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ABSTRACT

Switched Repetitive Controller Design: An Application
to Uninterruptible Power Supplies (UPS)
This paper presents a methodology for the synthesis of repet-
itive switched controllers to ensure the reference tracking of
sinusoidal signals and the disturbance rejection on Uninter-
ruptible Power Supplies - UPS. To improve both transitory
and steady-state behavior of the output signal, we consider
a state-space realization of a switched repetitive controller
aiming two distinct operation conditions: transitory response
(to improve the recovery time when the load is changed) and
steady-state (to reduce the total harmonic distortion of the
output signal when subjected to nonlinear loads). Based on a
state-space framework, a state feedback is introduced to en-
sure the stability of the closed-loop when it is subjected to an
arbitrary switching function. From a Lyapunov-Krasovskii
functional, LMI conditions are derived to compute the stabi-
lizing feedback gain. The dynamic behavior of the proposed
control scheme is presented through simulation of a real UPS
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model subjected to non-linear loads.

KEYWORDS: Repetitive control, Switched controller, Time-
delay systems, Uninterruptible Power Supplies - UPS, Linear
Matrix Inequalities - LMIs.

RESUMO

Este trabalho apresenta uma metodologia de síntese de con-
troladores repetitivos visando o seguimento assintótico de si-
nais senoidais e a rejeição de perturbações periódicas em fon-
tes ininterruptas de energia (UPS). Para obter uma boa rela-
ção entre desempenho transitório e em regime permanente,
emprega-se uma representação no espaço de estados do con-
trolador repetitivo com dois modos distintos de operação.
Dessa forma, permite-se que o controlador repetitivo chaveie
entre as seguintes situações: regime transitório (responsável
por melhorar o tempo de recuperação quando a carga é al-
terada) e regime permanente (responsável pela rejeição da
distorção harmônica do sinal de saída quando alimentando
cargas não-lineares). A partir da representação do sistema e
do controlador repetitivo no espaço de estados, utiliza-se uma
realimentação de estados para a garantia da estabilidade do
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sistema em malha fechada quando este é sujeito a uma fun-
ção de chaveamento arbitrária. A partir de um funcional de
Lyapunov-Krasovskii, obtém-se um conjunto de condições
na forma de desigualdades matriciais lineares (LMIs) para a
determinação da realimentação de estados. O desempenho
dinâmico do esquema de controle proposto é ilustrado atra-
vés da simulação de modelos reais de sistemas UPS sujeitos
a variações de cargas não-lineares.

PALAVRAS-CHAVE: Controlador repetitivo, Controladores
chaveados, Sistemas com atraso no tempo, Fontes Ininter-
ruptas de Energia - UPS, Desigualdades Matriciais Lineares
- LMIs.

1 INTRODUÇÃO

Uma das estratégias mais utilizadas para a proteção de cargas
críticas contra distúrbios ou faltas na rede elétrica é alimentá-
las através de sistemas do tipo UPS - Uninterruptible Power
Supplies. A primeira geração desses equipamentos eram sis-
temas dinâmicos, compostos por alternadores, motores de
corrente contínua e bancos de baterias (Figueira, 2005). Com
o desenvolvimento da Eletrônica de Potência e dos dispositi-
vos semicondutores, as UPS passaram a ser estáticas, através
da utilização de conversores eletrônicos. Estes sistemas es-
táticos acabaram resultando em um melhor aproveitamento
da energia, altos rendimentos, redução no peso e volume das
unidades e melhor desempenho. Em função da crescente exi-
gência na qualidade da energia entregue a essas cargas, as
UPS estão sujeitas a severas condições de operação, como
o elevado desempenho dinâmico, rendimento, boa atenuação
de ruídos e baixa distorção harmônica total (do inglês, Total
Harmonic Distortion - THD). Visando atender a todos esses
requisitos, diversas técnicas de controle vêm sendo estudadas
e desenvolvidas nos últimos anos, principalmente buscando
adequar um elevado desempenho dinâmico e baixos níveis
de THD quando tais sistemas são submetidos a cargas com
características não-lineares.

Historicamente, a técnica de controle mais utilizada pela in-
dústria em geral, inclusive pelos fabricantes de UPS, são
os clássicos controladores Proporcional-Integral-Derivativo
(PID) (Rech e Pinheiro, 2000; Willmann et al., 2007; Tim-
bus et al., 2009). No caso das UPS, o controlador PID
pode ser utilizado de forma modificada, contendo dois la-
ços de controle distintos (ver (Thomaz, 2009) e referências).
Neste caso, o laço interno é realizado por um compensador
proporcional-derivativo (PD), responsável pelo seguimento
da referência senoidal (denominada dinâmica rápida). O laço
externo é composto por um controlador proporcional-integral
(PI), responsável pelo ajuste do valor RMS (do inglês, Root
Mean Square - RMS) da tensão de saída, também chamada de
dinâmica lenta. Dessa forma, o erro de regime é eliminado
pelo controlador PI, onde o valor RMS da saída apresenta ca-

racterísticas constantes ao longo do período. Entretanto, essa
estrutura não apresenta desempenho transitório satisfatório
em função de uma dinâmica lenta e não-linear oriunda da in-
serção de um sensor que realize as medidas RMS de tensão
na malha de realimentação do sistema.

Com o objetivo de garantir o seguimento robusto de referên-
cias e a rejeição de perturbações também de forma robusta é
comum a utilização de controladores baseados no princípio
do modelo interno, de modo que o controlador (ou o processo
a ser controlado) deve apresentar os modos instáveis ou mar-
ginalmente estáveis da referência e/ou da perturbação. Com
base nesse princípio pode-se entender, por exemplo, a ne-
cessidade da introdução da ação integral para a garantia de
seguimento de referências constantes, em sistemas de con-
trole estáveis em malha fechada operando com realimenta-
ção unitária e negativa. De forma análoga, pode-se entender
a inclusão de controladores que possuam “modos senoidais”,
quando o objetivo da malha de controle é garantir o perfeito
seguimento de um sinal de referência senoidal. A extensão
do princípio do modelo interno para o seguimento de refe-
rências de sinais de natureza periódica é direta, uma vez que
tais sinais podem ser representados por série de Fourier atra-
vés da soma ponderada de termos senoidais com frequências
múltiplas inteiras da frequência fundamental do sinal que se
deseja seguir. Para tanto, basta introduzir no controlador os
modos correspondentes às harmônicas do sinal desejado. A
maior desvantagem desta técnica é que a ordem do controla-
dor resultante aumenta conforme aumenta o número de “mo-
dos senoidais” necessários para descrever o sinal de referên-
cia de forma adequada. Umas das primeiras metodologias
que utilizaram o princípio do modelo interno é a chamada
abordagem servocompensador de Francis e Wonham (1975)
e Davison (1976), de tal forma que o controlador proposto
consiste de um compensador que garante o seguimento adi-
cionado a um controlador estabilizante. Posteriormente, esse
trabalho foi estendido para sistemas não-lineares em Byrnes
e Isidori (2000) e referências. Atualmente, o princípio do
modelo interno vem sendo utilizado associado a outras técni-
cas como controladores repetitivos (Flores et al., 2010), con-
troladores por modos deslizantes (Lu e Hwang, 2009), inver-
são estável do modelo da planta (Wang et al., 2009), controle
adaptativo (Jiang e Liu, 2009) e sistemas sujeitos a restrições
de controle (Flores e Gomes da Silva Jr., 2010).

Uma maneira alternativa de se considerar seguimento de re-
ferência de sinais periódicos utilizando-se do princípio do
modelo interno são os chamados controladores repetitivos.
Estes controladores são basicamente constituídos de um laço
direto com ganho unitário e um laço de realimentação po-
sitiva composto por um elemento de atraso correspondente
ao período fundamental do sinal de referência que se de-
seja seguir. Neste caso, é possível concluir que a resposta
em frequência do controlador apresenta picos de ressonân-
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cia em múltiplos inteiros da frequência fundamental. Sendo
assim, assegurando-se a estabilidade do sistema de malha-
fechada com esse tipo de controlador, o sinal de erro de-
verá ser nulo para todas as frequências múltiplas inteiras da
frequência fundamental. Por sua relativa simplicidade e ca-
pacidade de lidar com sinais periódicos genéricos (indepen-
dente do seu conteúdo harmônico), os controladores repeti-
tivos vem sendo amplamente utilizados nos últimos anos no
controle de UPS (ver, por exemplo, (Zhang et al., 2003; Es-
cobar et al., 2007; Escobar et al., 2008; Zhou et al., 2009) e
referências). Em Escobar et al. (2007), a estrutura clássica do
controlador repetitivo é adicionada de um laço de realimen-
tação negativa, compensando assim apenas as harmônicas
ímpares da frequência fundamental. Em Zhou et al. (2009)
é proposto o chamado dual mode repetitive control, consi-
derando dois controladores repetitivos em paralelo. Imple-
mentações digitais de controladores repetitivos em sistemas
do tipo UPS foram estudadas em (Rech et al., 2003; Mon-
tagner et al., 2003; Michels e Grundling, 2005) e (Michels
et al., 2009). Em Rech et al. (2003), é apresentada uma com-
paração entre diferentes implementações de tempo discreto
do controlador repetitivo, aplicadas a inversores de tensão.
Já em Montagner et al. (2003), a metodologia proposta é
capaz de garantir boas margens de estabilidade e de redu-
zir os erros provenientes de perturbações periódicas através
da combinação de um regulador quadrático linear digital e
de uma estrutura repetitiva. Finalmente, em Michels et al.
(2009) a estrutura original do controlador repetitivo é alte-
rada de forma a garantir o seguimento e a rejeição de sinais
periódicos de frequência variável. A partir de uma análise
da função de transferência do controlador repetitivo pode-se
destacar a existência de um compromisso entre a capacidade
do sistema em rejeitar harmônicas e o seu desempenho dinâ-
mico. Dessa forma, é possível que não exista um controlador
capaz de atender tanto os requisitos transitórios quanto os de
regime permanente inerente aos sistemas UPS. Uma das al-
ternativas para contornar esse compromisso é a utilização de
um controlador chaveado, sendo os parâmetros de um dos
controladores projetados visando o desempenho dinâmico e
os parâmetros do outro controlador são definidos de forma
a proporcionar uma baixa distorção harmônica total no si-
nal de saída do sistema. No que diz respeito ao estudo da
estabilidade de sistemas chaveados, é importante mencionar
que a existência de um controlador que garanta a estabili-
dade de cada um dos subsistemas independentemente não é
uma condição suficiente para garantir a estabilidade do sis-
tema em malha fechada quando este está sujeito a uma fun-
ção de chaveamento arbitrária (Liberzon e Morse, 1999) e
(Leith et al., 2003). Neste caso, uma das técnicas mais usu-
ais tem como objetivo encontrar um conjunto de ganhos (um
para cada sistema independente) associados a uma função de
Lyapunov comum (Montagner et al., 2006). Outras técnicas
encontradas na literatura são baseadas na utilização de múlti-

plas funções de Lyapunov (Branicky, 1998), funções de Lya-
punov quadráticas por partes (Gahinet et al., 1996; Trofino e
de Souza, 2001; Leite e Peres, 2004) e funções de Lyapunov
dependentes de parâmetros (de Oliveira et al., 2004).

Por outro lado, a utilização do controlador repetitivo intro-
duz um elemento de atraso no sistema em malha fechada,
exigindo assim a utilização de ferramentas teóricas espe-
cíficas. Nesse sentido, vários resultados são apresentados
na literatura para análise de estabilidade e/ou estabilização
(Sun et al., 2006; Yan e Özbay, 2008), estabilização H∞ (Du
et al., 2007), controle robusto (Li e de Souza, 1997), controle
ótimo (Wu et al., 2006) e seguimento de referência (Li, Zhao
e Dimirovski, 2008; Li et al., 2009) considerando sistemas
com atrasos no tempo. Seguindo a ideia de uma única fun-
ção de Lyapunov, uma das abordagens principais para aná-
lise de estabilidade de sistemas chaveados com atraso con-
siste na construção de um funcional de Lyapunov-Krasovskii
(Gomes da Silva Jr. e Leite, 2007) comum a todos os subsis-
temas. Em Kim et al. (2006), através do estudo de um sis-
tema chaveado composto de um número finito de equações
diferenciais funcionais, é mostrado que a estabilidade assin-
tótica desse tipo de sistema chaveado pode ser obtida através
da utilização de um funcional de Lyapunov-Krasovskii co-
mum e uma lei de chaveamento mínima. Extensões destes
resultados para sistemas chaveados com atrasos discretos e
distribuídos são apresentados em Gao et al. (2008). Porém,
esse funcional e a lei de chaveamento são construídos ba-
seados na existência de uma combinação linear estável das
matrizes dos termos que não dependem do atraso. Através
de uma metodologia dependente do valor do atraso, foi mos-
trado que o sistema em malha fechada é estável apenas para
atrasos pequenos. O problema de análise de estabilidade e
estabilização de uma classe de sistemas neutros chaveados é
estudado em Zhang et al. (2007), onde condições dependen-
tes do atraso foram obtidas através de uma formulação LMI.
Seguindo essas mesmas ideias, em Mahmoud et al. (2009)
são apresentadas condições LMIs dependentes do atraso para
a estabilização robusta, análise de desempenho e estabiliza-
ção H2/H∞ quando o sistema está sujeito a uma lei de cha-
veamento arbitrária.

Neste trabalho, é proposta uma técnica de chaveamento en-
tre duas condições de operação do controlador repetitivo, de
tal maneira que uma delas privilegia o desempenho dinâ-
mico e a outra uma boa rejeição de harmônicas. Através de
uma formulação no espaço de estados e de um funcional de
Lyapunov-Krasovskii comum às duas condições de opera-
ção, são obtidas condições na forma de LMI independentes
do atraso para a síntese de uma realimentação estática de es-
tados estabilizante quando o sistema está sujeito a uma fun-
ção de chaveamento arbitrária. O comportamento da solução
proposta é analisado em função de exemplos de simulação,
considerando o modelo de uma UPS proposto na literatura.
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Este trabalho está organizado como segue: na Seção 2 é apre-
sentado o modelo no espaço de estados da UPS considerada.
Na Seção 3 é apresentada uma explicação detalhada sobre o
controlador repetitivo e é proposta uma realização deste con-
trolador no espaço de estados. Baseado nesta realização, são
estabelecidas condições para a síntese de uma realimentação
estática de estados estabilizante, sendo a garantia de estabili-
dade obtida de forma independente do atraso, através de um
funcional de Lyapunov-Krasovskii. Na Seção 4 os resulta-
dos da seção anterior são estendidos para sistemas chavea-
dos, onde é permitido que o controlador repetitivo chaveie
entre duas condições distintas de operação. Além disso, são
estabelecidas condições para a síntese dos ganhos dos con-
troladores chaveados através de um funcional de Lyapunov-
Krasovskii comum a todos os subsistemas. Finalmente, o
comportamento da solução proposta é analisado através de
exemplos de simulação.

Notações: A i-ésima componente do vetor x é definida por
x(i). A(i) denota a i-ésima linha da matriz A ∈ R

n×n,
A(i, j) denota o elemento localizado na i-ésima linha e j-
ésima coluna e AT denota a transposta da matriz A. diag{x}
denota a matriz diagonal obtida a partir do vetor x e Im de-
nota a matriz identidade de ordem m. He{AX} denota o
bloco simétrico AX + XT AT e ∗ denota elementos simétri-

cos em uma matriz, isto é,

[

A1 A2

∗ A3

]

=

[

A1 A2

AT
2 A3

]

2 SISTEMA DE INTERESSE

Nesta seção será apresentado um modelo de uma UPS se-
guindo as ideias de Pereira et al. (2009). Neste caso, o mo-
delo deste sistema UPS pode ser representado no espaço de
estados como

ẋ(t) = (A + ∆A(Y0))x(t) + Bu(t) + Bdd(t)
y(t) = Cx(t)
e(t) = r(t) − y(t)

(1)

sendo que o vetor de estados x(t) é composto pela corrente
no indutor e pela tensão no capacitor, respectivamente, u(t)
é o sinal do controle, d(t) é o sinal de distúrbio, neste caso
empregado com a finalidade de incluir no modelo o compor-
tamento de correntes associados às cargas não-lineares, y(t)
é a tensão de saída da UPS e e(t) o sinal de erro. Supõe-se
que as matrizes A, B, Bd e C são matrizes reais, constan-
tes e de dimensões apropriadas. A UPS a ser modelada é
apresentada no circuito simplificado da Figura 1. A chave
presente no esquemático serve apenas para conectar e desco-
nectar a carga no instante desejado.

A incerteza considerada (1) é uma incerteza limitada em
norma (Li e de Souza, 1997) que depende da admitância no-
minal da carga, de tal forma que ∆A(Y0) = HΞ(t)E. As
matrizes H e E são matrizes reais e conhecidas que caracteri-

zam a estrutura das incertezas, enquanto Ξ(t) ∈ R
n×n é uma

função matricial desconhecida cujos elementos satisfazem a
relação ΞT (t)Ξ(t) ≤ In. Uma formulação alternativa seria
considerar a incerteza através de uma abordagem politópica,
onde a estabilidade é garantida para cada um dos vértices do
politopo que caracteriza as incertezas (Leite e Peres, 2003).

Baseado na teoria de circuitos, as matrizes que definem a
representação no espaço de estados deste sistema são dadas
por

A =

[

−
RLf

Lf
− 1

Lf

1
Cf

−Y0m

Cf

]

, H =

[

0 0
0 ∆Y0

Cf

]

, E = I2,

B =

[ 1
Lf

0

]

, Bd =

[

0
− 1

Cf

]

, e C =
[

0 1
]

onde RLf é a resistência equivalente do indutor, Y0m é o va-
lor médio da admitância de carga, ∆Y0 é a variação da admi-
tância de carga em torno do valor médio, Lf é a indutância
do filtro de saída e Cf é a capacitância do filtro de saída.
Desta forma, a impedância nominal da carga pode assumir
qualquer valor no intervalo [Y0m − ∆Y0, Y0m + ∆Y0].

Figura 1: Circuito elétrico simplificado da UPS.

3 CONTROLADOR REPETITIVO

3.1 Conceitos Básicos

O controlador repetitivo foi inicialmente proposto em Inoue
et al. (1981) como uma forma alternativa de garantir o segui-
mento de referências periódicas e a rejeição de perturbações
também de natureza periódica. A grande vantagem deste tipo
de controlador é que o seguimento/rejeição é garantido para
qualquer sinal com período fundamental τ , independente de
seu conteúdo harmônico. A ideia básica por trás deste con-
trolador (que também da origem ao seu nome) é o armazena-
mento do erro de seguimento durante um período completo e
a consequente realimentação deste sinal de erro no sistema
através de um controlador apropriado (Yamamoto, 1993).
Esta sequência se repete a cada período do sinal de entrada.
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Normalmente, este comportamento é obtido através da intro-
dução de um elemento de atraso na malha de controle com o
mesmo valor do período fundamental τ em um laço de reali-
mentação positiva, conforme mostrado na Figura 2.

Figura 2: Configuração básica do controlador repetitivo.

Neste caso, a função de transferência do erro para a saída do
controlador é dada por

Grc(s) =
Yrc(s)

E(s)
=

1

1 − e−τs
. (2)

Substituindo s = jω e e−jωτ = cos(ωτ) − j sin(ωτ) segue
que (2) é equivalente a

Grc(jω) =
1

1 − cos(ωτ) + j sin(ωτ)
. (3)

De acordo com (3), conclui-se diretamente que o controlador
proposto apresentará ganho infinito para sinais com frequên-
cia fundamental ω0 = 2π

τ
rad/s e também para todos os sinais

que apresentem frequências múltiplas inteiras de ω0, ou seja,
ω = kω0rad/s, k = 1, 2, · · · .

Uma forma alternativa de entender a ideia básica associada
aos controladores repetitivos é fazendo uma analogia com
os controladores baseados no princípio do modelo interno
(Chen, 1970). A partir da teoria que estabelece tal prin-
cípio, sabe-se que, para garantir o seguimento de um sinal
de referência na forma r(t) = sin(ω1t), o sistema deve
ser estável em malha fechada e, adicionalmente, o contro-
lador ou o processo a ser controlado deve conter um termo
na forma G1(s) = 1

s2+ω2
1

em sua função de transferência
de laço, apresentando assim um par de polos complexos em
s = ±jω1. A presença destes polos implica em ganho in-
finito na frequência ω1. De forma análoga, se o objetivo
de controle é garantir o seguimento de r(t) = sin(ω1t) e,
adicionalmente, rejeitar a interferência das k − 1 primeiras
harmônicas de ω1, o controlador deve ser da forma

Gk(s) =
1

s2 + ω2
1

1

s2 + (2ω1)2
· · ·

1

s2 + [(k − 1)ω1]2
. (4)

Como pode-se observar, a função de transferência (4) apre-
senta k pares de polos complexos sobre o eixo imaginário
e ganho infinito em ω1 e em cada um dos k − 1 múltiplos
inteiros desta frequência. Assim, pode-se considerar o con-
trolador repetitivo como uma generalização do princípio do

modelo interno, admitindo-se neste caso ω0 = ω1 e k → ∞.
Logo, a introdução de um elemento de atraso na malha de
controle faz o papel de um controlador com a mesma estru-
tura de (4), porém com ordem infinita, ou seja, apesentando
polos em s = ±jkω0, k = 1, · · · ,∞.

Figura 3: LGR ilustrativo.

Considerando a introdução de (4) na malha de controle e a
partir de uma análise baseada em Lugar Geométrico das Raí-
zes (LGR), nota-se que é impossível estabilizar tal sistema
se a função de transferência de malha fechada apresenta um
número finito de zeros (ver Figura 3). Neste caso, a estabi-
lização do sistema exigiria a introdução de um controlador
não-racional na malha de controle. Além deste problema de
estabilização, do ponto de vista prático, o ganho infinito em
altas frequências do controlador repetitivo pode amplificar
ruídos inerentes ao processo ou ainda excitar dinâmicas não-
modeladas que podem degradar o desempenho do sistema
operando em malha fechada ou mesmo levá-lo à instabili-
dade.

Com o objetivo de contornar estes problemas de estabiliza-
ção, Hara et al. (1988) propôs a introdução de um filtro passa-
baixas de primeira ordem (q(s)) na malha do controlador re-
petitivo. Esta metodologia (conhecida como Q-filter repeti-
tive control) permite que o sistema seja estabilizável às custas
de um erro de seguimento diretamente relacionado ao valor
da frequência de corte do filtro. Este erro deve-se ao fato que
o ganho não é mais infinito em todas frequências múltiplas
da frequência fundamental e, principalmente, pelo ganho ser
muito pequeno nas altas frequências. Neste caso, a estrutura
do controlador repetitivo é alterada conforme apresentado na
Figura 4.

188 Revista Controle & Automação/Vol.22 no.2/Março e Abril 2011



Figura 4: Estrutura básica do controlador repetitivo com o
filtro q(s).

A inclusão do termo q(s) = ωc/(s + ωc) na malha de reali-
mentação do controlador, resulta na seguinte função de trans-
ferência:

Gf
rc(s) =

1

1 − ωc

s+ωc
e−τs

. (5)

Na Figura 5 é mostrado o diagrama de Bode de Gf
rc(s) para

valores distintos de ωc. Note que, apesar do ganho nas
frequências ω = 2kπ

τ
não ser infinito, o controlador de fato

apresenta picos de ganho elevado nestas frequências. Quanto
maior for o valor do ganho nestes picos, menor será o erro
de seguimento para a harmônica considerada. Além disso,
pode-se observar que para valores pequenos de ωc existe um
erro nas frequências onde estão localizados estes picos. Este
erro também tende a diminuir conforme o valor de ωc au-
menta.
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Figura 5: Diagrama de Bode de Gf
rc(s) com ω0 = 1rad/s.

Na Figura 6 são apresentados os polos de Gf
rc(s) para dife-

rentes valores de ωc, com o elemento de atraso sendo expan-
dido através da aproximação de Padé. Na figura são deta-
lhados apenas os 10 primeiros pares de polos, os quais são
pouco influenciados pelos erros decorrentes desta aproxima-

ção. Relembrado, caso ωc → ∞, os polos do controlador
repetitivo estão exatamente sobre o eixo imaginário. Pode-se
observar que, conforme ωc diminui, os polos se afastam do
eixo imaginário, deixando de ser puramente oscilatórios para
assumir uma característica de senóide amortecida. Neste
caso, quanto maior ωc, mais perto os polos estão do eixo
imaginário e, consequentemente, mais lento é o desempenho
transitório. Por outro lado, o pequeno erro de seguimento do
sinal de saída está diretamente associado a valores elevados
da frequência de corte ωc. Assim, pode-se estabelecer um
compromisso entre um pequeno erro de seguimento (associ-
ado a valores grandes de ωc) e a diminuição do tempo que
o sistema leva para atingir o regime permanente (associado
a valores pequenos de ωc). É visando relaxar este compro-
misso que será proposto um controlador chaveado entre duas
condições distintas de ωc, com o intuito de obter uma boa
resposta transitória associada a um pequeno erro (distorção)
do sinal de saída.
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Figura 6: Polos de Gf
rc(s) com ω0 = 1rad/s.

É importante ressaltar que a maioria dos trabalhos que con-
sideram o controlador repetitivo adotam uma abordagem ba-
seada em funções de transferência e propõem metodologias
baseadas no domínio da frequência. Por outro lado, existe
um crescente interesse em abordagens no espaço de estados,
especialmente com o surgimento de novas técnicas para o
tratamento de sistemas com atrasos. Um dos primeiros tra-
balhos neste sentido foi Doh e Chung (2003), apresentando
condições LMIs apenas para a sintonia da frequência de corte
do filtro passa baixas. Posteriormente, este trabalho foi esten-
dido e analisado em (Doh et al., 2006; She et al., 2007; San-
geetha e Jacob, 2008) e (Doh e Ryoo, 2008).

O trabalho Doh e Chung (2003) parte de uma possível rea-
lização do controlador repetitivo (com o filtro passa-baixas)
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dada por

ẋrc(t) = −ωcxrc(t) + ωcxrc(t − τ) + e(t)
yrc(t) = ωcxrc(t − τ) + e(t),

(6)

onde xrc(t) ∈ R. Esta realização no espaço de estados re-
sulta na mesma função de transferência definida em (5). Vale
ressaltar que o filtro q(s) tem um papel fundamental na rea-
lização do controlador no espaço de estados, uma vez que é
este filtro que introduz a dinâmica responsável pela determi-
nação de ẋrc(t). Neste caso, o sistema original é composto
com (6), de forma a obter z(t) = [x(t)T xrc(t)

T ]T . A par-
tir do sistema aumentado, condições independentes do atraso
são obtidas através de um funcional de Lyapunov-Krasovskii
com o objetivo de garantir a estabilidade do sistema em ma-
lha fechada. Nesta mesma linha de trabalho pode-se destacar
Zhao et al. (2009) e Cai et al. (2009). Em Zhao et al. (2009),
um algoritmo iterativo é responsável pela síntese do contro-
lador e pelo cálculo de ωc. Em Cai et al. (2009) o controlador
repetitivo é aplicado para sistemas com atraso, de tal forma
que o problema de seguimento de referências é substituído
pelo problema de estabilização do sistema que representa a
dinâmica do erro. Além disso, a teoria de Hara et al. (1988)
é estendida para tornar possível a sua aplicação para funções
de transferência não-racionais.

3.2 Realização do controlador repetitivo
no espaço de estados

A partir da função de transferência do controlador repetitivo
filtrado dada por (5), pode-se obter a seguinte realização no
espaço de estados:

ẋrc(t) = −ωcxrc(t) + ωcxrc(t − τ)
+ωce(t − τ)

yrc(t) = xrc(t) + e(t).
(7)

Pode-se observar que esta é uma versão alternativa da realiza-
ção no espaço de estados do controlador repetitivo apresen-
tado em Doh e Chung (2003)(ver (6)). Como a saída yrc(t)
será aplicada diretamente (através de um ganho estático) na
composição do sinal de controle, uma vantagem desta reali-
zação é que o sinal atrasado xrc(t − τ) não influencia dire-
tamente a saída da estrutura repetitiva, considerando assim
apenas valores atuais na composição do sinal de controle.

A introdução do controlador repetitivo (7) no sistema em ma-
lha fechada é obtida através do vetor de estados aumentado

z(t) =

[

x(t)
xrc(t)

]

∈ R
n+1.

A partir de (1) e (7) tem-se

ż(t) = (A + ∆A)z(t) + Adz(t − τ) + Bu(t) + Bqq(t),
(8)

com q(t) = [r(t − τ) r(t) d(t)]T ∈ R
3,

A =

[

A 0n×1

01×n −ωc

]

, B =

[

B
01×1

]

,

Ad =

[

0n×n 0n×1

−Cωc ωc

]

,

∆A =

[

∆A 0n×1

01×n 0

]

, ∆A = HΞ(t)E,

H =

[

H
01×n

]

, E
T =

[

ET

0T
n×1

]

,

Bq =

[

0n×1 0n×1 Bd

ωc 01×1 01×1

]

.

Para estabilizar o sistema (8), considera-se a lei de controle
u(t) = K1x(t) + K2yrc(t). Esta lei de controle pode ser
rescrita como u(t) = Fz(t) + K2r(t) de tal forma que F ∈
R

1×(n+2) = [K1 − CK2 K2], levando ao seguinte sistema
em malha fechada:

ż = (A∆ + BF )z(t) + Adz(t − τ) + Bqkq(t). (9)

Neste caso, tem-se que A∆ = A + ∆A e ainda que Bqk

depende do ganho K2 através da relação

Bqk =

[

0n×1 BK2 Bd

ωc 01×1 01×1

]

.

Na Figura 7 é apresentada a topologia de controle conside-
rada, sendo u(t) = K1x(t) + K2yrc(t).

Figura 7: Topologia de controle proposta.

3.3 Condições de estabilidade

Neste trabalho, o objetivo é provar a estabilidade do sistema
de forma global, ou seja, o sistema em malha fechada é está-
vel para qualquer valor de referência, perturbação e condição
inicial. Em Yamamoto e Hara (1988) é mostrado que para
sistemas de ordem infinita, se o sistema em malha fechada
é internamente (assintoticamente) estável, então a existência
do modelo interno na malha de controle implica em segui-
mento estável da referência. A aplicação direta desta noção
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para o controlador repetitivo é apresentada no Teorema 5.12
desta mesma referência. Assim, o termo relativo às entradas
externas q(t) na relação (9) será desconsiderado na obtenção
das LMIs. Desta forma, pode-se formular o seguinte pro-
blema:

Problema 1 Calcular o ganho F e a frequência de corte ωc

tais que

ż = (A∆ + BF )z(t) + Adz(t − τ) (10)

seja assintoticamente estável.

Em sistemas lineares incertos sem atraso no estado, o mé-
todo de Lyapunov é uma forma efetiva de se determinar a
estabilidade robusta do sistema, através de uma função V (x)
que quantifica o desvio entre os estados e a solução trivial
nula. Para sistemas lineares submetidos a atraso nos estados,
a análise é determinada seguindo os mesmos princípios, po-
rém o conceito de estado inicial é substituído pela função ini-
cial φ(t) no intervalo [−τ, 0]. Um extensão natural da função
de Lyapunov para sistemas com atraso são os funcionais de
Lyapunov-Krasovskii (Gomes da Silva Jr. e Leite, 2007; Gu
et al., 2003).

3.3.1 Estabilidade assintótica

Nesta seção é apresentado um teorema a fim de garantir a es-
tabilidade do sistema em malha fechada baseado nestes fun-
cionais, considerando uma abordagem independente do valor
do atraso.

Teorema 1 Se existirem as matrizes W ∈ R
(n+1)×(n+1) e

S ∈ R
(n+1)×(n+1) simétricas positivas definidas, a matriz

Y ∈ R
1×(n+1) e o escalar positivo ν satisfazendo





Γ(W,Y, S) AdW WE
T

∗ −S 0
∗ ∗ −νI



 < 0 (11)

com Γ(W,Y, S) = He{AW + BY } + S + νHH
T e F =

Y W−1, então o sistema (10) é assintoticamente estável.

Prova. Considerando o seguinte funcional de Lyapunov-
Krasovskii

V (z(t)) = z(t)T Pz(t) +

∫ t

t−τ

z(θ)T Qz(θ)dθ (12)

com P = P T > 0, Q = QT > 0 e calculando a sua derivada
temporal ao longo das trajetórias do sistema, segue que

V̇ (z(t)) =z(t)T ((A∆ + BF )T P + P (A∆ + BF ))z(t)

+ 2z(t)T PAdz(t − τ) − z(t − τ)T Qz(t − τ)

+ z(t)T Qz(t). (13)

Esta relação pode ser rescrita na forma matricial como
V̇ (z(t)) = η(t)T Mη(t) com η(t)T = [z(t)T z(t − τ)T ]
e

M =

[

He{(A + BF ) + ∆A} + Q PAd

∗ −Q

]

.

Pre- e pos-multiplicando M por diag{P−1, P−1} e conside-
rando W = P−1, S = P−1QP−1 e Y = FP−1 tem-se

M̃ =

[

He{AW + BY } + S AdW
∗ −S

]

+

[

He{∆AW} 0
∗ 0

]

.

Seguindo as ideias apresentadas em (Mahmoud, 2000), é
possível mostrar que a relação WE

T ΞH
T + HΞEW ≤

νHH
T +ν−1WE

T
EW se verifica. Assim, através do com-

plemento de Schur, segue que (11) implica em M̃ < 0. Se
M̃ < 0, segue que V̇ (z(t)) < 0, o que, pelo teorema de
Lyapunov-Krasovskii, assegura a estabilidade assintótica de
(10).

Observação 1 Apesar do Teorema 1 tratar apenas do pro-
blema de estabilização assintótica do sistema em malha fe-
chada, a presença da estrutura repetitiva na malha de con-
trole garante o seguimento de referências e a rejeição de per-
turbações com um erro de seguimento diretamente associado
ao valor de ωc. Desta forma, o problema da garantia de se-
guimento/rejeição é tratado de forma implícita nas condições
apresentadas.

3.3.2 Penalização do custo do sinal de controle

Um problema implícito ao problema de estabilização apre-
sentado anteriormente diz respeito ao cálculo do controlador
de forma que o sinal de controle não assuma valores ele-
vados. No modelo a UPS considerado, o sinal de controle
não pode assumir valores maiores do que metade do valor
da tensão considerada no barramento CC. Uma maneira de
considerar estes limites é a introdução de uma penalização
no custo do sinal de controle. Baseado na teoria clássica de
regulação (referências e perturbações nulas), pode-se intro-
duzir um custo garantido no sinal de controle se a seguinte
relação for satisfeita:

L(z(t)) = V̇ (z(t)) +
1

γ
u(t)T u(t) < 0. (14)

Neste caso, integrando os dois lados de (14) segue que

∫ ∞

0

L(z(t)) = V (∞) − V (0) +
1

γ

∫ ∞

0

u(θ)T u(θ)dθ < 0.
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Supondo (sem perda de generalidade) que a origem é o ponto
de equilíbrio do sistema, tem-se que V (∞) = 0 e ainda que

∫ ∞

0

u(θ)T u(θ)dθ < γV (0).

Desta forma, fica claro que a minimização de γ implica na
minimização do custo do sinal de controle. Uma extensão do
Teorema 1 que considera esta penalização sobre o sinal de
controle é apresentada no corolário a seguir:

Corolário 1 Se existirem as matrizes W ∈ R
(n+1)×(n+1) e

S ∈ R
(n+1)×(n+1) simétricas positivas definidas, a matriz

Y ∈ R
1×(n+1) e os escalares positivos ν e γ satisfazendo









Γ(W,Y, S) AdW WE
T Y T

∗ −S 0 0
∗ ∗ −νI 0
∗ ∗ ∗ −γI









< 0 (15)

com Γ(W,Y, S) = He{AW + BY } + S + νHH
T e F =

Y W−1, então o sistema (10) é assintoticamente estável e o
sinal de controle u(t) satisfaz a relação

∫ ∞

0

u(θ)T u(θ)dθ < γV (0).

Prova. A prova segue os mesmos passos da prova do
Teorema 1, considerando agora L(z(t)) < 0 em vez de
V (z(t)) < 0. A partir da aplicação do complemento de
Schur no termo 1

γ
u(t)T u(t) = 1

γ
Y T Y segue que a satisfação

de (15) de fato implica em L(z(t)) < 0.

De forma análoga ao Teorema 1 (ver Observação 1), o Co-
rolário 1 trata apenas do problema de estabilização, sendo
o problema de seguimento tratado de forma implícita atra-
vés da introdução da estrutura repetitiva na malha de con-
trole. No caso do seguimento de referências periódicas, não
é possível garantir que V (∞) = 0, pois não há a convergên-
cia para um ponto de equilíbrio, mas sim para uma trajetó-
ria periódica. Desta forma, não é possível usar a condição
∫ ∞

0
uT (θ)u(θ)dθ < γV (0) com relação a u(t) e V (0) para

prover um limitante sobre a norma L2 de u(t) (como u(t) é
um sinal periódico o valor da sua norma L2 é infinito). De
toda maneira, a penalização sobre o custo do sinal de con-
trole acaba sendo considerada de forma implícita, uma vez
que as condições de síntese tratam apenas do problema de
estabilização interna.

Este corolário servirá como base para os resultados referentes
ao controlador repetitivo chaveado apresentado na sequência,
onde as mesmas ideias serão aplicadas considerando um fun-
cional de Lyapunov-Krasovskii comum a todos os modos de
chaveamento.

4 CONTROLADOR REPETITIVO CHAVE-
ADO

As exigências impostas pelas normas que regulam as UPS
(IEEE Std. 944, 1986), (ABNT, 2003) podem levar a um
problema implícito de desempenho. Neste caso, o erro em re-
gime, distorção harmônica e tempo de resposta devem ser os
menores possíveis. Os dois primeiros requisitos são satisfei-
tos quando o valor de ωc é o maior possível. Seguindo a dis-
cussão apresentada na Seção 3.1, quanto maior o valor de ωc,
maior é o tempo de resposta do sistema. Visando melhorar o
desempenho transitório, é proposto o chaveamento entre dois
valores distintos de ωc, sendo um deles baixo para atender os
requisitos de resposta transitória e outro elevado para melho-
rar o erro em regime e a distorção harmônica. Nesta seção é
apresentada uma formulação do controlador repetitivo consi-
derando este chaveamento, além de condições para a garantia
da estabilidade do sistema chaveado quando sujeito a uma lei
de chaveamento arbitrária.

4.1 Sistemas Chaveados - Conceitos Bá-
sicos

Considere o seguinte sistema chaveado:

ż(t) = Aσ(t)z(t) + Adσ(t)z(t − τ) + Bqq(t)
zt0(θ) = φ(θ), −τ ≤ θ ≤ 0

(16)

de tal forma que σ(t) : R
+ → J , J = {1, 2, . . . , N} é uma

função de chaveamento arbitrária que seleciona qual sistema
está ativo em cada instante de tempo. Neste caso, as ma-
trizes Aσ(t) e Adσ(t) são definidas através do chaveamento
no interior dos conjuntos Aσ(t) ∈ Ω = {A1, A2, · · · , AN}
e Adσ(t) ∈ Ωd = {Ad1, Ad2, · · · , AdN}. Assim, para cada
instante de tempo t o par (Aσ(t), Adσ(t)) assume o valor de
apenas um par de matrizes (Ai, Adi) no interior de Ω e Ωd,
respectivamente.

Considerando que o par (Aσ(t), Adσ(t)) assume o valor
(Ai, Adi) no instante de tempo t = ti, então a dinâmica de
(16) é representada por

ż(t) = Aiz(t) + Adiz(t − τ) + Bqq(t)

durante todo o intervalo t ∈ [ti, ti+δi). Neste caso, δi denota
o tempo em que o sistema é definido pelo par (Ai, Adi). Já
no instante t = ti +δi = tj ocorre o chaveamento do sistema
e agora a sua dinâmica é definida como

ż(t) = Ajz(t) + Adjz(t − τ) + Bqq(t)

∀t ∈ [tj , tj + δj). Nesta transição, assume-se que o vetor
de estados z(t) não apresenta descontinuidades (saltos) em
t = ti + δi = tj , isto é, o estado inicial de ż(t) = Ajz(t) +
Adjz(t−τ)+Bqq(t) assume o valor do estado final de ż(t) =
Aiz(t) + Adiz(t − τ) + Bqq(t).
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Uma das maiores dificuldades na análise de sistema chavea-
dos é que, mesmo que cada um dos sistemas seja assintotica-
mente estável, o sistema resultante deste chaveamento pode
ser instável. Neste caso, uma das maneiras mais usuais de
provar a estabilidade do sistema chaveado para uma função
de chaveamento σ(t) arbitrária é encontrar condições sob as
quais existe uma função de Lyapunov comum a toda famí-
lia de sistemas (Liberzon e Morse, 1999). Ideias similares
foram utilizadas em Hien (2009) e Li, Dimirovski e Zhao
(2008) para garantir a estabilidade de sistemas chaveados su-
jeitos a atrasos no tempo. Nestes trabalhos, condições para a
garantia de estabilidade são obtidas através de um funcional
de Lyapunov-Krasovskii da forma

V (z(t)) = z(t)T Pz(t) +

∫ t

t−τ

z(θ)T Qz(θ)dθ

comum a todos os pares (Aj , Adj). Esta mesma abordagem
será utilizada na sequência deste trabalho para a obtenção de
condições que garantam que o sistema chaveado seja assin-
toticamente estável.

4.2 Formulação do controlador repetitivo
chaveado

O objetivo desta seção é apresentar uma formulação para o
controlador repetitivo de tal forma que seja possível realizar
o chaveamento entre valores distintos da frequência de corte
do filtro q(s). Neste caso, foi considerada a versão chaveada
e filtrada do controlador repetitivo definida por

Grcσ(t)(s) =
1

1 − qσ(t)(s)e−sτ
, qσ(t)(s) =

ωcσ(t)

s + ωcσ(t)

onde ωcσ(t) é a frequência de corte do filtro qσ(t)(s), a ser
determinada, e ainda σ(t) é uma função de chaveamento ar-
bitrária que seleciona qual frequência de corte do filtro passa-
baixas está ativa em cada instante de tempo. A partir desta
função de transferência, pode-se obter a seguinte realização
para o controlador repetitivo chaveado:

ẋrc(t) = −ωcσ(t)xrc(t) + ωcσ(t)xrc(t − τ)
+ωcσ(t)e(t − τ)

yrc(t) = xrc(t) + e(t)
(17)

com xrc(t) ∈ R.

De forma análoga ao caso sem chaveamento, a introdução
da estrutura repetitiva chaveada (17) no sistema em malha
fechada é feita através do vetor de estados aumentado

z(t) =

[

x(t)
xrc(t)

]

∈ R
n+1.

A partir de (1) e (17) tem-se

ż(t) = (Aσ(t) + ∆A)z(t) + Adσ(t)z(t − τ) + Bu(t)

+ Bqq(t), (18)

com q(t) = [r(t − τ) r(t) d(t)]T ∈ R
3,

Aσ(t) =

[

A 0n×1

01×n −ωcσ(t)

]

, B =

[

B
01×1

]

,

Adσ(t) =

[

0n×n 0n×1

−Cωcσ(t) ωcσ(t)

]

,

∆A =

[

∆A 0n×1

01×n 0

]

, ∆A = HΞ(t)E,

H =

[

H
01×n

]

, E
T =

[

ET

0T
n×1

]

,

Bqσ(t) =

[

0n×1 0n×1 Bd

ωcσ(t) 01×1 01×1

]

.

Para estabilizar o sistema (18), considera-se a lei de con-
trole chaveada u(t) = K1σ(t)x(t) + K2σ(t)yrc(t). Esta
lei de controle pode ser rescrita como u(t) = Fσ(t)z(t) +

K2σ(t)r(t) de tal forma que Fσ(t) ∈ R
1×(n+2) = [K1σ(t) −

CK2σ(t) K2σ(t)], levando ao seguinte sistema em malha fe-
chada:

ż =(A∆σ(t)
+ BFσ(t))z(t) + Adσ(t)z(t − τ)

+ Bqkσ(t)q(t). (19)

Neste caso, tem-se que A∆σ(t)
= Aσ(t) + ∆A e ainda que

Bqkσ(t) depende do ganho K2σ(t) através da relação

Bqkσ(t) =

[

0n×1 BK2σ(t) Bd

ωcσ(t) 01×1 01×1

]

.

Observação 2 Neste caso, supõe-se que existe uma conti-
nuidade na condição inicial dos filtros qσ(t)(s), isto é, o es-
tado inicial do integrador utilizado na implementação do fil-
tro qj(s) assume exatamente o mesmo valor do estado final
do integrador relacionado ao filtro qi(s). Caso esta condi-
ção não seja satisfeita, o sinal da saída do bloco repetitivo
apresentará descontinuidades (saltos) durante o chaveamento
i → j, o que pode levar o sistema em malha-fechada à insta-
bilidade.

4.3 Condições de estabilidade

Nesta seção é apresentado um teorema a fim de garantir a es-
tabilidade interna (assintótica) do sistema (19), considerando
uma abordagem independente do atraso e uma função de cha-
veamento σ(t) arbitrária.

Teorema 2 Se existirem as matrizes W ∈ R
(n+1)×(n+1) e

S ∈ R
(n+1)×(n+1) simétricas positivas definidas, matrizes
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Yj ∈ R
1×(n+1) e os escalares positivos ν e γ satisfazendo1









He{AjW + BYj} + S + νHH
T

AdjW
∗ −S
∗ ∗
∗ ∗

WE
T Y T

j

0 0
−νI 0
∗ −γI









< 0, j = 1, · · · , N (20)

com Fj = YjW
−1, então o sistema (19) é assintoticamente

estável.

Prova. A prova deste teorema segue os mesmos passos apre-
sentados na Seção 3.3. Neste caso, considera-se que a relação
(20) é satisfeita para todos conjuntos de matrizes e ganhos
Aj , Adj e Fj , j = 1, · · · , N .

Baseado no Teorema 2, pode-se propor o seguinte problema
de otimização para a obtenção dos ganhos Fσ(t) conside-
rando as frequências de corte ωcσ(t) conhecidas a priori.
Neste caso, o objetivo principal é a minimização do custo ga-
rantido γ associado ao sinal de controle. Este objetivo pode
ser alcançado resolvendo-se

PO1: min γ

sujeito à relação (20).

Como a relação (20) é linear para valores de ωcσ(t) fixos,
é suficiente que o problema de otimização proposto seja re-
solvido considerando a minimização de γ relacionado à LMI
(20).

4.4 Escolha de lei de chaveamento σ(t)

Tendo em vista a aplicação do controlador repetitivo cha-
veado em UPS, deve-se escolher um critério para o chave-
amento da função σ(t) capaz de detectar tanto transitórios na
saída do sistema quanto condições de regime, alterando as-
sim o valor de ωcσ(t) para o valor mais adequado em cada
uma das situações.

Uma possível escolha, neste caso, é monitorar a derivada do
valor RMS do erro de seguimento. Quando o sistema estiver
em uma situação de regime, o valor deste sinal será pequeno.
De forma análoga, quando a carga é alterada ocorre uma va-
riação significativa do valor RMS do sinal de erro, resultando
em um valor elevado de sua derivada. Matematicamente, este
sinal é definido como

j(t) =

∣

∣

∣

∣

∣

d

dt

√

1

τ

∫ τ

0

e2(t)dt

∣

∣

∣

∣

∣

. (21)

1Aj denota a matriz Aσ(t) quando σ(t) = j.

Como o valor RMS do sinal de erro é atualizado a cada pe-
ríodo do sinal de referência, pode ser necessária a utilização
de um filtro passa-baixas a fim eliminar possíveis desconti-
nuidades do sinal j(t).

Baseado na função j(t), pode-se definir a função σ(t) como

σ(t) =

{

0 se j(t) ≥ c̄
1 se j(t) < c̄

. (22)

sendo c̄ é um limiar arbitrário de chaveamento. Desta forma,
σ(t) = 0 está associado ao desempenho transitório e ainda
σ(t) = 1 está associado ao regime permanente. Este com-
portamento será melhor ilustrado nos exemplos numéricos
(ver Figura 11).

É importante ressaltar que esta é apenas uma possibilidade
para a escolha da função de chaveamento, uma vez que a
metodologia proposta considera uma função de chaveamento
σ(t) arbitrária. Outras opções podem ser utilizadas conside-
rando o valor RMS ou a THD do sinal de saída.

5 EXEMPLO NUMÉRICO

Seguindo a formulação apresentada em Pereira et al. (2009),
os valores dos componentes considerados nos exemplos nu-
méricos são apresentados na Tabela 1. A referência de inte-
resse é um sinal senoidal com período τ = 1/60s (frequência
de 60Hz) e amplitude de 156V (valor RMS de 110V). Neste
caso, a carga não-linear considerada é ilustrada na Figura 8,
onde o resistor apresentado tem resistência de aproximada-
mente 7.9Ω e o capacitor possui capacitância de 15800µF.

Figura 8: Configuração da carga não-linear.

Para fins de simulação, a carga não-linear foi conectada ao
sistema em tload = 0.4s, de tal forma que a função Ξ(t) é 0
para t < tload e 1 para t ≥ tload. Além disso, a tensão no
barramento CC foi ajustada para Vin = 530V .

A fim de determinar o chaveamento do sinal de controle, fo-
ram utilizados o sinal ē(t) e o critério j(t), conforme apre-
sentado na Seção 4.4. A função σ(t) assume os mesmos
valores apresentados em (22), com limite de chaveamento
c̄ = 0.8.
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Parâmetro Valor
Lf 0.5mH
RLf 8.0mΩ
Cf 50.0µF
Y0 0.1 ± 0.1Ω−1

Tabela 1: Valores numéricos

Assim, o problema de otimização PO1 foi resolvido para
N = 2, ωc1 = 1 e ωc2 = 1000, resultando nos seguintes
ganhos do controlador

F1 = [−53.1112 10.7045 56.9594]

F2 = [−53.2055 12.5016 58.7606]

e em γ = 3.94 × 10−11.

Cada um dos controladores acima foram simulados através
do software PSIM separadamente, conforme apresentado nas
Figuras 9 e 10. Pode-se observar que de fato para ωc1 o
sistema tem uma resposta rápida mas apresenta um valor
RMS do sinal de saída abaixo do desejado (aproximadamente
106V ). Já a simulação para o maior valor de ωc (neste caso,
ωc2) mostra que o valor RMS da saída está perto do ideal,
porém este é atingido em cerca de 10 ciclos do sinal de refe-
rência.

A comparação entre o valor RMS da tensão de saída no mo-
mento da conexão da carga para os três casos (ωc1, ωc2 e
chaveamento) é apresentado na Figura 11. Pode-se observar
que a resposta chaveada apresenta as características desejá-
veis dos dois valores de ωc. O valor de THD apresentado foi
calculado diretamente pelo PSIM considerando a relação

THD =

√

V 2
RMS − V 2

f

Vf

,

sendo VRMS o valor RMS da tensão e Vf a componente fun-
damental da saída.

O comportamento da saída do sistema chaveado quando a
carga não-linear é conectada é ilustrado na Figura 12. Pode-
se observar que o sinal de controle fica a maior parte do
tempo dentro dos limites ±Vin/2, i.e. umax = ±265V.

6 CONCLUSÕES

Neste trabalho foi proposta uma metodologia baseada na teo-
ria de sistemas chaveados tanto para a melhoria de desempe-
nho dinâmico quanto para a melhoria da qualidade da saída
de uma UPS. Neste caso, o objetivo foi garantir o seguimento
de referência com o menor erro e distorção possíveis, associ-
ado ao menor tempo de resposta quando ocorre uma variação
de carga na saída do sistema. O controlador considerado foi

baseado em uma realização no espaço de estados do contro-
lador repetitivo com filtro q(s), onde a frequência de corte
do filtro é chaveada entre dois valores distintos. A partir de
um funcional de Lyapunov-Krasovskii comum às duas con-
dições de chaveamento, foram obtidas condições na forma de
LMI para a garantia do seguimento da referência da rede e da
rejeição de um distúrbio decorrente de cargas não-lineares.
Além disso, foi proposto um problema de otimização para a
obtenção dos ganhos dos controladores entre os quais o sis-
tema irá chavear. Finalmente, os resultados obtidos foram
validados através de exemplos de simulação realizados atra-
vés do software PSIM. Pode-se observar que a solução con-
siderando o chaveamento de fato apresenta as características
dos dois valores de ωc.

No conhecimento dos autores, tanto a realização do controla-
dor repetitivo no espaço de estados proposta quanto a obten-
ção de condições na forma de LMI para a síntese de uma re-
alimentação estática de estados considerando o chaveamento
desta estrutura repetitiva não foi apresentado anteriormente
na literatura, sendo portanto esta a principal contribuição
deste artigo. Dentre os possíveis trabalhos futuros para a
continuidade deste artigo pode-se citar: a implementação da
metodologia proposta em uma UPS real, a obtenção de con-
dições a partir de uma abordagem politópica e de um fun-
cional de Lyapunov-Krasovskii dependente de parâmetros e
a síntese de um controlador que leve em conta limitação na
amplitude do sinal de controle.
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