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Resumo

Os conversores boost são amplamente utilizados para elevar a tensão de saída a um nível superior à tensão de en-
trada de diversos sistemas. Esses conversores são comumente utilizados em baterias para automóveis elétricos, fre-
nagem regenerativa de motores de corrente contínua, quadrirrotores, carregadores solares, amplificadores de áudio
de potência e diversos outros dispositivos. Para tal, este dispositivo armazena energia no campo magnético de um
indutor e, em seguida, transfere essa energia para um capacitor de tal forma que a tensão do capacitor pode aumen-
tar além da tensão da fonte que forneceu energia ao indutor. Porém, para obter uma tensão desejada na saída, é
fundamental utilizar um controlador confiável para realizar a regulação desse sistema. Este artigo apresenta a mo-
delagem matemática, projeto de dimensionamento de acordo com especificações estabelecidas e controle preditivo
de um conversor boost. A estratégia de controle utilizada para regular a tensão deste conversor é um controlador
deadbeat, o qual possui uma estrutura simples, porém provê rápida resposta ao sistema em malha fechada. Os re-
sultados de simulação numérica demonstram a superioridade do controlador preditivo em relação a um controlador
proporcional-integral-derivativo.
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Abstract

Boost converters are widely used to raise the output voltage to a level higher than the input voltage of various sys-
tems. These converters are commonly used in batteries for electric automobiles, regenerative braking of DCmotors,
quadrirotors, solar chargers, power audio amplifiers and many other devices. To do this, this device stores energy in
the magnetic field of an inductor and then transfers this energy to a capacitor in such a way that the voltage of the
capacitor can increase beyond the voltage of the source that supplied energy to the inductor. However, to obtain a
desired voltage at the output, it is essential to use a reliable controller to regulate this system. This article presents
mathematical modeling, sizing design according to established specifications and predictive control of a boost con-
verter. The control strategy used to regulate the voltage of this converter is a deadbeat controller, which has a simple
structure, but provides fast response to the closed-loop system. The numerical simulation results demonstrate the
superiority of the predictive controller over a proportional-integral-derivative controller.
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1 Introdução
O rápido crescimento populacional e a industrialização causaram um aumento exponencial na procura de energia
[1]. Conversores de alta eficiência e baixo custo têm funcionado como uma interface para fazer uso da energia ge-
rada pelo sistema de energia renovável [2], entre as quais o sistema de geração de energia fotovoltaica é atualmente
um dos recursos de energia renovável mais limpos e tecnologicamente maduros conhecidos, porque a luz solar tem
a vantagem de ser quase inesgotável [3]. Desta forma, diversos dispositivos para adequação do processamento de
energia foram propostos nas últimas décadas. A topologia do conversor boost (ou step-up), para tratamento CC-CC
(ou DC-DC em inglês), convertem níveis de tensão CC mais baixos em níveis de tensão mais altos [3], armazenando
temporariamente a energia de entrada e depois liberando-a na saída em um nível de tensão mais alto. Tal armaze-
namento pode ocorrer em componentes de armazenamento de campo magnético (indutor único/indutor acoplado)
ou em componentes de armazenamento de campo elétrico (capacitores) através do uso de vários elementos de co-
mutação ativos ou passivos (MOSFETs, IGBTs e diodos) [4].

Os conversores boost convencionais possuem limites relacionados ao ganho de tensão, capacidade de potência e
eficiência. Quando se faz necessário um elevado ganho de tensão, o conversor pode operar em condições que resul-
tam em um desgaste muito elevado nos componentes e grandes perdas de potência na conversão [5, 6, 7]. Para um
conversor boost ideal, quando a razão cíclica atinge o valor unitário, ou seja, seu valor máximo (100%), o ganho tende
ao infinito. Na prática, isso não acontece já que existem as resistências parasitas intrínsecas no indutor e capacitor.
Para correntes elevadas de saída, estas resistências são responsáveis pelas perdasmais significativas do conversor [8].
Em sistemas onde se processam altas correntes, algumas topologias boost têm apresentado alto rendimento, além de
possuírem um arranjo relativamente simples [9, 10]. O controle preciso da razão cíclica é essencial para o funciona-
mento eficiente do conversor boost. Logo, técnicas de modulação, comomodulação por largura de pulso, pulse width
modulation (PWM), são comumente empregadas para ajustar dinamicamente a razão cíclica e controlar a tensão de
saída.

Hoje em dia, os conversores CC-CC são utilizados de diversas maneiras, como veículos elétricos híbridos [11],
fontes de energia renováveis, tais como geradores de turbinas eólicas [12], células solares [13], células de combustível
[14], equipamentosmédicos [15] e servomotores [16], circuitos industriais e correção de fator de potência (PFC) [17],
sistemas de telecomunicações [18], indústria aérea e espacial [19] e equipamentos elétricos portáteis [20].

A aplicação de conversores de potência tem sido ampliada ano após ano. Entretanto, grandes correntes de on-
dulação degradam o desempenho e a vida útil dos dispositivos, tais como baterias [21]. Por isso, o controle desses
dispositivos é fundamental. O controle digital aplicado a conversores estáticos recebe atualmente uma grande aten-
ção e foco tanto no meio acadêmico quanto na indústria, atribuído ao fato deste possuir inúmeras vantagens em
relação ao controle analógico.

Com o surgimento de processadores de sinais digitais de maior capacidade de processamento, os controladores
digitais se tornaram uma alternativa potencialmente atraente à opção analógica [22]. Os controladores digitais são
mais flexíveis, pois permitem modificar apenas seu algoritmo sem a necessidade de alterações no hardware, além
de serem menos sensível a ruídos e variações de parâmetros [23]. Na literatura, diversos controladores tem sido
propostos para regulação de conversores boost, tais como controlador PID [24], fuzzy controller [25],model predictive
controller [26], controle não-linear [27], controle adaptativo [28], controle por modelo interno [29], controle por
realimentação de estados [30], sliding mode controller [31], entre outros.

Levando em consideração a discussão anterior, nesse artigo é apresentada a modelagem matemática, projeto de
dimensionamento e projeto de um controlador preditivo de um conversor boost. O controlador de tensão é um dead-
beat, que apesar de possuir uma estrutura simples, provê uma resposta transitória rápida e quase ideal em sistemas
de controle em malha fechada, pois o controle deadbeat prevê e compensa instantaneamente as variações na carga,
garantindo uma regulação precisa da tensão fornecida [32]. Uma comparação do controlador preditivo com um con-
trolador proporcional-integral-derivativo (PID) também é apresentada para demonstrar as vantagens do controlador
preditivo.

A organização deste trabalho é a seguinte: a Seção 2 apresenta a modelagem matemática do conversor boost,
seguido pelo dimensionamento deste sistema na Seção 3. A teoria dos controladores é mostrada na Seção 4. Final-
mente, a Seção 5 expõem os resultados de simulação e a discussão dos resultados obtidos. Por fim, a Seção 6 discute
as considerações finais deste trabalho.

2 Modelagemmatemática do sistema
Para determinar a função de transferência que relaciona a tensão de saída do conversor com a razão cíclica para
pequenas perturbações em torno de um ponto de operação, representado pela operação em regime permanente, faz-
se a análise dinâmica do conversor boost no modo de condução contínua. A Figura 1 mostra o circuito elétrico do
conversor boost, onde há uma fonte de alimentação 𝐸, os elementos armazenadores de energia, que são, o capacitor
𝐶𝑎𝑝 e o indutor 𝐿 com suas respectivas resistências parasitas em serie 𝑟𝐶 e 𝑟𝐿. Também há duas chaves, na qual o
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MOSFET 𝑆 é uma chave controlada e o diodo 𝐷 é uma chave automática. Por fim, há uma carga resistiva 𝑅 na saída
do conversor e PWM indica a modulação sobre o MOSFET.

Figura 1: Circuito elétrico do conversor boost.

Para a análise do circuito será empregado o conceito do modelo médio em espaço de estado [33]. Primeiramente,
as variáveis associadas aos elementos armazenadores de energia são definidas como variáveis de estado [34]. Ou
seja,

𝑥1 = 𝑖𝐿, (1)
𝑥2 = 𝑣𝐶 . (2)

O conversor apresenta duas etapas de operação: com chave fechada e com chave aberta. Para a primeira etapa,
quando a chave está fechada, têm-se umperíodo de𝐷𝑇, sendo𝐷 o duty cycle e𝑇 o período de chaveamento. Portanto,
tem-se a seguinte relação das tensões,

{−𝐸 + 𝐿�̇�1 + 𝑟𝐿𝑥1 = 0,
−𝑥2 − 𝑟𝐶𝐶𝑎𝑝�̇�2 − 𝑅𝐶𝑎𝑝�̇�2 = 0.

(3)

Vale ressaltar que as resistência do indutor (𝑟𝐿) e a resistência série equivalente do capacitor (𝑟𝐶) desempenham
papel importante na dinâmica do conversor [35].

Já para a segunda etapa, quando a chave está aberta por um período (1 − 𝐷)𝑇, tem-se que

{−𝐸 + 𝐿�̇�1 + 𝑟𝐿𝑥1 + 𝑅
(
𝑥1 − 𝐶𝑎𝑝�̇�2

)
= 0

−𝑥2 − 𝑟𝐶𝐶𝑎𝑝�̇�2 − 𝑅
(
𝑥1 − 𝐶𝑎𝑝�̇�2

)
= 0

(4)

Rearranjando os termos do sintema de Eq. (4), e desconsiderando (considerando zero) os produtos de termos dos
componentes parasitas por serem muito pequenos, obtêm-se para a primeira etapa

⎧

⎨
⎩

�̇�1 = −𝑟𝐿𝐿 𝑥1 +
𝐸
𝐿 ,

�̇�2 = − 1
(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐶𝑎𝑝

𝑥2.
(5)

Logo matricialmente temos,

[�̇�1�̇�2
] =

⎡
⎢
⎢
⎣

−𝑟𝐿𝐿 0

0 − 1
(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐶𝑎𝑝

⎤
⎥
⎥
⎦
[𝑥1𝑥2

] + [
1
𝐿
0
]𝐸. (6)

Em seguida, repete-se esse procedimento para a segunda etapa, resultando em

⎧
⎪
⎨
⎪
⎩

�̇�1 = −(𝑅𝑟𝐶 + 𝑅𝑟𝐿)
(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐿

𝑥1 −
𝑅

(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐿
𝑥2 +

𝐸
𝐿 ,

�̇�2 =
𝑅

(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐶𝑎𝑝
𝑥1 −

1
(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐶𝑎𝑝

𝑥2.
(7)

Logo matricialmente ficamos com,

[�̇�1�̇�2
] =

⎡
⎢
⎢
⎢
⎣

−(𝑅𝑟𝐶 + 𝑅𝑟𝐿)
(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐿

− 𝑅
(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐿𝑅

(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐶𝑎𝑝
− 1
(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐶𝑎𝑝

⎤
⎥
⎥
⎥
⎦

[𝑥1𝑥2
] + [

1
𝐿
0
]𝐸. (8)
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Desse modo temos que a matriz que representa as dinâmicas do sistema na primeira etapa é

𝑨1 =
⎡
⎢
⎢
⎣

−𝑟𝐿𝐿 0

0 − 1
(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐶𝑎𝑝

⎤
⎥
⎥
⎦

, (9)

e a matriz que representa as dinâmicas do sistema na segunda etapa é

𝑨2 =
⎡
⎢
⎢
⎢
⎣

−(𝑅𝑟𝐶 + 𝑅𝑟𝐿)
(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐿

− 𝑅
(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐿𝑅

(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐶𝑎𝑝
− 1
(𝑅 + 𝑟𝐶)𝐶𝑎𝑝

⎤
⎥
⎥
⎥
⎦

. (10)

Além disso, o vetor que relaciona a entrada do sistema aos seus estados é igual em ambas etapas e descrito por

𝑩1 = 𝑩2 = [
1
𝐿
0
] . (11)

Para determinar a função de transferência que relaciona a tensão de saída em função da razão cíclica incremental,
faz-se

𝐺(𝑠) = 𝑣0(𝑠)
𝑑(𝑠)

= 𝑪 [𝑠𝑰 − 𝑨]−1 [(𝑨1 − 𝑨2)𝑿 + (𝑩1 − 𝑩2)𝐸] + [𝑪1 − 𝑪2]𝑿, (12)

sendo 𝑣0(𝑠) a saída incremental, 𝑑(𝑠) a razão cíclica incremental, 𝑰 matriz identidade e 𝑿 = [𝑥1 𝑥2]𝑇 .
Como 𝑅 ≫ (𝑟𝐶 + 𝑟𝐿), então algumas simplificações são possíveis. Portanto, pode-se afirmar que

𝑨1 =
⎡
⎢
⎢
⎣

−𝑟𝐿𝐿 0

0 − 1
𝑅𝐶𝑎𝑝

⎤
⎥
⎥
⎦

, (13)

e

𝑨2 =
⎡
⎢
⎢
⎣

−(𝑟𝐶 + 𝑟𝐿)
𝐿 −1𝐿1

𝐶𝑎𝑝
− 1
𝑅𝐶𝑎𝑝

⎤
⎥
⎥
⎦

(14)

sem alterar os demais vetores. Isto é,

𝑩1 = 𝑩2 = [
1
𝐿
0
] , (15)

e os vetores de saída são

𝑪1 =
[
0 1

]
, (16)

e

𝑪2 =
[
𝑟𝐶 1

]
. (17)

Desse modo, tem-se que

𝑨 = 𝑨1𝐷 + 𝑨2 (1 − 𝐷) (18)
𝑩 = 𝑩1𝐷 + 𝑩2 (1 − 𝐷) (19)
𝑪 = 𝑪1𝐷 + 𝑪2 (1 − 𝐷) , (20)

o que resulta em

𝑨 =
⎡
⎢
⎢
⎣

[𝑟𝐶𝐷 − (𝑟𝐶 + 𝑟𝐿)]
𝐿 −1 − 𝐷

𝐿1 − 𝐷
𝐶𝑎𝑝

− 1
𝑅𝐶𝑎𝑝

⎤
⎥
⎥
⎦

, (21)
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𝑩 = [
1
𝐿
0
] , (22)

e

𝑪 =
[
𝑟𝐶 (1 − 𝐷) 1

]
. (23)

Substituindo 𝑨, 𝑨1, 𝑨2, 𝑩, 𝑩1, 𝑩2, 𝑪, 𝑪1, 𝑪2, e 𝑿 na Eq. (12), segue que a função de transferência é

𝐺(𝑠) =
𝑟𝐶 (1 − 𝐷) (𝑠 + 1

𝑅𝐶𝑎𝑝
)
( 𝑟𝐶𝑥1+𝑥2

𝐿

)
+ 𝑟𝐶(1−𝐷)𝑥1

𝐿𝐶2𝑎𝑝
+ (1−𝐷)(𝑟𝐶𝑥1+𝑥2)

𝐿𝐶𝑎𝑝
− 𝑥1

𝐶𝑎𝑝

(
𝑠 + (𝑟𝐶+𝑟𝐿−𝑟𝐶𝐷)

𝐿

)

𝑠2 + [ (𝑟𝐶+𝑟𝐿−𝑟𝐶𝐷)
𝐿

+ 1
𝑅𝐶𝑎𝑝

] 𝑠 + (1−𝐷)2

𝐿𝐶𝑎𝑝

− 𝑟𝐶𝑥1. (24)

Portanto, o conversor boost é um sistema de segunda ordem que possui dois zeros, sendo um zero de fase não-
miníma e um zero de alta frequência no semi-plano esquerdo de Laplace, o qual é geralmente desconsiderado pelo
sua influência desprezível.

Considerando a situação ideal (sem perdas), em que 𝑟𝐶 = 𝑟𝐿 = 0, tem-se a seguinte simplificação da Eq. (24),

𝐺(𝑠) =

(1−𝐷)𝑥2
𝐿𝐶𝑎𝑝

− 𝑥1
𝐶𝑎𝑝

𝑠

𝑠2 + 1
𝑅𝐶𝑎𝑝

𝑠 + (1−𝐷)2

𝐿𝐶𝑎𝑝

, (25)

e considerando que 𝑥1 = 𝐼𝐿 e 𝑥2 = 𝑉0 na Eq. (25), obtém-se

𝐺(𝑠) = (1 − 𝐷)𝑉0 − 𝐿𝐼𝐿𝑠
𝐿𝐶𝑎𝑝𝑠2 +

𝐿
𝑅
𝑠 + (1 − 𝐷)2

, (26)

considerando a substituição da Eq. (27) na Eq. (26), obtemos a Eq. (28)

𝐼𝐿 =
𝑉0

𝑅 (1 − 𝐷)
, (27)

𝐺(𝑠) = 𝑉0
(1 − 𝐷)

[1 − 𝐿
𝑅(1−𝐷)2

𝑠]

[ 𝐿𝐶𝑎𝑝
(1−𝐷)2

𝑠2 + 𝐿
(1−𝐷)2𝑅

𝑠 + 1]
. (28)

Em uma forma normalizada, pode-se reescrever a Eq. (28) como

𝐺(𝑠) = 𝐺
1 − 𝑠

𝜔𝑧
𝑠2

𝜔20
+ 𝑠
𝜑𝜔0

+ 1
, (29)

sendo

𝜔𝑧 = 𝑅 (1 − 𝐷)2

𝐿 , (30)

𝜔0 = 1 − 𝐷
√
𝐿𝐶𝑎𝑝

, (31)

𝜑 = 𝜔0𝑅𝐶𝑎𝑝 = 𝑅 (1 − 𝐷)

√
𝐶𝑎𝑝
𝐿 , (32)

𝑉0 = 𝐸
(1 − 𝐷)

, (33)

(34)
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e

𝐺 = 𝐸
(1 − 𝐷)2

. (35)

A função de transferência do modulador PWM, é descrito por 𝐺𝑚(𝑠), na qual resume-se em

𝐺𝑚(𝑠) = 1
𝑉𝑅

, (36)

sendo 𝑉𝑅 a tensão de pico da portadora do modulador PWM, ou seja, o pico de tensão da onda dente de serra (tipi-
camente se utiliza uma onda dente de serra como portadora). Já a função de transferência do sensor é

𝐺𝑠(𝑠) = 1
𝐴, (37)

sendo 𝐴 um fator de atenuação do sensor de tensão de saída.
Logo a função de transferência emmalha aberta do conversor boost, 𝐺𝑚𝑎(𝑠), é dado pela multiplicação da função

de transferência do estágio de potência 𝐺(𝑠), pela função de transferência do modulador PWM e pela função de
transferência do sensor 𝐺𝑠(𝑠). Portanto, a função de transferência do conversor boost em malha aberta é

𝐺𝑚𝑎(𝑠) =
𝑣0(𝑠)
𝑑(𝑠)

= 𝐺(𝑠)𝐺𝑚(𝑠)𝐺𝑠(𝑠) =
𝐺

𝐴𝑉𝑅

1 − 𝑠
𝜔𝑧

𝑠2

𝜔20
+ 𝑠
𝜑𝜔0

+ 1
. (38)

3 Dimensionamento do conversor boost
O dimensionamento do conversor boost é realizado em etapas. A seguir, cada uma dessas etapas é discutida detalha-
damente.

3.1 Relação de tensão e corrente
Para esta análise, assume-se que [36]:

• Existem condições de estado estável;

• O período de chaveamento é 𝑇 e a chave é fechada pelo tempo 𝐷𝑇 e aberta por (1 − 𝐷)𝑇;

• O indutor funciona no modo de condução contínua (sempre positiva);

• O valor do capacitor é muito alto e a tensão na saída é mantida constante em 𝑉0.

A Tabela 1 apresenta os parâmetros exigidos para o projeto.

Tabela 1: Parâmetros do projeto.

Parâmetro Variável Valor
Tensão alimentação 𝐸 9 V

Tensão de saída desejada 𝑉0 19 V
Corrente de saída desejada 𝐼0 3 A

Resistência em equivalente do capacitor 𝐶𝑎𝑝 𝑟𝐶 5 mΩ
Resistência parasita em série do indutor 𝐿 𝑟𝐿 20 mΩ

Ripple tolerável na tensão de saída ∆𝑉0 ≤ 950 mV
Ripple de corrente tolerável no indutor ∆𝑖𝐿 ≤ 4,876 A

Frequência de chaveamento 𝑓 20 kHz

O ciclo de trabalho é
𝐷 = 1 − 𝐸

𝑉0
= 0, 526. (39)

Vetor, Rio Grande, vol. 34, no. 1, pp. 103–118, 2024 108



Modelagem matemática, projeto e controle preditivo de um conversor boost Soares et al.

Utilizando a frequência 𝑓 do PWM, tem-se

𝑇 = 1
𝑓 = 50 𝜇s. (40)

(41)

Logo, o período da chave aberta é

𝑡𝑜𝑛 = 𝐷𝑇 = 26, 316 𝜇s (42)
(43)

e, por conseguinte, o período da chave fechada é

𝑡𝑜𝑓𝑓 = (1 − 𝐷)𝑇 = 23, 684 𝜇s. (44)

A potência de saída 𝑃0 é

𝑃0 = 𝑉0𝐼0 = 57W, (45)

e, portanto, a carga na saída deve ser de

𝑅 =
𝑉2
0

𝑃0
= 6, 333 Ω. (46)

A condição necessária para um modo de condução contínua no indutor é que 𝐼𝐿min seja positivo. Logo, o limite
entre os modos de contínuo e descontínuo no indutor é determinado por

𝐸
(1 − 𝐷)2𝑅

= 𝐸𝐷
2𝐿𝑓 . (47)

A combinação mínima da indutância e da frequência de chaveamento para o modo de condução contínua em
um conversor boost é

𝐿min =
𝐷(1 − 𝐷)2𝑅

2𝑓 = 19, 001 𝜇H. (48)

Um conversor boost projetado para funcionar em modo de condução contínua terá um indutor com valor maior
que 𝐿min. Como uma perspectiva de projeto, é útil expressar 𝐿 em termos de ∆𝑖𝐿 desejado [36]. Portanto, primeira-
mente deve-se determinar 𝐼𝐿, ou seja,

𝐼𝐿 =
𝑉2
0

𝐸𝑅 = 6, 333 A. (49)

Logo,

∆𝑖𝐿 = 𝐼𝐿76% = 4, 813 A. (50)

Assim,

𝐿 = 𝐸𝐷
∆𝑖𝐿𝑓

= 50, 003 𝜇H ≈ 50 𝜇H. (51)

Dessa forma,

𝐼𝐿máx = 𝐸
(1 − 𝐷)2𝑅

+ 𝐸𝐷𝑇
2𝐿 = 8, 74 A. (52)

e

𝐼𝐿min = 𝐸
(1 − 𝐷)2𝑅

− 𝐸𝐷𝑇
2𝐿 = 3, 927 A. (53)
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3.2 Tensão de ripple na saída
As equações anteriores foram desenvolvidas com a suposição de que a tensão na saída é constante, implicando em
uma capacitância infinita. Na prática, uma capacitância finita resultará em uma flutuação na tensão de saída ou
ripple. A tensão de ripple de pico a pico na saída pode ser calculada pela forma de onda da corrente no capacitor [36].
A carga do capacitor é

|∆𝑄| = (𝑉0𝑅 )𝐷𝑇 = 𝐶𝑎𝑝𝐷∆𝑉0, (54)

e a tensão de ripple é
∆𝑉0 =

𝑉0𝐷𝑇
𝑅𝐶𝑎𝑝

= 𝑉0𝐷
𝑅𝐶𝑎𝑝𝑓

= 855mV. (55)

Alternativamente, expressando a capacitância em termos da tensão de ripple na saída, têm-se que

𝐶𝑎𝑝 = 𝐷

𝑅 (∆𝑉0𝑉0
)𝑓

= 93, 833 𝜇F ≈ 100 𝜇F. (56)

A resistência em série do capacitor, ou equivalent series resistance (ESR), contribui de forma significativa para a
tensão de ripple na saída. A variação de pico a pico na corrente do indutor é a mesma corrente máxima no indutor.
Portanto, a tensão de ripple devido à ESR é

∆𝑉0𝐸𝑆𝑅 = ∆𝑖𝐶𝑟𝐶 = 𝐼𝐿máx 𝑟𝐶 = 43, 7mV. (57)

3.3 Cálculo do indutor
A indutância de um indutor toroidal é

𝐿 = 𝑛2𝜇ℎ
2𝜋 ln (𝑏𝑎) , (58)

sendo 𝜇 a permeabilidade magnética do material do núcleo, 𝑛 é o número de espiras, ℎ é a altura do núcleo, 𝑎
é o raio interno do núcleo e 𝑏 é o raio externo do núcleo. Além disso, a permeabilidade magnética no vácuo é
𝜇0 = 4𝜋10−7 H/m. Logo,

𝜇 = 𝜇𝑅𝜇0. (59)

Os parâmetros do indutor são mostrados na Tabela 2.

Tabela 2: Parâmetros do indutor.

Parâmetro Variável Valor
Permeabilidade relativa 𝜇𝑅 75

Altura do núcleo ℎ 11 mm
Raio interno do núcleo 𝑎 7 mm
Raio externo do núcleo 𝑏 13,5 mm

Indutância 𝐿 50 𝜇H

Logo, o número de voltas que deve ser dado no núcleo toroidal é

𝑛 =
√
√√√√

𝐿2𝜋

ln (𝑏𝑎)𝜇ℎ
= 21, 48 ≈ 22. (60)

4 Teoria do Controlador
Essa seção apresenta a teoria dos controladores implementados para a regulação da tensão de saída do conversor.
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4.1 Controlador deadbeat
O controlador deadbeat é o sistema de controle mais rápido já proposto até hoje, pois tem a capacidade de controlar
um sistema com o atraso mínimo de uma amostra. Esta técnica foi originalmente proposta para sistemas lineares
e depende do conhecimento do modelo do sistema. Seu funcionamento consiste em inserir zeros para cancelar os
polos indesejados do sistema. O projeto do controlador é feito diretamente em tempo discreto.

O projeto do controlador deadbeat consiste em determinar um sinal de controle que força a saída do sistema para
a referência no menor número de intervalos de amostragem. Para um sistema linear invariante no tempo de ordem
n este número de intervalos de amostragem é n, desde que o sistema seja “null controllable”, ou seja, que possa ser
levado para origem por alguma entrada finita. A ação de controle do deadbeat é determinada por

𝑢(𝑧) = 1
𝐺𝑚𝑎(𝑧)

𝑧−𝑛
1 − 𝑧−𝑛 , (61)

sendo o erro de rastreamento 𝑒 dado pela diferença entre a saída do sistema e o sinal de referência e 𝑛 a ordem do
sistema. A Figura 2 mostra o diagrama de blocos do sistema em malha em malha fechada com este controlador.

Figura 2: Diagrama de blocos do sistema em malha fechada com controlador deadbeat.

4.2 Controlador PID
O controlador PID é ainda hoje a técnica de controle mais popular na indústria devido a simplicidade de implemen-
tação e sintonia intuitiva dos ganhos. A ação de controle desse controlador é

𝑢(𝑡) = 𝐾𝑝𝑒(𝑡) + 𝐾𝑖 ∫
𝑡

0
𝑒(𝑡)𝑑𝑡 + 𝐾𝑑

𝑑𝑒(𝑡)
𝑑𝑡 , (62)

sendo 𝐾𝑝, 𝐾𝑖 e 𝐾𝑑 os ganhos proporcional, integral e derivativo, respectivamente.
A Figura 3 mostra o sistema em malha fechada com esse controlador.

Figura 3: Diagrama de blocos do sistema em malha fechada com controlador PID.
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5 Resultados de simulação
Nesta seção são discutidos os resultados de simulação do controle preditivo da tensão de saída do conversor boost.
Além disso, uma comparação com o controlador PID tradicional também é provida.

5.1 Controlador deadbeat
Esta técnica de controle utiliza o inverso do modelo do sistema em malha fechada, 𝐺𝑚𝑎(𝑧), para alocar os zeros que
cancelarão as dinâmicas não desejada dos polos do sistema [37]. Portanto,

𝐶𝐷𝐵(𝑧) =
𝑑(𝑧)
𝑒(𝑧)

= 1
𝐺𝑚𝑎(𝑧)

𝑧−2
1 − 𝑧−2

, (63)

sendo o erro de rastreamento dado por

𝑒(𝑧) = 𝑉Ref − 𝑣0(𝑧) =
𝑉0
𝐴 − 𝑣0(𝑧), (64)

que, em tempo discreto é

𝑒[𝑘] = 𝑉0
𝐴 − 𝑣0[𝑘]. (65)

Para proceder com o projeto, primeiramente 𝐺𝑚𝑎(𝑠) deve ser discretizada para o domínio 𝑧. Para tal, o método
de discretização backward Euler foi aplicado. Nesta abordagem, têm-se a seguinte relação

𝑠 = 1 − 𝑧−1
𝑇𝑠

, (66)

sendo 𝑇𝑠 o período de amostragem, no qual é o inversor da frequência de amostragem 𝑓𝑠.
Assim,

𝐺𝑚𝑎(𝑧) =
𝑣0(𝑧)
𝑑(𝑧)

= 𝐺
𝐴𝑉𝑅

1 −

1 − 𝑧−1
𝑇𝑠
𝜔𝑧

(1 − 𝑧−1
𝑇𝑠

)
2

𝜔20
+

1 − 𝑧−1
𝑇𝑠
𝜑𝜔0

+ 1

, (67)

que, ao simplificar, resulta em

𝐺𝑚𝑎(𝑧) =
(
𝐺𝑇2𝑠𝜔20𝜑𝜔𝑧 − 𝐺𝑇𝑠𝜔20𝜑

)
+
(
𝐺𝑇𝑠𝜔20𝜑

)
𝑧−1

𝐴𝑉𝑅
[(
𝑇2𝑠𝜔20𝜑𝜔𝑧 + 𝑇𝑠𝜔0𝜔𝑧 + 𝜑𝜔𝑧

)
− (2𝜑𝜔𝑧 + 𝑇𝑠𝜔0𝜔𝑧) 𝑧−1 + (𝜑𝜔𝑧) 𝑧−2

] . (68)

Colocando a saída 𝑣0 em termos de equações de diferenças, onde 𝑘 é um número inteiro de 0 a 𝑛 amostas, tem-se

𝑣0[𝑘] =
{
𝑑[𝑘]

(
𝐺𝑇2𝑠𝜔20𝜑𝜔𝑧 − 𝐺𝑇𝑠𝜔20𝜑

)
+ 𝑑[𝑘 − 1]

(
𝐺𝑇𝑠𝜔20𝜑

)
+ 𝐴𝑉𝑅

[
𝑣0[𝑘 − 1]

(
𝐺𝑇𝑠𝜔20𝜑

)
− 𝑣0[𝑘 − 2] (𝜑𝜔𝑧)

]}
[
𝐴𝑉𝑅

(
𝑇2𝑠𝜔20𝜑𝜔𝑧 + 𝑇𝑠𝜔0𝜔𝑧 + 𝜑𝜔𝑧

)] . (69)

Portanto, o controlador preditivo deadbeat resultante é

𝐶𝐷𝐵(𝑧) =
𝐴𝑉𝑅

[(
𝑇2𝑠𝜔20𝜑𝜔𝑧 + 𝑇𝑠𝜔0𝜔𝑧 + 𝜑𝜔𝑧

)
𝑧−2 − (2𝜑𝜔𝑧 + 𝑇𝑠𝜔0𝜔𝑧) 𝑧−3 + (𝜑𝜔𝑧) 𝑧−4

]
(
𝐺𝑇2𝑠𝜔20𝜑𝜔𝑧 − 𝐺𝑇𝑠𝜔20𝜑

)
+
(
𝐺𝑇𝑠𝜔20𝜑

)
𝑧−1 −

(
𝐺𝑇2𝑠𝜔20𝜑𝜔𝑧 − 𝐺𝑇𝑠𝜔20𝜑

)
𝑧−2 −

(
𝐺𝑇𝑠𝜔20𝜑

)
𝑧−3

. (70)

Finalmente, colocando 𝑑 em termos de equações de diferenças, tem-se que a ação de controle é

𝑑[𝑘] ={𝐴𝑉𝑅
{
𝑒[𝑘 − 4] (𝜑𝜔𝑧) − 𝑒[𝑘 − 3] (2𝜑𝜔𝑧 + 𝑇𝑠𝜔0𝜔𝑧) + 𝑒[𝑘 − 2]

(
𝑇2𝑠𝜔20𝜑𝜔𝑧 + 𝑇𝑠𝜔0𝜔𝑧 + 𝜑𝜔𝑧

) }
+

𝑑[𝑘 − 3]
(
𝐺𝑇𝑠𝜔20𝜑

)
+ 𝑑[𝑘 − 2]

(
𝐺𝑇2𝑠𝜔20𝜑𝜔𝑧 − 𝐺𝑇𝑠𝜔20𝜑

)
− 𝑑[𝑘 − 1]

(
𝐺𝑇𝑠𝜔20𝜑

)
}
/

{𝐺𝑇2𝑠𝜔20𝜑𝜔𝑧 − 𝐺𝑇𝑠𝜔20𝜑}

(71)
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A Figura 4mostra o rastreamento da tensão de referência, definida como 19 V, utilizando o controlador deadbeat.
A frequência de amostragem é 𝑓𝑠 = 20 kHz. Nesta simulação não foram incluídos surtos e a tensão de alimentação
é de 9 V. Como pode ser notado, o sistema em malha fechada com o controlador preditivo apresenta uma resposta
muito rápida e erro nulo em regime permanente. O regime transitório inicial durou cerca de 2 ms sem sobressinais.
Portanto, pode afirmar que o controlador deadbeat cumpre efetivamente com a tarefa de elevar a tensão de saída do
conversor boost com desempenho satisfatório.
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Figura 4: Resposta do sistema em malha fechada com controlador deadbeat operando sem surtos.

Para melhor observação da convergência do erro, a Figura 5 mostra essa dinâmica.
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Figura 5: Resposta do sistema em termos de erro de rastreamento da tensão de referência do sistema em malha
fechada com controlador deadbeat operando sem surtos.

A Figura 6 apresenta a resposta do sistema emmalha fechada com controlador deadbeat para a mesma operação
anterior, porém considerando surtos na tensão de entrada. Nesta simulação, dois eventos de perturbação são consi-
derados: o primeiro evento ocorre aos 0,04 s, quando a tensão de entrada varia de 9 para 15 V, e o segundo evento
ocorre aos 0,07 s, quando a tensão de entrada decresce de 15 para 7 V. Novamente, o controlador conseguiu manter
o sistema em malha fechada globalmente estável e com erro nulo em regime permanente. Entretanto, a resposta do
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sistema possui sobressinais durante os regimes transitórios dos eventos de perturbação do sistema. Para o primeiro
evento, o overshoot chega a 12 V, enquanto no segundo evento o undershoot chega a 11 V.
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Figura 6: Resposta do sistema em malha fechada com controlador deadbeat operando com surtos.

Para melhor observar o erro, a Figura 7 apresenta essa dinâmica.
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Figura 7: Resposta do sistema em termos de erro de rastreamento da tensão de referência do sistema em malha
fechada com controlador deadbeat operando com surtos.

A partir desses resultados, pode-se afirmar que o controlador deadbeat é uma estratégia de controle viável para
regular a tensão de saída do conversor boost.

5.2 Controlador PID
Para verificar as vantagens do controlador preditivo discutido anteriormente, um controlador PID tradicional tam-
bém foi implementado, o qual será utilizado para realizar um comparativo de desempenho do sistema em malha
fechada. O controlador PID foi sintonizado utilizando a ferramenta PID tuning do Matlab. A Tabela 3 mostra os
valores de sintonia fornecidos pela ferramenta.
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Tabela 3: Parâmetros do controlador PID providos pela ferramenta PID tuning do Matlab.

Parâmetro Variável Valor
Ganho proporcional 𝐾𝑝 0,087453
Ganho integrativo 𝐾𝑖 267,5545
Ganho derivativo 𝐾𝑑 7, 1463 ⋅ 10−6

A Figura 8 mostra a resposta do sistema em malha fechada com controlador PID sem os surtos. Como pode ser
observado, o regime transitório inicial é muito longo em comparação ao regime transitório inicial obtido quando o
sistema em malha fechada é controlado com deadbeat. Além disso, a resposta do sistema em malha fechada com
o controlador PID apresenta oscilações persistentes em regime permanente, o que não permite eliminar o erro de
rastreamento em regime estacionário.
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Figura 8: Resposta do sistema em malha fechada com controlador PID sem surtos.

Para melhor observar o erro de rastreamento utilizando essa técnica de controle, a Figura 9 apresenta essa dinâ-
mica. Como a resposta do sistema emmalha fechada utilizando o controlador PID sem surtos já apresentou desem-
penho muito inferior ao controlador preditivo, então não há necessidade de replicar o experimento com surtos de
tensão, visto que esses eventos tornam o problema de controle mais complexo e reduzem o desempenho do sistema
em malha fechada. Portanto, esta comparação evidenciou a superioridade do controlador deadbeat em relação ao
controlador PID na tarefa de regular a tensão de saída de um conversor boost.

6 Conclusão
Este trabalho apresentou a modelagem matemática detalhada de um conversor boost no espaço de estados, bem
como o projeto de dimensionamento e uma estratégia de controle preditiva para regulação da tensão de saída deste
conversor. Os resultados de simulação demonstraram a viabilidade do controlador preditivo deadbeat para a tarefa
de controle tratada. O sistema emmalha fechada com este controlador obteve regime transitório inicial curto, cerca
de 2 ms, sem apresentar sobressinais e manteve erro de rastreamento nulo em regime permanente. Adicionalmente,
foram inseridos surtos na tensão de entrada do conversor para avaliar o impacto no desempenho do sistema emma-
lha fechada respondendo aos distúrbios. Novamente, o controlador preditivo apresentou regimes transitórios curtos,
porém com a preença de sobressinais na resposta do sistema. Para demonstrar as vantagens dessa abordagem de con-
trole, um controlador PID também foi implementado. Nessa comparação, a superioridade do controlador preditivo
sobre o controle clássico ficou evidente, principalmente em relação a duração do regime transitório e desempenho
em regime permanente. Portanto, a estratégia de controle preditiva deadbeat é uma abordagem apropriada para o
conversor boost, que apresentou resultados satisfatórios. Para trabalhos futuros, pretende-se validar os resultados
obtidos de forma experimental.
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Figura 9: Resposta do sistema em termos de erro de rastreamento da tensão de referência do sistema em malha
fechada com controlador PID sem surtos.
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