ 20
10
Or ~
[\
) 5
N -10r g
_20,
_30,
4% 01 02 0.3 0.4 —3% 01 0.2 03 0.4
t (s) t(s)
FIGURA 5.4: Erros de saida. FIGURA 5.6: Saidas da planta e do
modelo de  referéncia
(y27 yMQ)
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5.3 Projeto para Plantas na Forma Regular

O artigo sobre a aplicacdo do UV-MRAC a sistemas tolerantes a falhas (Cunha, Costa
& Hsu 2003a) considera plantas na forma regular (Young et al. 1977, Utkin 1992)

i = Apxy + Ay + di(t), (5.25)

y = Aglilfl -+ Aggy + dg(t) + Kpu, (526)

onde y € R™ é o vetor de saida (medido), z; € R"™™ é o vetor de parte do estado que
nao ¢ medido, o vetor de estado completo é z,=[z7,y”]T e u€R™ ¢ o sinal de controle.
As matrizes A;; e a matriz de ganho de alta freqiiéncia (/) sdo incertas. Assume-se
que a matriz Ay seja Hurwitz, o que implica que o sistema (5.25)—(5.26) é de fase
minima, isto é, a hipdtese (A1) deve ser satisfeita.

Para que se afirme que o sistema esteja na forma regular é necessario que K, c R™*™

seja nao-singular. Assim, este sistema é de grau relativo uniforme e unitario e as

hipoteses (A2) e (A4) sdo substituidas pela seguinte hipotese mais especifica:
(A4.b) O grau relativo da planta é uniforme e unitario, i.e., det(X,)#0.
Sobre as perturbacoes d; e d, assume-se o seguinte:

(A6.b) As perturbagoes d; : Rt — R"™™ e dy : Rt — R™ sao continuas por partes e
sdao conhecidos majorantes d;(t), também continuos por partes, tais que ||d;(¢)|| <

di(t) <dgyp <400, V>0 (i=1,2).

Deve-se notar que d;(t) é uma perturbagdo descasada. Por outro lado, dy(t) é

uma perturbagao casada pois pode ser representada como uma perturbacao de entrada

d(t) =K, dy(t).

5.3.1 Abordagem por controle linear

Se os parametros e os sinais de perturbacao no sistema (5.25)—(5.26) fossem perfeita-
mente conhecidos, entdo uma lei de controle linear que casaria a matriz de transferéncia

do sistema em malha fechada com o modelo de referéncia Wy, (s)= (sl — Ay;)~! é dada
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por

ii‘l = Allii'l —+ A12y + dl (t) s (527)

O estado 7 (t) estimado pelo observador em malha aberta (5.27) tende exponenci-
almente para o estado verdadeiro x;(¢) uma vez que a matriz A;; é Hurwitz. O termo
entre parénteses em (5.28) cancela a dindmica do sistema em malha aberta para permi-
tir o casamento com o modelo de referéncia que é imposto pelo termo de realimentacao

de saida Appy + 7.

5.3.2 Equacoes do erro

As equacoes do erro do casamento com o modelo sao necessarias para o desenvolvimento
do UV-MRAC na Secao 5.3.3. Para fins de anélise, considera-se a seguinte realizagao

nao-minima do modelo de referéncia

T = Anziv + Ay +di(t), z1m(0) =0, (5.29)

Um = Amym + 7, (5.30)

que inclui o sinal de perturbacao d;(t) sem afetar o sinal de saida y,;. Por outro lado,

a lei de controle
u* = —Kp_l [Agl.iljl + <A22 — AM) Yy + dz(t) - 7"] 5 (531)

aplicada a planta (5.25)—(5.26) casa a equacdo de estado da malha fechada com a
realiza¢do ndo-minima do modelo de referéncia. Entdo, subtraindo-se (5.29)-(5.30) da
equacao de estado da planta (5.25)—(5.26), o erro do estado (Z; := x; — z157) € O erro

de saida (e) satisfazem

Ty = And 4+ Ape,  #1(0) = 21(0), (5.32)

é=Aye+ K,[u—u"]. (5.33)
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5.3.3 Abordagem pelo controle vetorial unitario

A lei de controle vetorial unitéario é

u=u""+ 50, (5.34)
e
U=—pi (5.35)
el
nom nom -1 nom
u = (K) T [(Aw — A™)y + 7 (5.36)

onde A™ e K™ sdo valores nominais para as matrizes correspondentes do sistema
em malha aberta e a matriz S, € R™*™ pode ser escolhida pelo projetista observando-
se (A5). O controle nominal u"°™ permite reduzir a amplitude da fungao de modulagio
(p) se as incertezas (|| Az — A5™||, |K, ' — (Kpo™)7!]), os sinais de perturbagio e
| Agiz1(t)|| forem pequenos. Naturalmente, a amplitude de p poderia ser reduzida se
o controle nominal fosse computado através de (5.27)—-(5.28), pagando-se o prego da

implementagao completa do controlador linear nominal.

Aplicando-se a Proposigao 2.1 & equagao do erro (5.33) conclui-se que ocorrera a
convergéncia exponencial do erro de saida para zero se —K,S, for Hurwitz e o sinal de

modulacao satisfizer a desigualdade

p=0+cellell + (1+ca)|[S, " (wo™ —u)| (5.37)

onde ¢y, c. > 0 sdo constantes que satisfazem as desigualdades (2.11) e 6 > 0 é uma
constante arbitraria. Uma fungdo de modulagdo que satisfaz (5.37), descontando-se

termos exponencialmente decrescentes, é dada por
p =0+ el + callyll + csllr]| + cada(t) + 71 (2) (5.38)
onde as constantes ¢; satisfazem c; >c, ,

ca > (1ca) (K™ S,) ™ (Anr — A55™) — (KpSp) ™ (Anr— As2)

9

s > (Lbeq) | (K38, 7~ (K,5,) 7| (5.39)

¢y > (1+ca) || (KpS) 7| -
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O estado parcial x;(t) ndo pode ser medido para a computagio do termo z;(t) da
funcao de modulacdo. Algumas alternativas sao o uso de um observador linear, como
por exemplo (5.27) ou um observador por modo deslizante (Edwards & Spurgeon 1998).
No entanto, o projeto de observadores seria dificultado pelas incertezas paramétricas
no sistema e pelas perturbagoes que ndo sdo medidas. Aqui, o sinal escalar 7, (t) gerado

pelo FOAF
f1(t) = —7Z (t) + c5 ||y(t)” + 06J1 (t) (5.40)

substitui a norma do estado parcial (||z1(¢)||). O escalar 7; >0 é menor que a margem
de estabilidade da matriz A;;. Os coeficientes cs, cq,71 > 0 deste filtro sao obtidos

conforme o Capitulo 3 tendo em vista satisfazer a desigualdade
T1(t) > (1+ca) || [(KpSp) " Aoy exp(Ant)] * [Awy(t) +di (8)] || (5.41)

descontando-se termos exponencialmente decrescentes.

A implementagao da fungdo de modulagao (5.38) e (5.40) requer o seguinte:

(A9.b) Sdo conhecidos valores para as constantes ¢; >0, (i = 1,...,6) e v; >0, de
forma que a desigualdade (5.37) seja satisfeita (descontando-se termos exponen-

cialmente decrescentes) para qualquer planta pertencente a classe considerada.

Para se enunciar o Teorema sobre a estabilidade deste sistema de controle, considera-
se o sistema da equagdo do erro (5.32)—(5.33) e o vetor de estado aumentado z :=
[ZT, e 29]7, no qual a variavel de estado T¥ representa a solu¢do homogénea do FOAF
(5.40). Entdo, pode-se enunciar o seguinte resultado de estabilidade (Cunha, Costa &

Hsu 2003a).

Teorema 5.2 Considere o sistema formado pela planta (5.25)-(5.26), pelo modelo de
referéncia (5.1), pela lei de controle (5.34)-(5.36), (5.38) e pelo filtro (5.40). Se as
hipdteses (A1), (A4.b), (A5), (A6.b) e (A9.b) forem satisfeitas, entdo a estratégia UV-
MRAC serd globalmente exponencialmente estdvel, i.e., Ik, A > 0 tais que ||z(t)] <
kexp(—=At)||z(0)]|, Yt >0. Além disso, se § >0, entio o erro de saida e(t) se tornard

nulo apds algum tempo finito.
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Prova: Para se aplicar a Proposicao 2.1 nesta prova, utiliza-se a solucao homo-

génea de (5.40) que é dada por
z(t) = exp(—nt)z)(0), z9(0) = z,(0), Vt>0. (5.42)

Entdo, o sinal m(t) =zY(t) representara o termo trasitério do FOAF que esté presen-
te na desigualdade (2.5) a ser respeitada pela fun¢do de modulagio p na Proposi¢ao 2.1.
O restante da prova deste Teorema segue a prova do Teorema 5.1, exceto que aqui o

sistema j& estd na forma regular e que a decomposi¢ao de Kalman é desnecessaria. H

Observacao 5.4 Uma caracteristica relevante da abordagem de projeto do UV-MRAC
desenvolvida nesta Se¢do € que nao sao necessdrios os filtros para gerar os sinais wy e
wy utilizados na abordagem desenvolvida na Segdo 5.1. Além disso, o conhecimento do
indice de observabilidade da planta (v na hipdtese (A2)) é desnecessdrio, pois v seria

utilizado apenas para se definir a ordem dos filtros que gerariam w, e wo.

Observagao 5.5 Qutras caracteristicas interressantes do projeto do UV-MRAC sequindo-

se a abordagem desta Se¢do sao:
1. O projeto nao requer a solu¢ao da equacdo diofantina.

2. O projeto € realizado no espaco de parimetros da planta, como se pode concluir
das desigualdades (5.39) utilizadas para o cdlculo das constantes da funcdo de

modulacao.

5.4 Aplicacao ao Controle Tolerante a Falhas

Nesta Secao aplica-se o UV-MRAC ao controle de velocidade de uma cadeia composta
por m carros ativos acionados por m+1 atuadores com deslocamento linear, conforme a
Figura 5.7 (Cunha, Costa & Hsu 2003a). Os atuadores sao operados cooperativamente
de forma que o desempenho no rastreamento de trajetorias seja imune a falha completa
de um tnico atuador bem como a grandes incertezas paramétricas e perturbagoes
limitadas. Os carros ativos podem ser conectados a um nimero arbitrario de carros

passivos (sem atuadores) através de elos compostos por molas e amortecedores.
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FI1GURA 5.7: Diagrama da cadeia de carros. Nao sao assinaladas as forcas de pertur-
bacao para que o desenho fique mais simples e claro.

As técnicas de controle tolarante a falhas (fault tolerant control— FTC) podem ser
classificadas em ativas e passivas. Na abordagem ativa, a detec¢do e o isolamento da
falha (fault detection and isolation — FDI) sao aplicados no reprojeto da lei de controle
de forma que o sistema com falha tenha um desempenho aceitavel. Por outro lado, a
abordagem passiva emprega técnicas de controle robusto ou adaptativo para garantir
que o sistema em malha fechada se mantenha insensivel a certas falhas (Noura, Sauter,
Hamelin & Theilliol 2000). Alguns métodos usados no FTC passivo sdo o controle
robusto H,, (Veillette, Medanié¢ & Perkins 1992), a teoria da realimentagao quantitativa
(quantitative feedback theory — QFT) (Niksefat & Sepehri 2002) e o controle adaptativo
paramétrico (Bodson & Groszkiewicz 1997).

A estratégia FTC desenvolvida em (Cunha, Costa & Hsu 2003a) é passiva. O
comportamento desejado em malha fechada é estabelecido pelo modelo de referéncia
(5.1), onde yas := [var1, - .-, Vam]” € o vetor das velocidades desejadas para os carros

ativos.

5.4.1 Objetivo de controle

O objetivo é manter a estabilidade assintética do sistema em malha fechada e obter
a convergéncia assintotica do erro de rastreamento das velocidades dos carros ativos
(e(t) =y(t) — ya(t)) para zero, apesar de incertezas paramétricas, perturbagoes limi-

tadas e falhas nos atuadores.

5.4.2 DinaAmica da cadeia de carros

A equacao de estado da cadeia de carros é dada por

i = Apmy + Ay + di(t), (5.43)

y = A21£L'1 + A22y + dg(t) -+ ]\4'715’][.7 (544)
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onde y:=[vy,...,v,]T & o vetor das velocidades dos carros ativos, z; € R"™™ tal que
z,:=[zT,yT]T & o vetor de estado do sistema incluindo-se a dinAmica dos carros passivos
e f:=[Fi,...,Fn1]" & o vetor das forcas dos atuadores. Mede-se apenas o vetor de

velocidades dos carros ativos (y), o que caracteriza a realimentacdo de saida. A matriz

de inércia dos carros ativos (M =diag{m,,...,m,,}) e as matrizes A;; sdo incertas. A
matriz
-1 -1 0 0 0 0 ]
0 1 -1 0 0 O
s |00 A 00| g g (5.45)
0 0 0
1 -1 0
_() o o -~ 0 1 —1_

é aplicada na computacao das resultantes das forcas dos atuadores.

As perturbagoes dy(t) e do(t) representam atritos e componentes dos pesos que
nao sao nulas se o sistema opera numa superficie nao horizontal. Essas perturbacoes

respeitam a hipotese (A6.b).

Assume-se que a matriz A;; seja Hurwitz para satisfazer a hipotese de fase mini-

ma (Al).

5.4.2.1 Descricao das falhas

O sinal de controle @ € R™*! é o vetor de forcas desejadas dos atuadores. As falhas nos

atuadores sdo modeladas por (Noura et al. 2000)

f:]:ﬁ, f:diag{fl,...,fm+1}, (546)

onde o indice de falha F; =1 se o i-ésimo atuador esta operando corretamente, 0 < F; < 1

se o seu desempenho é degradado ou F; =0 se estd completamente inoperante.
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5.4.3 Estratégia de controle tolerante a falhas

Uma vez que o sistema (5.43)—(5.46) possui m sinais de saida, sdo necessarios apenas
m sinais de controle independentes tendo-se em vista o objetivo de controle proposto.
Seja u € R™ o vetor de sinais de saida do controlador. Um esquema ativo usual para
tratar falhas em atuadores aplica uma matriz de pesos (V) denominada misturador
(mizer) para distribuir os sinais de controle aos atuadores, i.e., t=Wu. O misturador
W é reconfigurado de acordo com a falha identificada para se manter a forca resultante
desejada (Bajpai, Chang & Lau 2001).

Aqui se adota uma abordagem passiva baseada no UV-MRAC descrito na Se¢ao 5.3
e uma matriz misturadora constante de forma que em malha fechada a estabilidade e o
desempenho no rastreamento sejam imunes a algumas falhas nos atuadores. A matriz

misturadora proposta é
u = ST M oy, (5.47)

onde M"™ é um valor nominal para a matriz de inércia M. A matriz de ganho
de alta freqiiéncia do sistema composto por (5.43)—(5.46) em conjunto com a matriz

misturadora (5.47) é dada por
K, = M"'SFSTMmom™ . (5.48)

Entao, aplicando-se esta matriz HFG, a equacao de estado da cadeia de carros
pode ser reescrita na forma (5.25)—(5.26). Para se aplicar o controle vetorial unitéario é
essencial que a matriz HFG do sistema seja Hurwitz, o que é estabelecido na proposicao

a seguir (Cunha, Costa & Hsu 20034, Proposigao 1).

Proposigdo 5.1 Seja K, = M 'SFSTM™™, onde F = diag{Fi,...,Fmi1} € a ma-
triz S estd definida em (5.45). Sobre as matrizes M, M™™ € R™ ™ assume-se que
(MM~ > 0. Se F; > 0 para algum j € {1,....m+1} e F;, >0, Vi € {i €
{1,....m+ 1} : i#j}, entdo (SFST)>0 e —K,, serd Hurwitz.

Prova: A matriz (SFST) pode ser representada pela combinagao linear de ma-
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trizes positivas semidefinidas (5;)

m+1

SFST =" FiS;, (5.49)
=1

onde S; = Blockdiag{1,0,,,—1}, S2 =Blockdiag{J, 0,,_2}, S; =Blockdiag{0;_, J, 0,,—; }
(j=3,...,m —1), S,, =Blockdiag{0,, 2, J}, Sp1 = Blockdiag{0,,_1,1}, 0, € R & a

matriz nula e

J = . (5.50)

Uma vez que F; >0, Vie{l,...,m+ 1}, por hipotese e S; >0, pode-se concluir que
(SFST)>0. Além disso, notando-se que as hipoteses assumidas sobre os coeficientes

F; implicam que a matriz (SFST) possui posto completo, entdo pode-se concluir que

(SFST)>0.

Para se provar que a matriz —K,, é Hurwitz, usa-se a transformacao de similaridade

K,=MKM™' = SFSTM™ ™) ~1. Usando-se P = (SFST)~! >0 na equagio de Lyapu-

nov PK, + KI'P = MM~'+ (MM )" > 0, conclui-se que as matrizes —K,, e,

conseqiientemente, — kK, sao Hurwitz. [ |

A aplicacao da Proposi¢ao 5.1 em conjunto com o Teorema 5.2 resulta diretamente
no seguinte Teorema sobre a estabilidade deste sistema tolerante a falhas nos atuadores

(Cunha, Costa & Hsu 2003a, Teorema 1).

Teorema 5.3 Considere o sistema formado pela planta (5.43)-(5.46), pela matriz mis-
turadora (5.47), pelo modelo de referéncia (5.1), pela lei de controle (5.84) (com S,=1),
(5.35), (5.36), (5.38) e pelo filtro (5.40). Se o nimero de atuadores completamente
inoperantes for menor do que 2 e as hipdteses (A1), (A6.b) e (A9.b) forem satisfeitas,
entdo a estratégia UV-MRAC serd globalmente exponencialmente estdvel, i.e., Ik, A\ >0
tais que ||z(t)|| <kexp(—=At)||z(0)|], Vt>0. Além disso, se § >0, entdo o erro de saida

e(t) se tornard nulo apds algum tempo finito.
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5.5 Exemplo de Aplicacao ao Controle Tolerante a

Falhas

Para ilustrar a aplicacdo do UV-MRAC ao controle tolerante a falhas, considera-se a

cadeia composta por trés carros esquematizada na Figura 5.8. Os sinais de saida sao

bl

as velocidades dos carros ativos y=[v1, v5]7 e o vetor de estado parcial é z; = [l3;, v3]"
onde [3; é a posi¢do do carro passivo (no centro) em relagdo ao primeiro carro e vs
é a velocidade do carro passivo. Os carros sao conectados por um amortecedor com

coeficiente de amortecimento b3 =1 Ns/m e uma mola com coeficiente elastico k33 =

1L N/m.

<72 Atuador 2 —2>
S|
v, 0 | 2 A v,
F F
A B s I — 3l

O O s O 0O == O 0O

F1GURA 5.8: Diagrama da cadeia de carros considerada no exemplo de aplicagao do
UV-MRAC ao controle tolerante a falhas.

Atuador 1

As massas verdadeiras dos carros ativos sao m; =1kg e my=2kg, assim a matriz
de inércias é M =diag{1,2}. A massa do carro passivo é incerta, no entanto sabe-se
que esta na faixa 0,5<m3<1,5 (kg).

A dindmica da cadeia de carros pode ser representada pela equagao de estado (5.43)—

(5.44) com

0 1 —1 0
AH = s A12 - ’ (551)
_—k?31/m3 —b23/m3 i 0 523/77’63_
ks1/m 0 0 0
Agy = /M , Agy = . (5.52)
i 0 623/m2 _O _b23/m2_

Nota-se que a matriz companheira A;; é sempre Hurwitz, assim a hipotese de fase

minima necessaria & aplicacdo do UV-MRAC ¢ satisfeita.
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5.5.1 Projeto

O modelo de referéncia escolhido é

1
L
Wa(s) = | *F? e (5.53)
0 =

o que permite a simplificacdo da fun¢do de modulacdo (5.38) uma vez que se pode
escolher ¢; =0 em virtude do Corolério 2.1.

Como as massas dos carros ativos sao conhecidas perfeitamente, utiliza-se a matriz
de inércias nominais M"*™ = M no célculo da matriz misturadora (5.47). As matrizes
nominais K;°™ e A3™, aplicadas na geragao do controle nominal (5.36), sdo computa-
das para o caso em que todos os atuadores operam perfeitamente (F; =F,=F3=1).

Uma vez que ndo ha perturbagoes de entrada (d;(t)=0 e dy(t)=0), os coeficientes
da funcao de modulacao correspondentes sao escolhidos como ¢4 = ¢ =0. Os demais
parametros da funcao de modulagao foram escolhidos de forma que o desempenho em
malha fechada seja mantido em situagoes nas quais ao menos dois atuadores operem
perfeitamente e a massa incerta ms seja mantida na faixa especificada. Por outro lado,

esses parametros devem ser tais que a amplitude do sinal de controle seja tao pequena

quanto possivel, resultando: c;=3,9, c3=2,2, c5=3,4, 71 =0,325"1 e 6=0, 1.

5.5.2 Resultados de simulacao

O desempenho do sistema de controle tolerante a falhas aqui proposto pode ser apre-
ciado nos resultados de simulacao apresentados nas Figuras 5.9-5.12. Neste exemplo,
o sinal de referéncia é r = [16sen(12t), —8sen(6t)]7. A massa do carro passivo é
m3=0,5kg.

Enquanto 0 <t <0,67s todos os trés atuadores operam perfeitamente (F; =F, =
F3=1). O modo deslizante é iniciado antes de 0,1 s, quando o erro de rastreamento
se torna nulo conforme se observa na Figura 5.10. Para ¢ > 0,67 s o atuador 1 esta
completamente inoperante (F; =0), conseqiientemente F; =0 N e a for¢a do atuador 1
é redistribuida pelos outros atuadores, como se percebe na Figura 5.9. O desempenho
do UV-MRAC é insensivel a esta falha abrupta, o que é evidente nas Figuras 5.11
e 5.12.
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Os graficos das forcas na Figura 5.9 sdo os controles equivalentes estimados por

filtros passa-baixas de primeira ordem com constante de tempo pequena (1 ms), que sdo

necessarios uma vez que os sinais de controle sao descontinuos durante o deslizamento.
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F1GURA 5.9: Forgas geradas pelos atua-
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FI1GURA 5.10: Erros de saida.
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FIGURA 5.11: Velocidade do carro 1 (v;)
e o sinal de saida do mo-
delo de referéncia (vps).
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FIGURA 5.12: Velocidade do carro 2 (vs)
e o sinal de saida do mo-
delo de referéncia (var2).

Neste Capitulo se propds uma estratégia de controle por modo deslizante e realimen-

tagdo de saida (UV-MRAC) para sistemas lineares multivaridveis. O UV-MRAC é

baseado na formulacao de controle adaptativo por modelo de referéncia e no controle



vetorial unitario.

N3o se assume o conhecimento da matriz de ganho de alta freqiiéncia da planta (K,).
Os principais resultados estabelecem que o sistema é globalmente exponencialmente
estavel e pode ser projetado para que o modo deslizante na superficie e =0 seja atingido
em tempo finito, desde que —K,S, seja uma matriz Hurwitz, onde S, é uma matriz
constante especificada pelo projetista. Isto é menos restritivo do que a hipotese de que
K,S, seja uma matriz definida positiva, que é assumida em trabalhos anteriores que
também admitam incertezas grandes na matriz K.

Além de incertezas paramétricas na planta, admitem-se perturbacoes de entrada e
até mesmo perturbacgoes descasadas, desde que sejam limitadas.

O escopo deste Capitulo se restringe ao controle de sistemas com grau relativo
uniforme e unitario, mas serve como base para o controle de sistemas com grau relativo
uniforme arbitrario, que é o tema do Capitulo a seguir.

A aplicacao do UV-MRAC a sistemas tolerantes a falhas em atuadores proposta
neste Capitulo parece ser mais simples do que esquemas baseados na detec¢ao e no
isolamento de falhas. Um ponto chave para o sucesso do esquema é a proposta da matriz
misturadora (5.47), que foi desenvolvida heuristicamente para se garantir teoricamente

o bom desempenho do sistema de controle, ainda que ocorram falhas bastante severas.
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Capitulo 6

Controle de Sistemas Lineares de

Grau Relativo Uniforme Arbitrario

Neste Capitulo considera-se que a planta é representada pela equagio de estado (4.1)
e satisfaz as hipoteses (A1)—(Ab) e (A6.a) (vide Capitulo 5). A hipotese (A4) sobre a
matriz interactor da planta impoe £(s) =s""I, onde n* >1 é o grau relativo uniforme
da planta. O caso mais particular em que n*=1 é tratado no Capitulo 5.

A lei de controle deve respeitar a hipotese (A8.a) estabelecida no Capitulo 5 para
evitar a ocorréncia do escape em tempo finito dos sinais do sistema.

O controle vetorial unitario nao pode ser aplicado diretamente a sistemas de grau
relativo uniforme maior do que um. Para tratar as dificuldades que surgem neste caso,
modifica-se a estrutura do controlador conforme as Figuras 6.1 e 6.2 (Hsu, Cunha, Costa
& Lizarralde 2002a, Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002b), de forma semelhante a
estrutura do VS-MRAC (variable structure MRAC) para sistemas SISO (Hsu et al.
1994, Hsu et al. 1997).

Uma idéia central na generalizacao do controlador é a introdugao do erro de predicao

(Hsu et al. 1994)
e = Wa(s)L(s)K™™ [Uy — L™ (s)Un] , (6.1)

onde K"°™ é um valor nominal para K :=K,S,. A finalidade do operador L(s), dado
por (1.36), é fazer com que G(s)L(s) e Wy (s)L(s) tenham grau relativo uniforme e

unitario. O operador L(s) é ndo-causal mas pode ser aproximado pelo filtro de avango
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FiGurA 6.1: UV-MRAC para sistemas de grau relativo uniforme n* > 2. Os filtros de
estado e a sintese do sinal p, foram omitidos para simplificar o diagrama.
A realizacao do operador L é apresentada na Figura 6.2. Pode-se incluir
um filtro passa-baixas entre os pontos “1” e “2” para suavizar o sinal de
controle, conforme a Sec¢ao 6.5.3.

de fase L (lead filter) esquematizado na Figura 6.2, que é baseado no controle vetorial
unitario. O caso de grau relativo unitario pode ser tratado fazendo-se L(s) =L = 1.
Entao, ¢ = 0 e conseqiientemente a malha interna do erro de predicao é eliminada,

resultando no esquema apresentado na Figura 5.1.

Os filtros de média F; (75) na Figura 6.2 sdo do tipo passa-baixas com matriz de

transferéncia
F7(rs) = [favi(ms)I] ", (6.2)

onde f,i(7s) s@o polinémios Hurwitz em 7s escolhidos de forma que o filtro tenha
ganho DC unitario (fa:(0)=1), e.g., favi(Ts)=7s+ 1. Se a constante de tempo 7>0

for suficientemente pequena, os filtros de média fornecem uma aproximacao para o
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FIGURA 6.2: Estrutura do filtro de avango de fase baseado no controle vetorial unitirio
(operador L).

controle equivalente (Utkin 1992)
(Uifl)eq ~ F;-il(TS)Uifl . (63)

Esta aproximacao foi usada na justificativa da estabilidade do VS-MRAC para
sistemas SISO em (Hsu 1990). Os trabalhos posteriores (Hsu et al. 1994, Hsu et al.
1997) apresentaram provas completas da estabilidade do VS-MRAC levando em conta

o efeito dos filtros de média.

6.1 Analise Simplificada

Primeiramente analisa-se o UV-MRAC de maneira simplificada para auxiliar na com-
preensao do seu funcionamento (Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002qa). Tal como é
feito em (Hsu 1990), assume-se que as fungdes de modulagao p; sdo adequadas para que
o modo de deslizamento ideal comece em algum tempo finito t,; em cada malha com
controle vetorial unitario. Desprezando-se a constante de tempo 7 dos filtros de média
tem-se (U;_1)e,=F; '(7s) (Ui_1) e, conseqiientemente, (Uy).,= L(s)(Up)e,- Entdo, os
sinais de entrada e de saida do bloco W, LK™™ seriam devidos a transitorios de filtros
lineares assintoticamente estaveis e, portanto, seriam exponencialmente decrescentes.
Uma vez que o modo de deslizamento ocorreria em cada malha de controle vetorial
unitéario, tem-se ¢y = 0 e, conseqiientemente, o erro de saida e(¢) tem que decair a
zero exponencialmente acompanhando a saida do bloco Wy, LK"™. No caso de grau
relativo maior do que um, a convergéncia do erro de saida é assintotica e nao pode

ocorrer em tempo finito devido & dindmica do bloco Wy, LK™™.
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Este resultado serve de guia para a prova rigorosa da estabilidade no sentido que
representa a situacao limite quando os controles médios tendem para os controles equi-
valentes correspondentes na medida que a constante de tempo 7 — +0.

A funcfo da malha do erro de predi¢do (¢) ndo fica evidente nesta analise simpli-
ficada. No entanto, sem a malha do erro de predicao nao haveria a possibilidade de
se obter o modo de deslizamento ideal na primeira malha do controle vetorial unitério
que corresponde a Uy (Hsu 1997) devido aos pequenos atrasos inseridos pelos filtros de
meédia. Assim o fendmeno de chattering seria inevitavel. O principal papel da malha
do erro de predicao é criar o modo de deslizamento ideal necessario na primeira malha

de controle vetorial unitario.

6.2 Equacoes dos Erros Auxiliares

Aqui sao apresentadas as expressoes dos erros auxiliares de forma adequada para o
projeto do controlador e para a andlise de estabilidade (Hsu et al. 1997, Hsu, Cunha,

Costa & Lizarralde 2002a).

De (4.24) e (6.1), o erro auxiliar ey=e — € pode ser reescrito como
g0 = W(8) K, [u—0"w + Wy(s) * d(t)] — War(s)L(s)K"™ [Uy— L™ (s)Uy] . (6.4)
Usando-se u=60""Tw — S, Uy, K=K,S, e
U= (K™K, [(9* — oy Wy(s) d(t)] — 1= (K™ 'K] Uy,  (6.5)
o erro auxiliar £p em (6.4) pode ser reescrito como
g0 = Wa(s)L(s) K™ [=Uy — L™ (s)U] , (6.6)

onde fica claro que no caso nominal (0*=60""" e K =K""™) o sinal de controle U, deve
rejeitar apenas o efeito da perturbacao d(t).

Os erros auxiliares dos filtros de avanco de fase sao dados por

g = F (m8)Ui_1 — L7 (s)U;. (6.7)

K3 K3
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Aplicando-se U, (obtido de (6.6)) em (6.7), o erro auxiliar do primeiro filtro de

avanco de fase é dado por
er = Li'(s) {=F{ ' (rs)Li(s) L7 (s) [(K™™) "' Wy, (s)eo + U] — Ur} . (6.8)

Através da aplicacao recursiva deste procedimento, os erros auxiliares sao reescritos

Ccomo

ei= L' (s) [-Ui — Fi (ts) L (U] = meg — e, (i=1,... ,N—1),  (6.9)

)

en = — Ly ($)(K™™) 'K [Uy+F p(78)Ua] — [I—(K™™) ' K] Bun — Ten — Ton
(6.10)

onde L; ;(s)=[Ti_; Lr(s) (Lij(s)=1I se j<i), Fi;(rs) é definido de forma ansloga,

Uy =S, [(9* — oy Wy(s)xd(t)] (6.11)
Bun = [Fin(7s) — 1) Fy y(78) Ly (s)U (6.12)
Tei = iLjvi_l(s)F]:rll,i(Ts) gj = Li 1(s)F7 Y (7s)[mei1+ein] , (6.13)
Toi = [War(s)Fri(1s) Ly (s) K™™' g, (6.14)

e m.1 =0, por convencao.

6.3 Majorantes dos Erros Auxiliares

Considera-se o sistema composto pelas equagbes do erro (4.22)—(4.23), (6.6), (6.9),
e (6.10). Para representar o transitério de filtros usados na sintese das funcoes de
modulagao, sao introduzidos os sinais escalares LI e exponencialmente decrescentes
m,i(t) (1=0,...,N), ie., |7,(t)| < Rexp(—At), V£ >0, com constantes reais R >0 e
A>0 adequadas. O vetor de estado de (6.6) ¢ denominado X, enquanto que %, denota

o estado dos termos transitérios dos seguintes operadores: L~' em (6.6), FlflL;rll’ N

i
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em (6.9) e todos os demais operadores associados com [y, Te;, To; em (6.12)—(6.14),
além dos filtros usados na sintese das fun¢oes de modulacao. Uma vez que todos esses

operadores e filtros sao estaveis, K gy, apr, >0 de forma que
HxOFL(t)H < Kpp exp(—appt) Hx%L(O)H . (6.15)

A fim de levar em consideracao de forma completa as condicoes iniciais, utiliza-se

o vetor de estado z assim definido:

2= ()" e, X0

(’ZO)T = [X;F, 5{7 5;, cee 76:’]\;—17 ('T(})?L)T] . (616)

No que segue, todos os K’s e a’s simbolizam constantes positivas genéricas; a nor-
ma de um operador (||-||) ¢ induzida pela norma L., (vide Segdo 1.2.1); “II” e “II%”
simbolizam qualquer termo da forma K||z(0)|| exp(—at) e K||2°(0)| exp(—at), respec-

tivamente.
O seguinte Teorema sobre a convergéncia dos erros auxiliares foi provado em (Hsu,
Cunha, Costa & Lizarralde 2002a, Teorema 4) sem se levar em conta os termos ex-

ponencialmente decrescentes 7,;(t) que aqui podem estar presentes nas funcoes de

modulagao.

Teorema 6.1 Para N =n*—1 > 1, considere os erros auziliares (6.6), (6.9) e (6.10).

Se —K™™ ¢ —(K"™)~ K forem Hurwitz e as fungoes de modulagdo satisfizerem

po > (1+ cqo) HL‘l * (_JH + coolleol] + mpo(2) (6.17)
pi > (L4 cai) ||(FL L n) * U|| + m0i(t) (i=1,...,N—1), (6.18)
pn > (1+ can) ||Fry * Ud|| + mon () (6.19)
YVt > 0, com constantes adequadas c.o > 0 e cg; >0 (i =0,...,N), entdo os erros
auziliares €; (i =0,...,N — 1) tenderao a zero ao menos erponencialmente. Além
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disso,

les)]l s 1 X)) < 11°, (6.20)
len(t)]| < 7[[1—(K™) K| Koy C(t)+11, (6.21)
Imes @Il Imos(I <1, (i=1,...,N), (6.22)
1Bun (O]l < TEavC(t) + 117, (6.23)
onde
C(t) = Mollwilloo + Mrea (6.24)

com constantes positivas My e M,eq adequadas.

Prova: Segundo o Corolario 2.2, ¢y e o estado X, em (6.6) convergem para zero ao
menos exponencialmente, se a fungdo de modulagéo p, satisfizer a desigualdade (6.17).
Note que aqui o termo transiente de L' é representado por mi(t) e ma(t) = my(t),
que sao majorados por I1°. Conseqiientemente, pode-se concluir que || X (¢)| <TIIY e
leo(t)]| <TI°, ¥t >0.

De (6.14) pode-se escrever my; = H;(s)eg = hi(t) * go(t) + 73;(t). Uma vez que
|79l <TI0 e ||hi(t) * eo(t)]| < TI°, entdo ||mg;|| <T1°, V¢ >0. Agora, para N>1e i=1,
uma vez que 7, = 0, a equacdo (6.9) resulta em ||e;(¢)]] < TII° Vt > 0, a partir do
Lema 2.3 com ((t)=0.

Utilizando-se um argumento similar, conclui-se recursivamente a partir de (6.9),
(6.13) e do Lema 2.3 com 3(t) = 0 que |7 ()] < T° e |lg;(¢)]| <TI° VE>0 (1 =
2,...,N—1).

Agora considera-se ey em (6.10). Note que, da hipotese (A8.a) (vide Capitulo 5),
My e M,eq podem ser escolhidos de forma que ||Un(t)¢]|cc <C(t). Uma vez que 7, y—1

e ey_1 podem ser majorados por II°, esse mesmo majorante se aplica a m.y, i.e.,
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| men (8)]| <TI°, V£ >0. De (6.12) tem-se

1(Bun = Bun)elloe < |(Frv(ms) =) Fy y(s)Ly' (s)[| C() = TEpnC(2),  (6.25)

- -~

o(r)

onde 3 (t) ¢ majorado por I1°. Entdo, aplicando-se o Lema 2.3 & equagdo (6.10), que

pode ser reescrita como

en = —Ly (K™™K [Uy + FyiUs] — [T — (K™™) 'K [Buy — 8] —

—[(I = (K™™)7'K) Bay + Ten + mon] (6.26)

pode-se concluir que o majorante (6.21) é vilido. Uma vez que ||(Bun — Box)tlloo =

1 Bun — B x|l = || Bun || — II°, entdo o majorante (6.23) é obtido de (6.25). |

Observagdo 6.1 No Teorema 6.1 a condicio Hurwitz sobre —K™™ e —(K"™)~ 'K
poderia ser satisfeita escolhendo-se K™°™ = k™™, com k™™ € R, k™™ > 0. Particu-
larmente, se K™™ = k"™[ a condi¢do sobre a matriz de ganho de alta freqiiéncia é

simplesmente “— K deve ser Hurwitz”, ou seja, a hipdtese (A5).

6.4 Analise de Estabilidade

O Teorema 6.2, provado em (Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 20024, Teorema 5),
estabelece as propriedades de estabilidade do sistema com todas as equagoes dos sinais
de erro dadas por (6.6), (6.9) e (6.10). Para N=0 (n*=1) a estabilidade exponencial

é estabelecida no Teorema 5.1.

Teorema 6.2 Para N=n*—1>1, assume-se que as matrizes —K™™ e —(K"™)"1 K
sejam Hurwitz e que as fungdes de modulagdo satisfacam (6.17)-(6.19). Entdo, para
T > 0 suficientemente pequeno, o sisterma composto pelas equacdes dos erros (4.22),
(6.6), (6.9) € (6.10) com estado z definido em (6.16) serd globalmente exponencialmente

estdvel em relacao a um conjunto residual de ordem 7, isto €, da, K, >0 tais que

()] < K exp(—at)||2(0)[| + O(7),, (6.27)
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Vz(0), ¥t >0.

Prova: Por conveniéncia, reescreve-se (6.10) como
EN = —LJ_Vl [UN—FU} +BuN_7TeN_7TON7 (628)

onde (,n = (Fiv—I)F \Ly'U pode ser majorado por C(t) (vide (6.24)) similarmente a
Bun em (6.25), i.e., [[(Bun—3%)tlloo <TKsNC(t). Relembrando-se que u=u""— S, Uy,
nota-se que Ly' em (6.28) opera no mesmo sinal Uy que aquele em (4.22). A partir

de (4.22) e (6.10), o erro de rastreamento do modelo pode ser reescrito como
Xe =A.X,+ B.K"™™ [éN + OéNéNi| , (629)

onde éy:=en—(0un — Teny — Ton ). Para eliminar a derivada éy, emprega-se a trans-

formacdo de variaveis X,:=X, — B.K"™¢éy resultando em

Xe=AX. + (Ac+ an])B.K™™éy . (6.30)

Uma vez que A, é Hurwitz, e a partir de (6.21), tem-se que || X.(t)|| <7KC(t)+11,

Vt>0. Além disso, conforme é esclarecido abaixo,

[Xe@ e lle(®)]] < TKC(t) + 1T, (6.31)

lwilloo < TELC(E) + Ko 2(0)]| + Ko, (6.32)

Ct) < Bt H KO

< (6.33)

De fato, as desigualdades em (6.31) vém de X, = X, — B.K"™éy. Da relagao
(4.17), tem-se que ||w| < Ky + Kql| Xe||, entdo, se obtém (6.32) a partir de (6.31),
onde K5|[z(0)|| vem do valor inicial do termo IT em (6.31). Agora, a partir de (6.24) e
(6.32), C(t) também pode ser majorado por C(t) <7K3C(t)+K4||2(0)|+ K4, do qual

se obtém por intermédio de manipulagbes algébricas o majorante (6.33), que é valido
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ara 7 < K;'. Conforme é explicado a seguir, pode-se escrever também
3 J

12°(®)]] < K exp(—a.t)[|z°(0)]], (6.34)
lze()I] < K5 ([|2(0)]| + 12°(0)]]) + O(7) +1II. (6.35)
De fato, as variaveis X_, &; (1=0,..., N — 1) e 2%, sdo majoradas por I1° no Teore-

ma 6.1. Assim, particionando-se 27 =[(z°)T, zI], onde 2! :=[e];, XT] obtém-se (6.34),
onde figura apenas a condicao inicial de 2°. Agora, de (6.21), (6.31) e (6.33) vem (6.35),
onde o termo residual O(7) é independente das condi¢Ges iniciais. Notando-se que o

instante inicial é irrelevante na derivacao das expressoes acima, pode-se escrever

lze(®)ll < {7 K5 + Kgexp[—a(t — tx)]} {[ze(te)l + [|2°(t:) 1} + O(7),  (6.36)

12"l < K. expl—a.(t — t)][I2° (8]l (6.37)
ze(tes) | < A (el + 112°@)) +O(7) (6.38)
12° () I < Al ()1 (6.39)

para t >, >0 (k=0,1,...) arbitrario e algum periodo T} = t;,1 — tx > 0 adequado
para se obter A <1.

As equacdes (6.38) e (6.39) sdo obtidas de (6.36) e (6.37) como segue: para 7< K; ',
existe 77 > 0 tal que A = max{7 K5 + Kgexp(—aT1), K, exp(—a.T1)} < 1. Entdo, sdo
validas as desigualdades lineares recursivas (6.38) e (6.39) que permitem concluir que,
para 7 > 0 suficientemente pequeno, o sistema das equagoes dos erros é globalmente

exponencialmente estavel com relacao a um conjunto residual de ordem 7. [ |

6.5 Aspectos de Implementacao

Nesta se¢ao aborda-se a implementacao de func¢ées de modulagao para o UV-MRAC e a
reducao do chattering. Apresenta-se também uma versao do UV-MRAC bastante sim-
plificada que pode ser usada na pratica quando for suficiente a obtencao de estabilidade

local.
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6.5.1 Funcoes de modulacao

Para o caso em que n*=1, o projeto das funcoes de modulacao é desenvolvido detalha-
damente nas Secoes 5.1 e 5.2.1. Aqui sdo desenvolvidas func¢oes de modulacao similares

para o caso n*>1. Aplica-se o Lema 3.1 as desigualdades (6.17)—(6.19) que devem ser

respeitadas pelas fungdes de modulagao p; (=0, ..., N) obtendo-se para py
po = 00+ ceolleol| + ool L (s)w| + crol L7Hs)Un|| 4 dolt) (6.40)
~ — Cdo —
do(t) = egd(t) + «d(t), 6.41
o(8) = end(t) + =5 d(t) (6.41)

com constantes apropriadas c.g, C.0, Co, Cao, Cdo = 0, g > 0 arbitrario e gy > Agg > 0,

onde Ay é a margem de estabilidade do filtro L=!(s)W(s).

De forma analoga obtém-se

pi =0i + cui||[FH(rs) L y(s)w|| + coi || FL (rs) Ly n(5)Un|| + di(t) . (6.42)

A - Cdi _

parai€{l,..., N —1}, com §; >0 arbitrario, constantes apropriadas ¢, cui, €4, Cai >0
e A\gi > Ay >0, onde Ay é a margem de estabilidade do filtro Ff’il (TS)L;:LN(S)WCI(S).

Para py tem-se
PN = ON + Cun ||Ff1{,(75)w” + CZN(t) , (6.44)

com Oy >0 arbitrario e constantes apropriadas c,n, Can, can >0, cZN(t) dado por (6.43)
com Agn > Mgy >0, onde \gy é a margem de estabilidade do filtro FI_J{[(TS)WC](S).

A computacao das diversas constantes necessarias a implementacao destas fungoes
de modulacao para sistemas com n* >1 pode seguir procedimentos semelhantes aquele
que ¢ detalhado na Secao 5.2.1 para sistemas com grau relativo uniforme e unitério.

A implementacao das fun¢oes de modulacao pode ser simplificada através da apli-
cagdo do Lema 3.1 para gerar majorantes simples para ||w|| e outros sinais filtrados,
conforme é detalhado em (Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002a, Se¢do 7.2) e (Cunha,
Costa & Hsu 2003b, Segao III).
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6.5.2 Versao relé

A implementagao do UV-MRAC pode ser significativamente simplificada em aplicagoes
que requerem apenas a estabilidade local. Essa implementacao consiste no uso de
amplitudes de controle constantes p;=c¢; >0 (i=0,..., N). Entdo, os filtros aplicados
na geracao das fun¢des de modulagao sao desnecessarios. O rastreamento com rejeicao
de perturbacao pode ser obtido utilizando-se valores adequados para as amplitudes c;.
O controlador resultante é denominado Relé UV-MRAC porque no caso SISO os sinais

de controle sdo gerados por relés simples U; =c¢;sgn(e;) (Hsu et al. 1994).

6.5.3 Reducao do chattering

A presenca de efeitos nao ideais, como pequenos atrasos e histerese nos dispositivos
de chaveamento reais ou dinamica nao-modelada na planta, resulta no surgimento do
fenémeno denominado chattering (Utkin 1978, Se¢do 5 do Capitulo I). Uma forma de
se evitar o chattering é substituir o controle vetorial unitario descontinuo (2.1) por

aproximagoes continuas como a zona linear (Edwards & Spurgeon 1998, p. 61)

v(x)
—p(@ D se lv@)] =6,
U— [[o()]l (6.45)
=0y pla,t)v(x)  se [Ju(z)]| < v,
ou a aproximacao sigmoidal (Edwards & Spurgeon 1998, pp. 15-17, 62-63)
U= —pla,t)—28) (6.46)

lo(@)I + 6,

onde 6, >0 é um escalar de valor pequeno que define a largura da regidao da aproximacao
continua. Ambas as aproximagoes introduzem uma zona continua na vizinhanca da
descontinuidade original. O resultado ¢ a redugao do ganho do controlador nessa
vizinhanga. O prego a ser pago é o surgimento de um erro residual (e.g., offset) que
aumenta na medida em que d, cresce. Por outro lado, a aproximacgao pode ser ajustada
para estar arbitrariamente préoxima da lei de controle ideal escolhendo-se 9, pequeno.

Além disso, se a aplicacao em vista nao admitir oscilagoes de alta freqiiéncia por
questoes de ordem pratica, pode-se filtrar o sinal gerado pela lei de controle descontinua,

mesmo que nao se empregue a zona de aproximagcao continua. Na Figura 6.1, poder-
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se-ia incluir um filtro passa-baixas entre os pontos “1” e “2” sem destruir o modo
deslizante em cada malha de controle vetorial unitario e, além disso, o sinal de controle
seria suavizado antes de ser aplicado & planta. Este procedimento ja foi aplicado no
VS-MRAC e poderia ser aplicado no UV-MRAC seguindo-se a abordagem de controle

deslizante suave proposta em (Hsu 1997).

6.6 Exemplo de Aplicagcao

Apresenta-se um exemplo para mostrar a aplicabilidade do UV-MRAC e permitir a
avaliagdo do seu desempenho através de simulagdo (Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde
2002a, Segao 8). A Figura 6.3 apresenta o diagrama de um sistema de suspensao
articulado. O objetivo é fazer a posi¢do da carga (y2) e o angulo de orientagio da
carga (¢) rastrearem a saida do modelo de referéncia através do comando de dois
atuadores de deslocamento linear. Os sinais de comando sao as forcas dos atuadores
i, € us. A planta é linearizada na vizinhanga de ¢ = Orad, resultando na seguinte

representacao entrada-saida

1
= 0
y = K,lu+d , (6.47)
0 &
ll/J _l2/<] . 0
K, = , d=K, , (6.48)
I/m 1/m g

onde o vetor de saida é y=[¢,y2]7 e o vetor de controle é = [iy, Us]T =u — d™™. O
controle nominal d"°™ = [50,50]” N ¢ utilizado para a compensaciao do peso da carga,
o que permite reduzir a amplitude do sinal de controle u. Ajustou-se cZO(t) = 250
e d (t) = 50 nas fungoes de modulagdo levando-se em conta a perturbagao residual
(d — d™™). Nao se usa a matriz de parametros nominais (6" =0) para que o projeto
do controlador necessite de pouco conhecimento sobre os valores dos parametros da
planta.

Os parametros da planta usados nas simulagoes sao: massa da carga m = 10 kg,

2

momento de inércia da carga J = 1kgm?, aceleragao da gravidade g = 9,81 m/s?,
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FIGURA 6.6: Posicao da carga e o si-
nal de saida do modelo
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FIGURA 6.4: Erros de saida do siste-
ma de suspensao.

comprimento da plataforma [ = 4m e posi¢ao da carga [, = 3m. Esses parametros
nao foram usados no projeto do UV-MRAC. A massa da plataforma, as massas dos

atuadores e os atritos foram desprezados.

O modelo de referéncia escolhido é

1
—_—— 0
Wir(s) = | 5FDEFD) 1 : (6.49)
0 (s+1)(s+b)

Os parametros do controlador sdo: c,o=cyo=1, c,1 =0,2, do=0,=0,1, "™ =0,
L(s)=A(s)=s+5e K™™=0,11.

A condicao Hurwitz requerida para a aplicacdo do UV-MRAC é satisfeita para
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S, =1 se e somente se l; > —J/m, o que é sempre verdadeiro uma vez que a carga ¢é
mantida dentro da plataforma. No entanto, se fosse aplicada alguma lei de controle
que exija que a matriz K,,S, seja positiva definida, como por exemplo (Tao & Ioannou
1989, Chien et al. 1996), entdo seria necessario e suficiente que as seguintes condigoes

fossem satisfeitas simultaneamente:

J
[ —— .
1> (6.50)
2J J? 4Jl
m m m

Neste exemplo a carga deveria ser posicionada respeitando-se a restricao [, <
1,164 m, caso contrario, deveria ser escolhida outra matriz S, para tornar K,S, positi-
va definida. Deve ser ressaltado que a defini¢do positiva de K,S, implica que (—K,5,)
seja Hurwitz, o que sugere que o UV-MRAC pode ser aplicado a classes mais amplas
de plantas do que outros algoritmos, como por exemplo (Tao & Ioannou 1988, Tao &
Ioannou 1989, Chien et al. 1996).

As constantes nas fungdes de modulagdo (c,0, ¢,1 € cpo) foram escolhidas para man-
ter a amplitude do sinal de controle u tao pequena quanto é possivel, mas obtendo-se a
robustez da estabilidade e do desempenho do controlador a incertezas nos parametros

da planta.

6.6.1 Resultados de simulacao

Nas simulagoes apresentadas nas Figuras 6.4 a 6.6 o sinal de referéncia é r=[0, 1 sen(t);
0, 1sqw(2t)]”, onde sqw(-) :=sgn[sen(+)] é uma onda quadrada.

A convergéncia dos sinais do erro de saida é exponencial, como é observado na
Figura 6.4. No entanto, durante o transitorio inicial sao observados grandes picos com
amplitudes 0,25rad (~ 14°) em e; e 0,11 m em e, que sdo causados por condigdes
iniciais desfavoraveis. Isto justifica a pratica de se ajustar as condicoes iniciais do
modelo de referéncia para que o erro inicial seja pequeno.

Duas caracteristicas do UV-MRAC para plantas com grau relativo uniforme n* > 1
sdo (i) a impossibilidade da convergéncia do erro de saida em tempo finito e (ii) o

erro pode nao tender a zero, mas para um conjunto residual. Isto contrasta com o

113



UV-MRAC para plantas com n* = 1, que podem ser projetados para que o erro de
rastreamento convirja para zero em tempo finito (sugere-se comparar a Figura 6.4 com
a Figura 5.4).

A constante de tempo dos filtros de média (T=0,003 s) foi escolhida suficientemente
pequena para manter o sistema em malha fechada estavel e o erro de rastreamento

pequeno apdés o transitorio inicial, como se observa nas Figuras 6.4 a 6.6 para t>5s.

6.7 Sobre a Auséncia do Fenomeno Peaking no VS-
MRAC e no UV-MRAC

O VS-MRAC (SISO) e o UV-MRAC (MIMO) para plantas de grau relativo uniforme
n* > 1 utilizam filtros de média com constante de tempo 7 suficientemente pequena.
Esta constante de tempo é similar ao parametro ¢ de pequeno valor que caracteriza
os observadores de alto ganho (high gain observer — HGO) empregados em alguns
controladores por modo deslizante e realimentacao de saida. O fendmeno peaking,
descrito em (Sussmann & Kokotovié 1991, Khalil 1996) e na Se¢ao 9.6.2, pode ocorrer
nos sinais do HGO e, conseqiientemente, nos sinais de controle na medida que ¢ —
+0. Tanto nos controladores baseados em observadores de alto ganho quanto no VS-
MRAC e no UV-MRAC, os erros de rastreamento tendem a zero na medida em que os
parametros pequenos tendem a zero. No entanto, em alguns sistemas baseados em HGO
(e.g., (Esfandiari & Khalil 1992, Emelyanov et al. 19924, Emelyanov et al. 1992b)), os
sinais podem exibir picos no transitério inicial cujas amplitudes aumentam na medida
em que ¢ — +0. Em contraste, o VS-MRAC e o UV-MRAC possuem propriedades
de estabilidade exponencial global uniformes em relagdo a 7€ (0, 7*] para algum valor
suficientemente pequeno 7" > 0. Isto implica que a estabilidade global do UV-MRAC
(ou VS-MRAC) é preservada e este € livre do fenémeno peaking na medida que 7 — +0.

No Capitulo 9 revisa-se 0 HGO e se desenvolve um MRAC baseado em controle
a estrutura variavel e num HGO para sistemas lineares SISO. O sistema de controle

resultante é livre de peaking e possui propriedades globais de estabilidade.
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Capitulo 7

Controle de Sistemas Nao-Lineares de

Grau Relativo Uniforme e Unitario

Neste Capitulo o UV-MRAC desenvolvido no Capitulo 5 é estendido para a classe de
sistemas nao-lineares representados pela equacdo de estado (1.32) que satisfazem as

hipoteses (A1)-(A3), (Ad.a) (isto é, grau relativo uniforme e unitario) e (A5)—(A7).
O modelo de referéncia de grau relativo uniforme e unitario é dado por (5.1).

Este Capitulo combina as idéias introduzidas em (Min & Hsu 2000) para tratar
perturbagoes nao-lineares em sistemas SISO com o UV-MRAC para sistemas mul-
tivariaveis lineares de grau relativo uniforme e unitario de (Cunha, Hsu, Costa &
Lizarralde 2003). Isto resulta no desenvolvimento de um controlador para uma classe
de sistemas MIMO com perturbacoes nao-lineares que nao sao necessariamente unifor-
memente limitadas (Hsu et al. 2003). Deve-se lembrar que a limitagao uniforme da per-
turbagao é assumida em (Hsu et al. 2001, Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002q, Hsu,
Cunha, Costa & Lizarralde 2002b, Cunha, Hsu, Costa & Lizarralde 2003) e nos Capitu-
los 5 e 6 desta Tese. A classe da nao-linearidade aqui considerada é mais ampla do que
aquela permitida em (Min & Hsu 2000), pois assume-se loc. cit. que a nao-linearidade
seja dependente apenas do tempo e da saida da planta, enquanto que aqui pode ser

dependente, também, do estado nao medido, conforme a hipotese (AT).
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7.1 Parametrizacao do Controle

A parametrizacao do controle aqui apresentada é similar aquela descrita no Capitulo 4.
No entanto, o vetor regressor e a matriz de parametros sao particionados de uma forma
mais conveniente para o desenvolvimento de leis de controle para sistemas nao-lineares.

Para o caso sem perturbacdo (¢(x,,t)=0) a lei de controle é

ut = 0"Tw+0"r, (7.1)

onde
0 = (07" 05 037]. (7.2)
w=lw wy ¥, (7.3)

sendo os demais termos definidos em (4.5)—(4.7).

7.2 Equacgoes do Erro

O desenvolvimento das equagbes do erro para sistemas nao-lineares detalhado em (Hsu
et al. 2003) segue a Secdo 4.2 desta Tese. O sistema em malha aberta composto pela

planta (1.32) e pelos filtros (4.13) pode ser representado por

X = AX + B.K, [u—0"w] + By,
y=C,X, (7.4)

onde o vetor de estado ¢ X :=[z,,w{ ,w;|" e



O modelo de referéncia pode ser representado por

Xy = AXy + BK, [05Tr — Wy(s) x ¢] + Byo,

yvr = CoXr (7.6)
com
Wy(s) = K, ' [War(s)] " Co (sI — Ac) ™' By, (7.7)

que é uma matriz de transferéncia estavel. Se a planta possuir grau relativo uniforme e
unitario, entdo a matriz de transferéncia Wy(s) serd propria. O termo Wy(s)*¢ cancela

o efeito da perturbagao ¢ na saida y,s, conforme foi proposto por (Min & Hsu 2000).

Agora, subtraindo-se (7.6) de (7.4), conclui-se que o vetor de estado do erro (X, :=

X — X)) e o erro de saida satisfazem

X, = AX,+ B.K, [u— 1],

e=CoX,, (7.8)
onde

= 0"w+0;Tr — Wy(s) x ¢. (7.9)

Uma vez que {A,, B.,C,} é uma realizagdo de W)y, (s), a equagdo do erro pode ser

reescrita segundo a representacao entrada-saida

e=Wuy(s)K,u—1a]. (7.10)

E importante ressaltar que as equacdes do erro (7.8) e (7.10) sdo vélidas para siste-
mas com matriz interactor arbitraria, desde que o modelo de referéncia seja escolhido
adequadamente. No entanto, no caso geral a matriz de transferéncia W,(s) podera ser

impropria, conforme é discutido no Capitulo 8.
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7.3 Projeto e Analise para Plantas Nao-Lineares de

Grau Relativo Uniforme e Unitario

A lei de controle vetorial unitario tem a mesma forma da lei de controle para sistemas
lineares de grau relativo unitéario (vide (5.4)—(5.6) e (Hsu, Costa & Cunha 2002a, Hsu,
Costa & Cunha 2002b))

u=u""+S,U, (7.11)
e
U=—p-", (7.12)
e
unom — enomTw + 920mT7a7 (713)

onde 0"°™ e ¢,°™ sao valores nominais para * e 6}, respectivamente.

Da Proposicao 2.1 tem-se que a convergéncia exponencial do erro de saida para zero

serd obtida se a fun¢do de modulagao satisfizer a desigualdade

p > d+ce|lel|+(14cq) ‘

Sy [0 — 1) w (83 = 0)" 4 Wi(s) +

. (7.14)

onde ¢, cq>0 sdo constantes adequadas que satisfazem as desigualdades (2.11) e § >0
¢ uma constante arbitraria. Uma funcdo de modulacao que satisfaz (7.14), excluindo-se

termos exponencialmente decrescentes gerados pelo transitorio de filtros estaveis, é

p= 8+ el + callr | + callell + 6(0), (7.15)
com
60 = [et 2|11 2 (1 e 15,9 4o (7.16)

Uma vez que a matriz de transferéncia Wy(s) é propria e estavel, obtém-se o ma-
jorante (7.16) através da aplicacdo do Lema 3.1, onde -y, obedece 74>, >0, sendo 7,

a margem de estabilidade de W(s).
O termo ||¢|| em (7.16) ndo pode ser medido. Porém, da hipotese (A7) e lembrando-
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se que || X|]? = ||z,]|* + [Jw1]]® + |lwz]|?, obtém-se a estimativa

o]l < ko VX2 = llwnl? — llw2l? + o(y,1). (7.17)

Os sinais wy, wy e ¢ sdo disponiveis. A norma do estado || X|| pode ser estimada

através da aplicagao do Lema 3.2 & (7.4), que resulta no majorante

X1 < co7l|Uall +

s, et (et Te)[Unll +eofwll +enlirll, - (7.18)

I I
Upw=——""U,y=—-U, 7.19
s+1 9 rs+1 ( )

onde U., & o controle equivalente, v, ==y — cgky > 0, A\g >v >0, \g € a margem de
estabilidade da matriz A. e ¢, >0 estd definido no Lema 3.2.

O controle equivalente U, nao é disponivel porém pode ser substituido pelo controle
médio Uy, gerado pelo filtro passa-baixas (7.19) com constante de tempo 7> 0 de valor
arbitrario. O uso do controle médio nao é uma aproximacgao do controle equivalente

pois foi incluido rigorosamente no Lema 3.2 e ndo se requer que 7 seja pequeno.

Observacao 7.1 A estabilidade do sistema de controle requer a limitagao do lado
direito da desigualdade (7.18), o que requer v, > 0. Nota-se que v e c, dependem
do modelo de referéncia e dos filtros de entrada e de saida escolhidos. Assim, deve-
se tentar escolher o modelo de referéncia para minimizar a relagdo cy/7 e, entdo, se
admitird que a incerteza seja maior, isto €, o valor de k, poderd ser maior. Uma
vez que estas constantes devem ser escolhidas de forma que ||wy(t)]| < cyexp(—nt),
Vt >0, onde wy(t) € a resposta impulsiva correspondente G matriz de transferéncia
(sI — A.)"'By (vide Lema 3.2), o ganho DC do FOAF cy/(s + ) (dado por cys/v)
deve ser minimizado, o que pode ser realizado pelo método de otimizagcao proposto em

(Cunha, Costa & Hsu 2003b) (vide Se¢ao 3.3.3.2 desta Tese).

Observacao 7.2 Em vez de se minimizar o ganho DC de um FOAF conforme a Ob-
servacdao 7.1, a alternativa proposta em (Hsu, Costa & Cunha 2002b, Hsu, Costa &
Cunha 2002a) € a mazimiza¢ao da margem de estabilidade (vo) da matriz A. estimada
através de formas quadrdticas de Lyapunov (vide Observagdo 3.8). Para a parte linear

da planta sem perturbacao e aumentada pelos filtros de entrada e de saida, este proble-
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gnomTy, que otimiza a margem

ma pode ser resolvido pelo projeto da lei de controle u=
de estabilidade estimada do sistema em malha fechada. Esse é um problema de controle
robusto bem conhecido que pode ser resolvido por otimizagao convexa usando Desigual-
dades Lineares Matriciais (Linear Matrix Inequalities — LMI) (Boyd, Balakrishnan,
El Ghaoui & Feron 1994). No entanto, o uso de formas quadrdticas de Lyapunov para

a computacao dos coeficientes do FOAF foi evitado nesta Tese, pois pode resultar em

estimativas muito conservadoras, conforme se conclui na Segdo 3.4.

Observacao 7.3 Para que a aplicacao do Lema 3.2 resulte num sistema estdvel em
malha fechada, € necessdrio que a matriz A. seja Hurwitz, condi¢cdo que € satisfeita
pois essa € a matriz da equagdo do erro. O uso da equagao do erro simplifica signifi-
cativamente a estimagdo da norma do estado ||z,|| que € usada no magjorante (7.17).
Em (Min & Hsu 2000) se utilizava um controlador linear adicional para estabilizar a

planta e, entdo, possibilitar a estimagio da norma ||z,|.

A matriz de transferéncia da planta G(s) é incerta e pertence a uma dada classe P
que é um subconjunto de R™*™(s). Cada elemento de P satisfaz as hipdteses (Al)-
(A3), (Ad.a) e (A5) para S, e v fixos. A implementacdo da funcdo de modulagio

aplicando-se (7.15)—(7.19) requer a seguinte hipotese adicional:

(A9.c) Sao conhecidos valores para as constantes ¢; >0 (i = 1,...,11) e 74,7, >0 de
forma que a desigualdade (7.14) seja satisfeita (excluindo-se termos exponenci-
almente decrescentes) VG(s) € P com algum par (6*,0;) correspondente a cada

elemento de P que satisfaca a equagdo diofantina (4.11).

Detalhes sobre o calculo dessas constantes sao apresentados na Secao 7.4. O algo-
ritmo UV-MRAC aqui proposto é resumido na Tabela 7.1.

Para enunciar o Teorema da estabilidade deste controlador, considera-se o sistema
formado pela equagao do erro (7.8) e o vetor de estado aumentado » = [XT, %77,
onde o vetor de estado z% representa os termos transitorios dos filtros em (7.16),
(7.18) e (7.19) aplicados na geracdo do sinal ¢. Entdo, obtéve-se em (Hsu, Costa &

Cunha 2002a, Hsu et al. 2003) o resultado de estabilidade enunciado no Teorema a

seguir.
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TABELA 7.1: Algoritmo proposto para o controle vetorial unitario por modelo de refe-
réncia para sistemas nao-lineares com grau relativo uniforme e unitario.

Modelo de referéncia

ym = Apym +r

Sinal de erro

e(t) = y(t) —ym(t)

Filtros de estado

w1 =®w; +Tu, wy = Pwy + Ty

Vetor regressor

T

w = [wy wg yT]T

Lei de controle

u=u""+S,U, U=—pi5

lell

Controle nominal

Controle médio

yhom — gnomTw + eilomTr
_ I
Uaw = Ts+1U

Funcao de modulagao

(*)

p="0d+ci|w|+callrll + csllell + S(t)

gg(t) = |:C4 + Si?Y¢:| |:k$\/maX{X2 - ||w1H2 - Hw2||270} + QO(y,t):|

Estimativa de || X]|

X () = co7|Uawll + 5755 lere + (cs +7¢9)[Uaoll + crol|wl] + x|

(*) A fungdo max{-,0} foi introduzida para evitar a raiz quadrada de nimeros negativos que

poderia ocorrer devido ao transitorio dos filtros utilizados na geracdo do sinal X (t).

Teorema 7.1 Considere o sistema composto pela planta (1.32) e 0 UV-MRAC descrito
na Tabela 7.1. Se as hipdteses (A1)-(A3), (A4.a), (A5)-(A7) e (A9.c) forem satis-

feitas, entao o UV-MRAC serd globalmente exponencialmente estdvel, isto €, Ik, A\ >0

tais que [|z(t)|| <kexp(—At)||z(0)||, Vt>0. Além disso, se § >0, entdo o erro de saida

e(t) se tornard nulo apds algum tempo finito.

Prova: A prova apresentada em (Hsu et al. 2003) é analoga a prova do Teorema 5.1

para sistemas lineares de grau relativo uniforme e unitario apresentada nesta Tese. As

diferengas mais relevantes aparecem na aplicacao da Proposicao 2.1:

(i) Aqui se introduz o sinal exponencialmente decrescente mo(t) (||ma(t)| < kg

exp(=Ast) [|z%(0)]] com 0 < A5 < min(7yy, 7., 7 *)) para representar o transito-

rio dos filtros que geram a fun¢ao de modulacao;

(ii) O termo de perturbagio ¢ dado por dy(t)=S,'{u

. nom __ ﬂ]
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7.4 Procedimento de Projeto

O projeto do UV-MRAC para sistemas nao-lineares de grau relativo uniforme e unitario

pode ser desenvolvido seguindo-se os passos descritos a seguir.

Ju—

Especifica-se 0 modelo de referéncia como em (5.1).

. Escolhe-se um polinémio ménico e Hurwitz A(s) de grau v — 1 para os filtros de

entrada e de saida (4.5). Entdo, sdo escolhidas as matrizes ® e I" para a realizagio

desses filtros (4.13).

Estima-se um limite inferior para a margem de estabilidade v, =7 — cyk, e as
constantes cg, 7> 0 através da minimizacdo do ganho DC (¢, /) do FOAF ¢, /(s+
7) para a matriz de transferéncia (sI —A.) "' By (vide Lema 3.2 e Observagao 7.1).

Isto pode ser realizado através do método de otimizagao proposto na Se¢ao 3.3.3.2.

Se a margem de estabilidade v, for muito pequena ou negativa, entao retorna-se
a0 passo 1. As especificacoes do modelo de referéncia e dos filtros de entrada e

de saida devem ser revistas até que ~, se torne positivo e suficientemente grande.

Computa-se as matrizes de parametros nominais 6"°™ e 03°™ para a planta no-
minal. As matrizes de parametros nominais devem satisfazer as condigoes de
casamento descritas em (Sastry & Bodson 1989). Deve-se notar que o valor de
6™ pode nao ser tnico, conforme é discutido em (de Mathelin & Bodson 1994).
Assim, o projetista é livre para escolher qualquer valor de casamento que for con-
veniente. Aqui se sugere a escolha de valores que tenham normas suficientemente

pequenas, a fim de se manter pequena a amplitude do controle nominal.

Escolhe-se valores para as constantes na fun¢ao de modulagdo (7.15) que possibi-

litem que a desigualdade (7.14) seja satisfeita. Essas constantes devem satisfazer:

o> (14 ey) ( G 9*)TH , (7.20)
e > (14 ) ( S5 (e — 9;)TH , (7.21)
c3 > Ce, (7.22)
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onde ¢, cq >0 satisfazem a desigualdade (2.11) para matrizes simétricas P, Q>0
que satisfacam a equacdo de Lyapunov (2.7). Deve-se lembrar que se a matriz
da realizacao do modelo de referéncia escolhido for da forma Aj; = —v,,I com
vu > 0, entao a funcao de modulagao poderéa ser simplificada com c3 = ¢, = 0,
conforme estabelecido no Corolario 2.1. A constante 6 > 0 pode ser escolhida
arbitrariamente pequena, uma vez que é necessaria apenas para garantir a con-

vergéncia do erro de saida para zero em tempo finito.

. Escolhe-se valores para as constantes c4,c5 >0 e v, >0 tais que a desigualdade
(7.16) seja satisfeita descontando-se termos exponencialmente decrescentes. Para
se obter valores para estas constantes, reescreve-se a matriz de transferéncia como
(I+cq)S, " Wy (s) =W (s)+(14cq)S, ' K, ' C,, onde W (s) = (14cq) S, K, (CoAc—
Ay Co)(sI — A.)"'By. Entdo, pode-se escolher

e > (1+ca) ||SK, G| - (7.23)

As constantes c; e 7, devem ser escolhidas conforme o Lema 3.1. Para se manter
pequena a amplitude da funcao de modulacao, estas constantes devem ser otimi-
zadas para minimizar o ganho DC do FOAF c¢;5/(s + 7,4), conforme se descreve

na Secao 3.3.3.

. Os valores para as constantes 7,7, e cs ja foram obtidos no passo 3. O pro6-
ximo passo é a obten¢do das constantes c,, ¢, > 0 tais que os filtros ¢, /(s + 7)
e ¢;/(s + 7) sejam FOAFs para as matrizes de transferéncia (sI — A.)"'B, e
(sI — A.)"'A.B,S,, respectivamente. A minimizagao dessas constantes ¢ de im-
portancia pratica. Quanto menores os valores das constantes, tanto menor seré

a amplitude do sinal de controle.

. As constantes cg, ..., c1; >0 devem ser tais que a desigualdade (7.18) seja satis-
feita para qualquer valor escolhido para a constante de tempo do filtro de média

(1 > 0), descontando-se termos exponencialmente decrescentes. A partir de (7.4)
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e seguindo-se os passos da prova do Lema 3.2, obtém-se

¢ = || BoSpll

cr 2 Cy,

cs = cull Spll

Cy > Cr + Cok|| BoSyll (7.24)
cro > cul|0" = 0",

e > cll|03°" |

onde se usam B, = B.K,, e a defini¢do do controle nominal em (7.13).

7.5 Exemplo de Aplicacao ao Controle Tolerante a

Falhas

Para ilustrar a aplicagdo do UV-MRAC considera-se nesta Secao o controle tolerante a
falhas de uma cadeia composta por trés carros, conforme a Figura 7.1 (Hsu et al. 2003).
O sinal de controle é o vetor de forcas desejadas dos atuadores % € R3, o sinal de saida é
o vetor de velocidades y=[vy, v2)” e o vetor de estado é z,=[v, va, v3]7. H4 um atuador
redundante para que o sistema seja tolerante a perda total de um dos atuadores, de

forma analoga ao que é feito na Se¢ado 5.4. As massas dos carros sao m; =1kg, my=2kg

em3:O,5kg.
F2 F2
T { Atuador 2 }
F R O L - S
ma T ms T mo
LI LN
() () Ba () () Bs () ()

FiGURA 7.1: Diagrama da cadeia de carros considerada no exemplo de aplicagao do
UV-MRAC ao controle tolerante a falhas. Os amortecedores superiores
sao nao-lineares e os inferiores possuem amortecimento linear.

Os carros sao conectados por amortecedores, dois dos quais possuem coeficientes
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de amortecimento linear B3; = Bos =1 Ns/m e os outros dois amortecedores sdo nao-
lineares. A forca de cada amortecedor nao-linear é uma func¢do da velocidade relativa
entre os extremos do amortecedor (Fy(v)=0,1875v + 7~ tan~!(v)) representada gra-
ficamente na Figura 7.2. O amortecedor nao-linear foi inspirado no trabalho sobre

suspensdo semi-ativa de (Gordon & Best 1994).

B e T e e e e S B
-20 -16 -12 -08 -04 0 04 08 12 16 20

v (nVs)
FIGURA 7.2: Forca do amortecedor ndo-linear em funcio da velocidade (linha cheia).
As linhas pontilhadas representam os majorantes +(0,5 + 0, 1875|v]).
O vetor das forcas resultantes dos atuadores F, € R? é dado por

F,=SFu, (7.25)

onde a matriz
S = (7.26)
¢é aplicada a geragao das forcas resultantes e

F = dlag {fl,fQ,fg} s (727)

onde o indice de falha F; =1 se o i-ésimo atuador esta operando corretamente, 0 < F; <1
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se o seu desempenho é degradado ou F; =0 se est4a completamente inoperante.

Uma vez que o sistema possui dois sinais de saida, sao necesséarios apenas dois sinais
de controle tendo-se em vista o objetivo de que as velocidades v, e v, sigam as saidas
correspondentes do modelo de referéncia. Para que o sistema resultante seja robusto a

falhas dos atuadores, utiliza-se a matriz misturadora (5.47) proposta na Se¢do 5.4.3:

a = STM™™y, (7.28)

onde M™™ é um valor nominal para a matriz de inércia M :=diag{m,, ms}. A dindmica
da cadeia de carros incluindo a matriz misturadora pode ser representada pala equagao

de estado (1.32) com

—Bglmfl 0 Bglmfl mfl 0
Ap = 0 —B23m51 ngmgl s Bp = 0 m;l stTMnom 5
B31m?: Bg3m51 —(Bgl -+ ng)mgl 0 0

Fd(Ug — vl)ml_l
Cp = ; o(zp) = —Fy(vy — v3)my? : (7.29)

[Fy(vy — v3) — Fy(vs — v1)]my "

Utilizando-se M"™°™ =1, a matriz de ganho de alta freqiiéncia sera4 dada por

mi (Fy + F. —m .
K, = | Tt F) SR (7.30)
—my ' Fy myt (Fy + Fs)

A condigdo (A5) de que a matriz —K,S, seja Hurwitz é satisfeita escolhendo-se
Sp,=1 em (7.11), conforme a Proposic¢do 5.1. E digno de nota que a matriz incerta K,
(7.30) pode ter sinal indefinido e pode ndo ser simétrica, o que impede a aplicacdo de
algoritmos que requerem a definicdao de sinal e a simetria.

Notando-se que o sistema (1.32) com (7.29) esta na forma regular, conclui-se que
este possui um zero de transmissdo localizado em s=—(B3; + Bag)ms 1, conseqiiente-
mente o sistema é de fase minima, o que satisfaz a hipotese (Al).

Na Figura 7.2 se nota que as for¢as dos amortecedores nao-lineares sao limitadas por

|Fa(v)] <0,1875[v| + 0,5. Entao, o termo nao-linear pode ser majorado por ||¢(z,)|| <
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0,96||x,|| + 2,1, conforme a hipdtese (AT).

7.5.1 Projeto

O modelo de referéncia escolhido é

1
L9
War(s) = | *™ e (7.31)
0 =

o que permite a simplificacdo da fun¢do de modulacdo (7.15) uma vez que se pode
escolher ¢3=0 em virtude do Corolario 2.1. O polinémio caracteristico escolhido para
os filtros de estado é \(s) =s+10, o que resulta na margem de estabilidade v, =1,36 s~'.

As matrizes de parametros nominais §"°™ e 6}°™ foram computadas para o caso em
que todos os atuadores operam perfeitamente (F; =F,=F3=1).

Os parametros do controlador foram escolhidos de forma que o sistema em malha
fechada mantenha o seu bom desempenho desde que ao menos dois atuadores operem
corretamente. Os demais pardmetros do controlador foram calculados seguindo-se os
passos descritos na Secao 7.4: ¢; =110, co=3,2, ¢4, =4,8, c5=21, c¢=2,7, c; =2,5,

cs=4,5, cg=23, c10=4T7, c11="7,2, 75=3,985", 7=0,01s ¢ §=0, 1.

7.5.2 Resultados de simulacao

Nos resultados de simulagdo apresentados nas Figuras 7.3-7.6 o sinal de referéncia
¢ dado por r = [10sqw(60¢) , 10sen(60¢)]T. Para mostrar a robustez do desempenho
do UV-MRAC a grandes incertezas paramétricas, o atuador 1 estd completamente
inoperante (F; =0, Fo,=F3=1). Na Figura 7.4 se observa a convergéncia dos erros de

saida para zero em tempo finito.
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FIGURA 7.3: Sinais de controle.

0.02 0.04 0.06 0.08

t(s)

0.1

002 004 006 008
t(s)

FiGURA 7.4: Erros de saida.

0.1

0 002 004 006  0.08 0.1
t(s)

FIGURA 7.5: Velocidade do carro 1 (v1)

e o sinal de saida do mode-

lo de referéncia (vyq).

v, Upra (M)$)

“0 002 004 006 008 01
t(s)

FIGURA 7.6: Velocidade do carro 2 (vs)

e o sinal de saida do mode-

lo de referéncia (vys2).

128



Capitulo 8

Controle de Sistemas Nao-Lineares de

Grau Relativo Uniforme Arbitrario

Em (Min & Hsu 2000, Min 2001) sdo apresentadas algumas formas de desenvolver
o VS-MRAC para classes de sistemas SISO nao-lineares de grau relativo n* =2 que
podem ser adaptadas para algumas classes de sistemas MIMO nao-lineares em que o
grau relativo da parte linear seja uniforme n*> 2.

Seguindo essa abordagem, o UV-MRAC para sistemas de grau relativo uniforme

maior do que um proposto neste capitulo conjuga:

1. a abordagem para sistemas lineares de grau relativo uniforme arbitrario apresen-

tada no Capitulo 6 com

2. a forma de tratar o termo nao-linear descasado como perturbacao de entrada pro-
posta no Capitulo 7 e em (Hsu, Costa & Cunha 20024, Hsu et al. 2003) estendida

para sistemas em que a parte linear possui grau relativo uniforme arbitrario.

O tratamento do termo ndo-linear descasado foi inspirado no trabalho de (Min &
Hsu 2000) e (Min 2001, Capitulo 5). Originalmente, o termo nao-linear poderia ser
dependente apenas da saida da planta (i.e., ¢(y,t) em (1.32)), que é um sinal medido.
No Capitulo 7 desta Tese, permite-se que o termo nao-linear seja dependente de todas
as variaveis de estado (i.e., ¢(z,,t) em (1.32)) ainda que nem todas sejam medidas,
desde que o termo ¢(z,,t) satisfaca as hipoteses (A6) e (A7).

Na Secdo 7.2, o sinal W, (s)*¢ é introduzido para permitir que a perturbacdo desca-

sada ¢ seja tratada como perturbacao de entrada. No caso de sistemas de grau relativo
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uniforme e unitario pode-se garantir que a matriz de transferéncia da perturbagao
Wy(s) (7.7) seja propria. No entanto, uma dificuldade que surge no caso de sistemas
de grau relativo uniforme arbitrario, é que a matriz de transferéncia da perturbagao
Wy(s) pode ser impropria.

Para que o termo nao-linear possa ser tratado como perturbacao de entrada, neste
capitulo se impde que a norma da perturbagao de entrada equivalente (Wy(s) * ¢ em
(7.8)—(7.9)) possa ser majorada por fun¢oes dependentes de sinais mensuraveis (e.g., a

saida y) e majorantes gerados por FOAFs, ou seja,

Cs
S+ Yo

Wo(s)x¢ll < crllzpll + caply, ) + * [Rallzp ]| +o(y, 1)] (8.1)

onde cy, c2, c3 >0 sao constantes adequadas e 4 obedece 7, >4 >0, sendo 7, a margem
de estabilidade de Wy(s). A funcdo ¢(y,t) >0 e a constante k, >0 estdo definidas na
hipotese (A7). A funcdo ¢:R™ x RT — R™ representa majorantes de sinais a serem

definidos oportunamente.

8.1 Estimacao do Majorante da Perturbacao em Plan-

tas Nao-Lineares

Nesta secao sao desenvolvidos majorantes para a norma da perturbagao equivalente de
entrada (||W,(s) * ¢||). Tendo isto em mente, deve-se lembrar que a norma da pertur-
bagao (||¢(z,,t)||) pode ser majorada utilizando-se (7.17)—(7.19), que sdo expressoes
validas para sistemas com grau relativo uniforme arbitrario. Por outro lado, a matriz

de transferéncia W (s) € R™*"(s), dedinida em (7.7), pode ser decomposta como
Wy(s) = Wis™ + -+ Wis+ Wy + Wy(s), (8.2)

onde W; € R™" (i =0,1,...,N), Wy(s) € R™"(s) & estritamente prépria e BIBO
estavel, N:=n*—1 e n* é o grau relativo uniforme da parte linear do sistema, conforme
a hipotese (A4).

Para sistemas de grau relativo uniforme e unitario, Wy(s) é propria e, conseqiien-

temente, apenas a matriz Wy, e a matriz racional Wy(s) podem ser nao nulas. Assim,
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a funcao de modulacdo do controle vetorial unitario aplica diretamente o majorante

(7.16) baseado num FOAF.

Para sistemas de grau relativo uniforme n* > 2, podem ser necessarios majorantes
para as derivadas totais de ¢(x,,t) em relagdo ao tempo. Para esses sistemas ¢ dificil
obter regras gerais. Para ilustrar os conceitos propostos, a seguir sao desenvolvidas
expressoes para sistemas com grau relativo uniforme n*=2. No entanto, o desenvolvi-
mento poderia ser estendido a alguns sistemas nao-lineares com grau relativo uniforme

n*>2.

8.2 Majorante da Perturbacao em Plantas Nao-Linea-

res de Grau Relativo Uniforme Dois

Se o grau relativo da planta for uniforme e n* =2, entao /N =1 e a matriz de transferéncia

da perturbagao (7.7) resultante é

Wy(s) = K [$T + s(ar] — Ay) — anAu] Co(sI — A) 7' By, (8.3)

p

onde Ay = —diag{y,...,7m} € os escalares oy,7; > 0 sao definidos para o modelo

de referéncia Wy,(s) em (1.35)—(1.37). A matriz Wy(s) pode ser decomposta segundo

(8.2) com
Wy(s) = K, " [CoAZ 4 (an] — Apy)CoAe — ay Ay Cy) (sI — A) 7' By, (8.4)
W, = ;' [C,A.By + (an] — Ay)C,] | (8.5)
Wy =K, 'C,, (8.6)

onde se utilizou o fato de que C,=C,By. De (8.6) conclui-se que 1W; #0 e, conseqiien-
temente, o termo d(W;¢)/dt pode ndo ser identicamente nulo. Seguindo-se (Min &
Hsu 2000, Secdo 2) tem-se

dWid(zp,t)] 8W1¢x’ n oW
dt B oz, P ot '’
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com &, obtido diretamente da equagdo de estado da planta (1.32), o que permite

concluir que

9C, o

dWié(zp, )] -1 0C,¢
N ot

dt p Oz,

(Apz, + ¢ + Byu) +

(8.8)

Para que a norma deste sinal possa ser convenientemente majorada, impoe-se a

seguinte hipdtese adicional sobre a planta:

(A10.a) A funcdo C,¢(z,,t) e as suas derivadas parciais de primeira ordem devem

satisfazer:

1. A funcdo C,¢(z,,t) deve ser continua em relagdo aos seus argumentos e as

suas derivadas parciais de primeira ordem devem existir, Vz,, ?.

2. A norma da derivada parcial 9C,¢/0x, deve ser uniformemente limitada

por Haa%‘z’ ‘ <kgsz, V2,,t, onde kg >0 é um escalar conhecido.
3. A derivada parcial 0C,¢/0x, deve satisfazer 886; ‘j’ B,=0.
4. A norma da derivada parcial 0C,¢/0t deve ser limitada por ’% ‘ <

kgl zpll + ©ot(y,t), VYa,,t, onde kg > 0 é um escalar conhecido e gy :
R™ x Rt — R* é uma funcao conhecida, continua por partes em relacao a

t e continua em relacao a y.

As hipoteses (A.10.a.2) e (A.10.a.4) estabelecem a necessidade de se conhecer ma-
jorantes para as derivadas parciais da funcao C,¢(z,,t).

A hipétese (A.10.a.3) é necessaria para que o majorante independa do sinal de
controle u, uma vez que este é chaveado e o controle equivalente nao é disponivel
para gerar a fun¢do de modulagdo. Para interpretar a hipotese (A.10.a.3), lembra-se
que a matriz HFG de sistemas lineares de grau relativo uniforme n* =2 é dada pelo

parametro de Markov K, = C,A,B,, cf. (1.23). Se o termo de perturbagdo ¢ fosse

linear e invariante no tempo, i.e., ¢(z,) = Asx,, entdo aachBp = C,A,B,, ou seja, a
perturbagdo modificaria a matriz HFG do sistema. Assim, a hipotese (A.10.a.3) impoe
que as incertezas sobre a matriz HFG estejam concentradas na parte linear da planta.

Uma vez que as hipdteses (A.6), (A.7) e (A.10.a) sobre a perturbagdo ¢ sejam

satisfeitas, a norma da perturbagao equivalente de entrada pode ser majorada pelo
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sinal

Cq
S+ v

ci<t>:c1Xp+czso¢t<y,t>+{c3+ ]GB G Wols)xol),  (89)

excluindo-se termos exponencialmente decrescentes que resultam do transitério de fil-
tros assintoticamente estaveis. Neste majorante sao utilizados os seguintes majorantes

auxiliares desenvolvidos na Secao 7.3:

o) =k Xy + 0y, t) (= llo(zp,t)]]) (8.10)

A~

X,(t) = \/max{X2 = llenl = a2, 0} (= llm 0l | (8.11)

X(t) = eo7l|Uaol| +

ST ez + (cs + 7¢o)[[Uan|| + crollwl] + cnrllrll] = (X @),

(8.12)

com o controle médio U,, gerado pelo filtro passa-baixas

1 I
= ———-UNeg = —— , 1
U Ts—l—lUNq Ts+1UN (8.13)

onde Uy é o sinal gerado pelo tltimo relé do filtro de avanco de fase baseado no controle
vetorial unitéario (vide Figura 6.2) e 7>0 é uma constante de tempo arbitraria.

A matriz de transferéncia da planta G(s) é incerta e pertence a uma dada classe P
que é um subconjunto de R™*™(s). Cada elemento de P satisfaz as hipoteses (Al)-
(A5) para n*=2, S, e v fixos. A implementagdo deste majorante para a perturbacgao

equivalente d requer a seguinte hipétese adicional:

(A9.d) Sao conhecidos valores para as constantes ¢; >0 (1 = 1,...,4,6,...,11) e
Ve, V2 >0 de forma que a desigualdade em (8.9) seja satisfeita (excluindo-se termos
exponencialmente decrescentes) VG(s) € P com algum par (6*, ;) correspondente

a cada elemento de P que satisfaga a equagao diofantina (4.11).

As constantes ¢;, 74 € 7, podem ser computadas de forma analoga ao procedimen-
to desenvolvido na Secao 7.4 para sistemas nao-lineares de grau relativo uniforme e

unitario.
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8.3 Funcoes de Modulacao

Para que o UV-MRAC desenvolvido para sistemas lineares no Capitulo 6 possa ser
estendido a sistemas nao-lineares, é necessario que as funcoes de modulagao utilizadas
no controle vetorial unitario sejam adequadas. No caso de plantas lineares as fungoes
de modulagio devem satisfazer as desigualdades (6.17)—(6.19), que para plantas nao-

lineares sao reescritas como

po > (1+ cao) ||L7" % Ui + cooll€o]| + mpo(t) (8.14)
pi = (1+ca)) ||(FLA L ) = U] 4+ mi(2) (i=1,...,N—1), (8.15)
pn > (1+ can) || FLn * Ugmt|| + mon (1) (8.16)
Vt >0, com constantes adequadas c.o>0 e ¢g; >0 (i=0,..., N) e os sinais

U = (K™™K, [(9* — o) Ty — Wy(s) % ¢} —[I = (K™ 'K] Uy, (8.17)

Ugnt = S, {(9* _gromyT, W¢(s)*¢] , (8.18)

onde se destacam as perturbages ndo-lineares Wy(s) * ¢. Assim, percebe-se como os
majorantes para a norma ||[W,(s) * ¢|| podem ser utilizados na sintese das fungdes de
modulagao, que pode seguir as orientagoes apresentadas na Se¢ao 6.5.1 para o caso de

plantas lineares.

Os sinais escalares LI e exponencialmente decrescentes 7,,(t) (onde i=0,...,N e
|7,i(t)] < Rexp(—At), Vt > 0, com constantes reais R > 0 e A > 0 adequadas) foram
introduzidos nas desigualdades (8.14)—(8.16) para representar o transitorio de filtros
usados na geracao das fungoes de modulagao a fim de possibilitar a analise do sistema
de controle completo. Naturalmente, estes sinais sao desnecessarios na sintese das

fungoes de modulacgao.
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8.4 Sobre as Propriedades de Estabilidade

Presume-se que as propriedades de estabilidade do UV-MRAC para sistemas MIMO
nao-lineares de grau relativo uniforme e arbitrario sejam analogas as propriedades do
VS-MRAC para sistemas SISO nao-lineares de grau relativo arbitrario estabelecidas
em (Min 2001, Teorema 4, pp. 66-67), dadas as semelhangas estruturais entre ambos
os controladores.

Devido a possibilidade de escape em tempo finito introduzida pela nao-linearidade
o(z,,t), se obtém apenas a estabilidade semi-global exponencial (Khalil 1996, p. 483) do
sistema em malha fechada com rela¢do a um conjunto residual de ordem 7 (Min 2001),

ou seja:

Considere-se o estado z do sistema composto pelas equacoes dos erros e pelos termos
transitdrios dos estados dos filtros. Define-se o conjunto compacto B,={z : ||z]| <k.o}
limitado pela constante k.o > 0 arbitrdria. Se todas as hipdteses assumidas forem

satisfeitas, entdo I7*, k., A, >0 tais que
[2()[| < k: exp(=A:t)[|2(0)[| + O(7) , (8.19)

V1€ (0,7, Vz(0) € B,, Vt >0. A constante k.o pode ser arbitrariamente grande se T*

for suficientemente pequeno.

Um fato importante é que o valor da constante k, em (8.19) independe do valor de
T, 0 que significa que o sistema é livre do fenomeno peaking (vide Segoes 6.7 e 9.6.2).

Para o caso SISO, (Min 2001, Corolario 1, p. 52) estabelece que a estabilidade
exponencial sera global se a perturbacao nao-linear for globalmente Lipschitz, o que é
mais restritivo do que a hipotese (A6).

Deve-se enfatizar que as propriedades de estabilidade do UV-MRAC para siste-
mas multivariaveis nao-lineares nao foram desenvolvidas de forma rigorosa nesta Tese.

Portanto, este podera ser um tema para trabalhos futuros.
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Capitulo 9

Controle por Modo Deslizante

Baseado em Observador

Este capitulo aborda o controle por modelo de referéncia e modo deslizante baseado
em observador de estado para a geracao da superficie de deslizamento. Utiliza-se um
observador de alto ganho (high gain observer — HGO) pois este é insensivel a incertezas
paramétricas e perturbagoes na planta (Oh & Khalil 1997). Um problema é que o
transitorio do HGO pode apresentar o fenémeno peaking (Sussmann & Kokotovié¢ 1991)
que prejudica o desempenho do sistema de controle. Apoés a formulagao do problema
e algumas notas preliminares, propoe-se nas Se¢oes 9.5 a 9.7 uma estratégia que evita
a ocorréncia de peaking no sinal de controle e nos sinais da planta, apesar de nao se
eliminar o peaking no HGO. Em seguida, na Secao 9.8, o peaking é eliminado do HGO

através do escalonamento adequado de cada variavel de estado estimada.

Para simplificar o desenvolvimento desta estratégia, trata-se apenas o caso de sis-
temas SISO. A extensao para sistemas multivaridveis podera ser desenvolvida futura-
mente utilizando-se o controle vetorial unitario, que parece mais natural para sistemas

MIMO do que o controle baseado na funcao sinal adotado neste capitulo.
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9.1 Formulacao do Problema

9.1.1 Planta

Considera-se um sistema SISO linear, invariante no tempo, observavel, controlavel e

descrito pela equacao de estado

&, = Az, + Bplu+d(t)],

y = Cpay, (9.1)

onde z, € R" é o vetor de estado, u €R é o sinal de entrada, y €R é o sinal de saida
e d€R é uma perturbagdo ndo mensuravel. O modelo entrada/saida correspondente é

dado por
y=G(s)[u+d)], (9.2)

onde

G(s) = Cy(sl — A)'B, = K Ny(s)

D) 9

é a fungao de transferéncia do sistema (9.1), K, €R é o ganho de alta freqiiéncia, N,(s)
e D,(s) sao polindmios monicos. Assume-se que os valores dos pardmetros da planta

sao incertos, mas pertencem a intervalos finitos conhecidos.

9.1.2 Hipobteses sobre a planta

Sao assumidas as seguintes hipdteses sobre a planta:
(Al.0) G(s) é de fase minima.

(A2.0) G(s) é estritamente propria.

(A3.0) A ordem do sistema (n) é conhecida.
(A4.0) O grau relativo n* de G(s) é conhecido.

(A5.0) O sinal do ganho de alta freqgiiéncia K, é conhecido.
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(A6.0) A perturbagio d(t) é continua por partes e se conhece um majorante d(t) tal

que |d(t)| <d(t) < dguy < +oo, Vt>0.

Estas hipoteses correspondem aquelas assumidas no Capitulo 6 para o controle
por modelo de referéncia de sistemas lineares multivariaveis de grau relativo uniforme
arbitrario.

A hipoétese (A3.0) é andloga a hipotese (A3) em que se assume o conhecimento
do indice de observabilidade v de sistemas multivariaveis (vide Secdo 1.6.2) e serve
para estabelecer a ordem dos filtros de estado (9.12). A hipotese (A3.0) poderia ser
relaxada de forma a se requerer apenas um majorante para n, como é feito em (Ioannou
& Sun 1996, Secao 6.3.1). No entanto, isto acarretaria no aumento da ordem dos filtros
de estado utilizados na estrutura do controle por modelo de referéncia e no aumento
do niimero de parametros do controlador.

Doravante, assume-se que K, >0 para simplificar a notacdo no desenvolvimento
do controlador. Se K, < 0, entao o sinal de controle deve ser invertido. Assim, a
hipotese (A5.0) é satisfeita.

A hipoétese (A4.0) poderia ser relaxada, no entanto, a lei de controle resultante seria

mais complexa (Ioannou & Sun 1996, Secao 6.7).

9.1.3 Modelo de referéncia

O modelo de referéncia é definido por (Ioannou & Sun 1996, Secgao 6.3.1)

ym =Wy(s)r, ryu €R, (9.4)
onde
Nas(s) P b e qsP Tl his + by
%% =K =K - 9.5
m(s) MD(s) M sPm 4 qp, _qsPml b ags + ag ’ (9:5)

onde K, >0 é o ganho de alta freqiiéncia especificado para o modelo de referéncia.
O modelo de referéncia deve ser estavel e de fase minima. Os graus dos polindmios
Hurwitz e monicos Ny (s) e Dy(s) sdo p,, — n* e py,, respectivamente. A ordem do

modelo p,, deve respeitar p,, <n.
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Assume-se que o sinal de referéncia r(¢) seja continuo por partes e uniformemente

limitado.

Para plantas com grau relativo unitario, a funcao de transferéncia do modelo de
referéncia (Wy(s)) deve ser estritamente real positiva (SPR — strictly positive real),
pois neste caso o desenvolvimento do controle segue a abordagem de (Hsu & Costa

1989), que é revista na Se¢ao 9.4.

Para plantas com grau relativo n*>1, em (Hsu et al. 1994, Hsu et al. 1997) escolhe-
se um polindémio monico e Hurwitz L(s) de grau N :=n* — 1 de forma que a fungio
de transferéncia Wy (s)L(s) seja SPR. Aqui a escolha do modelo de referéncia é mais
restritiva pois se requer que Wy (s)L(s) = Ky /(s + 7), em virtude da estrutura do
HGO (vide Observagdo 9.2 na Se¢do 9.6.1) e da forma como se emprega o Lema C.2 na
prova de estabilidade do sistema de controle em malha fechada. Assim, para plantas

com n*>1, a fun¢do de transferéncia do modelo de referéncia é

KM KM
%% = = 9.6
wls) L(s)(s+7)  sPm+ap, 15t 4+ Fais+ap’ (9:6)

onde Ky;,v7>0, p,,=n* e L(s) € um polindbmio moénico e Hurwitz de grau N:=n* — 1.
Deve-se notar que aqui as raizes de L(s) nao precisam ser reais. Neste aspecto ha
mais liberdade no projeto do que no VS-MRAC desenvolvido por (Hsu et al. 1994, Hsu
et al. 1997), que requer que L(s) tenha apenas raizes reais, uma vez que o operador
L(s) é realizado loc. cit. por uma conexao em cascata de N filtros de avango de
fase baseados em estrutura variavel com zeros simples e reais, similares aqueles filtros

apresentados na Figura 6.2 para sistemas multivariaveis.

9.1.4 Objetivo de controle

O objetivo é projetar uma lei de controle u de forma que a saida da planta y rastreie
assintoticamente a saida y,; do modelo de referéncia, admitindo-se um pequeno erro
residual. Mais precisamente, o objetivo de controle é obter a convergéncia assintotica

do erro de saida



para zero ou para uma pequena vizinhanca residual de zero.

9.2 Parametrizacao do Controle

A parametrizacao do controle por modelo de referéncia de sistemas SISO é anéloga
aquela descrita no Capitulo 4 para sistemas MIMO. Para sistemas SISO, o controle

que casa a planta com o modelo de referéncia é dado por

ut = 07w — Wy(s) *d(t), (9.8)
Wa(s) =1— 9;%8 , (9.9)

onde o vetor de parametros é dado por
A A (9.10)
com 07,05 RV 92 01 €R e o vetor regressor é
w=[wlwlyr". (9.11)

Aqui os filtros de estado sao dados por

Als) _ Als)
wy = A(s)u’ Wo As)Y (9.12)
A(s) = ["2 " s 1}T , (9.13)

onde A(s) é um polindémio arbitrario, ménico e Hurwitz de grau n — 1 que contém

Ny (s) como fator, i.e.,

A(S) = Ao(S)NM(S) s (914)

o que implica que Ag(s) seja monico, Hurwitz e de grau no =n — 1 — p,, + n*, con-
forme (Ioannou & Sun 1996, Secdo 6.3.2). Uma realizagdo para os filtros de estado

pode utilizar as matrizes ® e I' de forma similar aos filtros de estado para sistemas
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MIMO (4.13).

As condigoes de casamento requerem que 0; = K 'Ky (Ioannou & Sun 1996,

eq. (6.3.12)).

9.3 Equacoes do Erro

A equacao do erro é uma particularizacao do que ja foi desenvolvido na Secao 4.2 para

sistemas MIMO, isto é

Xe = AXe+ Be(07) 7 [u—0Tw + Wa(s) * d(t)] (9.15)
e=CoX,, (9.16)

onde X, := X —X,; € R%2 ¢ o0 estado da equacao do erro. Deve-se notar que aqui
(0;)"'=K,;; K,, enquanto que para sistemas MIMO tem-se (6;7) ' = K, em virtude de
se ter escolhido o modelo de referéncia (1.35) cuja matriz de ganho de alta freqiiéncia
é a identidade. Como {A., B, C,} é uma realizagdo ndo-minima de W)y,(s), o erro de

saida pode ser escrito a partir de (9.15)—(9.16) como

K
e=Wa(s) =2 [u—0Tw+ Wy(s) = d(t)] . (9.17)
Ky
A partir desta parametrizacao do controle, assume-se que a lei de controle pertenca

a classe definida na hipdtese (A8.a) para se evitar escape em tempo finito dos sinais do

sistema, conforme discutido no Capitulo 5.

9.4 Controle de Sistemas de Grau Relativo Unitario

Para n*=1, tem-se N=n* —1=0, L(s)=1 e o modelo de referéncia Wy,(s) deve ser
escolhido SPR. Assim, a partir da equacao do erro (9.17) e de acordo com o Lema C.1, a

lei de controle a estrutura variavel por modelo de referéncia (VS-MRAC) originalmente
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proposta em (Hsu & Costa 1989) é dada por

u=u""+U, (9.18)
U= —psgn(e), (9.19)
yrom — enomTw 7 (920)

onde 6"°™ é o valor nominal de #*. O controle nominal u"°™ permite a redugao da
amplitude da fun¢ao de modulagado p se a incerteza [|6* — 6"°™|| for pequena.

A partir do Lema C.1, obtém-se estabilidade exponencial se a funcdo de modulagao

pERT satisfizer a desigualdade
p25+ﬂwmm—mfw+wmg*ﬂﬁu, (9.21)

onde § > 0 é uma constante arbitraria. Uma funcao de modulagao que satisfaz a

desigualdade (9.21) e a hipotese (A8.a) é
p=20+acw|+dt), (9.22)

com

— C2

S+ Ya

«d(t) (= ||(1 =67 A(s)AT(s)) = d(t)]]) (9.23)

onde ¢ > ||60* — 6™™]|. O majorante (9.23) é obtido pela aplicagdo do Lema 3.1, de
onde se tem que c; >0 é uma constante apropriada e 4 satisfaz vy >4 >0, sendo vy a
margem de estabilidade do filtro com matriz de transferéncia A(s)A~!(s).

O seguinte resultado de estabilidade foi provado originalmente em (Hsu & Costa

1989).

Teorema 9.1 Para n* = 1, considere-se o sistema formado pela equac¢io do erro
(9.15)-(9.16) e pela lei de controle (9.18)—(9.20). Se as hipdteses (Al.0)—(A6.0) forem
satisfeitas e a fungdo de modulagao satisfizer a hipdtese (A8.a) e a desigualdade (9.21),
entao a estratégia VS-MRAC € globalmente erponencialmente estdvel, i.e., Ik, A >0

tais que || X (t)|| < kexp(=At)[|Xc(0)]|, Vt >0. Além disso, se § >0, entio o erro de
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saida e(t) se tornard nulo apds algum tempo finito.

Prova: A prova é uma aplicagdo direta do Lema C.1 ao sistema composto pela
realizacao nao-minima da equacao (9.17), dada pela equacao do erro (9.15)—(9.16), e

pela lei de controle (9.18)—(9.20). |

Observacao 9.1 Fica evidente que o uso de observadores € desnecessdrio para o con-
trole de sistemas de fase minima e grau relativo unitdrio em que se emprega estrutura
varidvel e realimentacio de saida. No entanto, o livro (Edwards € Spurgeon 1998)
emprega observadores por modo deslizante no controle de sistemas com grau relativo
unitdrio com a finalidade de gerar a func¢do de modulagdo, sem nenhuma vantagem
aparente em relacao a abordagem desta Tese. Nesta secao e no Capitulo 5, evita-se o
uso de observadores através da aplicacao de filtros de estado e de FOAFs para a gerac¢ao
das fungoes de modulacdo. Esta abordagem parece mais simples e natural para sistemas
incertos do que o uso de observadores, pois nao requer o conhecimento da estrutura do

sistema.

9.5 Controle de Sistemas de Grau Relativo Superior

a Um

Para plantas com grau relativo n* > 1, o controle a estrutura variavel baseado em
realimentacao de saida nao pode ser aplicado diretamente, uma vez que o modelo de
referéncia ndo é SPR. A abordagem de (Hsu et al. 1994, Hsu et al. 1997) é baseada no
erro de predicao e em filtros de avango de fase por estrutura variavel (vide Capitulo 6).

Aqui se propoe uma estratégia de controle alternativa baseada num observador de
alto ganho (high gain observer — HGO). Uma idéia natural seria estimar o estado da
planta como no controlador para estabilizacdo robusta em (Oh & Khalil 1995). No
entanto, aqui se utiliza o modelo de referéncia (sem incerteza) em vez do modelo da
planta (incerto) para reconstruir o estado da equacao do erro, adotando-se o argumento
de (Chang & Lee 1996) de que é mais facil construir um observador para o modelo de
referéncia do que para a planta. Uma abordagem similar a esta é proposta por (Oh &

Khalil 1997) para o rastreamento de trajetorias em sistemas nao-lineares. No entanto,
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tanto (Oh & Khalil 1995) quanto (Oh & Khalil 1997) utilizam uma lei VSC em que a
funcao de modulagao é globalmente limitada a fim de se eliminar o feno6meno peaking,
mas pagando-se o preco de que as propriedades de estabilidade sao semi-globais.
Aqui, se utiliza um observador para gerar a lei de chaveamento e, a0 mesmo tempo,
utiliza~se uma fungdo de modulagao gerada por filtros de estado e FOAFs para se obter
a estabilidade global sem que o fené6meno peaking se manifeste na planta e no sinal de
comando, apesar de que o peaking pode ocorrer no observador de alto ganho.
Considera-se a realizagao de ordem minima na forma canoénica do observador para

o modelo de referéncia W), (s) dada pelas matrizes

—ap,—1 1 0 -+ 0 0
—Qp,,—2 0 1 0 bpm_g
Ap = : ; Buy=1| : | Kwm, CM—[l 0 O}
—aq 00 1 b1
—a 00 --- 0 bo
(9.24)
Entdo, as equagdes do erro (9.15)—(9.16) podem ser reescritas como
. Kp *T
Te = Ayxe + BMK— [u— 0w + Wy(s) * d(t) + m(t)] , (9.25)
M
e=Cyx,, (9.26)

onde a condi¢do inicial z.(0) e o sinal escalar exponencialmente decrescente 7. (t) sdo
adequados para representar os efeitos das condicoes iniciais dos modos observaveis mas

nao-controlaveis na equagao do erro (9.15)—(9.16). O sinal 7. (¢) satisfaz

7 ()] < Eeexp(—A)| X0V, VE>0), (9.27)

com alguma constante apropriada k. > 0 e XA > A >0, onde )\, é a margem de
estabilidade da matriz A.. A Observacao 9.4 na Secdo 9.6.1 justifica a inclusao do
sinal 7.(t) na equacdo dindmica em vez de se acrescentar um sinal exponencialmente
decrescente na equacao de saida para representar os efeitos das condigoes iniciais dos

modos observaveis mas nao-controlaveis, como poderia parecer mais natural.
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E possivel projetar uma matriz S € R'?P» que define a superficie de chaveamento
ideal o(z.) =0, onde o(x.):=Sx., para que { Ay, By, S} seja uma realizacdo da fungio
de transferéncia SPR W)y, (s)L(s). Para o caso em que se escolhe Ny (s) =1, o que
implica que a ordem do modelo de referéncia é dada por p,,=n* e By =10, ...,0, K7,

tem-se (Kailath 1980, pp. 39-45)

0 0 0 1 1
0 0 1 Apy—1 In_1
ST — | . 1 ay,_1 ap, o S (9.28)
0 : I
1 ap,-1 ap,—2 - ay i lo ]

onde [; sdo os coeficientes do polinémio L(s)=s" +Iy_1sV "+ +l1s+lge N=n*—1.

Assumindo-se que uma estimativa ., de z. esteja disponivel, entdao uma lei de

controle é

u=u""+U, U= —psgn(Sz.), (9.29)

onde o controle nominal ©"°™ é dado por (9.20). Se z.(t) =x.(t) e a fungdo de modula-
¢ao p satisfizer (9.21), entdo o estado x. e o erro de saida e convergem exponencialmente

para zero, como se pode concluir através da aplicacao do Lema C.1.

9.6 Observador de Alto Ganho

Uma vez que o estado x. nao é disponivel, este serd substituido na lei de controle pelo

estado estimado Z. obtido pelo observador de alto ganho

-%e = AM:%e + By P U - [Oé(f_l) - Cle| é, (930)

é=Cuyie—e, (9.31)
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onde € é o erro de saida do observador, K °" é o valor nominal do ganho de alta

freqiiéncia da planta K, e o vetor

ap,,—1
apm_Q
ay = : . (9.32)
3]

Qo

Os coeficientes a; no vetor de realimentagio do observador (Lu & Spurgeon 1998)

Apm —1
Apm —2

aehH =1 : (9.33)

a1
epm—1

aQ
ebm

devem ser escolhidos de forma que o polindmio caracteristico do observador em malha

fechada seja Hurwitz, o que se obtém se o polinémio
No(s) = s +ap, 18P 4+ + a5 + g (9.34)

for Hurwitz e € > 0.
O parametro ¢ deve ser ajustado para que as incertezas e perturbagoes no sistema
afetem pouco o estado estimado z.. Para isso, a norma do ganho da realimentagao do

observador (||a(e7!)||) deve ser alta, o que requer que ¢ seja pequeno.

9.6.1 Majorante do erro de estimagao

O Teorema 9.2 apresentado a seguir estabelece um majorante para a norma do erro
de estimagao do estado T.(t):=7Z.(t) — x.(t) e para o modulo do erro de saida é(t) do
observador de alto ganho. Este Teorema sera 1til na prova de estabilidade do sistema
de controle em malha fechada.

Para simplificar o desenvolvimento deste Teorema, assume-se que a margem de
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estabilidade do polinémio N,(s) (\,) e o escalar A\, satisfacam a desigualdade 0 <\, <
Mo < Ao Além disso, impde-se que 0 < ¢ < 1 para que a margem de estabilidade do

observador nao seja inferior & margem de estabilidade \,.

Para desenvolver o Teorema a seguir, define-se o sinal
0= [1— (K™™K U + (K™™) 7 K [ (07 — 0%™)T w — Wy(s) * d(t)] . (9.35)

onde K :=K;'K,, K™ :=K,' KI°™ e o sinal de controle U ¢ dado por (9.29).

Teorema 9.2 Considere o observador (9.30)-(9.33) e a equagao do erro (9.15)-(9.16).
Se a hipdtese (A8.a) for satisfeita, os sinais r(t) e d(t) forem uniformemente limita-
dos, o polinomio N, (s) for Hurwitz, Ny(s)=1 e o pardmetro € for mantido na faiza
0<e<1, entdo 3ky,..., k>0 tais que o erro de estimagio do estado (Z.) e o erro de

saida do observador (€) satisfazem as desigualdades

. ki . Ao
501 < SO exp (~220) + ke X O expl-A0
Aa
+ exp (—?t) * [ksllw(®)|| + kd] , (9.36)
. ki . bW
[Z.(t)] < WH%(O)HMP —t + kae|| Xe(0) || exp(=Act) +eC(,0),  (9.37)

~ ~ Ao
€] < k2. (0)]] exp (—;t) T kye? X, (0)]] exp(=Act)
1 >\a

+ePm~lexp —?t * [ks||w(t)|| + Ka] | (9.38)

A
6] < kullE(0)]] exp (—;t) e | X (0)| exp(—Act) + £ C1,0), (9.39)

Vt>0, onde

Ot to) = allwry oo + ko (9.40)

Prova: Utilizando-se a definicao do erro de estimacao do estado reescreve-se a

148



equagao do erro de saida do observador (9.31) como

& = Cuie. (9.41)

Subtraindo-se (9.25) de (9.30) se obtém a equagio da dinamica do erro de estimagao

do estado
Te = AyFe + By [K""U — Kre(t)] — [a(e™") — an] €, (9.42)

que pode ser reescrita substituindo-se o erro de saida do observador (9.41) na equagao

da dinamica do erro de estimagcdo (9.42), resultando em
Te = Ac(e™N)ie + By [K™™U — Kro(t)] , (9.43)

onde se utiliza a matriz

—2em=l ] () 0
—fm=2 ()1 0
Ae(€_1) = AM — [Oé(E_l) — QM} CM = . (944)
_€p21,1 0 0 1
-5 00 0
Entao, aplicando-se a transformacao
z. =T(e)z., T(e) = diag {1,£,€%, ..., '}, (9.45)

reescreve-se a equacao do erro (9.43) na nova base como
et = AT + By (e) [K™"U — K (t)] (9.46)
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com

o, 10 - 0] 0 |
—ap,—2 0 1 0 bp,,—2€
A, = ; : R Bu(e) = ; Ky . (9.47)
—a; 00 1 byePm—2
| —ag 00 -+ 0] | boe? |
Como Ny (s) =1, tem-se que By () =[0,...,0,eP»"1TK), e, conseqiientemente,

| Bas(e)||=ePm~1K ). Assim sendo, a norma do estado Z, pode ser majorada por

Aa
(0] < ka0 exp (=226 + ke X, 0) exp(-1)

6pm
€8+ Ao

+ kr U@, Vt>0. (9.48)

Uma vez que a hipdtese (A8.a) é satisfeita e os sinais r(t) e d(t) sdo uniformemente
limitados, conclui-se a partir de (9.35) que kg, kg >0 tais que ||Us o]|oo < kg l|wtolloo+
kg, YVt > 0. Por outro lado, a partir da definigdo da transformagao (9.45), tem-se que
|T(e)|[|=1e ||T"*(e)|]|=¢e'"Pm, uma vez que ¢ € (0, 1]. Utilizando-se estes fatos, obtém-
se a partir de (9.48) os majorantes (9.36) e (9.37) para a norma do erro de estimagao
do estado.

Os majorantes (9.38) e (9.39) para o médulo do erro de saida do observador sdo

obtidos utilizando-se a desigualdade |é|=|CyT ! (e)Z.| =|Cune| < ||Ze])- |

Observacao 9.2 O Teorema 9.2 impoe que o modelo de referéncia seja da forma

Ky
%% = 9.49
m(s) sPmo4 q, sPml 4ot ags +ag (9-49)

com ordem p,, = n*, para que se possa garantir que o erro de estimac¢ao do estado
residual seja da ordem do pardmetro . A andlise do observador de alto ganho para que
se admita o modelo de referéncia mais geral (9.5) parece ser bem mais complexa e, por

1sto, nao foi desenvolvida nesta Tese.

Observacao 9.3 Para se verificar o comportamento do observador de alto ganho em

condigoes nominais (K = K"™ e §*=6"") e sem perturbagio de entrada (d(t)=0),
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lembra-se que neste caso tem-se U(t)=0, o que se conclui a partir da definicdo (9.35).
Assim, a partir da andlise da equagdo da dindmica do erro de estimagéo (9.43), conclui-
se que o erro de estimacdo T.(t) — 0 exponencialmente, uma vez que o sinal w(t) — 0
ezponencialmente e a matriz A.(e™') é Hurwitz desde que € >0. Isto ¢ de se esperar
pois o HGO é um observador linear que apresenta este comportamento em condicoes

nominais e sem perturbacoes nao medidas.

Observacao 9.4 Poderia parecer mais natural representar os efeitos das condigoes
iniciais dos modos observdveis mas ndao-controldveis da equagdo do erro (9.15)-(9.16)
através da inclusdo de um sinal exponencialmente decrescente 7. (t) na equagéio de saida

(9.26), que passaria a ser
e = Cyzxe + Te(t), (9.50)

e permitiria a elimina¢do do sinal m.(t) da equacao (9.25). No entanto, a inclusio do

termo 7. (t) resultaria no majorante

~ kl ~ )\a ]%2
2011 < 120 exp (220) + S IX 0 expl-A)
Aa
#oxp (=22t ) s a0l + k] (9.51)

onde se nota que o termo EI,E—Q_IHXe(O)H exp(—Aet) € muito mais conservador do que o
termo koe|| X (0)|| exp(—Act) presente no majorante (9.36), que é obtido utilizando-se
a equagdo do erro (9.25)-(9.26). Naturalmente, deve-se considerar que o estado x.(t)
da equagdo do erro (9.25) é modificado no caso em que se elimina o sinal 7 (t) desta

equacao.

Observagao 9.5 O uso das transformagoes T'(c) e T~ (¢) na obten¢io dos majorantes
(9.36) e (9.37) para a norma do erro de estimagdo do estado ||Z.|| pode gerar resultados
muito conservadores, como se pode concluir do fato de que | T()T'(¢)|=1, embora
o majorante para esta norma, estabelecido por |T(e)| || (e)|| = 1/ePm~1, se torna
exageradamente grande na medida que € — 40, uma vez que p,, > 2.

O uso da norma | T~1(¢)| na sintese da func¢io de modulagdo no sinal de controle

em (Emelyanov et al. 1992b, eq. (18)) pode resultar em peaking, que pode ser observado
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no controlador proposto loc. cit. sequndo (Oh € Khalil 1997).

9.6.2 Fendmeno peaking

O fendomeno peaking no observador de alto ganho é caracterizado pelo termo

el exp (<220) (9.52)
presente nos majorantes do erro de estimagio do estado (9.36) e (9.37). Por um lado
deve-se escolher o pardmetro ¢ suficientemente pequeno para reduzir o erro de estimacao
residual e para tornar mais rapido o transitério do observador. Por outro lado, isto
pode resultar no aumento do pico do erro de estimacgao do estado durante o transitorio
inicial na proporgao de 1/eP=~!. Um fato curioso é que nio h& peaking no erro de saida
do observador, conforme se pode constatar nos majorantes (9.38) e (9.39).

Para ilustrar o fenémeno peaking no HGO, considera-se a equacao dinamica
Ze(t), Z.(0) = , t>0, (9.53)

que representa a dinamica do erro de estimagao do estado (9.43) de um HGO de segunda

ordem quando U(t)=0 e m.(t)=0. Sem estas incertezas, o majorante (9.36) resulta em

k A
[1Z:(8)]| < ——|Z.(0)] exp (—ft) , V>0, (9.54)

— gbPm -1

Notando-se que a margem de estabilidade do polindmio N,(s) = s* +2s + 1 ¢é
Ao =157"1, escolheu-se \,=0,3s"' <)\, para que o pico do majorante seja pequeno e
o0 seu transitério seja razoavelmente rapido. A constante k; =1, 2 foi computada para
minimizar o valor de pico do majorante (9.54) para o valor estipulado de \,.

A Figura 9.1 apresenta a norma do erro de estimagao do estado durante o transitorio
de (9.53). O fenomeno peaking fica evidente quando o parametro ¢ é reduzido de 1 para
0,1. Nota-se que os majorantes estabelecidos pela desigualdade (9.54) sdo bastante
conservadores, embora reflitam o peaking pois a amplitude do majorante e a sua taxa
de decaimento aumentam na medida em que o parametro ¢ é reduzido, tal qual ocorre

com a norma do estado.
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FIGURA 9.1: Fendémeno peaking no observador de alto ganho. A norma do estado
(Ize(t)]]) da equagao do erro de estimagao do estado (9.53) é comparada
com o seu majorante (9.54) para dois valores do parametro e.

9.6.2.1 Tempo de extingao do pico

Um conceito importante sobre observadores de alto ganho é o tempo de extin¢ao do

pico, que é definido abaixo conforme a Figura 9.2.

Definigao 9.1 Considere-se a equagao da dindmica do erro de estimacao do estado

(i.(t)) de um HGO com U(t)=0 e 7.(t)=0 dada por
Te(t) = Ac(e Vi (t), t>0, (9.55)

onde a matriz Hurwitz A.(e™') é definida em (9.44). O tempo de extingdo do pico (t.)

do HGO € o menor valor que satisfaz a desigualdade
[Ze()] < [|Ze(O), VE>t.>0, Vz.(0) € RP™, (9.56)
para um valor fizo do pardmetro €€ (0, 1].

O tempo de extingao do pico de um HGO pode ser dificil de ser calculado. Por

isso, em vez de calculd-lo exatamente, pode ser mais conveniente estimé-lo através do
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Norma e Majorante

0 t (s

FIGURA 9.2: Tempo de extin¢io do pico (t.) definido a partir da norma do estado
(I1ze(®)])) e o majorante do tempo de extingao do pico (t.) definido a
partir do majorante (9.54). Aqui se utiliza como exemplo o fendémeno
peaking no observador de alto ganho com equagao do erro de estimagao
(9.53) para e=0, 1.

majorante (9.54) que resulta na desigualdade

ky

gpm_l

A _
exp <—?°‘t> <1, Vi>t. >0, (9.57)

onde ¢, >t. (vide Figura 9.2), da qual se conclui que

(k) + (1 - poln@)] = 22" [ — 1) Mn(ky) — ()] . (9.58)

te =
Aa

£
Aa

Para se compreender a dependéncia do tempo de extin¢do do pico em relagao ao

parametro € define-se o majorante normalizado do tempo de extin¢ao do pico

T, = ., (9.59)
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que é dado por

Te(e, Kpm) = € [Kpm — In(e)] , (9.60)

onde K, = (pm — 1) tn(k;). A familia de curvas na Figura 9.3 representa T.(g, K,,,)
para alguns valores da constante K,,,,. Pode-se concluir que o majorante do tempo de
extingdo do pico é uniformemente limitado em relacao ao parametro € € (0,1] e tende
a zero na medida que ¢ — +0, uma vez que sejam fixados os valores dos parametros

ki>1, A\, >0 e p,, >2.

1,2 / 1.2
1,0 777777 / 1,0
0,8 T ; 0,8
4 i | E
Q
= 06 //‘ \\ 06 3
’ - \ |
Sy o | ] 02
0,0 R 0,0
0,0 0,2 04 0,6 0,8 10
€

FIGURA 9.3: Familia de curvas do majorante normalizado do tempo de extingao do

pico (Te(e, Kpm))-

Observagao 9.6 Para a eliminagao do peaking, (Chitour 2002) propoe um observador

de alto ganho que pode ser representado por

Te = Anie — [H(t,e™!) —an] €, (9.61)

onde H : RT xRT — RP™ ¢ um vetor variante no tempo. Inicialmente o vetor H(t, e ')
tem norma pequena para que o peaking seja evitado. Entdo, o vetor H(t,e™') converge

ezponencialmente para o vetor a(e™') a fim de que o erro de estimacdo seja pequeno
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apds o transitorio inicial. No entanto, (Chitour 2002) reconhece que o observador
(9.61) ndo teria sucesso em situacgdes reais nas quais perturbagdes poderiam causar
o peaking quando a norma do vetor H(t,e™') for grande, embora o seu observador
elimine o peaking em condicoes ideais durante o transitorio inicial.

Uma auséncia digna de nota no observador (9.61) € o sinal de controle U. Esse
termo € indispensdvel para formar um lago de realimentagcao com grau relativo unitdrio

a fim de que o controle a estrutura varidvel gere o modo deslizante.

9.7 Controlador para Sistemas de Grau Relativo Su-

perior a Um sem Peaking nos Sinais da Planta

O primeiro controlador proposto para sistemas lineares com n* > 2 utiliza a lei de
controle a estrutura variavel (9.29) conjugada com o HGO (9.30)-(9.31). Para se evitar
o peaking no sinal de controle u e nos sinais da planta, utiliza-se os filtros de estado
(9.12) na sintese da fungdo de modulacdo p. No entanto, ocorre o peaking no estado
estimado, pois este fendomeno é intriseco no HGO (9.30)—(9.31). Este controlador é

descrito na Tabela 9.1.

9.7.1 Anélise de estabilidade

Para analisar a estabilidade do sistema de controle para plantas com grau relativo
n* > 2, levando-se em consideracao de forma completa as condigoes iniciais, utiliza-se
o vetor de estado z assim definido:
2= X7 #7]". (9.62)
No que segue, todos os k’s e \’s simbolizam constantes positivas genéricas, K’s sao
fungdes da classe K e a norma de um operador (||-||) é induzida pela norma L. (vide
Secdo 1.2.1).
O Teorema 9.3 estabelece as propriedades de estabilidade do sistema com todas as
equacoOes dos sinais de erro dadas por (9.15)—(9.16) e (9.43). Para N=0 (n*=1) a

estabilidade global exponencial é estabelecida no Teorema 9.1.
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TABELA 9.1: Algoritmo proposto para o controle por modelo de referéncia de sistemas
lineares com grau relativo superior a um sem peaking nos sinais da plan-
ta. Este algoritmo é baseado em estrutura variavel e num observador
de alto ganho. A funcao de modulagao apresentada nesta tabela pode
ser substituida por qualquer outra funcao de modulacgdo que satisfaca a
desigualdade (9.21) e a hipotese (A8.a).

Modelo de referéncia Ty = Ay + By, ym = Cyxpy
Sinal de erro e(t) = y(t) —yn(t)

Filtros de estado w1 =®w +Tu, wo = Pwy + Ty
Vetor regressor w=wlwlyr?

Lei de controle u=u""4+U,

U= —psgn(o(Ze)),

o(ze) = Sz,

Controle nominal urom = gnomTy,
Fungdo de modulagao p =10+ ci|lw| + d(t)
d(t) = d(t) + - = d(t)

Observador de alto ganho | Z. = ApZe + B Ig;mU — [a(e™) —an] €,

é:C’Mer—e
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Teorema 9.3 Para N=n"*—12>1, considere-se a planta (9.1) e o controlador descrito
na Tabela 9.1. Se as hipdteses (Al.0)-(A6.0) forem satisfeitas e a fungdo de modulagdo
p satisfizer a desigualdade (9.21) e a hipdtese (A8.a), entdo, para € >0 suficientemente
pequeno, o sistema composto pelas equagdes dos erros (9.15)-(9.16) e (9.43) com es-
tado z definido em (9.62) serd globalmente exponencialmente estdvel em relagdo a um

conjunto residual de ordem ¢, isto €, k,, A\, >0 e uma fun¢io Kx () da classe K tais

que

@) < Ep]:fl [2(0)[] + Kx () | exp(=Ast) + O(e), (9.63)

le@)] e [[Xe(®) < [k:l[2(0)[| + Kx(e)] exp(=Ast) + O(e), (9.64)
Vz(0),Vt >0.

Prova: Uma vez que a hipotese (A8.a) sobre o sinal de controle u é satisfeita,
os sinais do sistema sao requlares e, portanto, podem crescer no maximo exponencial-
mente (Sastry & Bodson 1989). Da relagao (4.17) e lembrando-se que o sinal r(t) é

uniformemente limitado, tem-se que ||w|| <kp +kq|| Xc||.- Entao, pode-se concluir que
[ze@) e [[Xe(B)]] < Ker exp(Aeat) | Xe(0)]| + kez [exp(Aert) —1] , VE=0.  (9.65)

Segundo o conceito do tempo de extingdo do pico (t.) proposto na Segdo 9.6.2,
conclui-se que t. <t. dado por (9.58) pode ser majorado por uma funcao de ¢ da classe

K. Assim, o majorante (9.65) pode ser majorado por

[ze@)] e [ Xe()]] < (kes + keag) [ Xe(0)]] + Kes(e) , vt € [0,t.], (9-66)

que, em conjunto com o majorante do erro de estimacdo do estado (9.37), permite

concluir que

s ki
|70l < -

a0 exp (=22¢) +  all X + bl . €081 (067

Agora o desenvolvimento de um majorante para o estado z prossegue para t>t;:=

t.. Tomando-se t; como um novo instante inicial apos a extin¢ao do pico no transitorio
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do HGO, tem-se, Vt >ty

[Ze()] < (17 (0)][+e (Rer[[ Xe(0) |+ Ker2)] exp [—%(t—tl)} k]| Xe(0)[| exp(=Act)

+eC(t,t), (9.68)
< 12 (0)]|4€ (ke1s|| Xe(0) ||+ ker2)] exp [ Ae(t—t1)] + eC(t, t1) . (9.69)

E conveniente se reescrever a equacdo do erro (9.25) como
Te = AMJZe + BMK [U + dU + 7Te<t>] s (970)
onde

dy = (0™ — 0°)" w4+ Wy(s) % d(t) . (9.71)

Uma vez que a lei de controle utiliza o estado estimado pelo HGO (&.(t) =z.(t) +

Z.(t)), pode-se reescrever a lei de controle (9.29) como

U= —psgn(o(z.)), (9.72)
o(ze) = S(xe + T) = Swe + STe . (9.73)

Lembrando-se que {A,;, By, S} é uma realizagdo ndo-minima e controlavel de

W (s)L(s) = (fﬁ”fy) e que K = K, K,, o sinal de chaveamento o(Z.) pode ser re-

presentado a partir da equagao dinamica (9.70) e da equagao algébrica (9.73) como

K, W
(00 = iy U+ duli)] + )+ 5(0). (9.74)

com T (t) + f(t) = ﬁ‘; *To(t) + SZ.(t). Utilizando-se o majorante para ||7.| dado por

(9.69), tem-se, Vt >ty,

1 (8)] < Kera [[[Ze(0)]] + (| Xe(0)[|+ekerz] exp [=Ac(t—11)] , (9.75)
181 loo < €kpCl(t,t1) . (9.76)
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Entao, uma vez que se assumiu que K, >0 e a que funcao de modulagao satisfaz
p(t) >|dy(t)| (¥t >0), pode-se aplicar o Lema C.2 ao sistema formado por (9.74) e pela

lei de controle (9.72), o que resulta no majorante

|o(Ze)| e |0(Ze)| < kers [[12(0) | +-ekerz] exp [=Ae(t—t1)] + 2ekpC (¢t 11) ,  (9.77)

KP
(s+7)

em (9.74) opera no mesmo sinal U + dy que aquele em (9.15). A partir de (9.74) se

Vt>ty, onde 6:=0 — m(t) — 3(t). Relembrando-se que u=u"""+ U, nota-se que

conclui que U + dy = Kp_l[é + o). Entdo, a partir de (9.15), o erro de rastreamento

do modelo pode ser reescrito como
X, = AX, + B.K [é + ya—] . (9.78)

Para eliminar a derivada &, emprega-se a transformacao de variaveis X,.:= X, — B.K¢&

resultando em

X, =AX.+ (A.+~I)B.Ké . (9.79)
Uma vez que A. é Hurwitz e que o sinal ¢ satisfaz o majorante (9.77), tem-se que
”X€<t)" S kelg [HZ(O)H"‘c‘?kelQ] exp [—)\€<t—t1)] -+ 5];0(25, tl) s Vit 2 tl . (980)

Além disso, conforme é esclarecido abaixo, Vi >,

[Xe@I e lle@)] < ez [[12(0)[[+ekerz] exp [=Ae(t=t1)] + ekaasC (L, 1), (9.81)

Wit lloo < €kergC (¢, t1) + ke2ol|2(0)]| 4 K (9.82)
< Klea + kea1]|2(0)]] .

(9.83)

De fato, as desigualdades em (9.81) vém de X, = X, + B.K6. Uma vez que
|wll < ka4 kql| Xe||, entdo, se obtém (9.82) a partir de (9.81). Agora, a partir de
(9.40) e (9.82), pode-se concluir que C(t,t;) também pode ser majorado por C(t,t;) <

ekeaaC(t, t1)+keor||2(0)||4klq, do qual se obtém por intermédio de manipulagoes algé-
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bricas o majorante (9.83), que & valido para e < k_,,. Os majorantes (9.69) para ||Z.]|

e (9.81) para || X.|| podem ser conjugados no majorante

2O < [heasl|2(0) | +-eheaa] exp [ Ae(t —t1)] + ekeasC(t, 1), VE =11, (9.84)

no qual pode-se utilizar o majorante (9.83) para C(t,t;) que resulta em

ke + Kear]|2(0)]]
1 — ckeao

| . Vt>t, (9.85)

2(0)]| < [heas||2(0)[| +ekeaa] exp [=Ac(t —t1)] + €

que para 0<e <k, <min(1, k_,5) pode ser reescrito como

2(t)]] < [keas||z(0)|| +eke2a] exp [=Ae(t—11)] + € [keas + Ke2o||2(0)|]] ,  VE>t1, (9.86)
de onde pode-se afirmar que
|2(0)]] < {keazexp[—Ae(t—11)] + ekeao} ||2(0)|| + O(e), ¥Vt >ty (9.87)

onde o termo residual O(e) é independente das condigdes iniciais. Notando-se que o

instante inicial é irrelevante na derivacao das expressoes acima, pode-se escrever

12N < {keso exp [=Ac(t—t:)] + ekesi } [|2(8:) ]| + O(e) , (9-88)

para t >t; >t; (i=1,2,3,...) arbitrario. Esta desigualdade conduz a desigualdade

linear recursiva
[2(tir )] < Mz(t)]| + O(e), (9.89)

com A= k30 exp(—AcT1) + €kegr € algum periodo T =t;41 —t;>0. Para 0<e<e*< ke_311
e escolhendo-se o periodo T} >0 adequadamente longo, obtém-se A <1. Assim conclui-
se que para ¢ > 0 suficientemente pequeno, a recursiao (9.89) converge em progressao

geométrica para um conjunto residual de ordem e.

Conjugando-se a convergéncia exponencial do estado z(¢) para um conjunto residual
de ordem ¢ a partir do instante ¢, o que se conclui da recursdo (9.89), aos majorantes

(9.66) para || X.| e (9.67) para ||Z.||, validos para 0 <t <t;, obtém-se finalmente os
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majorantes (9.63) e (9.64) para as normas dos vetores de estado das equagoes dos erros

que sao validos Vt > 0. [ |

Observacao 9.7 O controlador de rastreamento de trajetoria por realimentacao de
saida proposto por (Oh & Khalil 1997) é baseado em estrutura varidvel e num HGO.
Essa estratégia de controle nao apresenta o fendmeno peaking na planta, que é evitado
através da saturacao do sinal de controle que é globalmente limitado. No entanto, os
resultados obtidos loc. cit. garantem apenas a estabilidade semi-global (i.e., restrita
a uma regido arbitrariamente grande mas limitada) e o estado da equagdo do erro de
rastreamento converge em algum tempo finito para um conjunto residual de ordem /.
Nesse aspecto os resultados obtidos por (Oh & Khalil 1997) nao sio tdao bons quanto
estes estabelecidos no Teorema 9.3 desta Tese, em que se obtém a estabilidade global
e os estados das equagdes dos erros convergem exponencialmente para um conjunto
residual de ordem . Em contrapartida, aqui a planta deve ser linear e invariante
no tempo, contrastando com a abordagem de (Oh & Khalil 1997) que foi orientada a

plantas nao-lineares.

9.8 Controlador para Sistemas de Grau Relativo Su-
perior a Um Livre de Peaking nos Sinais da Plan-

ta e do Controlador

O segundo controlador proposto para sistemas lineares com n* > 2 utiliza um HGO

para o estado da equagdo do erro (9.25) escalonado pela transformagao
¢=T(e)xe, T(e) = diag {1,¢,€%, ..., '} . (9.90)

O HGO livre do peaking no estado estimado é obtido através da aplicacao da trans-

formacdo ¢ =T'(e)&. ao HGO (9.30)-(9.31), resultando no observador dinamico

nom

eC = Ay (e)¢ + &P By U= [a-an()e. (9.91)

é¢=Cul—e, (9.92)
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onde

—ap, 1€ 1 0 -+ 0 0
—ay, 5% 0 1 0 0
Apy(e) = : ; By = . Cu = [1 0 O} ;
—a1eP»1 0 0 1 0
I —apeP™ 0 0 --- 0_ _KM_
Q1 Ay, 1€
Qpy—2 p,,—2E>
a= , ay(e) = : : (9.93)
a apePm1
| @ I ageP™ |

Pode-se concluir que este observador é livre do peaking pois a equacao da dindmica
do erro de estimacio do estado Z.(t) := C(t) — ¢(t) é dada por (9.46), que ndo exibe

peaking conforme o majorante para norma do erro de estimacdo do estado (9.48).

A lei de controle a estrutura variavel neste caso é definida pela superficie de cha-
veamento o(%.) =0, onde o(%.) := St. = ST '(¢)(. No entanto, uma vez que o sinal
(T (5)6 ) poderia apresentar peaking devido ao uso da transformagao 7! () cuja nor-
ma é e P este ¢ escalado adequadamente resultando no sinal 5(C) =P~ 15T (¢){

que nao exibe peaking. Assim a lei de controle é dada por
u=u""4+U, U= —psgn (S(a)é) : (9.94)

onde S(¢):=ePm"1ST~1(g) e o controle nominal u™™ & dado por (9.20). Este contro-
lador é descrito na Tabela 9.2 e no diagrama de blocos na Figura 9.4. Neste diagrama
de blocos foi assinalado o lago do modo deslizante “ideal”, no qual a funcao de transfe-
réncia do sinal U para o sinal ¢ é de fase minima e possui grau relativo unitario, o que
possibilita a ocorréncia do modo deslizante (Bondarev et al. 1985). O relé que gera
o controle chaveado faz parte de uma malha de realimentacao que passa diretamente
através do observador, que realiza o bypass da dindmica da planta. Assim, o chattering

que poderia ser causado por dindmicas parasitas na planta, sensores e atuadores pode
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ser evitado pelo uso do observador na malha com controle por modo deslizante (Young

et al. 1999), (Utkin et al. 1999, Secao 8.3).

TABELA 9.2: Algoritmo proposto para o controle por modelo de referéncia de sistemas
lineares com grau relativo superior a um livre de peaking. Este algorit-
mo ¢é baseado em estrutura varidvel e num observador de alto ganho
livre de peaking. A funcao de modulacao apresentada nesta tabela pode
ser substituida por qualquer outra funcao de modulacao que satisfaca a
desigualdade (9.21) e a hipotese (A8.a).

Modelo de referéncia Ty = Ay + By, yv = Crrxpg
Sinal de erro e(t) =y(t) — ym(t)

Filtros de estado w1 =%w; +Tu, wo = ®wy + Ty
Vetor regressor w=[wl wlyr?

u=u""4+U,
U = —psgn (5(5))
5(0)=8(e),  S(e) =erm 19T 1(e)

Lei de controle

Controle nominal yrom = gnomTy,
Funcdo de modulacgdo p=20+ci|w| +d(t)
d(t) = d(t) + =22« d(t)

$+7d

Observador de alto ganho 5& = Ap(e)C + &P By I;é U-—[a—ap(e)e,

9.8.1 Analise de estabilidade

Para analisar a estabilidade do sistema de controle que utiliza o HGO livre do peaking
para plantas com grau relativo n* > 2, levando-se em consideracao de forma completa

as condigoes iniciais, utiliza-se o vetor de estado z assim definido:
- T 1T
z:=[XIzl] . (9.95)

O Teorema 9.4 estabelece as propriedades de estabilidade do sistema com todas
as equacdes dos sinais de erro dadas por (9.15)—(9.16) e (9.46). E evidenciado que

o sistema de controle é globalmente estavel, livre do peaking e os erros convergem
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FIGURA 9.4: Algoritmo proposto para o controle por modelo de referéncia de sistemas
lineares com grau relativo n* > 2 livre de peaking. Os filtros de estado e
a sintese do sinal p foram omitidos para simplificar o diagrama.

exponencialmente para um conjunto residual de ordem «.

Teorema 9.4 Para N=n"*—12>1, considere-se a planta (9.1) e o controlador descrito
na Tabela 9.2. Se as hipdteses (Al.0)-(A6.0) forem satisfeitas e a fungdo de modulagdo
p satisfizer a desigualdade (9.21) e a hipdtese (A8.a), entdo, para e >0 suficientemente
pequeno, o sistema composto pelas equagoes dos erros (9.15)—(9.16) e (9.46) com es-
tado z definido em (9.95) serd globalmente exponencialmente estdvel em rela¢ao a um
conjunto residual de ordem ¢, isto €, k., A, >0 e uma funcio Kx(¢) da classe K tais

que

le(®)] e 2] < [k=[12(0)[| + Kx(e)]exp(=A:t) + O(e), (9.96)

Vz(0), ¥t >0.
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Prova: A prova deste Teorema segue a prova do Teorema 9.3, considerando-se

que o erro de estimacdo do estado z. ¢ dado pela transformacdo z.(t)=T(¢c)z.(t). W

Observacao 9.8 Os Teoremas 9.3 e 9.4 estabelecem a estabilidade global exponencial
dos controladores propostos baseados em estrutura varidvel e em HGOs em relagdo a
um conjunto residual. As fungées forcantes r(t) e d(t) que excitam o sistema resultam
no termo exponencialmente decrescente Kx(g) exp(—A\.t) presente nos majorantes do
estado (9.63)—(9.64) e (9.96). No caso auténomo, i.e., r(t) =0 e d(t) =0, pode-se
escolher Kx(¢)=0. Em contraste, o VS-MRAC para sistemas SISO (Hsu et al. 1997)
e o UV-MRAC para sistemas MIMO (Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002a) sdo
globalmente exponencialmente estdveis em relagao a um conjunto residual de ordem T
sem o termo Kx(7)exp(—at) no majorante da norma do estado (6.27), ainda que as

fungées forcantes r(t) e d(t) estejam ativas (vide Teorema 6.2).

9.9 Exemplo de Aplicacao a um Servomecanismo

Para ilustrar a aplicacao do controlador a estrutura variavel baseado no observador
de alto ganho livre de peaking, considera-se um servomecanismo em que se controla
posicao de um carrinho ao longo de um trilho. Trata-se de um sistema em que a

dinamica dominante é de segunda ordem e o grau relativo é dois.

9.9.1 Descricao do servomecanismo

Utilizou-se o servomecanismo de posicionamento linear fabricado pela Quanser Consul-
ting descrito no manual (Apkarian 1995, Se¢des 3.1 e 5.2.1) e disponivel no Laboratorio
de Engenharia Elétrica da Universidade do Estado do Rio de Janeiro. O sistema é com-
posto por um carrinho acionado por um motor DC sobre um trilho. A posicao do carro
(y) é medida por um potencidometro multivoltas que gera uma tensido proporcional a
posi¢ao (e, =10,7y). O eixo do motor e o eixo do potencidmetro sdo conectados por
engrenagens a uma cremalheira instalada no trilho conforme a Figura 9.5.

A interface com o computador utiliza um conversor A/D e um conversor D/A com
resolucao de 12 bits e tensoes de entrada e de saida na faixa de —5V a +5V. O sinal

de controle (u) atua na tensdo enviada ao motor do carro.
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FIGURA 9.5: Diagrama do servomecanismo destacando-se as conexoes do sistema de

Carro

controle por computador.

O algoritmo de controle baseado no HGO livre de peaking (Tabela 9.2) é codifica-
do num diagrama de blocos através do software Simulink/MatLab 5.2 para gerar um
programa executavel. As varidveis sdo amostradas periodicamente com intervalo de
amostragem de 1ms, que é o menor intervalo de amostragem que se pode obter com

este sistema de aquisicdo de dados. O algoritmo de controle é implementado através

da integracao numérica pelo método de Euler.
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9.9.2 Modelo da dinAmica do servomecanismo

A funcao de transferéncia do servomecanismo obtida através da modelagem da sua
dinamica é
2,93

Gmod(s) = m , (9.97)

onde foram utilizados os valores nominais disponiveis no manual (Apkarian 1995, Se-
¢ao0 5.2.1). Os valores dos parametros de Gpoa(s) sdo bastante proximos daqueles da
funcao de transferéncia obtida através das curvas de resposta em freqiiéncia medida

experimentalmente

2.41
Gnom(s) = s - (998)

(s+13,4)"

que foi adotada como a funcao de transferéncia da planta nominal para o projeto do
controlador.

A funcao de transferéncia do servomecanismo possui ainda dois polos estaveis que
foram desprezados por serem considerados répidos: (1) um pélo em —14, 4 ks™! relativo
a dinamica elétrica do circuito de armadura do motor DC e (2) um p6lo em —165s!
introduzido por um filtro passa-baixas no condicionador de sinais que atua como filtro
antialiasing (Astrom & Wittenmark 1997).

O atrito nao esta incluido no desenvolvimento da modelagem que resultou na funcao
de transferéncia (9.97). No entanto, a perturbac¢do mais significativa é o atrito, que
é incorporado na perturbacao de entrada (tensdo). A perturbacao é uniformemente

limitada por ds,,=0,3V, conforme se verificou experimentalmente.

9.9.3 Projeto

O modelo de referéncia escolhido é

50
Wai(s) = (s+5)(s+10)° (9.99)

que tem ganho DC unitario. Escolheu-se o polinémio L(s) =s + 10 para cancelar o

pélo em —10 s~ ! do modelo de referéncia.
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Os filtros de estado s@o escolhidos com A(s)=s+ 10. Uma vez que Wy,(s) e A(s) ja
foram especificados, o vetor de parametros utilizado no controle nominal é calculado

para casar a planta nominal Gy, (s) com o modelo de referéncia, o que resulta em

T = | 1.6 —22,56124 —18,48031 20,736434]- (9.100)

A fungdo de modulagio (9.22) deve ser projetada de forma que o majorante (9.21)
seja satisfeito considerando-se que os paramatros da planta sao incertos: o poélo estavel
pertence a faixa —15,0s" ' a —9,5s7! e o ganho de alta fregiiéncia pertence & faixa
1,59 a 2,99. Além disso deve-se manter o sinal de controle com pequena amplitude,
0 que pode ser conseguido se as constantes da fun¢ao de modulagao forem pequenas.
Assim escolheu-se ¢; =44. Utilizou-se também o termo cf(t) = 0,4 para possibilitar o
cancelamento do efeito do atrito.

A utilizacao do parametro 6 na funcdo de modulagao é in6cua para sistemas com
grau relativo n* > 1, pois nao se pode garantir a convergéncia do erro de saida em
tempo finito mesmo que se escolha § > 0. Assim sendo, utiliza-se 6 =0 na fung¢ao de

modulagao (9.22).

9.9.4 Resultados de simulacao

Nas simulagoes e nos experimentos (Se¢ao 9.9.5) o sinal de referéncia é uma onda qua-
drada com amplitude 20 mm e freqiiéncia 3 rad/s. Nas simulagbes ndo ha perturbagao
aplicada na entrada da planta, embora no sistema real haja atrito seco que poderia ser
incluido como perturbacao de entrada. No entanto, para se avaliar os efeitos das incer-
tezas paramétricas, nas simulacoes os valores dos parametros da funcao de transferéncia

do servomecanismo sao bastante distintos dos valores nominais, isto é,

1,59
Gaist(s) = . (9.101)

(s+15)°

Todas as condigbes iniciais sdo nulas, exceto a posi¢ao inicial do carro que é y(0)=
100 mm.
As Figuras 9.6 e 9.7 apresentam os resultados de simulacgao obtidos para dois valo-

res do parametro € a fim de se avaliar a influéncia de € no desempenho do sistema de
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controle. O bom desempenho do controlador é bem evidenciado pela rapida conver-

géncia do erro de saida que pode ser apreciada na Figura 9.6. Conforme esperado, o

erro residual ap6s o transitorio inicial é significativamente reduzido na medida em que

¢ passa de 0,1 (Figura 9.6.a) para 0,01 (Figura 9.6.b).

0.1 0.1
0.08} 0.08}
0.06} 0.06}
— —~
E 0.04} E 0.04}
[\D] QO
0.02} 0.02}
of of
~0.0% 0.5 1 15 2 25 3 0.0% 0.5 1 15 2 25 3

t (s) t(s)
(a) (b)

FIGURA 9.6: Resultados das simulagoes do erro de saida para: (a) e=0,1e (b) e=

0,01.

0.05 0.1 0.15 0.2 0 0.05 0.1 0.15 0.2

t(s) t(s)
(a) (b)

FI1GURA 9.7: Resultados das simulacoes das varidveis de estado estimadas pelo obser-

vador de alto ganho para: (a) e=0,1 e (b) e=0,01.
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O fendmeno peaking ndo ocorre em nenhum dos sinais simulados, uma vez que este
controlador ¢é livre de peaking. Particularmente, nota-se que o peaking nao ocorre nas
variaveis de estado estimadas él e fg, pois quando o valor do parametro ¢ é reduzido
de 0,1 para 0,01 as amplitudes dos picos destas variaveis ficam praticamente inalte-
radas, bem como as constantes de tempo dos modos mais lentos, conforme se percebe
comparando-se a Figura 9.7.a com a Figura 9.7.b.

O passo de integracgao utilizado nestas simulagdes é bastante pequeno (10 ps) para
possibilitar que o erro da integracao numérica seja tolerdvel para o caso em que a
dindmica do HGO é a mais rapida, i.e., quando =0, 01. De fato, notou-se que o passo
de integragdo com valor igual ao intervalo de amostragem dos experimentos (1ms na
Secao 9.9.5) so seria satisfatorio para e=0, 1. Por isto, nos experimentos apresentados
na secao a seguir utilizou-se ¢ =0, 1, o que resulta em erros de rastreamento bastante

significativos.

9.9.5 Resultados experimentais

Nesta secao sao apresentados resultados experimentais obtidos com trés variagoes das

leis de controle baseadas no HGO sem peaking:
1. O controle é linear e nominal, i.e., u=0""Tw na Figura 9.8.

2. O controle a estrutura variavel ndo utiliza o controle nominal, i.e., u=—psgn(a)

nas Figuras 9.9 e 9.10.

3. O controle a estrutura variavel inclui o controle nominal, i.e., u=0""Tw—psgn()

nas Figuras 9.11 e 9.12.

A massa nominal do carro é my., = 0,455 kg. Os experimentos sao realizados,
também, quando a massa do carro é aumentada para mgis =0, 665 kg, o que é conse-
guido pelo acréscimo de uma haste com massa de 0,210 kg. Deve-se ressaltar que esta
alteragao é bastante significativa em comparacao com a massa nominal (46%).

Na Figura 9.8 verifica-se que o controle nominal linear é incapaz de realizar o ras-
treamento preciso das trajetorias, ainda que a massa do carro seja a nominal. O erro de
rastreamento ¢ ainda maior quando a massa do carro é aumentada (vide Figura 9.8.b).

Aparentemente, a principal causa desses erros exagerados é o atrito seco, cujo efeito é
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mais evidente quando a velocidade do carro é pequena, o que causa o ceifamento do
sinal de posi¢ao do carro na Figura 9.8.b. O atrito seco € maior no carro com massa

aumentada devido ao aumento do peso, o que acentua o erro no rastreamento.

Y Yn (Mm)
Y Yn (Mm)

(a) (b)

FI1GURA 9.8: Resultados experimentais do rastreamento de trajetorias com o controle
linear nominal: (a) carro com massa nominal e (b) carro com massa
adicional. Nos graficos: y — linha continua; y,; — linha tracejada.

O controle a estrutura variavel baseado no HGO resulta num rastreamento bastante
preciso, ainda que a massa do carro seja aumentada (vide Figuras 9.9 a 9.12). Nota-se
que o uso do controle nominal aliado ao controle a estrutura variavel reduz significati-
vamente o erro de saida, o que se conclui da comparagao dos erros na Figura 9.10 (sem

o controle nominal) com os erros na Figura 9.12 (incluindo o controle nominal).
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Y Yn (Mm)
Y Y (Mm)

(a) (b)

FIGURA 9.9: Resultados experimentais do rastreamento de trajetorias com o controle
a estrutura variavel sem o controle nominal: (a) carro com massa nominal
e (b) carro com massa adicional. Nos graficos: y — linha continua; vy,
— linha tracejada.

3,0 4
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(a) (b)

FI1GURA 9.10: Erros de saida obtidos experimentalmente com o controle a estrutura
variavel sem o controle nominal: (a) carro com massa nominal e (b) car-
ro com massa adicional.
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Y Yn (Mm)
Y Y (Mm)

(a) (b)

FIGURA 9.11: Resultados experimentais do rastreamento de trajetérias com o controle
a estrutura variavel incluindo o controle nominal: (a) carro com massa

nominal e (b) carro com massa adicional. Nos graficos: y — linha
continua; y); — linha tracejada.
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17 17
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FIGURA 9.12: Erros de saida obtidos experimentalmente com o controle a estrutura
variavel incluindo o controle nominal: (a) carro com massa nominal e
(b) carro com massa adicional.

174



Uma caracteristica importante é a natureza do sinal de controle u. Na Figura 9.13
o sinal de controle linear nominal é bastante suave e de pequena amplitude. O algo-
ritmo baseado em estrutura variavel e no HGO sem peaking resulta no sinal controle
chaveado em alta freqiiéncia e de grande amplitude apresentado na Figura 9.14. Con-
seqiientemente, a poténcia dissipada em calor no motor foi maior no esquema baseado
em estrutura variavel do que no caso do controlador linear nominal. Na Figura 9.14
observa-se que inicialmente o sinal v ultrapassa um pouco as tensoes de saturacao do

conversor D/A (£5V), o que ndo causou problemas no desempenho do controlador.

1,0 8]
5
0,5 ]
s
500 7 5 0]
-0,5 1 \
_57

_110 T T T _8 T T T

0 1 2 3 4 0 1 3 4

2
t(s) t(s)

FIGURA 9.13: Sinal de controle obtido FIGURA 9.14: Sinal de controle obtido

experimentalmente com o experimentalmente com o
controle nominal para o algoritmo a estrutura va-
carro com massa nomi- ridvel incluindo o controle
nal. nominal para o carro com

massa nominal.

Comprovou-se que o uso do observador reduziu as oscilagoes em baixa freqiiéncia
(chattering), que poderiam ser causadas pela dindmica ndo modelada (e.g., dindmica
elétrica da armadura do motor, filtro antialiasing no sistema de aquisi¢ao de dados).
Apesar disto, o controle a estrutura variavel resulta em vibracoes que poderiam des-
gastar os componentes mecanicos. As causas aparentes destas vibragoes sao o ruido na
medigdo da posi¢ao y e a freqiiéncia de amostragem relativamente baixa (1 kHz) que

pdde ser obtida com o sistema de aquisi¢ao de dados utilizado nos experimentos.
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9.10 Comentarios

Neste capitulo foi desenvolvido um controlador baseado em estrutura variavel e num
observador de alto ganho para sistemas lineares SISO incertos. A principal contribuig¢ao
é que este sistema é globalmente exponencialmente estavel e livre do fendomeno peaking.
Em (Esfandiari & Khalil 1992, Emelyanov et al. 1992b) o uso do HGO resultou em
peaking, conforme foi mostrado em (Oh & Khalil 1995). Algumas alternativas utilizadas

para se evitar o peaking sao:

1. A limitagao do sinal de controle empregando-se saturagoes (Oh & Khalil 1995, Oh
& Khalil 1997), cuja pena é se obter apenas a estabilidade semi-global, i.e., numa

regiao limitada mas arbitrariamente grande.

2. O uso de um HGO com ganho variante no tempo (Chitour 2002), vide Observa-
¢ao 9.6.

3. O uso de um observador de semi-alto ganho (Lu & Spurgeon 1998, Lu & Spurgeon
1999), que de fato ¢ um HGO em que se usa um valor para o parametro £ que
nao seja muito conservador, mas que é computado para se garantir a estabilidade

do sistema em malha fechada.

Uma caracteristica interessante do esquema de controle aqui proposto é que este
guarda alguma semelhanga com o VS-MRAC para sistemas SISO (Hsu et al. 1994, Hsu
et al. 1997) e o UV-MRAC para sistemas MIMO, conforme se observa comparando-se
o diagrama de blocos do UV-MRAC na Figura 6.1 (que é semelhante ao diagrama
de blocos do VS-MRAC) com o diagrama de blocos do controlador baseado no HGO
(Figura 9.4).

O VS-MRAC, o UV-MRAC e o controlador proposto neste capitulo sao livres do
fenomeno peaking e globalmente exponencialmente estaveis em relagdo a conjuntos resi-
duais da ordem de pequenos parametros, que em condigoes ideais devem ser diminuidos
para se reduzir o erro de rastreamento.

Os resultados experimentais obtidos com o controlador baseado em estrutura va-
ridvel e no HGO livre de peaking indicam que se pode obter bons desempenhos em
situagoes realistas com perturbacoes nao-lineares (e.g., atrito seco), ruido de medigao,

dindmica nao modelada e grandes incertezas paramétricas.
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Capitulo 10

Conclusao

Nesta Tese foram propostos diversos controladores para o rastreamento do sinal de saida
de um modelo de referéncia utilizando-se apenas a realimentagao da saida da planta.
Considerou-se o controle de algumas classes de plantas nao-lineares, multivariiveis,
com parametros incertos e perturbagoes. Particularmente, se deu atengao especial
a plantas lineares multivariaveis. A familia de controladores aqui desenvolvida foi
denominada UV-MRAC (unit vector model-reference adaptive control) pois emprega o
controle vetorial unitario (UVC).

Uma grande contribuicao desta Tese é trazer a luz a condicao Hurwitz sobre a matriz
de ganho de alta freqiiéncia em sistemas com UVC (vide Capitulo 2). Anteriormente,
apenas (Baida 1993) havia obtido um resultado semelhante (vide Teorema 2.3) que, no
entanto, ficara obscuro e desconhecido.

As principais caracteristicas que deixam o UV-MRAC em evidéncia em relacao a

outros controladores sao:

1. Aqui foi provada rigorosamente a estabilidade exponencial global do sistema de
controle para plantas lineares multivaridveis de grau relativo uniforme arbitrario
com perturbagoes de entrada e para uma classe de plantas multivaridveis de grau

relativo uniforme e unitario com perturbacoes nao-lineares descasadas da entrada.

2. Também foi desenvolvido um esquema de controle para uma classe de plantas
multivariaveis de grau relativo uniforme arbitrario com perturbagoes nao-lineares
descasadas da entrada. No entanto, as suas propriedades de estabilidade ainda

nao foram analisadas rigorosamente.
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3. Mostrou-se que o erro de rastreamento converge exponencialmente para uma
vizinhanga da origem. No caso do grau relativo do sistema ser uniforme e unitario,
o erro de saida converge exponencialmente para zero e a lei de controle pode ser

projetada para que o erro de saida convirja para zero em tempo finito.

4. As classes de incertezas paramétricas na planta sao mais amplas do que outros
controladores por modo deslizante admitem. Particularmente, a aplicacao do
UV-MRAC impde apenas uma condi¢do Hurwitz sobre a matriz de ganho de
alta freqiiéncia, enquanto que outros controladores por modo deslizante exigem
que a matriz de ganho de alta freqiiéncia seja positiva definida (Tao & Ioannou
1989, Chien & Fu 1992, Chien et al. 1996) ou que as incertezas sejam limitadas
(Edwards & Spurgeon 1996, Spurgeon et al. 1996, Edwards & Spurgeon 1997,
Kwan 2001, Choi 2002).

5. O UV-MRAC nao é baseado em observadores, o que parece conveniente para

sistemas em que as incertezas podem dificultar o projeto de observadores.

6. O sistema de controle formado pelo UV-MRAC é livre do fendomeno peaking, que
é indesejavel e pode ocorrer em alguns sistemas baseados em observadores de alto

ganho, c.f. Secao 6.7.

O UV-MRAC é desenvolvido a partir da formulagdo de controle adaptativo com
adaptacao paramétrica. No entanto, o UV-MRAC utiliza adaptacdo por sintese de
sinais, que lhe confere robustez & dinamica nao modelada e perturbagoes.

Nesta Tese também foi desenvolvido um controlador para sistemas lineares, mono-
varidveis, incertos e com grau relativo arbitrario em que a superficie de chaveamento é
gerada a partir do estado estimado por um observador de alto ganho. Por outro lado,
a funcdo de modulagdo da lei de controle & estrutura varidvel é gerada por filtros de
entrada e de saida, resultando numa estrutura que se assemelha aquelas do VS-MRAC
de (Hsu et al. 1994) e do UV-MRAC. A novidade é que se conseguiu evitar a ocor-
réncia do fené6meno peaking e, simultaneamente, mantéve-se as propriedades globais de

estabilidade exponencial.
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10.1 Continuacoes Naturais para este Trabalho

Propoem-se os seguintes topicos de pesquisa para continuar este trabalho:

1. A extensao do UV-MRAC para sistemas multivaridveis nao-lineares de classes

mais amplas.

2. O desenvolvimento de um controlador para sistemas multivariaveis incertos em
que a superficie de chaveamento seja gerada a partir do estado estimado por um
observador para sistemas incertos, e.g., observador de alto ganho. A funcao de
modulacao poderia ser gerada por filtros de entrada e de saida como é feito no
UV-MRAC e no controlador baseado em observadores de alto ganho proposto no
Capitulo 9. Assim, pretende-se reduzir as restri¢oes sobre a matriz interactor do
sistema (e.g., grau relativo uniforme), que é uma vantagem que talvez possa ser
obtida pelo uso de observadores, além de se evitar a ocorréncia do peaking, feno-
meno que nao ocorre no UV-MRAC nem no controlador baseado em observador

proposto no Capitulo 9.

3. As fungoes de modulagdo para o controle vetorial unitario foram desenvolvidas
utilizando-se normas euclidianas de vetores e normas induzidas de matrizes. Em-
bora o uso de normas vetoriais e matriciais resulte numa formulacao matematica
concisa e elegante, o uso indiscriminado dessas normas na sintese das fungoes de
modulagao pode resultar em sinais de controle com amplitudes desnecessariamen-
te grandes. Assim, funcées de modulagao muito conservadoras podem demandar
0 consumo excessivo de energia e podem exceder as limitacdes fisicas do sistema.
Este problema poderia ser amenizado pelo uso de sinais gerados elemento a ele-
mento de cada vetor na sintese das funcoes de modulacao, a fim de se reduzir a
amplitude dessa funcoes, conforme foi feito no VS-MRAC para sistemas lineares
monovariaveis de grau relativo unitario (Hsu & Costa 1989) e como é sugerido

em (Utkin et al. 1999, p. 285).

4. Tendo em vista o projeto do UV-MRAC para sistemas incertos, poderiam ser
desenvolvidos algoritmos de otimizagao dos coeficientes das aprorimacoes por
filtros de primeira ordem e para os coeficientes das fun¢oes de modulacao do UV-

MRAC. De fato algumas idéias ja foram langadas no Capitulo 3 e nas Segoes 5.2.1
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e 7.4, mas falta desenvolver procedimentos mais sisteméticos e genéricos para o

projeto.

. Os esquemas de controle desenvolvidos nesta Tese sao bastante robustos a incer-
tezas paramétricas e perturbacoes na planta, o que é conseguido assumindo-se
que os sinais de saida utilizados na realimentacao sao livres de ruido. Isto motiva
a avaliacdo da influéncia do ruido de medi¢ao, possivelmente conjugado a outras
imperfeigoes (e.g., dindmica ndo modelada), no desempenho do sistema de con-
trole. Naturalmente, isso motivara o desenvolvimento de estratégias para reduzir

os efeitos danosos do ruido no desempenho do UV-MRAC.
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Apéndice A
Trabalhos Publicados

Para evidenciar a divulgacao dos resultados obtidos nesta Tese de Doutorado, este
apéndice relaciona e descreve suscintamente as principais publicacoes realizadas até

este momento:

1. O UV-MRAC para sistemas lineares multivaridveis de grau relativo uniforme e
unitario foi publicado no artigo em periddico (Cunha, Hsu, Costa & Lizarralde
2003). Uma versao preliminar do UV-MRAC para essa classe de sistemas fora

publicada anteriormente no artigo em congresso (Hsu et al. 2001).

2. O artigo em periodico (Hsu et al. 2003) ¢ o mais completo que foi publicado
sobre 0 UV-MRAC para uma classe de sistemas multivariaveis nao-lineares de
grau relativo uniforme e unitario. Esse apresenta o desenvolvimento da prova de
estabilidade, que anteriormente foéra apresentada no artigo em congresso (Hsu,
Costa & Cunha 2002a). Além disso, apresenta um exemplo de aplicacdo a um
sistema de controle tolerante a falhas que ja havia sido publicado no artigo em

congresso (Hsu, Costa & Cunha 2002b).

3. O capitulo de livro (Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002a) propoe o UV-MRAC
para sistemas multivariaveis lineares de grau relativo uniforme arbitrario. Nesse
trabalho, destacam-se ainda os seguintes topicos: (i) a revisao bastante abran-
gente da literatura sobre controle a estrutura variavel de sistemas multivariaveis;
(ii) a revisdo do controle & estrutura variavel baseado em observadores; (iii) a com-

paracao do controle vetorial unitario (UVC) com o controle & estrutura variavel
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baseado na func¢ao sinal; (iv) relaciona-se o UVC com a estabiliza¢io adaptativa;
(v) sdo enunciados e provados diversos lemas, que servem como ferramentas para
o desenvolvimento de sistemas UVC. Uma versao mais compacta sobre o UV-

MRAC para essa classe de sistemas foi publicada no artigo de congresso (Hsu,

Cunha, Costa & Lizarralde 2002b).

. O UV-MRAC para sistemas lineares de grau relativo uniforme e unitario foi
aplicado no controle tolerante a falhas de uma cadeia composta por diversos
carros (Cunha, Costa & Hsu 2003a). Esse artigo, apresentado em um congresso,
também propos uma abordagem de desenvolvimento do UV-MRAC baseada na

forma regular da equagao de estado da planta.

. Alguns métodos para a sintese da aprozimacao por filtro de primeira ordem (first
order approzimation filter — FOAF) foram apresentados no artigo de congresso
(Cunha, Costa & Hsu 2003b). Um dos métodos é baseado em fungbes quadrati-
cas de Lyapunov. Os demais sdao baseados na otimizagao de alguns critérios de

desempenho do FOAF.

188



Apéndice B

Lema Auxilhiar e Provas dos Lemas

sobre Controle Vetorial Unitario

B.1 Lema Auxiliar para a Prova da Proposicao 2.1

Abaixo é apresentado um lema (Hsu, Cunha, Costa & Lizarralde 2002a, Lema 3) que

auxilia na prova da Proposicao 2.1.

Lema B.1 Seja r(t) uma fun¢ao escalar absolutamente continua. Supde-se que r(t)

seja nao negativa e que enquanto r >0 satisfaca
7 < —0 —r+ Rexp(—\t), (B.1)

onde 9,7, \, R sao constantes nao negativas. Entao, pode-se afirmar que:

(a) r(t) € limitado por
r(t) < [r(0) + cR] exp(—Ait), Vt>0, (B.2)

onde ¢ é uma constante positiva apropriada e Ay <min(\,7y);

(b) se >0 entdo It; >0 tal que r(t)=0, Vi >1;.
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Prova: De acordo com o Teorema da Comparacao (Filippov 1964, Teorema 7), um

majorante 7(t) para r(t) é a solugdo da equacdo diferencial
r = —7F + Rexp(—\t), 7(0) = r(0), t>0.
A solucao da equacao acima tem a forma:
7(t) = 7(0) exp(—~t) + exp(—~t) * Rexp(—At), t>0.
Assim,
r(t) < [r(0) + cR] exp(—Ait), vVt >0,
0 que prova a primeira parte do Lema. Agora, se 6 >0, a equagao de comparacgao é
F=—0—~T+ Rexp(=\t), 7(0) =r(0), t>0, (B.3)
a qual implica que enquanto a desigualdade r(t) >0 for satisfeita tem-se
) )
r(t) < |r(0) + — 4+ cR| exp(—Ait) — —. (B.4)
Y Y
Definindo-se

tl =

iln {7(7"(0) +0/v+cR)

" 5 } < 400, (B.5)

nota-se que o lado direito da desigualdade (B.4) é negativo V¢ >t;. Assim, uma vez que
r(t) é continuo e r(t) >0, conclui-se que r(t) torna-se identicamente nulo para t > t;.

B.2 Provas dos Lemas da Secao 2.2

A seguir sao apresentadas as provas dos Lemas sobre o controle vetorial unitario apre-
sentados na Se¢do 2.2. Estas provas foram originalmente desenvolvidas em (Hsu, Cu-

nha, Costa & Lizarralde 20024, Apéndices B.2 a B.4). Aqui foi incluido o sinal com
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decaimento exponencial 7 (t) nas fungoes de modulagao e foi revisada a prova do Le-

ma 2.3.

B.2.1 Prova do Lema 2.2

Considere uma realizacdo estabilizavel e detectavel de (2.23)

t=Ax+ B(U +d+ m) , (B.6)
e=Cr,

onde M(s)=C(sI—A)"'B. A matriz de ganho de alta freqiiéncia ¢ K =CB. O sistema
(B.6) pode ser reescrito na forma regular (vide (Young et al. 1977, Utkin 1992))

@1 = Anay + Ape (B.7)
é:A21$1+A228+K(U+d+7T1) . (B8)
O vetor de estado desta realizagao ¢ z, := [z],e7]". A dindmica dos zeros de

(B.7)—(B.8) é dada por
i‘l :Allxl . (Bg)

Como se assumiu que M (s) é de fase minima, entdo A;; é uma matriz Hurwitz.
Seja Ao a margem de estabilidade da matriz A;; e 0 < 79 < Ag. Entao, de acordo
com o Lema 3.1 aplicado ao subsistema (B.7) com matriz de transferéncia dada por

1= (s — A1) ' A}2¢, obtém-se o majorante

lz2 @) < ex [ler @]+ 5@ ] + 25O (B.10)

com

er(t) = exp(—ot) * [le(®)]] (B.11)

onde 5? e 7! sdao termos exponencialmente decrescentes que sdo devidos as condigdes

iniciais. Por outro lado, uma vez que —K é Hurwitz e, conseqiientemente, nao-singular,
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a equacao (B.8) pode ser reescrita como

€= A22€ + K [Ul + d -+ K71A21<SI—A11)71A12 * €+ Wg(t)] s (B12)
onde
€
Uy =—p1—, (B.13)
' el
p1 >0+ (L4 ca)l|d(@t)]| + cellell + ¢ exp(—rot) * ||e|| + ma(t) - (B.14)

O termo 73 inclui os termos 7; e 7. O termo 7, inclui os termos 75 e 5%. Ambos

os termos satisfazem

Ims@)l e ma@] < [erllzea(0)]] + Bl exp(=Ait), (B.15)

T es]T & o vetor de estado completo do sistema em malha fechada e

onde ., :=[zT ¢
A1 <min(v, A). Assim, da Proposi¢do 2.1 conclui-se que a desigualdade (2.27) é satis-
feita para ||c||, desde que as constantes c¢g4, c., ¢f>0 sejam escolhidas adequadamente.
Uma vez que ||z1]| e ||ef]| satisfagam uma desigualdade similar, entao ||z.,(¢)| também

satisfaz (2.27).

Da Proposi¢ao 2.1, pode-se concluir, também, que se 6 > 0 em (2.25), entdo ¢

torna-se identicamente nulo a partir de algum tempo finito ¢5>0.

B.2.2 Prova do Corolario 2.2

Para simplificar a prova, assume-se que a realiza¢do de M(s) é controlavel. Neste caso,
se ha estados inobservéveis, o elemento Ay; da forma regular (B.7)—(B.8) é identica-
mente nulo, i.e., As; = 0. Entao, o resultado segue diretamente da prova do Lema 2.2.
No caso de uma realiza¢do ndo-minima que seja ndo-controlavel e/ou ndo-observavel, a
prova pode ser desenvolvida de uma forma similar utilizando-se a decomposi¢ao de Kal-

man (vide (Astrom & Wittenmark 1997, pp. 101-102)) da forma regular (B.7)—(B.8).

Se v =v>0, (Vje{l,...,m}), entdo a aplicacdo do Corolario 2.1 na prova do

Lema 2.2 permite concluir que se pode escolher ¢. =0 na fun¢do de modulagao (2.29).
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B.2.3 Prova do Lema 2.3

Ao longo da prova o simbolo k; (i €N) denota constante positiva apropriada.

Uma vez que —K é Hurwitz, existem matrizes P = PT >0 e Q = Q7 > 0 que

satisfazem a equacao de Lyapunov

K'P+PK=qQ.

Entao, a derivada da forma quadratica
V(e) =éTpe

é dada por

V = —2aéTPé + [E"PKU + UTKT P& + 26" PKdy, .

Utilizando-se a lei de controle (2.32) tem-se que

: ETPKe + KT pe

V==2aV —p + 26T PKdy .

el

(B.16)

(B.17)

(B.18)

(B.19)

Agora, isolando-se o termo exponencial 7y () na fungdo de modulagio (2.33) obtém-

se

_ETPKe+ KT Pe

V < =20V + 2||PK|| || ||E]| — 7 T +26TPKdy
que pode ser majorado por

: . _eTPKe+4+ eTKTPe

V < =20V 42| PK|||ml €]l - p Tl

(m +B)TPKe+ el KTP(m + B3)
<]l

< =2V + 2| PK|| [ma| [|E]] = pAmin(Q)]I€]]

+ 20| PE|llmy + Bl + 2| PE[[[<ll[|dull + 2| PE[|{lw: + Slflldo ]|
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+ 2" PKdy — 2(m + B)' PKdy

(B.21)



Seja uma fungao de modulacao p tal que

(14 &9)(1 4 cq)dy(t) < p(t) < (14 E9)dy(t), (B.22)
Vt >0, com
| PK]|] . _
Cd22)\mm(Q>—120, Cd—(1+Cd)(1—|—Cd)—1, (B23)

e quaisquer ¢g > 0, &g > ¢4 (vide (2.34) e (2.35)). Utilizando-se o majorante dy (t) >
|du (t)]], YVt >0, obtém-se a partir de (B.21)

V < =2aV +2||PK| |m2| €] — 2(1 + ca) | PK | [le]ldv

+2(1+ )|[PE||m + Blldy + 2| PE |||elldy + 2[|PK][[|m + 5l/dy
= —2aV + 2||PK|||mo| ]| — 2ea PK|llle]ldv + 2(2 + Eq) | PE]l[|m + Bl dy

= —2aV + 2||PK| |m| [l + 2| PE|[ [(2 + ca)|m + Bl — callellldy . (B.24)

Como e=¢é+m+0 tem-se que |[e|| > ||€||—||m1+ 3] e, assim sendo,

V < =2aV + 2||PK]|| |mo| ||E|| 4 2||PK| [(2 + éq + a)||m1 + Bl — édllél] du . (B.25)

Entao, enquanto o sinal £(¢) estiver fora da bola definida por
. 2+¢q+¢q
le@ < THM(U + B0 (B.26)

a seguinte desigualdade sera valida

V < —2aV +2||PK|||m| ||¢]] < —2aV + 2||PK||||¢]| R exp(—At). (B.27)

Agora, tomando-se a desigualdade de Rayleigh-Ritz

Amin (P) IE]I* < V(&) < Amaa(P) [I€]1%, (B.28)
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define-se r:=+/V e cp:=||PK||/\/Amin(P), para se obter
7 < —ar + cpRexp(—At). (B.29)

Conseqiientemente, seguindo-se o desenvolvimento da prova do Lema B.1 (vide

Secdo B.1) pode-se concluir que
r(t) < r(0) exp(—at) + ki Rexp(—Ait), (B.30)

onde \; <min(\, ). Aplicando-se a desigualdade de Rayleigh-Ritz (B.28) em (B.30),

obtém-se a desigualdade
IOl < kall2(0)] exp(—at) + ks Rexp(~Aut) (B.31)

que ¢é satisfeita enquanto o sinal £(¢) estiver fora da bola estabelecida por (B.26). O

majorante
[E@I < ks [Rexp(=Ait) + | Billoc] (B.32)

define uma bola que contém a bola (B.26), fora da qual a derivada Ve majorada por
(B.27). Assim, se a condigdo inicial £(0) estiver fora da bola (B.32), a trajetoria £(t)
serd limitada por (B.31) até que a bola (B.32) seja atingida. Por outro lado, quando
a condicao inicial estiver dentro da bola (B.32), ou a partir do instante ¢; em que £(t)
entrar na bola (B.32), entdo a trajetoria £(¢) permanecera dentro desta bola Vi >t >0,
pois fora dela V é majorado por (B.27) e pode-se mostrar que a bola (B.31) converge

para o interior da bola (B.32) e nela permanece a partir de ¢;. Assim sendo, o majorante

IE@)] < max {k[|2(0)[| exp(—at) + ksR exp(—Ait) , ky [Rexp(—Ait) + [|Bello]}
(B.33)

¢ valido Vt > 0. Finalmente, lembrando-se que ||e|| < ||€]| + ||71]| + |3 obtém-se a

desigualdade (2.36) que ¢ um majorante para (B.33).
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Apéndice C

Lemas sobre o Controle a Estrutura

Variavel de Sistemas Monovariaveis

Neste Apéndice sao apresentados dois lemas que sao aplicados no desenvolvimento do
VS-MRAC para sistemas SISO (Hsu et al. 1997) e que sdo aplicados no Capitulo 9. O
Lema C.1 é utilizado na revisao do VS-MRAC para sistemas com grau relativo unitario.
O Lema C.2 é aplicado na prova de estabilidade do VS-MRAC baseado num observador
de alto ganho.

No que segue, o termo 7 (t) é um sinal escalar exponencialmente decrescente, i.e.,

|m1(t)| < Rexp(—At), ¥t >0, para algumas constantes reais R>0 e A>0.

Lema C.1 Considere o sistema SISO
e(t) = M(s)[U+dy(t) +m(t)], (C.1)

onde M(s) R !(s) é uma funcdo de transferéncia SPR. Assume-se que o sinal dy(t)

¢ LI e o sinal m(t) € LI e exponencialmente decrescente. Se
U= —p(t)sgn(e), (C.2)
p(t) >+ |du(t)|, Vi >0, (C.3)

onde p € LI e >0 € uma constante arbitrdria, entdo Jc1,co, Ay > 0 tais que a desi-
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qualdade

le(®)] e llze ()] < [erllze(0)]] + c2R] exp(=Ait) (C.4)

€ satisfeita ¥Vt > 0, onde x. € o estado de qualquer realizacao estabilizdvel e detectd-
vel de (C.1) (possivelmente ndo-minima). Além disso, se 6 >0, entdo e(t) se torna

tdenticamente nulo apds algum tempo finito t53> 0.

Prova: A prova deste Lema segue o que é apresentado em (Hsu & Costa 1989).

Este Lema pode ser interpretado como um Corolério do Lema 2.2 restrito a sistemas

SISO. |

Lema C.2 Considere o sistema SISO que tem relacao entrada-saida dada por

Kp
o(t) = i) U + dy(t)] + mi(t) + (1), (C.5)

e o sinal

o(t) =o(t) —m(t) — B(t), (C.6)

onde K,,v>0 sdo constantes escalares, 6,0,U,dy, 3, m €R, dy(t) é LI, m(t) € expo-
nencialmente decrescente e os sinais m1(t) e 5(t) sdo absolutamente continuos, ¥t > 0.

Se

U= —p(t)sgn(o), (C.7)

p(t) = ldu(®)], V=0, (C.8)

onde p é LI, entio os sinais o(t) e 6(t) sdo limitados por

o) e [o(t)] < |6(0)]exp(—=7t) + 2 [Rexp(=Ait) + [|Biloo] (C.9)

onde \; <min(vy, \).

Prova: Vide prova do Lema 2 em (Hsu et al. 1997). Este Lema pode ser inter-

pretado como um Corolario do Lema 2.3 restrito a sistemas SISO. [ |
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Apéndice D

Algoritmos de Simulacao e de Projeto

D.1 Resolucao Numérica de Equacoes Diferenciais

O método de resolucao numérica que tem parecido o mais adequado a equagoes diferen-
ciais com sinais descontinuos é o método de Euler que utiliza passo de integragao fixo
(Hamming 1973, pp. 382-383). Métodos baseados em interpolagoes ou derivadas dos
sinais que estdo sendo integrados (e.g., Runge-Kutta) sdo inadequados por causa da
descontinuidade dos sinais de controle. Por outro lado, algoritmos que utilizam passo
de integracao variavel (adaptativo) podem resultar no “congelamento” da integragao se
o passo de integracao for reduzido demasiadamente.

Assim, geralmente se aplicou nesta Tese o método de Euler com passo de integragao
suficientemente pequeno para que o resultado da simulagdo convirja para uma solucao
numérica que seja coerente com o comportamento dinadmico esperado. Nao foram
utilizadas aproximagoes suaves para as descontinuidades (vide Segdo 6.5.3) para se
evitar o surgimento de erros de rastreamento que poderiam ser causados por essas
aproximacoes.

A Tabela D.1 relaciona o intervalo de integracao adotado em cada simulacao reali-
zada com o software Simulink/Matlab 5.1.

As simulagoes dos sistemas com controle vetorial unitario e com controle a estrutura
variavel na Se¢ao 2.3 foram realizadas com o Scicos/Scilab 2.7 utilizando-se o algoritmo

denominado lsodar.

As solucgoes de equagoes diferenciais no Capitulo 3 e na Se¢ao 9.6.2 foram obtidas
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TABELA D.1: Passo de integragao utilizado em cada simulacao.

Simulagao | Passo de integragao (us)
Secao 5.2.2 20
Secao 5.5.2 1
Secao 6.6.1 1
Secao 7.5.2 4
Secao 9.9.4 10

utilizando-se exponenciais exatas, uma vez que aqueles sistemas sao lineares.

D.2 Algoritmos para o Projeto de Controladores

O projeto dos controladores foi realizado utilizando-se o software de computacao nu-
mérica Scilab 2.7. O Scilab foi escolhido por possuir comandos adequados para realizar
calculos com matrizes polinomiais, o que é especialmente conveniente na resolucao da
equagao diofantina (4.11) utilizada no casamento do sistema em malha fechada com
o modelo de referéncia. Foram desenvolvidas algumas rotinas de uso geral que estao
nos arquivos MRCtools.sci e FOAF-tools.sci. Além desses arquivos, os programas
de projeto especificos para os exemplos apresentados nesta Tese estao disponiveis na

pagina da Internet:

http://www.coep.ufrj.br/~ jpaulo
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