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Resumo

Resumo da Dissertagao apresentada ao PPGEE/UFMA como parte dos requisitos para a
obtengao do grau de Mestre em Ciéncias (M. Sc.)
Controle de Corrente Aplicado em Inversores Monofasicos de Tensao

Marcel Soares Lima
Fevereiro/2015

Orientador: Prof. DSc. Luiz Antonio de Souza Ribeiro

Com o avango da eletronica de poténcia e a vasta gama de aplicacoes que envolvem os
inversores monofasicos de tensao, os controladores de corrente tém ganhado grande destaque,
pois controlam o fluxo de energia fornecida a rede elétrica ou a uma carga e compensam
alguns problemas de qualidade de energia. Para isso, diversas técnicas de controladores de
corrente tém sido estudadas com o intuito de atender as caracteristicas de robustez, precisao
e rapidez na resposta. Além disso, outra caracteristica importante, e que tem sido
rigorosamente adotada para determinar a escolha dos controladores de corrente, é a
possibilidade de eliminar disturbios em frequéncias especificas, como por exemplo, aqueles
causados por harmonicas do sinal fundamental. Esta dissertacdo apresenta o estudo, analise e
projeto do controlador ressonante. Uma vez que este controlador é equivalente a adigao de
dois controladores PI sincronos, um de sequéncia positiva e outro de sequéncia negativa,
implementados no referencial estacionario, serdo investigados as possiveis estruturas dos
controladores ressonantes equivalentes aos controladores PI sincronos, classico e vetorial, bem
como as vantagens e desvantagens de cada um.

As andlises dos controladores ressonantes sdo realizadas no dominio continuo e,
posteriormente, os controladores sfo implementados no dominio discreto, levando em
consideracéo o atraso computacional. Também é realizada a analise e projeto das estratégias
de controladores ressonantes com e sem um compensador de atraso. Por fim, serdo realizados

ensaios experimentais para confirmar as andlises realizadas no decorrer deste trabalho.

Palavras-Chave: Inversor monofisico de tensdo, controle de corrente, controlador PI

sincrono, controlador ressonante.
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Abstract

Abstract of Dissertation presented to PPGEE/UFMA as a partial fulfillment of the
requirements for the degree of Master of Science (M. Sc.)

Current Control Applied in Single Phase Inverter Voltage
Marcel Soares Lima
February/2015

Advisor: Prof. DSc. Luiz Antonio de Souza Ribeiro

With advancement of power electronics and the wide range of applications involving
single-phase inverter voltage, current controllers has gained great prominence, because they
control the flow of energy supplied to the grid or to a load and compensate some quality
energy problems. For this, various techniques for controlling power has been studied in order
to meet the robustness characteristics, accuracy and speed of response. In addition, another
important characteristic, which has been adopted for accurately determining the choice of the
current driver is the possibility of eliminating disturbances in specific frequency, such as
those caused by harmonicas of the fundamental signal. This paper presents the study,
analysis and resonant controller design. Since this controller is equivalent to adding two PI
controllers synchronously, a positive sequence and negative sequence other, implemented in
the stationary frame of reference, we will investigate the possible resonance structures of
controlling synchronous equivalent to PI controllers, and vector classic and the advantages
and disadvantages of each.

The analyses of resonant controllers are held in the continuous domain and then the
drivers are implemented in discrete domain, taking into account the computational delay. It
is also performed the analysis and design of strategies for controlling resonant with and
without a delay compensator. Finally, experimental tests will be performed to confirm the

analyzes in this paper.

Keywords: Single-phase inverter voltage, current control, synchronous PI controller,

resonant controller.
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Capitulo 1

Introducao Geral

1.1 Introducao

Com a evolugao dos semicondutores de poténcia e o consequente avanco da eletronica
de poténcia, o uso dos conversores estaticos tornou-se cada vez mais frequente nas industrias,
nos equipamentos eletroeletronicos domésticos e comerciais, e nos sistemas de geracao de
energia. De uma maneira geral, estes conversores permitem o processamento da energia para
adequé-la as necessidades do usuario.

Para obter um bom desempenho desses conversores é necessaria a utilizacdo de
controladores de corrente e tensdo. O controle de corrente em inversores tipo fonte de tensédo
(do inglés, Voltage Source Inverter — VSI), tem sido amplamente utilizado em aplicagoes
como: controle de méaquinas elétricas, sistemas de energia ininterrupta (UPS), filtros ativos
de poténcia (FAP), compensadores estaticos (STATCOM), fontes de energia renovaveis
(sistema fotovoltaico e turbinas eélicas) e minirredes.

Atualmente, com a forte introducio do uso de fontes renovéveis nos sistemas elétricos
e com o avanco nas pesquisas de microrredes, nos ultimos anos, diversos estudos de técnicas
de controladores de corrente e tensdo tém sido desenvolvidos, aumentando o ntmero de
pesquisas e publicacbes nessas areas.

Nesse contexto, os controladores de corrente tém ganhado grande destaque, pois
controlam o fluxo de energia fornecida a rede elétrica ou a uma carga e compensam alguns
problemas de qualidade de energia. Nas aplicagbes mencionadas acima, existem
fundamentalmente, uma malha interna de corrente que regula a corrente injetada na rede ou
o fluxo de energia fornecida a uma carga, uma malha que controla a tensao de saida do
inversor e outra responsdvel pelo controle do barramento CC. A malha de corrente é

responsavel pelas tarefas associadas a qualidade de energia e protecao de corrente. Dessa
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forma, as técnicas de controle de corrente devem possuir caracteristicas de robustez, precisao
e rapidez na resposta. Além disso, outra caracteristica importante, e que tem sido
rigorosamente adotada para determinar a escolha dos controladores de corrente, é a
possibilidade de eliminar distdrbios em frequéncias especificas, como por exemplo, aqueles
causados por harmoénicas do sinal fundamental.

Na literatura, podem ser encontrados basicamente quatro tipos de controladores de
corrente em inversores fonte de tensao: Controlador Proporcional-Integral (PI), Proporcional
Ressonante (PR), Controlador por Histerese e o controlador “deadbeat”. Além desses, ha
também os controladores baseados no Principio do Modelo Interno (PMI), que tem
conquistado bastante espago em algumas das aplicagbes na eletréonica de poténcia,
principalmente aplicagoes em UPS [1-4].

Os controladores podem ainda ser classificados quanto ao referencial em que sio
implementados: referencial de coordenadas sincronas (dq), referencial de coordenadas
estacionario (af) e referencial de coordenadas naturais (abc). No controle em referencial dgq,
as variadveis abc sdo transformadas para um referencial dqg que gira em sincronismo com a
frequéncia fundamental do sinal a ser controlado. Como consequéncia, as varidveis de
controle alternadas tornam-se grandezas continuas. No referencial estacionario, é utilizada a
transformacao abc — aff, para converter os sinais de controle para um referencial estacionério
com dois eixos em quadratura. No controle em coordenadas abc, apenas duas varidveis de
corrente em um sistema trifasico a trés fios, por exemplo, precisam ser controladas de forma
independente, sendo a terceira obtida a partir da soma das outras duas, de acordo com a lei
de Kirchhoff. Assim, apenas dois controladores seriam necessarios nessa situagao [1, 2].

Dentre os controladores citados acima, o controlador PI é um dos mais estudados na
literatura e mais utilizado nas aplicacGes industriais, pela sua simplicidade e facilidade de
projeto e implementacio. Esse controlador apresenta como principal vantagem o perfeito
rastreamento e alta rejeicdo a perturbacdo quando opera com sinais continuos, 0 Hz, exibindo
ganho infinito no sistema de malha aberta para essa frequéncia. Normalmente, na maioria das

aplicacGes em eletronica de poténcia, nao é comum o uso da parcela derivativa do controlador
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PID em funcao da amplificacdo das componentes de alta frequéncia presentes nos sinais de
medigao, como ruidos por exemplo.

A principal desvantagem do controlador PI se encontra na incapacidade de garantir
erro nulo em sinais com frequéncia diferente de zero, existindo erros de regime permanente,
tanto em amplitude como fase. Algumas estratégias de controle, propostas em [4-7], s&o
realizadas a fim de melhorar o desempenho de rastreamento da corrente e/ou tenséo,
independente das variagoes de parametros do processo e as imperfeicoes existentes no
modelamento da planta real, e a rigidez dindmica frente as variacoes de carga.

Uma das solugbes, que é bastante utilizada em sistemas trifisicos, é implementar o
controlador PI no referencial sincrono (PI-SRF), o que garante perfeito rastreamento do sinal
de referéncia e uma boa resposta dindmica. Entretanto, o uso desse controlador
implementado nesse referencial em sistemas monofésicos se torna inviavel, pois para utiliza-
lo, é necessaria a criagdo de uma componente virtual em quadratura, uma vez que se tem a
informagao de apenas uma variavel e nao de trés, como no sistema trifasico. Essa componente
virtual pode interferir na dindmica do sistema de malha fechada, comprometendo o
desempenho do mesmo [3, 8].

QOutra técnica que também é utilizada em inversores é o controlador deadbeat. O
controle deadbeat é um caso particular, pois s6 pode ser implementado em sistemas discretos.
Isso acontece porque esse controlador tem como caracteristica forgar os erros de corrente ou
tensdo a anularem-se apdés um numero pré-determinado de periodos de amostragem, T,
garantindo assim répida reposta transitéria [9]. A principal desvantagem dessa técnica de
controle é a sensibilidade a variagoes nos parametros da planta, sensibilidade a ruidos de
medicdo e a incapacidade de ndo anular o erro de regime permanente para sinais com
frequéncia diferente de zero (0 Hz). Além disso, para obtencdo da dindmica rapida, é
necessario elevado esforco de controle que pode levar o sistema a apresentar oscilagoes. Dessa
forma, em aplicacbes onde nao é possivel fornecer energia suficiente durante um pequeno
intervalo de tempo para atender as agdées do controlador, os ganhos que levam a resposta
deadbeat devem ser evitados, pois levardo o controlador a saturacao. Diversos trabalhos tém

sido propostos para melhorar essas questoes. A maioria apresenta métodos que incluem
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observadores ou estimadores de estados para melhorar a robustez e a rejeicdo a perturbacao.
Outros trabalhos propoem a adi¢do de controladores em paralelo com o controle deadbeat [3,
4,9-12].

O controle por histerese, também conhecido como controle bang-bang, é uma das
estratégias mais simples de implementacao e geralmente é aplicado no controle de corrente.
Dentre as principais vantagens desse controlador estdo a simplicidade e 6timo desempenho
dindmico, além de dispensar o ajuste de ganhos de controladores. Entretanto, o controlador
por histerese apresenta algumas desvantagens. A principal é que a frequéncia de chaveamento
do conversor é varidvel (o que resulta no comportamento néo linear) e depende dos valores
da carga e do sinal de referéncia. A variagdo da frequéncia de chaveamento do conversor
implica em correntes de saida com um espectro harmoénico indefinido, o que dificulta o
projeto dos filtros de saida para atingir a THD exigida pelas normas. Além disso, sdo geradas
maiores perdas nos semicondutores e elementos magnéticos quando a frequéncia de
comutacao é elevada e o risco de frequéncias de ressonéncia das cargas serem excitadas é
maior [3, 13]. Muitos trabalhos tém sido desenvolvidos de forma a manter a frequéncia de
chaveamento constante, para reduzir os problemas da frequéncia de chaveamento varidvel.
Alguns autores propbéem trabalhar com a banda de histerese varidvel e frequéncia de
chaveamento limitada [14-16]. Contudo, a principal caracteristica dos controladores por
histerese, que é a simplicidade de implementacao, é perdida nesse tipo de controlador com
frequéncia de chaveamento constante, uma vez que sua implementacdo é muito mais
complexa do que a de frequéncia varidvel.

Além destas técnicas, também hé o controle repetitivo que pode ser uma solucao para
o seguimento de sinais de referéncia senoidais. Os controladores repetitivos sdo baseados no
Principio do Modelo Interno (PMI) [17]. Este controlador insere infinitos polos sobre o eixo
imaginario em frequéncias multiplas da frequéncia da fundamental, cancelando tanto o erro
de regime permanente quanto as componentes harmonicas de tensdao ou corrente. Por esse
motivo, é bastante utilizado em aplicagoes de UPS, cuja finalidade é a eliminagdo das
componentes harmoénicas da tens@o de saida ocasionadas pela presenca de cargas néo lineares

[18-20]. A principal desvantagem desse controlador é a lentiddo na resposta dindmica na
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presenca de distirbios nado periédicos. Outro fator, é que a estabilidade do sistema é sensivel
a presenca de dindmicas ndo modeladas, uma vez que os polos do controlador estao
posicionados sobre o eixo imaginario, para sistemas continuos e sobre circulo unitario em
sistemas discretos [21, 22]. Para melhorar o desempenho dindmico um controlador classico é
associado com o controlador repetitivo, aumentando a velocidade de resposta durante os
transitérios [3, 22, 26]. Outra caracteristica desse controlador é a complexidade no projeto
dos seus ganhos, e na maioria dos casos, é baseado em heuristica.

Os controladores ressonantes também sdo baseados no Principio do Modelo Interno,
entretanto, sua estrutura é bastante difundida na eletronica de poténcia, como um
controlador equivalente da adicdo de dois controladores PI no referencial sincrono, um de
sequéncia positiva e outro de sequéncia negativa, implementados no referencial estacionario.
Dessa forma, esse controlador consegue o rastreamento de referéncias com frequéncia
variavel, erro de regime permanente nulo e apresenta o mesmo desempenho transitério que os
controladores PI no referencial sincrono.

Apesar de ndo serem recentes, os controladores ressonantes tem conquistado ampla
popularidade nos tltimos anos em aplicagoes de controle de corrente, em virtude do seu bom
desempenho e poder ser utilizado em ambos os sistemas, trifisico e monofasico, sem a
necessidade de transformadas matematicas ou criacdo de componentes virtuais em
quadratura.

Dentre os controladores mencionados acima, somente os controlador PI no referencial
sincrono, repetitivo e o ressonante atendem a caracteristica de poder eliminar distirbios em
frequéncias especificas além da fundamental. No caso dos controladores PI-SRF, a
desvantagem é a necessidade de aplicar transformadas matemadticas para cada harmonica a
ser compensada o que aumenta o esforco computacional e a complexidade de projeto quando
comparado aos controladores repetitivos e ressonantes. J4 a implementacdo dos
compensadores de harmoénicos para o controlador ressonante é realizada apenas adicionando
blocos em paralelo sintonizados na frequéncia harmdnica que se deseja compensar, enquanto
que para o controlador repetitivo é necessario a utilizacao de filtros passa baixa para atenuar

o impacto dos picos de ressonancia nas frequéncias harmoénicas elevadas, além de outro
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controlador para melhorar a dinamica. Alguns trabalhos implementam o controlador
repetitivo para compensar apenas as harmonicas impares, o que é vidvel em aplicacées onde a
presenga desses harmonicos é mais acentuada, mas o projeto se torna mais complexo [23, 24].
Além disso, os controladores ressonantes possuem a vantagem de permitir o ajuste da largura
de banda em torno das frequéncias de ressonancia, por meio do ajuste do ganho ressonante
para cada uma das frequéncias harmonicas, enquanto que isso nao é possivel nos
controladores repetitivos.

Portanto, nesse trabalho serd realizado um estudo e projeto do controlador
ressonante. Uma vez que sdo equivalentes aos controladores sincronos implementados no
referencial estacionario, é possivel fazer uma andlise comparativa do desempenho deste com
os controladores PI no referencial sincrono. Na literatura, sdo conhecidas e analisadas trés
estruturas classicas do controlador PI implementado no referencial sincrono, as quais sao
bastante aplicadas no controle e acionamento de méaquinas elétricas. Dessa forma, pode-se
projetar e analisar o controlador ressonante equivalente a cada uma das trés estruturas do
controlador PI sincrono. Entre as vantagens do controlador ressonante com relacao aos
controladores PI-SRF, a principal é a eliminacdo das transformadas matematicas o que
possibilita usar esse controlador no sistema de coordenadas estacionarias, tanto nos sistemas
monofasicos como nos trifasicos. Uma anédlise mais detalhada seré realizada nos Capitulos 02

e 03 deste trabalho.

1.2 Motivacgoes e Objetivos

Pelo exposto acima, o desenvolvimento desta dissertacao tem como maior motivagao o
enorme campo de aplicacdo de controladores de corrente em inversores monofasicos de
tensao. Atualmente, diversos trabalhos sobre controle de corrente tém sido desenvolvidos, os
quais objetivam desenvolver sistemas com elevado desempenho dindmico, quando submetidos
a variagOes de carga, erro de regime permanente nulo, baixos niveis de distorcao harmoénica
frente a distirbios periédicos e alta robustez devido as incertezas nos parametros do modelo

da planta a ser controlada.
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Além disso, a pesquisa de novos métodos para o controle de corrente tem se deslocado
para o desenvolvimento de técnicas que possam ser implementadas digitalmente. No entanto,
o projeto no dominio discreto é mais complexo e, por isso, dentre os diversos métodos de
controle de corrente disponiveis na literatura, poucos detalham e aprofundam as analises do
desempenho dos controladores quando realizados no dominio discreto [25].

Nesse ambito, o principal objetivo desta dissertacao é o estudo, anélise e projeto do
controlador Ressonante no dominio continuo e discreto. No entanto, o atraso computacional
serd analisado somente no dominio discreto, pois sdo poucos os trabalhos que fazem esta
analise no dominio discreto. Tendo em vista que esses controladores s@o originados de
controladores PI sincronos implementados no referencial estacionario, serd realizada uma
andlise comparativa das estruturas do controlador PI sincrono, classica e vetorial, e dos
respectivos controladores ressonantes equivalentes no referencial estacionario. As andlises
serdo realizadas no dominio continuo e, posteriormente, os controladores serdao implementados
no dominio discreto, levando em consideragdo o atraso computacional. Também sera feita
analise e projeto dos controladores ressonantes com e sem um compensador de atraso.

Por fim sdo apresentados resultados experimentais para validar as andlises desta

dissertacao.

1.3 Organizacao do Trabalho

Este trabalho estd organizado em 5 capitulos:

Capitulo 01 — Apresenta uma breve introducdo do contexto de alguns dos
controladores de corrente, bem como as motivacées que levaram ao desenvolvimento deste
trabalho e os objetivos que se pretende alcancar.

Capitulo 02 — Neste capitulo sdo abordadas as implica¢ées do modelo do filtro L no
referencial sincrono que levaram ao desenvolvimento das trés estruturas dos controladores PI

neste referencial: controlador PI classico, controlador PI com desacoplamento do acoplamento
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cruzado e controlador PI vetorial. Dessa forma, serd realizada uma comparacao destas
estruturas apresentando as vantagens e desvantagens de cada uma.

Também é apresentada uma comparacao das estruturas dos controladores ressonantes
equivalentes aos trés controladores PI sincronos quando implementados no referencial
estacionario. Por tultimo, é realizada uma analise da influéncia de cada um dos ganhos
proporcional e integral na resposta do sistema quando projetados para a componente
fundamental e posteriormente quando sdo adicionados compensadores de harmoénicos.

Capitulo 03 — Neste capitulo apresenta-se o projeto do controlador ressonante no
dominio discreto. E analisada a influéncia do atraso computacional no desempenho do
sistema de malha fechada para a componente fundamental e depois quando compensadores de
harmoénicos sao adicionados. Por fim, é mostrada uma metodologia de projeto dos
controladores ressonantes com compensadores de atraso para melhorar o desempenho destes
controladores quando utilizados para compensar frequéncias harmoénicas de ordem elevada.

Capitulo 4 — Neste capitulo sdo apresentados resultados de dois ensaios experimentais
para validar o estudo desta dissertacao.

Capitulo 5 — Sao apresentadas as conclusoes gerais e as propostas de continuidade.



Capitulo 2

Controladores de corrente em inversores

tipo fonte de tensao

2.1 Introducao

Na introducéo deste trabalho foi apresentada uma breve revisdo das estratégias de
controle de corrente mais encontradas nos trabalhos atualmente. No presente capitulo sera
estudada em detalhes a estratégia de controle PI sincrono e P-Ressonante. Como
mencionado, o controle PI sincrono pode ser dividido de acordo com os métodos utilizados
para melhorar o desempenho do sistema, eliminando o efeito do acoplamento cruzado,
derivado da transformada de Park aplicada ao modelo do filtro L. Estes métodos resultam
nos controladores normalmente chamados na literatura de: controle PI sincrono classico,
controle PI sincrono com desacoplamento do acoplamento cruzado (PISDAC) e controle PI
sincrono Vetorial (PIV). Estes controladores sédo aplicados normalmente em sistemas
trifasicos, no controle de maquinas elétricas e em sistemas de conversdo de energia. Tendo em
vista a versatilidade de controladores de corrente em sistemas monofésicos, buscou-se estudar
técnicas de controle com desempenho igual ou superior ao método citado acima. Nesse
sentido, foi realizado um estudo em detalhes do controlador Ressonante. Sabe-se que essa
técnica de controle é derivada da soma de dois controladores PI sincrono, um de sequéncia
positiva e outro de sequéncia negativa, implementados no referencial estacionario. Nessa
esfera foi possivel analisar, em detalhes, os possiveis controladores ressonantes derivados dos
controladores PI sincronos acima citados.

O uso de controlador Proporcional-Integral (PI) é bem conhecido e difundido em
aplicacGes que envolvem controle, rastreamento de sinais e realimentacgéo, tanto em sistemas
trifasicos como monofésicos. Nas aplicagdes de controle de corrente, seu desempenho é

avaliado pela capacidade de controlar tanto a amplitude quanto a fase das correntes.
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Em aplicagoes trifasicas, esse controlador pode ser implementado no sistema de
coordenada natural ou coordenada abc, onde utiliza-se um controlador PI de corrente em
cada fase; em sistemas de coordenadas estacionarias, onde faz-se o uso da transformada de
Clark para transformar o sistemas de trés varidveis abc em apenas duas @f0, uma vez que
considera-se nula a componente de sequéncia zero. No entanto, como nesses referenciais os
sinais continuam senoidais os controladores PI ndo conseguem seguir os sinais e geram erros
de regime permanente e baixa rejeicao a perturbacGes. Para solucionar esse problema, o
controlador PI ¢é implementado no referencial sincrono (SRF — Synchronous Reference
Frame). Nesse referencial, as grandezas alternadas sdo transformadas em grandezas continuas
através das transformadas de Clark e Park. Dessa forma, o controlador PI permite a
obtencao de erro nulo em regime permanente e dinamica répida, com elevada rejeicio a
perturbacao.

Em sistemas monofasicos, onde se tem a informagdo de apenas uma fase, é necessaria
a criacdo de uma componente virtual em quadratura, permitindo o wuso direto da
transformada de Park. Contudo, a fim de trabalhar com controladores diretamente no
referencial estaciondrio, evitando utilizar as transformadas mateméticas ou modelos de
geracdo de componentes virtuais, muitos trabalhos tém sido publicados sobre os controladores
PI sincronos de corrente implementado no referencial estaciondrio. Neste capitulo, serd
analisada a estrutura dos controladores PI sincronos aplicados em sistemas trifasicos, visando
estabelecer um comparativo em termos de desempenho. Esses controladores também serao
analisados quando implementados no referencial estacionario, conhecidos como controladores

ressonantes, comumente aplicados em sistemas monofésicos.

2.2 Sistemas de coordenadas Sincronas e Estacionarias

Para transformar grandezas CA em grandezas CC, normalmente utilizam-se duas
transformadas fundamentais: as transformadas de Clark e Park. A primeira reduz um sistema
com trés varidveis para um sistema com apenas duas variaveis, cujas componentes

permanecem no mesmo referencial de coordenadas estacionario sem qualquer perda de

10
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informacao. A segunda converte um sistema com duas varidveis alternadas em um sistema
com duas variaveis continuas, definindo um novo referencial chamado de referencial sincrono
ou girante.

Dessa forma, aplicando a transformada de Clark (2.1), um sistema trifdsico
equilibrado e simétrico, com sinais de tenséo e corrente representados pelas varidveis f;, f, e
fe, € convertido em um sistema bifasico com variaveis definidas por f, e fp, os quais
permanecem no referencial de coordenadas estacionarias. Isso acontece porque as
componentes fy e fg resultam da projecao de um vetor f,p no mesmo referencial estacionario,
cuja velocidade angular de rotagdo é igual a frequéncia angular dos trés sinais (tensdo ou
corrente) do sistema trifasico. Nessa transformagao a constante 2/3 é usada para preservar a
amplitude das varidveis originais. A interpretagdo geométrica pode ser vista na Figura 2.1 [3,

26).

(2.1)

Aplicando a transformada de Park sobre as componentes bifésicas f, e fg, obtém-se
duas componentes continuas f; e f;. Isso é possivel porque no referencial dq o vetor fyg nao
se move em relacdo as projecoes fy e fy, pois a velocidade angular de rotagao desse vetor é
igual a velocidade angular de rotagao das projegoes fy e f;. Ou seja, a velocidade angular
(w,) da transformada de Park deve ser igual a frequéncia fundamental do sistema trifisico. A
interpretagdo geométrica pode ser vista na Figura 2.1 (b).

As Figura 2.1 (a) e (b) ilustram a relagao entre os referenciais estacionédrio (af8) e

sincono (dq). O referencial dq gira na mesma velocidade angular do vetor fup.

11
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Figura 2.1 —Relagao entre os referenciais estacionério e sincrono, representando: a)

transformada de Clark e b) transformada de Park.

Considerando a Figura 2.1, pode-se demonstrar que a relacdo matematica da

transformada de Park é dada pela matriz apresentada em (2.2).

i

i [COS(‘%) sen(6e) [fa] (2.2)

—sen(8,) cos(6,)] /s

Definindo as variaveis aff e dq em termos de vetores complexos em (2.3) e (2.4).

faﬁ = fa +jfﬁ (2.3)
qu = fa +ij (2'4)

Pode-se mostrar que,
fag=fatifqg = (fa +jf/;)(60596 — j senf,) = faﬁe—jﬂe
Sendo,

e J% = (cos B, — jsenb,)

O mesmo pode ser demonstrado para o vetor f,g, simplesmente fazendo a inversa da
matriz (2.2) e considerando os vetores complexos de (2.3) e (2.4). Logo, observa-se que o

12
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termo e /% leva o sistema do referencial estacionario para o referencial sincrono, enquanto o
termo e*/% realiza a operacio inversa.
Portanto, as transformagoes dos vetores complexos genéricos, fap € fyq, entre os

referenciais estacionario e sincrono, podem ser determinadas por meio das seguintes relacoes:

fa/? = que+jee (2.5)
qu = faﬁe_jee (2'6)
Sendo,
0, = w,t

Essas transformagoes serdo utilizadas para modelar o filtro L e o controlador PI nos
referenciais estacionario e sincrono.

Outra possibilidade de realizar as mudancas do referencial sincrono para o
estacionario e vice-versa, pode ser feita considerando a propriedade da transformada de

Laplace mostrada em (2.7) [3, 27], onde L representa o operador de Laplace.
[£(e* £ )] ) = (£ - D) 27)

Essa propriedade implica que a transformada de Laplace de uma funcdo no dominio
do tempo multiplicada pela exponencial e?t, pode ser representada no dominio s substituindo
o termo s = s — A na fungdo f(s). Assim, comparando as transformagoes de (2.5) e (2.6) com
o primeiro termo de (2.7), pode se concluir que, para transformar uma fungdo f(s) do
referencial sincrono para o estacionéario (quando A = 4w, ), substitui-se o termo s = s — jw,
na funcao de transferéncia f(s), e para transformar do referencial estacionério para o
referencial sincrono, quando (4 = —w,), substitui-se s = s+ jw, em f(s). Essa propriedade

equivale para as componentes de sequéncia positiva e negativa [28].
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2.2 Sistemas de coordenadas sincronas e estaciondrias

2.2.1 Modelo do Filtro L

Nas aplicagbes em que sao empregados controladores de corrente, como controle de
velocidade de maquinas elétricas, filtros ativos ou retificadores ativos, se faz uso de
basicamente dois tipos de filtros de saida, o filtro L e o filtro LCL. Pela simplicidade e por
trabalhar em baixa poténcia, neste trabalho serd utilizado o filtro L. A Figura 2.2 mostra o
circuito equivalente do inversor trifasico com o filtro de saida, sendo: v.. a tensdo do
barramento, v;,, Vjp € Vi, as tensoes de fase de saida do inversor, L e R; representam a
indutancia e a resisténcia em série equivalente (RSE) do indutor, respectivamente, e v, , e
Vo, TePresentam as tensoes de linha numa carga qualquer conectada na saida do filtro L, que

pode ser, por exemplo, a tensido da rede, em aplicagdes com inversores conectados & rede CA

ou filtros ativos de poténcia (FAP).

Inversor 30

1+

Ve

Figura 2.2 —Circuito equivalente do inversor trifasico com filtro L.

2.2.1.1 Modelo no referencial estaciondrio

O circuito equivalente e o diagrama de blocos do modelo da carga RL no referencial
estacionario sdo mostrados nas Figura 2.3 (a) e (b), onde a corrente no indutor é

representada por ij4g.

14
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R, L
iLaﬁ R i ILa[)’ .

Ve (%) Ve

R,

Figura 2.3 —Circuito equivalente e diagrama de blocos do filtro L no referencial estacionario.

Aplicando a lei das Malhas de Kirchhoff ao circuito da Figura 2.3, tem-se (2.8)

dipap
dt

L B _RLiLaﬁ + ‘l]ia,[g - an[g (28)

Uma vez que a carga conectada na saida do filtro L é desconhecida, entdo a tensdo
Vogp Nao serda incluida nos calculos dos compensadores sendo, portanto, considerada como
uma perturbacado no sistema. Assim, a expressdo que corresponde ao modelo do filtro L no

referencial estacionario pode ser escrita em (2.9).

digap

L dt - _RLiLaﬁ + Viap (2'9)

Aplicando a transformada de Laplace em (2.9) obtém-se a funcdo de transferéncia do

filtro L no referencial estacionario (2.10).

ILaﬁ(s) _ 1
Viap(s) sL+R,

Gp(s) = (2.10)

2.2.1.2 Modelo no referencial sincrono

O modelo do filtro L no referencial sincrono pode ser analisado através das
representacoes complexa e escalar. Ambas as representacoes possuem o mesmo resultado. No
entanto, a notacdo complexa simplifica o modelo de um sistema de multiplas entradas e
saidas em um modelo com apenas uma entrada e saida. Dessa forma, é mais simples e

adequado usar a notacao complexa do modelo para analisar o desempenho através do lugar
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2.2 Sistemas de coordenadas sincronas e estaciondrias

das raizes e da fungao de resposta em frequéncia (FRF), pois em apenas um gréfico é possivel
ver toda a dinamica do sistema, enquanto que seriam necessarios quatro graficos diferentes
usando a notacao escalar [29, 30].

Para obter o modelo do filtro L no referencial sincrono basta multiplicar (2.9) pelo
termo e /%, como mostrado em (2.6), ou substituir o termo s > s + jw, em (2.10), como

mostrado em (2.7). Considerando o primeiro caso, tem-se:

o di . .
Le_]ee —;(;B = _RLl’Laﬁe_jee + Ul‘aﬁe_jee (2]‘]‘)

Considerando a propriedade da derivada em (2.12) e sabendo-se que 6, = w,t, obtém-

se (2.13):

. —jBe i -jbe
d(izage %) :e—jeedllﬂﬁ +i, de (2.12)
dt dt @ de

~j6, diLaB _ d(iLaﬁe_jee)

.. —j0,
dt dt +jwelrape™ (2.13)

e

Substituindo (2.13) em (2.11) e usando a relagao de (2.6), o modelo do filtro L em

termos das componentes dq, representado em notagdo complexa, é mostrado em (2.14).

diy g,

dt

L +jweLly gy = —Riipg, + Vig, (2.14)
A presenca do termo complexo jw,Li; dq representa o acoplamento cruzado entre os
eixos d e q e é resultante apenas da transformagéo para o referencial sincrono.
Considerando a representagao em termos dos vetores complexos dada em (2.4), as

equacoes de eixo d e eixo q sdo determinadas através de (2.15).

L d(iy, +jir,)

T Fjwel(ing +Jing) = —Ruing +jirg) + Wig +Jviy) (2.15)
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2.2 Sistemas de coordenadas sincronas e estaciondrias

Resolvendo (2.15) e isolando os termos relativos as partes real e imaginaria, obtém-se
as expressoes (2.16) e (2.17) que representam a notagdo escalar do modelo do filtro L no

referencial sincrono.

di

Ld_Ltd = —Ryiq + Vig + WeLiyg (2.16)
di, ] .
d_tq = —Ryipg + Vig — weLiLg (2.17)

A fungfo de transferéncia obtida a partir de (2.14) pode ser vista em (2.18).

Iqu(S) _ 1
Viag(s) SL+ Ry + jw,L

Gh(s) = (2.18)

Como comentado anteriormente, em (2.14) percebe-se que na forma complexa, o
sistema é de apenas uma entrada e uma saida, enquanto que na forma escalar possui duas
entradas e duas saidas, conforme (2.16) e (2.17).

As Figura 2.4 (a) e (b) ilustram o diagrama de blocos do modelo do filtro L no
dominio da frequéncia para cada uma dessas situacoes, respectivamente. Assim, em virtude
das vantagens, a notagdo complexa, conforme (2.14) e ilustrada na Figura 2.4 (a), serd

utilizada para representar o modelo do filtro L no referencial sincrono.

Viga + 1 1| liga
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V'd + ] ] I Ld

’_,@ - o —

\ 4

\4

1z
- | L s

Ry

(b)
Figura 2.4 — Modelo da carga RL no referencial sincrono: a) nota¢do complexa e b) notagao

escalar, mostrando o acoplamento cruzado entre os eixos dq.

2.3 Controlador PI no referencial sincrono

Como comentado anteriormente, a implementacdo de controladores Pl em sistemas
trifisicos pode ser feita tanto no sistema de coordenadas naturais abc como no sistema de
coordenadas aff0. No entanto, para solucionar os problemas desse controlador em seguir uma
referéncia com sinais de frequéncia diferente de zero, aplica-se o controlador PI num sistema
de coordenadas sincronas.

Os controladores PI sincronos sao amplamente utilizados em sistemas trifasicos. Neste
projeto, as medicbes das correntes envolvidas no controle, s@o transformadas em duas
grandezas senoidais em quadratura, I, e I g, através da transformada de Clark. Essas
grandezas sao entao transformadas em grandezas continuas, I4 e [,4, através da
transformada de Park, como explicado na secao 2.2. Cada uma dessas grandezas é controlada
de forma independente, cujas correntes de referéncia sdo, Iy e Ij,. Vale ressaltar que essa
explicagdo ¢ vélida para o sistema em regime permanente, pois durante transitérios as
correntes podem ser nao senoidais e muito menos podem estar defasadas de 90° no referencial

estacionario.
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2.8 Controlador PI no referencial sincrono

Devido a presenca do termo complexo, jweLIqu, como pode ser visto em (2.18) e na
Figura 2.4, os controladores Pl no referencial sincrono sao projetados de forma a reduzir ou
eliminar o efeito desse termo no desempenho do sistema de malha fechada. Assim, trés
estratégias de controle de corrente PI sincrono sdo bastante estudadas: PI sincrono classico,

PI sincrono com desacoplamento do acoplamento cruzado e PI sincrono vetorial [28, 30-33].

2.3.1 Controlador PI sincrono Classico

O controlador PI convencional é definido pela fungéo de transferéncia dada em (2.19).

Gpi(s) =k L h (2.19)
pPI\S) = Kp S .

Sendo k,, e k; os ganhos proporcional e integral, respectivamente. Para cada eixo (d e
q) é usado um controlador para alcangar erro zero em regime permanente.

As Figura 2.5 (a) e (b) representam a estrutura vetorial complexa de uma planta RL
com controlador PI de corrente sincrono classico. Estas figuras mostram a implementagao no

referencial sincrono, sendo w, a frequéncia sincrona e [ qu a corrente de referéncia.

1 qu I ﬁ i + Vidq+ L R L ]qu‘
_:z: Ky k, s |+ - | L s
Iqu \
Ry
j@w.L
(a)
Iag + . (s+ ki/k, ) Vidg 1/L Lrdg

- L s s +(R/L + jw,)

(b)

Figura 2.5 — a) Controle PI de corrente sincrono classico com filtro L de saida e b) diagrama de

blocos simplificado.
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2.8 Controlador PI no referencial sincrono

Na Figura 2.5 (b), percebe-se claramente que o zero do controlador é real e esta

localizado em k;/k,, enquanto que o polo da planta é um ntmero complexo que depende da

D>
frequéncia de operacéo.

A natureza diferente do zero do controlador em relagao ao polo da planta constitui-se
no principal problema para a sintonia classica do controlador PI sincrono classico.
Comumente projeta-se o zero do controlador para cancelar o polo dominante da planta. Mas
neste caso, s6 havera cancelamento perfeito entre polo e zero caso a frequéncia de operacao

seja nula. Usando a notagao complexa, é apresentada em (2.20) a funcéo de transferéncia do

sistema de malha fechada.

1 (s) = —; e (2.20)
Ldgq Ls? + s(kp + R, +]weL) + k;

Observa-se que os polos sdo complexos, mas nao sdo conjugados complexos. Por essa
razao, o grafico do lugar das raizes nao serd simétrico sobre o eixo real e, consequentemente,
o grafico da fungdo de resposta em frequéncia (FRF) também serd assimétrico, com
comportamento diferente para as frequéncias positivas e negativas. Esse fato ocorre somente
devido a notacgao vetorial. Quando se separam as componentes real e imaginaria os polos
complexos conjugados ficam evidentes.

O desempenho deste controlador pode ser ohservado a seguir, onde sdo apresentados
resultados de simulacdo, visando facilitar o entendimento acerca de suas caracteristicas e
propriedades. Os parametros do filtro L, para simulagdo, sdo especificados na Tabela 2-1. Os
graficos do lugar das raizes foram desenhados para trés condi¢oes de frequéncia sincrona f,:
0 Hz,60 Hz e 180 Hz, com os controladores sintonizados para a mesma largura de faixa fp, =
200 Hz; por ultimo é desenhado um grafico de polos e zeros do sistema de malha fechada
operando com frequéncia sincrona de 60 Hz e com a largura de faixa variando de 1 Hz a
400 Hz. Os simbolos “X”, “*” e “0” representam os polos do sistema de malha aberta, de
malha fechada e os zeros, respectivamente; P, e Z, representam o polo e zero do controlador;

e Pp e Zp representam o polo e zero da planta (filtro L).
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2.8 Controlador PI no referencial sincrono

Sao desenhados dois gréficos de resposta em frequéncia. O primeiro é desenhado para

as mesmas trés condi¢bes de frequéncia sincrona mencionada acima e o segundo para o

sistema operando com largura de faixa de 600Hz com frequéncia sincrona de 60 Hz. Os

graficos foram desenhados para frequéncias positivas e negativas, uma vez que vetores

complexos podem girar em ambas as dire¢des, e por isso, é necessario utilizar a escala linear

de frequéncia ao invés de logaritmica.

Todos os graficos, no decorrer do trabalho, serdo desenhados com as fungoes de

transferéncia mostradas no referencial estaciondrio, cuja transformacdo das funcgoes de

transferéncia, do referencial sincrono para o referencial estacionario, é feita substituindo-se

S = S — jw,. Assim, é importante deixar claro que a frequéncia sincrona, w,, é a frequéncia

fundamental de regime permanente.

Tabela 2-1 - Parametros utilizados na simulacao.

Parametros Valor

Induténcia - L 1mH
Resisténcia série do indutor (RSE) - R, 0,15Q
Frequéncia de alimentacao - f, 60 Hz

As Figura 2.6 mostram os graficos do deslocamento das raizes para o sistema da

Figura 2.5, quando implementado no referencial estacionéario, sob as mesmas frequéncias e

condic¢bes de operagao citadas acima.

200y T T T T r
f=0 Hz

150F
100F

50r

oK d—

Eixo Imagindrio (Hz)

-200 -150 -100 -50 0
Eixo Real (Hz)

(a)

Eixo Imagindrio (Hz)

200,

150p

100p

50r

-200

-150 -100
Eixo Real (Hz)

(b)

21



2.8 Controlador PI no referencial sincrono

200

200y T T m
=180 H. f=60 Hz
150f fe Z 2/ b 1 150 1
= vy
g c [3 E
é 100 . é 100 ﬁ’w=1 Hz d
= £ =
& S0
| | Son=400 Hy—>&%
: P, ': 20 fo=l H |
) fow—=400 Hz, bw=1 HZ
,s , \ S W
L //x 4
2200 7150 7100 50 0 50— ‘ ‘ ‘ ‘
-400 -300 -200 -100 0
Eixo Real (Hz) Eixo Real (Hz)

(c) (d)
Figura 2.6 — Lugar das raizes de uma carga RL com controlador PI de corrente sincrono classico, mostrado

no referencial estacionério: a) f, = 0 Hz e f;, = 200 Hz, b), f, =60 Hz e f;,,, = 200 Hz, ¢) f, = 180 Hz e
fow =200 Hz; d) f, =60 Hz ¢ f,, = 1 Hz até 400 Hz.

Nas Figura 2.6 (a), (b) e (c), nota-se que a interagao entre os polos e zeros do sistema
de malha fechada, diminui com o aumento da frequéncia sincrona e aumenta quando se
utiliza uma largura de faixa maior do controlador (Figura 2.6 (d)). A varia¢ao na intensidade
da interag@o entre polo/zero acontece porque, independente do referencial utilizado, as raizes
sempre terdo naturezas diferentes, uma real e outra complexa. Portanto, haverd
distanciamento maior entre elas com o aumento da frequéncia sincrona de operacao,
impossibilitando que o cancelamento desejado seja obtido. Ainda que esse efeito seja
minimizado com o aumento da largura de faixa do controlador, como visto na Figura 2.6 (d),
o cancelamento ideal s6 acontecera na frequéncia zero, quando k;/k, = R;,/L [30].

As Figura 2.7 (a) e (b) mostram a resposta em frequéncia do sistema para as

condicbes de frequéncia e operagdo mencionadas.
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Magnitude (abs)

90 v v

Fase (graus)

|
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|

|

|

|
90k | | | |
-600 -400 -200 0 200 400

Magnitude (abs)

90

Fase (graus)

90 L
-600 -400 -200 0 200 400
Frequéncia (Hz)

(b)
Figura 2.7 — Resposta em frequéncia da carga RL com controlador PI de corrente sincrono classico,

mostrado no referencial estacionario para f, = 0 Hz,60 Hz e 180 Hz: a) f,, = 200 Hz e b) f,, = 600 Hz.

Observa-se que na frequéncia sincrona o sistema possui ganho unitirio e erro de fase
zero, uma vez que as grandezas sdo cc e o controlador apresenta erro de regime zero. No
entanto, para frequéncias diferentes da frequéncia sincrona, as grandezas sdo ca, e 0s sinais
poderao ser atenuados ou amplificados com picos na resposta do sistema de malha fechada,
ocasionando erros entre as correntes de referéncia e real, tanto em magnitude quanto em fase.
Com isso, a resposta transitoria piora. Essa situagdo pode ocorrer devido a perturbagbes ou
mudanga na frequéncia do sinal de referéncia e é mais acentuada quanto maior for a

frequéncia sincrona e “melhoram” a medida que a largura de faixa do controlador aumenta.
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2.8 Controlador PI no referencial sincrono

2.3.2 Controlador PI sincrono com Desacoplamento do Acoplamento

Cruzado

Como visto anteriormente, se o termo complexo da planta (jw,L) nao for efetivamente
cancelado, ocorrerd uma degradacfo significativa no desempenho do sistema: a resposta
transitéria piora e picos na resposta em frequéncia do sistema de malha fechada préximos a
frequéncia sincrona, f,, ocorrem. Para solucionar esse problema, um controlador PI sincrono
com desacoplamento do acoplamento cruzado (PISDAC), mostrado na Figura 2.8, pode ser
implementado [28, 30-33].

Caso o desacoplamento seja perfeito (jw,L = jw,L), o polo da planta é movido de
—% —jw, para —% no referencial sincrono e de —% para —%+ jwe mno referencial
estacionario. Assim, & possivel realizar o cancelamento do polo da planta pelo zero real do
controlador PI sincrono classico, eliminando, portanto, o efeito do mesmo no desempenho do

sistema.

]qu+2 k Lﬁ_}i ,Llqu
_:; L k, S S
Ay RL
j L
Desacoplamento J @y L

Figura 2.8 - Controle PI de corrente sincrono com desacoplamento do acoplamento cruzado

aplicado a uma carga RL apresentado no referencial sincrono.

Os polos e zeros de malha fechada, para as mesmas condig¢oes do controlador PI

sincrono classico, sao mostrados na Figura 2.9.
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Figura 2.9 — Lugar das raizes de uma carga RL com controlador PI de corrente sincrono com
desacoplamento do acoplamento cruzado (jw,L), mostrado no referencial estacionério. a) f, = 0 Hz e
fow =200 Hz; b) f, =60 Hz e f,,, = 200 Hz; ¢) f, =180 Hz e f;,, = 200 Hz; d) f, =60 Hz e f;,,, =
1 Hz até 400 Hz.

Observa-se nestas figuras que o cancelamento do polo e zero ocorre na frequéncia
sincrona de operagao no referencial estacionéario em virtude de que o polo da planta é movido
em direcio ao zero do controlador. No entanto, nota-se que o desacoplamento do
acoplamento cruzado depende do valor estimado da induténcia (L) da carga RL. Caso a
indutancia varie o cancelamento polo/zero seré inexato e o desempenho seré afetado.

A Figura 2.10 mostra a resposta em frequéncia para esse caso, considerando um

desacoplamento do acoplamento cruzado ideal, onde L = L. Ou seja, a induténcia estimada é

exatamente igual a indutancia real do filtro L.
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Figura 2.10 — Resposta em frequéncia da carga RL com controlador PI de corrente sincrono cléssico
com desacoplamento, mostrado no referencial estacionario para f, = OHz, f, = 60Hz e f, = 180Hz:
a) fba) =200Hz e b) fb(‘) =600 Hz.

Observa-se que, na frequéncia sincrona, a resposta do sistema possui ganho unitario e
erro de fase zero, da mesma forma que o controlador classico, como explicado anteriormente.
No entanto, para frequéncias diferentes da frequéncia sincrona e principalmente proximos a
ela, ndo ha picos elevados, e o erro entre as correntes de referéncia e real, tanto em

magnitude quanto em fase sdo reduzidos. Portanto, o controlador com desacoplamento do

acoplamento cruzado melhora o desempenho do sistema, melhorando a resposta transitéria.
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2.3.3 Controlador PI sincrono Complexo Vetorial

Outra alternativa para solucionar o problema do cancelamento do polo da planta, é
inserir no préprio controlador PI um zero complexo [29-31, 34]. Assim, uma estrutura
denominada na literatura de PI sincrono vetorial (VPI), descrita matematicamente em (2.21)
e mostrada na Figura 2.11, pode ser utilizada. Observa-se que o zero do controlador é um

numero complexo e, portanto, depende da frequéncia de operagao.

k.
ko (HEJ’]”"’) (2.21)
S

Gpry(s) =

Uma vez que o zero do controlador e o polo da planta sdo de naturezas iguais
(complexos), caso o projeto classico do controlador seja realizado haverd um posicionamento
do zero do controlador na mesma localizacdo do polo da planta como desejado,
independentemente da frequéncia sincrona de operacao.

A largura de faixa e o ganho necessario para alcangar o cancelamento de polo/zero,

Ry,

. ~ . . ki
considerando a carga RL, sdo os mesmos apresentados nos casos anteriores, ou seja, k—’ =7
14

com k,, = wp,,L, sendo wp,, a largura de faixa desejada.

Iqu+ k ﬁ + ILdQ
A Ld k,| +
J e
Desacoplamento
(a)
(st ki, +jo)] |V VL |

[qu+ k R
f P s s +HR/L +jw,)

(b)

Figura 2.11 - Controle PI de corrente sincrono vetorial aplicado a uma carga RL.
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As Figura 2.12 (a), (b) e (c), mostram o lugar das rafzes e os polos e zeros do sistema

em malha fechada para as mesmas condigoes anteriores.
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Figura 2.12 — Lugar das rafzes de uma carga RL com controlador PI de corrente sincrono vetorial,
mostrado no referencial estaciondrio: a) f, = 0 Hz e f,,, = 200 Hz; b) f, = 60 Hz e f;,,, = 200 Hz;
¢) f,=180Hze f,, =200 Hz; d) f, =60 Hz e f,,, = 10 Hz até 400 Hz.

Observa-se que, independentemente da frequéncia sincrona de operagdo, o
cancelamento do zero/polo ocorre no eixo real no referencial estacionario o que leva o sistema
a ter maior degradacdo em torno da frequéncia zero quando submetido a uma frequéncia
diferente da projetada.

Uma diferenca significativa no referencial estacionério, entre os controladores PI com
desacoplamento e PI vetorial, é o fato de que, enquanto o primeiro move o polo da planta

—RL+]‘(.OeZ: (

para onde qualquer variacao dos parametros leva o sistema a ficar complexo logo
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2.8 Controlador PI no referencial sincrono

oscilatério), o tltimo projeta o zero do controlador de modo que corresponda com o polo da
planta [30]. Essa diferenga implica que se a indutdncia L ndo for bem estimada, ou os
parametros da planta variarem, a resposta em frequéncia e a dindmica do sistema serd
degradada na frequéncia a ser controlada quando se realiza o desacoplamento do acoplamento
cruzado.

Os graficos da resposta em frequéncia para esse controlador é o mesmo obtido para o
controlador PISDAC, uma vez que se considera o desacoplamento do acoplamento cruzado

ideal. Por essa razdo, estes graficos ndo sdo mostrados nessa secao.

2.3.4 Variagao paramétrica e variacao da frequéncia sincrona de

operacao

Para avaliar a sensibilidade dos controladores, a Figura 2.13 mostra a resposta em
frequéncia para uma variacdo de +£20% na indutancia L operando com frequéncia sincrona de

60Hz. Os controladores foram sintonizados para fornecer a mesma largura de faixa de

200 Hz.

Magnitude (abs)

Fase (graus)

| | | |
-600 -400 -200 0 200 400
Frequéncia (Hz)
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Magnitude (abs)

Fase (graus)

0 1 1 1 1
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Magnitude (abs)

Fase (graus)

90k 1 1 . 1
-60! -400 -200 0 200 400
Frequéncia (Hz)
(c)

Figura 2.13 — Resposta em frequéncia para variacdo de £20% da indutancia L da carga RL com
controlador sintonizado para f},,, = 200 Hz e frequéncia sincrona de 60Hz, mostrado no referencial
estaciondrio: a) PI cldssico b) PI com desacoplamento do acoplamento cruzado e c¢) PI vetorial.

Observa-se na resposta em frequéncia do controlador PI sincrono cléssico, Figura 2.13
(a), que ha grande sobressinal em frequéncias préximas da frequéncia sincrona de operagao.
Ou seja, para valores diferentes de w, a resposta do sistema serd degradada, como
mencionado anteriormente. Para o controlador PI com desacoplamento cruzado, nota-se
claramente que variagoes da indutdncia modificam a resposta em frequéncia em torno da
frequéncia a ser controlada (60Hz, neste exemplo), enquanto que essas modificagoes séo

centradas em torno da frequéncia zero (0Hz), longe da frequéncia a ser controlada, para o
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2.8 Controlador PI no referencial sincrono

sistema com controlador PI vetorial. Isto torna o desacoplamento realizado pelo controlador
PI de corrente sincrono vetorial menos sensivel a erros da indutancia L, como desejado.
Os erros causados, tanto em magnitude quanto em fase, aumentam com a frequéncia

de operagado, como pode ser visto na Figura 2.14.
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to
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()
Figura 2.14 — Resposta em frequéncia para variacdo de £20% da induténcia L da carga RL com
controlador e frequéncia sincrona de 180Hz, mostrado no referencial estaciondrio: a) PI classico b) PI

com desacoplamento do acoplamento cruzado e ¢) PI vetorial.

2.4 Controlador PI sincrono no referencial estacionario

Como mencionado, o controlador PI é bastante utilizado em sistemas monofasicos
para o rastreamento de sinais CA. Contudo, sua eficicia para estes sinais é degradada a
medida que a frequéncia do sinal aumenta. Uma solugao seria empregar o controlador PI no
referencial sincrono. Como se tem a informacio de apenas uma fase é necessario a criagao de
uma componente virtual em quadratura que permita a emulagdo de um sistema de duas
fases, aff. Assim, a corrente de fase pode ser utilizada como sendo a componente i, e a
componente virtual, defasada de 90°, como sendo i;g. Fazendo isso, a transformada de Clark
é substituida por um bloco de geragdo de sinais em quadratura (OSG - Ortogonal System
Generation) e é aplicada apenas a transformada de Park.

Na literatura, varias técnicas sdo utilizadas para gerar a componente em quadratura.
Algumas sado comparadas em [35, 36], onde se mostra que o Integrador Generalizado de
Segunda Ordem (OSG-SOGI) possui maior vantagem com relagdo a desempenho dindmico e
sensibilidade a variacbes da frequéncia do sinal de entrada. No entanto, a geracdo de uma

componente virtual pode interferir na dinamica do sistema de malha fechada, onde uma
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2.4 Controlador PI sincrono no referencial estaciondrio

pequena diferenca de fase no angulo de 90° entre a componente virtual e a componente real,
introduz uma perturbacdo na realimentagdo de corrente comprometendo o desempenho do
sistema de malha fechada. Além disso, alguns autores [28, 34| argumentam que o controle no
referencial sincrono é mais complexo, devido ao esforco computacional necessario para as
diversas transformadas de Park (direta e inversa) tanto nos sistemas trifdsicos como
monoféasicos. Outros autores [3, 8] indicam que estas transformagoes introduzem erros, caso o
processo de identificacao dos eixos sincronos néo seja preciso, € que a implementacido destes
controladores em DSP de ponto fixo é complexa computacionalmente.

Para contornar essas limitagoes, em [27, 28, 32, 37-39] sdo desenvolvidos e propostos
alguns métodos de controle de corrente em eixos estacionarios, podendo ser aplicados tanto
em sistemas monofdsicos como trifasicos. E mostrado em [13, 32, 34, 39] que a adigdo de dois
controladores PI no referencial sincrono, um de sequéncia positiva e outro de sequéncia
negativa, quando implementados no referencial estacionario, resultam no controlador
equivalente ressonante.

Controladores ressonantes conseguem o rastreamento de referéncias com frequéncia
variavel, erro de regime permanente nulo e apresentam o mesmo desempenho transitoério que
os controladores PI no referencial sincrono. Além disso, possuem a vantagem de requerer
menos esforco computacional do que os controladores em coordenadas sincronas, uma vez que
nao necessitam de transformadas para serem implementados, além de serem menos
susceptivel a ruidos e erros de sincronizacao. Outra vantagem é que, em sistemas monofésicos
com controlador ressonante, ndo é necessario a geracao de um eixo em quadratura virtual.

Muitos trabalhos tém sido desenvolvidos com o uso de controladores ressonantes em
aplicagoes como Filtros Ativos de Poténcia (FAP), Fontes de Alimentagdo Ininterrupta
(UPS), Sistema Fotovoltaico Conectado a Rede (SFCR), controle de méaquinas elétricas,
Compensadores Sincronos Estéaticos (STATCOM - Static Synchronous Compensator) e
Microrredes. Dentre os tipos de controles ressonantes mais utilizados pode-se destacar o
controlador proporcional ressonante (P —RES) e o controlador proporcional-integral
ressonante ou controlador proporcional ressonante vetorial (PRV).

Nas préximas segOes serao realizadas analises semelhantes as aplicadas ao controlador

PI sincrono a fim de mostrar o desempenho de cada um.
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2.4.1 Controlador P-RES classico

A fungfo de transferéncia do controlador PI sincrono classico para controlar sinais de
sequéncia positiva e negativa, foi apresentada em (2.19). A transformacao destas fungdes de
transferéncia para o referencial estacionario é feita fazendo a mudanca de s - s — jw, para o
controlador com sinal de sequéncia positiva e s =S5+ jw, para o controlador de sinal de
sequéncia negativa. Em (2.22) Gg;(s) corresponde & fungio de transferéncia de sequéncia
positiva e Gp;(s) corresponde a fungao de transferéncia do controlador de sequéncia negativa,

ambas implementadas no referencial estacionario.

k; k;
— Gpi(s) = kp + —— (2.22)

G (s) =k + ——
pi(s) p+s jwe s+ jw,

A soma dos controladores PI de sequéncia positiva Gp;(s) e de sequéncia negativa
Gp;(s) resulta na funcao de transferéncia do controlador P-Ressonante sintonizado para

frequéncia fundamental w,, como pode ser visto em (2.23).

ZkiS

G = Gp(s) + Gpi(s) = 2kp + ——
pr(S) p1(s) p1(s) P 52 + Wl

(2.23)

O diagrama de blocos do controlador P-Ressonante é mostrado na Figura 2.15.

i s + ki/k, - jo,
P d .
I, 5 )@ +z 1 /L I

11, s+ kiky +jo. |+ s HRy/L

Ky ] s+ jo,
(a)
B3
N o 4 2hs 1 1L I
1 TS+ s +R;/L

(b)
Figura 2.15 — Diagrama de blocos do controlador P-Ressonante: a) Controladores PI de sequéncia
positiva e negativa, implementados no referencial estacionario; b) Controlador P-Ressonante

equivalente.
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Observa-se que nao é possivel realizar o projeto do controlador P-Ressonante através
do método classico de cancelamento polo/zero, devido & presenca do termo, w2, ou da
frequéncia de ressonancia presente no zero da funcéo de transferéncia desse controlador. Essa

explicagao pode ser comprovada em (2.24).

2kp(s2 + k;/kps + w?) N
52 + w? (sL+Ry)

Gpr(s) X Gp(s) = (2.24)

Assim, o controlador P-Ressonante cléssico torna-se dependente do quadrado da
frequéncia de ressonéncia do sistema.

A Figura 2.16 mostra a resposta em frequéncia do controlador ressonante classico,
Gpgr(s), para os ganhos k; = 10, k,, = 1, frequéncia de ressonancia f, = 60Hz e parametros da
planta iguais aos mostrados na Tabela 2-1. Observa-se que os dois polos ressonantes na
frequéncia fundamental w,, introduzidos pelo controlador (2.23), geram ganho infinito para
componentes de sequéncia positiva e negativa de um sinal de entrada com a mesma
frequéncia. Essa caracteristica garante, para um sistema de malha fechada, erro de regime
nulo, rastreamento do sinal de referéncia sem atraso e rapida resposta transitoria com elevada
rejeicdo a perturbacfo. Dessa forma, em sistemas trifasicos, onde ambas as componentes de
sequéncia positiva e negativa necessitam ser controladas quando hé desequilibrio entre fases,
o controlador P-RES possui a vantagem de poder ser utilizado diretamente em cada um dos
eixos estacionarios aff, nao apenas por evitar transformadas matemaéticas, mas por compensar
ambas componentes de sequéncia. Isso acontece porque cada eixo pode ser tratado como um
sinal monofasico. Observa-se que o diagrama de bode possui resposta para as frequéncias
positivas e negativas, uma vez que esse controlador corresponde a soma de componentes de

sequéncia positiva e negativa.
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Figura 2.16 — Resposta em frequéncia do controlador P-RES Gpr(s) para uma frequéncia w, =
2n60 rad/s.

Em algumas aplicacoes a limitagdo na representacdo de sinais analdgicos e
principalmente a amostragem finita em sistemas digitais, impossibilita gerar ganhos infinitos
na frequéncia de ressonancia. Para solucionar essa limitacdo, em [27] é apresentada uma
func¢ao de transferéncia nao ideal, onde o integrador é aproximado por um filtro passa-baixa
de primeira ordem. A funcado de transferéncia do controlador resultante pode ser vista em

(2.25), onde a frequéncia w, representa a frequéncia de corte de um filtro passa-baixa.

2k;w.s
s2 4 2w.s + w?

Ghr(s) = kp + (2.25)

A Figura 2.17 mostra a resposta em frequéncia dessa funcdo de transferéncia para
valores diferentes de w.. Observa-se que ainda hd um ganho elevado na frequéncia de
ressonancia independente do valor de w.. Percebe-se também que essa frequéncia determina a
largura de banda em torno da frequéncia de ressonancia, podendo dessa forma, aumentar a
robustez do controlador mediante a sensibilidade do sistema a variacbes na frequéncia de

ressonancia.

36



2.4 Controlador PI sincrono no referencial estaciondrio
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Figura 2.17 — Resposta em frequéncia do controlador P-RES Gpg(s) nao ideal, considerando k,, =

1,k; =10,w, = 2n30rad/s e w. = 0,1,5e 10.

Além de poder utilizar o controlador ressonante para compensar a componente
fundamental w,, pode-se fazer a compensacao seletiva de harmoénicas mediante a associagio
de varios controladores em paralelo sintonizados para as frequéncias multiplas da frequéncia
fundamental, como mostrado em (2.26). Isso também pode ser feito com os controladores PI
no referencial sincrono, entretanto, é necessario realizar transformadas mateméticas para

cada componente harmoénica que se deseja compensar, exigindo ainda mais esforgo

computacional.
- = ZkihS
ChPR (5‘) = Z GPRh(S) = Zh: ZkPh + m (226)

Sendo que h representa os harménicos que se deseja compensar e n o maior harménico

a ser compensado.

Uma vez que o ganho proporcional k, é a soma de todos os ganhos individuais dos
compensadores em paralelo, pode-se calcular um ganho kj, equivalente. Dessa forma, apenas
a parte ressonante do controlador pode ser aplicada para compensar os harmonicos, como
mostrado em (2.27). Uma vantagem, é que o ganho k,, pode ser sintonizado de tal forma que
o sistema permanega estavel. Da mesma maneira, o ganho ressonante k;, também pode ser

sintonizado para cada componente harmoénica que se deseja compensar. Isso é interessante
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porque quanto mais distante a harmoénica estiver da componente fundamental menor serd a
influéncia da mesma sobre a dindmica do sistema, assim esse ganho pode ser reduzido, com o
intuito de melhorar estabilidade. A fungao de transferéncia de (2.27) é normalmente a mais
empregada nos trabalhos de controladores ressonantes.

n
Zkihs
Crrn(S) = ky, + zh: 7T (ha)? (2.27)

A Figura 2.18 mostra os polos e zeros de malha fechada do controlador P-Ressonante,
Gpr(s), com a carga RL para as mesmas condi¢oes do controlador sincrono classico. Ou seja,
para as frequéncias de ressonéancia, f,, O0Hz, 60Hz e 180Hz e largura de faixa igual a 200Hz e

variando de 1 a 400Hz.
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Figura 2.18 — Lugar das raizes de uma carga RL com controlador de corrente P-Ressonante classico: a) f, =
O0Hze fp, =200Hz; b) f, =60Hz e f;,,, = 200 Hz; ¢) f, =180 Hz e f;, = 200 Hz; d) f, = 60 Hz ¢ f;,, =
1Hz a 400 Hz.

38



2.4 Controlador PI sincrono no referencial estaciondrio

Comparando estas figuras com as apresentadas na Figura 2.6 (controlador PI sincrono
cléssico), observa-se que as respostas sao equivalentes, mas com polos e zeros nas frequéncias
positivas e negativas para este caso. Portanto, da mesma forma que na Figura 2.6, o zero do
controlador é complexo devido a presenca da frequéncia de ressonancia. Assim, a interacao
entre o polo do controlador e o zero nao ocorre sobre o eixo real e, como consequéncia, havera
ganhos elevados em torno das frequéncias de ressonancia no sistema de malha fechada. A
interacdo aumenta quando se utiliza uma largura de faixa maior do controlador.

A explicagdo de (2.24) é confirmada com a resposta em frequéncia do sistema de
malha fechada para diferentes frequéncias de ressonéncia e para as larguras de faixa de

200Hz e 600Hz, apresentadas nas Figura 2.19 (a) e (b), respectivamente.
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Figura 2.19 — Resposta em frequéncia da carga RL com controlador P-Ressonante classico para f, =
0Hz, 60 Hze 180 Hz: a) f;, = 200 Hz; b) f,, = 600 Hz.

Nas frequéncias de ressonancia o sistema possui ganho unitario e erro de fase zero, o
mesmo mostrado nas Figura 2.10 (a) e (b) para o controlador PI sincrono classico. Contudo,
para frequéncias diferentes da frequéncia de ressonéncia, principalmente inter-harmonicas
(sinais cuja frequéncia ndo é um inteiro da frequéncia fundamental), os sinais podem ser
atenuados ou amplificados com picos na resposta do sistema de malha fechada, ocasionando
erros entre as correntes de referéncia e real, tanto em magnitude quanto em fase. Observa-se
na Figura 2.19 (b), que a resposta do sistema de malha fechada melhora a medida que a
largura de faixa do controlador aumenta, onde os picos de magnitude e as mudangas bruscas
de fase séo reduzidos.

Também ¢é possivel ver que, para sinais cc, o controlador ressonante classico possui
ganho quase unitario. Isso implica que este controlador é sensivel a sinais de baixa frequéncia,
tais como sub-harmonicas ou sinais offsets presentes no sinal de referéncia, devido a erros de

medicdo, por exemplo. Assim, todos sinais cc presentes na referéncia serdo mostrados na

saida.
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2.4.2 Controle Ressonante resultado do desacoplamento do

acoplamento cruzado

O controlador ressonante pode ser obtido a partir do controlador PI sincrono com
desacoplamento do acoplamento cruzado, como mostra a Figura 2.20. Diferente das figuras

anteriores é apresentado nesse diagrama de blocos, a transformada direta e inversa de Park

dada pelas exponenciais e /% e e*/% respectivamente, para componentes de sequéncia

positiva, et/ 99, ee’ 96, para componentes de sequéncia negativa.

[ e e A

| Controlador de sequéncia positiva - SRF |

[ ) IZZIq + + ) |

> e /0 Gpi(s) eto

| ! h |

I |
————————— =
[ | Planta |
It 1] [7 e |
Laﬁ —_— > — > I

- | L S

I
R, :

Figura 2.20 — Diagrama de blocos do controlador P-Ressonante: a) Controladores PI de sequéncia

positiva e negativa com desacoplamento do acoplamento cruzado e b) Controlador PI resultante.
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Os sinais [ ,qu e I g4 correspondem as correntes das componentes de sequéncia positiva
e negativa, respectivamente, e o subscrito * corresponde aos sinais de referéncia. A Figura
2.20 (b) mostra o diagrama de blocos equivalente, obtido pela transformada de Park (direta e
inversa) do termo do desacoplamento jw,L, para ambas componentes, positiva e negativa.

Em (2.28) é apresentada essa relagao.

e JO%jw,Letb = jo,L — seq. positiva
e ) (2.28)
eti%jy,Le 1% = jw,L — seq. negativa

A Figura 2.21 mostra o diagrama de blocos dos controladores PI sincrono de
sequéncia positiva e negativa, implementados no referencial estacionario, resultante da

transformada inversa de Park como apresentado na Figura 2.20 (b).

i s + ki/k, - jo,
D i _
I 5 *Z 1 /L I
_ IL s+ ki/kp +ja)e + A +RL/L
k, |— Ty
(a)
%
Iy o 4 2his LR 1L I
X "+ ae/l s +R/L

(b)
Figura 2.21 — Diagrama de blocos do controlador ressonante equivalente ao controlador PI sincrono
com desacoplamento quando implementado no referencial estacionario: a) Controladores PI de

sequéncia positiva e negativa; b) Controlador P-Ressonante equivalente.
Portanto, o controlador PI sincrono de sequéncia positiva e negativa, com
desacoplamento do acoplamento cruzado, quando implementados no referencial estacionario,
é o mesmo que o controlador P-Ressonante classico. Logo, a fun¢do de transferéncia desse

controlador é igual & apresentada (2.29).

ZkiS
Gon(s) = 2p + —215_ (2.29)
pr(S) P 52 + w2
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2.4.3 Controle P-Ressonante Vetorial

Da mesma forma que se obtém o controlador P-Ressonante classico, pode-se fazer
para se obter o controlador P-Ressonante vetorial (PRV). A funcdo de transferéncia (2.21)
pode ser transformada para o referencial estacionério através da mesma propriedade aplicada
em (2.22), resultando em:

ky(s + ki/k;)

kp(s + ki/ky) (2.30)
S _jwe

Gpy(s) = Stw
e

GF-"-IV (s) =

A soma dos controladores de sequéncia positiva Gp;,(s) e de sequéncia negativa
Gpy(s) resulta na fungdo de transferéncia do controlador P-Ressonante Vetorial sintonizado

para frequéncia fundamental w,, como pode ser visto em (2.31).

2kps? 2k;s

s2+ w? 52+ w?

Gprv (S) = Gy (s) + Gppy (s) = (2.31)

Nota-se que o termo ressonante dos controladores ressonantes, classico e vetorial, é o
mesmo, enquanto que o ganho proporcional possui um termo ressonante para o controlador
ressonante vetorial.

O diagrama de blocos do controlador P-Ressonante Vetorial é mostrado na Figura

2.22.

Ll stk
D g -
IL*+ § -], 'i‘z . Vv, . 1/L I R
T L L s+, + s RyL
v s +jo,
(a)
Iy 2b,s” + 2kis 17, /L L
¥, s+ o s +R,/L

(b)
Figura 2.22 — Diagrama de blocos do controlador P-Ressonante Vetorial: a) Controladores PI vetorial

de sequéncia positiva e negativa e b) Controlador P-Ressonante Vetorial equivalente.
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2.4 Controlador PI sincrono no referencial estaciondrio

A Fungao de transferéncia do sistema de malha fechada, controlador ressonante

vetorial e planta, é mostrada em (2.32).

I(s) 2(kps? + k;s)
I;(s)  Ls3+ (2k, + R,)s2 + (2k; + Lwd)s + R w?

(2.32)

Diferente do resultado em (2.24), com o uso do controlador ressonante vetorial é

z k
possivel alcangar o cancelamento entre polo/zero do controlador e planta, fazendo k—‘ =5
p

como foi realizado com o controlador PI sincrono vetorial. Assim, o sistema de malha aberta,

controlador PR vetorial mais planta, podem ser expressos em (2.33).

2ps(s+kifky) 1L 2k s

Gpry () X Gp(s) = =—r_—
prv($) X Gp(s) s2 + w? (s+R,/L) L s?+ w?

(2.33)

Resolvendo a funcéo de transferéncia de malha fechada, obtém-se um sistema de

segunda ordem sintonizado na frequéncia de ressonancia w,, como pode ser visto em (2.34).

2k,
IL(s) _ Gpry(s) X Gp(s) _ T ° (2.34)
I;(s) 1+ Gpry(s) X Gp(s) 2 +2Lﬁs+w‘§

De maneira semelhante ao controlador ressonante classico, também pode-se utilizar
véarios controladores ressonantes vetorial em paralelo afim de compensar harménicos de
interesse. Assim, a funcéo de transferéncia (2.31) sintonizada para frequéncias de ordem h

pode ser expressa em (2.35).

n

= 2k, s* 2k;, s
ChpRv(S) = Z GPRVh(S) = Z s2 + (th) + s2 4+ (th) (235)
n h e e

Sendo que h representa os harménicos que se deseja compensar e n o maior harmonico
a ser compensado.
A Figura 2.23 mostra os polos e zeros de malha fechada da funcao de transferéncia

Gpry(s) com a carga RL para as mesmas condigoes do controlador PI sincrono cléssico.
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Figura 2.23 — Lugar das raizes de uma carga RL com controlador de corrente P-Ressonante vetorial: a)
f.=0Hze f,, =200Hz; b) f, =60Hz e f;,,, =200 Hz; ¢) f, =180 Hz e f,, = 200 Hz; d) f, = 60 Hz
e fpo = 1Hz a 400 Hz.

Na Figura 2.23 (a) para frequéncia do sinal zero, o controlador ressonante vetorial
torna-se um controlador PI classico, o mesmo também acontece com o controlador P-
Ressonante cléssico. Observa-se nas Figura 2.23 (b) e (c) que o cancelamento do polo da
planta e zero do controlador é realizado sobre o eixo real, da mesma maneira que no
controlador PI sincrono vetorial. Assim, variacbes nos pardmetros da planta terdo pouca
influéncia no desempenho do sistema. A medida que a largura de faixa do controlador
aumenta os polos dominantes tendem a se localizar sobre o eixo real, como pode ser visto na
Figura 2.23 (d). As conclusbes também podem ser as mesmas obtidas para o controlador PI

sincrono vetorial.
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2.4 Controlador PI sincrono no referencial estaciondrio

Nas Figura 2.24 (a) e (b) sdo apresentadas as respostas em frequéncia do sistema de
malha fechada para diferentes frequéncias de ressonéncia e para as larguras de faixa de

200Hz e 600Hz, respectivamente.

1.5

Magnitude (abs)

-45

Fase (graus)

90k 1 I I 1 _
-600 -400 -200 0 200 400

Magnitude (abs)

Fase (graus)

-600 -400 -200 0 200 400
Frequéncia (Hz)

(b)
Figura 2.24 — Resposta em frequéncia da carga RL com controlador P-Ressonante vetorial para f, =
0Hz, 60 Hze 180 Hz: a) f;, = 200 Hz; b) f,, = 600 Hz,

Nas Figura 2.24 (a) e (b) nas frequéncias de ressonancia o sistema possui ganho
unitario e erro de fase zero, garantindo erro nulo de regime permanente. Observa-se que,
diferente do controlador ressonante classico, para frequéncias diferentes da frequéncia de
ressonancia, nao ha picos elevados na magnitude. Isso acontece devido a possibilidade de

cancelar o polo da planta com o zero do controlador. Dessa forma, frequéncias proximas da
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2.4 Controlador PI sincrono no referencial estaciondrio

frequéncia de interesse possuem um ganho quase unitario e o erro entre as correntes de
referéncia e real, tanto em magnitude quanto em fase sdo menores.

Observa-se que ao contrario do controlador ressonante classico, o controlador vetorial
possui ganho 0 para sinais cc, o que o torna insensivel a sinais continuos. Dessa forma, esse
controlador eliminard componentes cc ou offsets presentes nos sinais de referéncia ou na

prépria realimentacdo de corrente.

2.4.4 Variagao paramétrica

A mesma andlise de desempenho realizada para os controladores PI sincronos,
também foi realizada para os controladores ressonantes. A Figura 2.25 mostra a resposta em
frequéncia para uma variacdo de £20% na indutancia L para a frequéncia de ressonéncia de

60Hz. Todos os controladores foram sintonizados para uma largura de faixa de 200Hz.

Magnitude (abs)

Fase (graus)

90k 1 1

-600 -400 -200 0 200 400
Frequéncia (Hz)

(a)
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Figura 2.25 — Resposta em frequéncia para variacdo de £20% da induténcia L da carga RL com
controlador sintonizado para f},, = 200 Hz e frequéncia de ressonéincia de 60Hz: a) P-Ressonante

Classico e b) P-Ressonante Vetorial.
Observa-se na resposta em frequéncia do controlador P-Ressonante cléssico, Figura
2.25 (a), que variagoes da indutancia modificam a resposta em frequéncia em torno da
frequéncia de ressonédncia (60Hz), enquanto que essas modificagdes sdo praticamente
imperceptiveis com o uso do controlador P-Ressonante Vetorial. Isto torna o controlador

ressonante vetorial menos sensivel a variagoes da indutancia L e a variacbes ou desvios na

frequéncia fundamental.

2.4.5 Ajuste dos ganhos dos controladores ressonantes

Depois de fazer uma analise comparativa dos controladores ressonantes, é importante
verificar a influéncia dos ganhos, proporcional e integral, nas funcdes de transferéncia
mostradas em (2.23) e (2.31). Outro aspecto importante é saber como dimensionar esses
ganhos para obter a resposta transitéria e de regime permanente desejadas. A maioria dos
trabalhos publicados fazem a anéalise e ajuste dos ganhos através do diagrama de Bode. Nao

ha um método exato, sendo em muitos casos utilizada a forma heuristica. Nesta secdo, sera
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2.4 Controlador PI sincrono no referencial estaciondrio

analisada a influéncia dos ganhos, k, e k;, na resposta do sistema, para ambos os

controladores, e como determinar ou ajustar esses ganhos para obter a resposta desejada.

2.4.5.1 Sintonia do controlador PR cldssico

Para projetar o controlador PR classico serd feita uma anélise da influéncia de cada
termo, proporcional e integral ou ressonante, na resposta do sistema de malha aberta. Assim,
as Figura 2.26 (a) e (b) mostram a resposta em frequéncia de malha aberta do controlador
PR cléssico com carga RL, sendo a frequéncia de ressonancia 60Hz. A Figura 2.26 (a) mostra
a resposta em frequéncia para trés valores do ganho ressonante, enquanto o ganho
proporcional é mantido constante, k; = 0,150,300 e k, = 1,25. Quando k; = 0 a resposta em
frequéncia do controlador Gpgr(s) é comparada com a resposta de um simples controlador
proporcional, o que possibilita verificar sua influéncia no desempenho do sistema. A Figura
2.26 (b) mostra a resposta em frequéncia para trés valores do ganho proporcional, enquanto o
ganho ressonante ¢ mantido fixo, k, = 1,25, 3,5, 6,0 e k; = 150. Sendo f. a frequéncia de

cruzamento, que é aproximadamente a largura de faixa do sistema de malha fechada, fp,,.
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Figura 2.26 — Resposta em frequéncia em malha aberta do controlador PR cldssico com carga RL: a)

para k; = 0,150,300 e kp = 1,25; b) para kp = 1,25, 3,5, 6,0 e k; = 150.

Analisando a Figura 2.26 (a) percebe-se que o ganho ressonante tem pouca influéncia
sobre a largura de faixa, e como consequéncia, o comportamento do sistema, tanto em baixas
como em altas frequéncias, é determinado fundamentalmente pela parcela proporcional. Isso

também pode ser mostrado matematicamente através de (2.36) e (2.37).

2k;s w > w, = Gpr(s) = 2k,
Con(s) = Zky + W{w « wp = Gpr(s) ~ 2k, (2.36)
Logo,
GPR(S) = m X ka (237)

Nota-se, portanto, que o ganho ressonante determina a largura de banda centrada na
frequéncia de ressondncia e também o pico de magnitude nesta frequéncia. Um ganho
extremamente alto tende a tornar o sistema robusto. Assim, nas aplicacbes onde hé alta

sensibilidade a variagbes da frequéncia fundamental, é necessario aumentar esse ganho. No
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entanto, deve-se ter o cuidado de ndo tornar o sistema instdvel, pois um ganho muito alto
provoca diminuicdo da margem de fase.

Fazendo uma analogia entre a variacdo do ganho ressonante, k;, e da frequéncia w, na
equacdo (2.25), nota-se que possuem basicamente a mesma fungdo, ou seja, aumentar ou
diminuir a largura de banda centrada nas frequéncias de interesse. No entanto, a
implementagdo de (2.25) exige um esforgo computacional maior, além de limitar e/ou reduzir
os picos na amplitude das frequéncias desejadas.

Na Figura 2.26 (b) percebe-se que o ganho proporcional influencia de forma direta na
largura de faixa, e & medida que aumenta a velocidade de resposta do sistema torna-se maior,
e como consequéncia disto, a margem de fase também aumenta, melhorando a estabilidade do
sistema. Em contrapartida, quanto menor for o ganho, o controlador sera mais seletivo e o
tempo de acomodacao aumentard, tornando a resposta do sistema mais lenta, conforme é
mostrado na Figura 2.27, onde é apresentada a resposta em frequéncia de malha fechada do
controlador ressonante classico com carga RL para dois valores de k.

Nota-se nesta figura que a largura de banda do sistema é determinada pelo ganho ky,
mas a largura de banda, centrada na frequéncia de ressonéncia é determinada pelo ganho
integral. Assim, o ganho proporcional determina a seletividade em todas as frequéncias
enquanto o ganho integral apenas nas frequéncias préximas da frequéncia de interesse.
Portanto, em aplicacbes onde a frequéncia da componente de referéncia é gerada com
precisao, e somente a componente fundamental é selecionada, é interessante reduzir o ganho
integral e aumentar o ganho k, aumentando a velocidade de resposta do sistema.

Como a estabilidade ¢é ajustada principalmente por k,, a méaxima frequéncia
harménica que se deseja compensar deve ser menor que a largura de faixa do controlador,
pois para frequéncias maiores, o sistema torna-se mais propenso a instabilidade, uma vez que

a margem de fase é bastante reduzida.
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Figura 2.27 — Resposta em frequéncia em malha fechada do controlador PR classico com carga RL
para k, = 1,25 e 2,5.

Portanto, essas analises permitem um procedimento simples para o projeto da sintonia
do controlador ressonante classico. Primeiramente, a parcela proporcional deve ser ajustada
para fornecer a largura de faixa e seletividade desejada. Depois, o parametro k; é ajustado
até obter uma boa resposta dindmica e uma seletividade adequada em torno da frequéncia de
interesse. Assumindo a fungéo de transferéncia de (2.36), o ganho k, pode ser sintonizado da
mesma maneira que nos controladores PI sincrono, onde a largura de faixa desejada é usada

para calcular o ganho proporcional, k, = wp,L e depois o ganho k; é determinado fazendo-se

kyRL,
ki=p—.
L

2.4.5.2 Sintonia do controlador PR Vetorial

O controlador ressonante vetorial pode ser sintonizado através do método de
cancelamento do zero do controlador com o polo da planta, como demonstrado em (2.33) e

. - ki R . . .
(2.34). Assim, primeiro faz-se k—’ = TL e depois se determina o ganho k, para que o sistema
D

tenha a largura de faixa e margem de fase desejadas. Por tltimo, o ganho integral é
determinado fazendo k; =k, %.

Assumindo que a funcéo de transferéncia de (2.34) seja sintonizada para compensar

harmonicos de ordem h, pode-se reescrevé-la em (2.38).
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2k

ph

I (s S

Lh s2 + Tps + (hw,)?

Uma forma de analisar e determinar os parametros do controlador ressonante vetorial
como largura de faixa e a seletividade, pode ser realizado fazendo uma analogia entre as
fungoes de transferéncia de malha fechada, (2.38), e a de um filtro passa-faixa de segunda

ordem, apresentada em (2.39). A Figura 2.28 ilustra a resposta em frequéncia do filtro passa

faixa genérico (2.39).

Grpr(s) = 52-|-5+w§ (2.39)

A
G(s)l

1
1 VAN
2

ﬂ = Whro

0 O Oy O rad/s:
oA
90°1
45°

rad/s:
459
909

Figura 2.28 — Resposta em frequéncia de um filtro passa-faixa genérico de segunda ordem.

Sendo:

B: é a largura de banda, wp,,, do filtro passa-faixa e esta relacionada a velocidade da

resposta do sistema;

w,: € a frequéncia de ressonéncia que se localiza no ponto central onde o ganho é

maximo;
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W1 € Wep: 880 as frequéncias de corte inferior e superior, respectivamente, que ocorre
em —3dB ou em 1/v2 em escala linear;

Q: é o fator de qualidade que determina a seletividade do filtro passa-faixa. Quanto
maior esse fator, mais seletivo é o filtro.

Os pardmetros do filtro passa-faixa podem ser calculados através das seguintes

relacoes:

Wy = /Wc1Wc2 B = wc — e Q= % (2.40)
B B\’ B B\’
oa=—g+[G) *at  wea=z+ 3) +es

Substituindo as varidveis de (2.38) nas expressoes de (2.40), determina-se os

parametros desejados para o sistema de malha fechada, controlador de corrente e planta.

2k, _ hweL

w, = hw, B = wp, = Lp = kah (2'41)
kon | |(on)” kon | |(kon)”
o = =2y j(T) Fho)? wn =2 |(B) 4 (a2
Logo, os ganhos proporcional e integral do controlador ressonante serao:
hw,L
kpn = Tfpol  ou kpn = 25 (2.42)
k,nR.
kip = pT =NfpuRL

Em (2.42) observa-se que quanto maior é a largura de faixa ou maior o ganho kpp,
menor serd a seletividade do sistema de malha fechada. Os ganhos para cada compensador de
harménica também podem ser calculados separadamente.

A Figura 2.29 mostra a resposta em frequéncia, em escala linear, do sistema de malha
fechada para 2 valores de k, = 0,2 e 1,0, sendo a frequéncia de ressonancia f, = 60Hz, L =
1mH e R, = 0,15Q. A largura de faixa do sistema é determinada pelo ganho proporcional.
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Observa-se que para ambas as frequéncias, positivas e negativas, os resultados sdo os

1mesmaos.
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Figura 2.29 — Resposta em frequéncia de malha fechada do controlador de PR Vetorial e carga RL
para k, = 0,2 e k, = 1,0.

Neste caso, a Tabela 2-2 mostra os valores dos resultados obtidos.

Tabela 2-2 - Valor dos pardmetros da Figura 2.29.

Parametros Valor

k, =0,2 k, =1,0
fi1 36,1Hz 11Hz
fez 99,7Hz 329Hz

B = @ 63,6Hz 318Hz
2n

_fe

Q=—-— 0,943 0,188
fbw

Portanto, o ganho proporcional esta diretamente relacionado com a resposta dindmica
e a seletividade das frequéncias. Baixos valores de k, torna o controlador mais seletivo,

porém com menor largura de faixa, e consequentemente, maior tempo de resposta durante os

transitorios.
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2.4.6 Compensacao de Harmoénicos

Como mencionado anteriormente,

uma das maiores vantagens do controlador

ressonante estd relacionada a simplicidade de implementacdo para compensar harmonicos,

exigindo menos processamento computacional, quando comparado com os controladores no

referencial sincrono. Na literatura, o controlador PI sincrono é denominado de PI — MRI (PI

controller synchoronous reference frame with multiple rotating integrators) quando utilizado

para compensar mais de uma frequéncia.

As Figura 2.30 (a), (b) e (¢) mostram as estruturas dos controladores de corrente

estudados quando utilizados para compensar harmoénicos em um sistema monofasico. Na

Figura 2.30 (a) foi adotado o sinal de corrente em fase com o eixo a.
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Figura 2.30 — Diagrama de blocos das estruturas de controle de corrente com compensagao de

2k, 57+ 2kiss

VL

1/L
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harmoénicos: a) PI sincrono; b) P-Ressonante Cléssico; ¢) P-Ressonante Vetorial.

Para o controlador PI no referencial sincrono é necessario aplicar a transformada de
Park para cada harmoénica a ser compensada, e para cada compensador, é necessario um

bloco de atraso para gerar a componente virtual defasada de 90° da componente «.
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Entretanto, com os controladores ressonantes, os compensadores de harmoénicos sao
implementados apenas acrescentando blocos em paralelo sintonizados em cada frequéncia
harmoénica que se deseja compensar. Nas Figura 2.30 (b) e (¢) tem-se um bloco para a
terceira harmoénica e para as demais de ordem h. Para o controlador PR vetorial, os ganhos
kpn € kip podem ser sintonizados para cada componente harmonica que se deseja compensar.
Para o PR cléassico, o ganho k,j corresponde a soma de todos os ganhos individuais dos
compensadores de harmonicos e k;, pode ser sintonizado para cada componente harmoénica
individual.

Na secao anterior foi verificada a influéncia dos ganhos quando o controlador é
projetado para a componente fundamental. Entretanto, também deve-se verificar a influéncia
do acréscimo de compensadores de harmoénicos na resposta do sistema. Para isso, a Figura
2.31 mostra a resposta em frequéncia de malha aberta do controlador PR classico com carga
RL quando sdo adicionados compensadores das 32 e 52 harmodnicas. O ganho k; é mantido
constante enquanto o ganho k, é variado para obter as larguras de faixa de 80Hz, 160Hz e
320Hz. Percebe-se que quando a largura de faixa é menor que a maior frequéncia a ser
compensada, a margem de fase é reduzida, e diminui mais ainda & medida que a frequéncia
de ressonancia aumenta. Entretanto, aumentando a largura de faixa do controlador a
margem de fase aumenta e a estabilidade do sistema é melhorada.

Portanto, como a estabilidade é ajustada principalmente por k,, a méaxima frequéncia

D
harmonica que se deseja compensar deve ser menor que a largura de faixa do controlador,
pois para frequéncias maiores, o sistema torna-se mais propenso a instabilidade, uma vez que
a margem de fase é bastante reduzida. Nota-se que a largura de banda para as trés
frequéncias de ressonancia permaneceram as mesmas. Assim, o ganho k; é influenciard apenas

na largura de banda centrada nas frequéncias de ressonancia, como mencionado

anteriormente.
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Figura 2.31 — Resposta em frequéncia do controlador ressonante classico e carga RL de malha fechada,
com trés compensadores de harmonicas h = 1, 3,5, para trés valores do ganho proporcional.

Essa explicagdo também pode ser verificada na Figura 2.32, onde apresenta a resposta
em frequéncia para dois valores de largura de faixa quando sdo adicionados as harmonicas
h=1,3,579 e 11. Assim, como explicado na se¢des anteriores, a magnitude do ganho é
unitario para todas as frequéncias de interesse, para ambas componentes de sequéncia
positiva e negativa, e o erro de fase é zero. No entanto, nas harmoénicas de ordem elevada,
nota-se que para frequéncias diferentes da frequéncia de ressonancia, havera amplificagdo ou
atenuacdo do sinal e também erro de fase, o que torna esse controlador mais susceptivel a
instabilidade quando as harmonicas compensadas sdo de ordem elevada e a medida que
aumenta-se a largura de faixa, os picos e os erros de fase s@o reduzidos. Por esse motivo, a
largura de faixa do controlador PR cléssico ndo deve ser baixa quando hi compensadores de

harmonicos, como ja foi comentado anteriormente.
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Figura 2.32 — Resposta em frequéncia de malha fechada do controlador de PR classico com carga RL e

com compensagio dos harmonicos h = 1,3,5,7,9 e 11 sintonizados para dois valores de k.

A Figura 2.33 mostra a resposta em frequéncia do sistema de malha fechada do
controlador PR vetorial com carga RL, para duas condigbes: primeiro (azul), aplicando
compensadores das harménicas h = 1,3,5 e 7; e sequndo (verde), aplicando compensadores
das harmoénicas h = 1,3,5,7,9 e 11. Os ganhos utilizados em todos os compensadores foram

0s mesmos e sintonizados na frequéncia fundamental, f, = 60Hz, para uma largura de faixa

KpRy

de 80Hz, k, =025 e k; = . Assim, é possivel verificar a influéncia do acréscimo de

compensadores de harmoénicos na resposta do sistema.
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Figura 2.33 — Resposta em frequéncia de malha fechada do controlador de PR Vetorial e carga RL.

Em azul com compensadores de harménicos h = 1,3,5 ¢ 7 e em verde para h =1,3,5,7,9 e 11.

Observa-se que a largura de banda para as duas condigoes é praticamente a mesma.
Neste caso, a menor banda passante foi de aproximadamente, 66Hz, para ambas as condi¢Ges.
Assim, a largura de faixa determinada para a frequéncia fundamental, w,, pode ser estendida
para as demais frequéncias de ressonancia, hw,.

Nesta figura todas as frequéncias de ressonancia possuem a magnitude do ganho e o
erro de fase 1 e 0, respectivamente, e hi atenuacg@o nas frequéncias nao ressonantes. Para
frequéncias muito préximas das frequéncias ressonantes o ganho também é unitario. Por essa
razdo, o controlador PR vetorial é mais estavel quando comparado ao controlador PR
classico. Isso permite utilizar um maior ntimero de compensadores de harmoénicas quando se
aplica o controlador PR, vetorial.

Dessa forma, comparando os controladores, pode-se concluir que o controlador PR
vetorial possui uma seletividade melhor, onde o controlador PR, classico é bastante sensivel a
ruidos introduzidos pelos sinais de medigdo e referéncia ou variagées nas frequéncias de
ressonancia. Portanto, o controlador PR vetorial torna-se mais robusto diante das variagoes

de frequéncia e pardmetros da planta, como ja mencionado anteriormente.
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2.5 Conclusao

Neste capitulo foram estudadas e analisadas as estratégias dos controladores PI
implementados no referencial sincrono e posteriormente implementados no referencial
estacionario. As estratégias dos controladores no referencial sincrono, PI com desacoplamento
e PI vetorial, foram projetadas com o intuito de reduzir ou eliminar o efeito do acoplamento
cruzado existente no modelo do filtro L, resultante da transformacéo para o referencial
sincrono. Através dos graficos do Lugar das Raizes e da Resposta em Frequéncia foi possivel
analisar o desempenho de cada um dos controladores quanto a variagbes da frequéncia
sincrona, aumento da largura de faixa e variacgdo paramétrica.

Entre os trés controladores, o controlador PI sincrono vetorial foi o que apresentou
maior robustez. Isso acontece porque o cancelamento do polo da planta com o zero desse
controlador é realizado no eixo real do lugar das raizes. Assim, varia¢bes na indutancia ou na
frequéncia sincrona terdo pouca influéncia no desempenho do sistema de malha fechada e
apenas sinais com frequéncia zero serdo afetados. Em contrapartida, os controladores PI
classico e PI com desacoplamento, apresentaram um desempenho pior, pois sinais com
frequéncias préximas da frequéncia sincrona podem ser amplificados ou atenuados e a medida
que a frequéncia sincrona aumenta os erros de magnitude e fase também aumentam
degradando ainda mais o desempenho do sistema. Foi visto que a resposta pode ser
melhorada aumentando-se a largura de faixa, no entanto, em muitas aplicaces a velocidade
na resposta do sistema é limitada devido a frequéncia de chaveamento.

Devido a complexidade de implementacdo dos controladores PI no referencial
sincrono, tanto em sistemas trifasicos como nos monofasicos, foram estudadas estratégias de
controladores de corrente em eixos estaciondrios. Assim, foi visto que a partir da adigcao de
dois controladores PI no referencial sincrono, um de sequéncia positiva e outro de sequéncia
negativa, quando implementados no referencial estacionario, resulta no controlador
equivalente ressonante. Esse controlador tem a vantagem de poder ser aplicado tanto em
sistemas monofasicos como trifasicos sem a necessidade de utilizar transformadas

matemdaticas. Além disso, os controladores ressonantes conseguem o rastreamento de
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referéncias de sinais com frequéncia CA com erro de regime permanente nulo e apresentam o
mesmo desempenho transitorio que os controladores PI no referencial sincrono.

Também foi verificado que as trés estruturas de controladores PI sincrono possuem
controladores equivalentes no referencial estacionario. Onde os controladores PI sincrono
classico e PI sincrono com desacoplamento, resultaram no mesmo controlador equivalente,
PR classico. Dessa forma, dois controladores ressonantes sdo equivalentes a adi¢do de dois
controladores PI sincronos, de sequéncia positiva e negativa, quando implementados no
referencial estacionario: Controlador PR cldssico e PR vetorial.

As mesmas anélises realizadas para os controladores sincronos foram aplicadas para os
controladores ressonantes. Nas andlises pode-se concluir que o controlador ressonante vetorial
é mais robusto que o controlador ressonante cléssico e que a grande vantagem estd na
possibilidade de compensar um maior nimero de componentes harmoénicas, sem que haja
perda de desempenho do sistema. Além disso, esse controlador apresenta melhor seletividade
que o controlador PR cléssico. Também foi analisada a influéncia dos ganhos proporcional e
integral sobre a dindmica de cada um dos controladores ressonantes e como sintonizar esses

ganhos para se obter o desempenho de regime e transitérios desejados.
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Capitulo 3

Projeto dos controladores ressonantes

no dominio discreto

3.1 Introducao

Os controladores podem ser implementados na forma analégica ou digital.
Controladores analdgicos operam com sinais variando continuamente no tempo, sendo
processados normalmente através de circuitos com amplificadores operacionais e elementos
passivos, como resistores e capacitores. J4 os controladores discretos, operam sobre amostras
de tempo discretas, através de dispositivos como processador digital de sinal (DSP),
microcontroladores e dispositivos 16gicos programaveis (FPGA). Os sistemas discretos se
caracterizam pela utilizagdo de conversores analdgicos-digitais (ADC) para realizagdo da
amostragem e conversores digitais-analégicos (DAC) para reconstrugao do sinal analégico. A
interface necessaria para a amostragem dos sinais chama-se segurador de ordem zero (ZOH —
Zero Order Hold) ou Latch. Ele tem a funcédo de coletar as amostras a cada periodo de
amostragem e manté-las constante durante a conversao do ADC. Apds a conversdo A/D, um
sinal analdgico passa a ser representado por um conjunto de valores numéricos, sendo mais
facil e conveniente realizar manipulagoes e transformagdes matemaéaticas com esse conjunto de
nameros, do que se eles estivessem no dominio analdgico.

O controle digital permite a implementagdo de algoritmos mais eficientes e uma maior
integracao do sistema, enquanto que a implementac¢io do controle na forma analdgica esbarra
numa série de dificuldades. Dentre as vantagens e desvantagens oferecidas pelo controle

analdgico podemos citar [3, 40].
Vantagens:

» Meétodos de anélise e projeto simples;
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» Banda passante elevada;
» Resolucao elevada;

» N&o requer conversao de dados;

Desvantagens:

» Desempenho varidvel com a temperatura;

» Sensivel a ruidos;

» Modificagoes ou adaptactes implicam em altera¢des no hardware;
» Elevado ntmero de componentes, aumentando o custo;

Para sistemas que utilizam o controle digital, tem-se:

Vantagens:

» A implementacao é mais simples do ponto de vista de hardware;

» Modificagoes ou adaptactes podem ser feitas via software;

» Podem ser feitas fungbes extras de monitoramento, prote¢do ou gerenciamento, de
forma simples;

» Permite o armazenamento de dados para diversas funcoes;

» Menor sensibilidade a ruidos e as variagoes paramétricas dos componentes;

» Custo relativamente baixo;

Desvantagens:

» Meétodos de anélise e projeto normalmente mais complexo;

» Requer conversao de dados;

» A frequéncia de conversdo de dados é um fator limitante;

» A resposta dinamica do sistema é limitada devido ao processo de amostragem

(frequéncia de conversdo dos dados) e ao tempo de processamento do algoritmo;

» Existe atraso devido aos célculos de processamento.
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O conceito geral e comum dos sistemas de controle aplicados em conversores de
poténcia reside na ideia de ler uma ou mais variaveis do conversor, corrente ou tensao,
processa-las de acordo com uma lei de controle e a partir do sinal processado (sinal de
controle) atuar na planta através do comando dos interruptores do conversor, utilizando
modulagédo por largura de pulso (PWM). No controle analégico, esse processo é feito de forma
instantanea, enquanto que nos sistemas digitais, as varidveis utilizadas no controle séo
amostradas em um determinado periodo de tempo, Tg, o que implica em algumas diferencas
nos elementos envolvidos nesse processo, sendo necessaria a compreensao do processo de
amostragem do sinal até a aplicacdo do sinal de controle a planta.

O processo de amostragem do sinal realizado pelo conversor analdgico-digital (ADC) é
modelado através de um amostrador ideal e um ZOH associados em cascata. Como
mencionado, o segurador de ordem zero recebe um sinal amostrado e o mantém constante
durante um intervalo de tempo. A Figura 3.1 mostra a amostragem de uma variavel continua
senoidal, o sinal apds o ZOH e sua componente fundamental. Observa-se que ha um atraso de
1/2 periodo de amostragem entre a componente fundamental do sinal apés o ZOH e o sinal

real, provocado pelo ZOH [3, 18].

1 L} L} L}

Sinal continuo

04 Sinal apés ZOH -
N / 4
by Componente
'z or fundamental do 7
£-02- sinal apés o ZOH -

0.4F -
0.6- -
08- -
- T i i i
0.005 0.01 0.015 0.02

Tempo (s)

Figura 3.1 — Efeito de atraso segurador de ordem zero ZOH.

O periodo de amostragem determina a quantidade de amostras que um sinal analdégico
sera representado na forma digital. Quanto menor o intervalo de amostragem, mais precisa

serd a representacdo discreta do sinal analdgico. No entanto, o periodo de amostragem ¢é
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limitado pela frequéncia de chaveamento do conversor e pela velocidade de calculo do
processador [40].

Em sistemas discretos a maneira de sintetizar o sinal de controle para aplicagdo a
planta é realizada através de um modulador por largura de pulso digital (DPWM). Assim,
como em sistemas analdgicos, o sinal de controle é comparado com uma portadora (em geral
triangular) para que se aplique & planta, em valores médios, o sinal de controle desejado. No
entanto, a comparagdo ou atualizaggo do sinal de controle com a portadora nao é
instantanea, sendo a atualizacdo do sinal de controle no DPWM realizada uma ou duas vezes
durante o periodo da portadora triangular. Para o modulador DPWM operando com uma
atualizacao, o sinal de controle é comparado somente no pico ou no vale do periodo da
triangular e quando opera com dupla atualizacdo o sinal de controle é comparado no pico e
no vale da portadora. Uma caracteristica interessante do sistema digital é a possibilidade de
operar o conversor analdgico-digital em sincronismo com o modulador DPWM, ou seja, as
variaveis analbégicas podem ser amostradas nos picos ou nos vales da portadora triangular.
Nessa condi¢o, ruidos e oscilagoes de alta frequéncia geradas nas comutag¢bes quase nao sao
amostradas e o sinal de corrente ou tensao é livre de ruidos de chaveamento, como mostrado

na Figura 3.2.

— — — Sinal Modulante

Sinal da Portadora

\/

Sinal de leitura

— . — . Valor médio do sinal

T Instante da amostragem

;;»Ruido de chaveamento

Figura 3.2 — Instante de amostragem das varidveis a serem controladas.

Durante todo o processo de amostragem das varidveis analdgicas e a atualizacdo do
sinal de controle no modulador DPWM, ha um atraso devido ao tempo de processamento dos
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3.2 Controle Discreto

céalculos, além do atraso de meio periodo introduzido pelo ZOH. Dessa forma, se o atraso de
execucao do controlador exceder o instante da amostragem das varidveis analégicas e a
atualizacdo do sinal de controle no DPWM o comando serd atualizado somente no ciclo
seguinte. Geralmente adota-se um periodo para o processador realizar as operacoes
necessarias das rotinas de controle.

Em conjunto, esses atrasos dificultam drasticamente o problema de controle, pois
reduzem significativamente a margem de fase em altas frequéncias, impedindo a utilizacao de
ganhos elevados no controlador para aumentar a rejei¢do a distirbios, reduzir a sensibilidade
paramétrica e o erro de rastreamento da referéncia, etc., sob pena de desestabilizar o sistema

[7, 39).

3.2 Controle Discreto

Existem basicamente duas metodologias para o projeto dos controladores discretos.
Na primeira, os controladores sdo projetados no dominio continuo e em seguida sao
discretizados. Na segunda, o projeto dos controladores é realizado diretamente no dominio
discreto considerando o modelo equivalente discreto da planta, incluindo o efeito do
segurador de ordem zero. O primeiro método é em geral, o mais utilizado devido a
simplicidade de projeto. Entretanto, de acordo com as caracteristicas dinamicas do sistema,
como a frequéncia de amostragem, largura de faixa e os atrasos, a resposta obtida através
dessa metodologia pode apresentar um desempenho reduzido ou diferente do esperado. Para
sistemas onde a largura de faixa se aproxima de um décimo da frequéncia de amostragem e
onde existem atrasos computacionais relevantes, somente sao conseguidos resultados
satisfatorios quando o projeto do controlador é realizado diretamente no dominio discreto
[40].

Quando o projeto dos controladores de corrente é realizado no dominio discreto, a
influéncia do processo de discretizacdo ndo pode ser ignorada. Existem véarias técnicas para
discretizar funcoes de transferéncia continuas. O objetivo fundamental é que o modelo

discretizado possua dinamica semelhante ao modelo no dominio continuo. No caso de um
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3.8 Modelo do filtro L no dominio discreto

controlador ressonante, que é sensivel ao método de discretizacdo, devido a estreita largura
de banda e ganho infinito na frequéncia de ressonancia, deve-se ter um maior cuidado na
escolha do método. Muitos trabalhos adotam o método de Tustin with pre-warping [41, 42],
pois se obtém boa representacdo dos dois controladores ressonantes classico e vetorial, no
dominio discreto. Portanto, neste trabalho esse serd o método utilizado na discretizacdo dos
controladores.

Neste Capitulo serd analisada a influéncia do atraso computacional sobre o
desempenho dos controladores ressonantes e a implementacao destes no dominio discreto com
compensacao do atraso para eliminar ou reduzir o efeito negativo do atraso computacional.

As anélises do capitulo anterior sobre o desempenho dindmico e de regime permanente
dos controladores ressonantes, classico e vetorial, assim como o dimensionamento dos ganhos
destes controladores, que foram realizados no dominio continuo, podem ser estendidas para o
dominio discreto, com a diferenca que os efeitos da discretizagdo e os atrasos degradam o

desempenho dos controladores.

3.3 Modelo do filtro L. no dominio discreto

A funcéo de transferéncia discreta do modelo do filtro L, Gp(s), é obtida aplicando a
transformada Z e incluindo o efeito do Latch, como apresentado em (3.1) e (3.2). O Latch
representa o efeito do segurador de ordem zero que realiza a interface entre o controlador no

dominio discreto e a planta no dominio continuo.

Gp(2) = {/Lg—g = Z{ L{Latch}Gp(s) } =(1- z‘l)Z{

Gp(s)
s

(3.2)

O atraso computacional de um periodo de amostragem também deve ser considerado

no modelo da planta, em virtude do tempo de célculo realizado pelo processador, como
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3.4 Controladores ressonantes sem compensac¢do do atraso

comentado na introdugado deste capitulo. Logo, o modelo da planta com um periodo de atraso
é realizado incluindo z7! em (3.2) e a fungio de transferéncia resultante é apresentada em

(3.3).

1 z71 <1 - e_(%)TS)

3.4 Controladores ressonantes sem compensacao do atraso

A fungdo de transferéncia dos controladores ressonantes no dominio discreto,
implementada através do método de Tustin with pre-warping, é obtida fazendo a substituicao
da varidvel s, (3.4), nas fungdes de transferéncia continuas dos controladores ressonante
classico, Gpr(s) e ressonante vetorial, Gpgy (s).

We z—1

tan(weTTs) z4+1 (3.4)

S =

Logo, as fungoes de transferéncia do controlador PR classico e PR vetorial no dominio

discreto, sintonizados para frequéncia de ordem h séo:

Gon(2) = 2k, + 2k, SELLeTS) z—1 (3.5)
pPr\Z) = 2Ky i 2hw, z?—2zcos(hw,Ts) + 1 '
(z—1D(z-46,)
Gprv(2) = K - (3.6)

z%2 — 2z cos(hw,Ts) + 1

Onde:

hw,T. k; sen(hw,Ty)
_ 2 els s els
K_k”<cos( 2 )+kp 2hw, )

how,T. k; sen(hw,Ty)

2 e’s)_ M e-s
cos ( ) K, 2hw,

weTs) + ki sen(hw,Ty)
ky,  2hw,

aQ
o
wn
N
N
=
N
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3.4 Controladores ressonantes sem compensac¢do do atraso

O projeto dos controladores ressonantes no dominio discreto pode ser realizado da
mesma maneira como apresentado no Capitulo 2 e as andlises apresentadas também podem
ser estendidas para este caso. Entretanto, a largura de faixa é limitada, sendo o valor maximo
tedrico correspondente & metade da frequéncia de amostragem, conforme o teorema de
Nyquist. O atraso computacional também deve ser levado em consideracdo no projeto dos
controladores discretos, sendo o modelo equivalente da planta apresentado em (3.3).

Portanto, para dimensionar os ganhos do controlador PR classico, primeiro
determina-se o ganho k, para fornecer a largura de faixa desejada e depois o ganho
ressonante, k;, é ajustado para obter a seletividade desejada nas frequéncias de interesse.

Para o controlador PR vetorial, o cancelamento ideal do polo da planta pelo zero do
controlador, w., pode ser realizado através de (3.7). Assim, o ganho k, é determinado para
que o sistema tenha a largura de faixa desejada, determinando a seletividade das frequéncias

e a resposta transitéria, como apresentado na se¢do 2.4.5.2 do capitulo anterior.
6C = e_(T)TS (37)

Resolvendo, tem-se:

(1 - 65) We

ki=k
' p (1+56.) tan (wesz)

Para analisar a influéncia dos atrasos no sistema discreto, as Figura 3.3 (a) e (b)
apresentam a resposta em frequéncia de malha fechada dos controladores ressonantes, classico
e vetorial, com carga RL (R, = 0,15Q e L = 1mH) sintonizados na frequéncia fundamental,
fo = 60Hz, e com os controladores projetados para a mesma largura de faixa, fp, = 200Hz.
No projeto dos controladores discretos, foram consideradas as plantas sem atraso e com
atraso, como apresentado em (3.2) e (3.3), respectivamente, com frequéncia de

amostragem, f; = 12kHz.
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Figura 3.3 — Resposta em frequéncia de malha fechada dos controladores ressonantes com carga RL
nos dominios continuo e discreto sem atraso e com atraso computacional: a) PR cldssico; b) PR
vetorial.

Para os dois controladores ressonantes, na frequéncia fundamental, o ganho é unitario
e o erro de fase é zero. Entretanto, para o controlador PR classico, Figura 3.3 (a), observa-se
que quando o atraso é inserido, surge um pico na magnitude da resposta, mesmo com os
controladores projetados para a mesma largura de faixa. Para o controlador PR vetorial,
Figura 3.3 (b), nota-se que néo hé picos na magnitude do sistema com atraso computacional
e as trés respostas sdo semelhantes em magnitude e em fase para frequéncias préximas da

frequéncia de ressonancia.
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3.4 Controladores ressonantes sem compensac¢do do atraso

As Figura 3.4 (a) e (b) mostram a resposta em frequéncia de malha fechada para os
controladores discretos da Figura 3.3 quando sdo adicionados compensadores das harmoénicas
h=3,5,7 e 9. Observa-se que no modelo com atraso, quanto maior a frequéncia de
ressonancia, maiores s8o os picos na magnitude e maior é a mudanga de fase em torno destas
frequéncias, piorando o desempenho do sistema e no caso extremo, conduzindo o mesmo a
instabilidade.

Fica evidente na Figura 3.4 (b), que o controlador PR vetorial é mais robusto, pois os
picos na magnitude aparecem a partir da quinta harmoénica compensada e é insignificante
quando comparado com o controlador PR classico. O mesmo ocorre na variagdo de fase, a
qual é imperceptivel para o controlador da Figura 3.4 (b).

Para reduzir os picos na magnitude e as mudancas abruptas de fase, pode-se
aumentar a largura de faixa dos controladores, no entanto, deve-se ter o cuidado de nao levar
o sistema a instabilidade.

Portanto, o nimero de compensadores no dominio discreto fica limitado devido ao
efeito dos atrasos inerentes ao proprio processo de discretizacdo, ZOH, e ao atraso
computacional, que fazem com que os picos na magnitude aumentem e que mudancas bruscas
na fase ocorram em torno das frequéncias de interesse. Pelas anélises, o controlador PR
vetorial pode compensar um maior nimero de harmoénicos por ter maior robustez e

estabilidade que o controlador PR classico.

Magnitude (abs)
o x5 o

NS

: sem atraso |
| com atraso
|
|
|

Fase (graus)
(=}

'
O
(=)

-180

1 1 1 1 1
-600 -400 -200 0 200 400 600
Frequéncia (Hz)

(a)

72



3.4 Controladores ressonantes sem compensac¢do do atraso

0.8
0.6
0.4

Magnitude (abs)

0.2

sem atraso
com atraso

Fase (graus)

1 1 1 1
-600 -400 -200 0 200 400 600
Frequéncia (Hz)

(b)

Figura 3.4 — Resposta em frequéncia de malha fechada dos controladores ressonantes discretos com

compensagio de harmoénicas e com carga RL sem atraso e com atraso computacional: a) PR cléssico;

b) PR vetorial.

3.5 Controladores ressonantes com compensacao do atraso

Para melhorar o desempenho dos controladores devido ao atraso introduzido, alguns
trabalhos propoem métodos para minimizar ou compensar a influéncia deste atraso [3, 30, 38,
41, 43, 44]. Como o controlador PR vetorial possui alta estabilidade, é necessario compensar
o atraso somente em aplicacbes que exijam que harmoénicas de ordem elevada sejam
compensadas [33, 45]. Nesta secao serd demonstrado uma das formas de compensar o atraso
inserido no sistema.

As Figura 3.5 (a) e (b) mostram o diagrama de blocos dos controladores Pl no
referencial sincrono para sequéncia positiva e negativa. Uma vez que o ganho proporcional
possui o mesmo efeito em ambos referenciais, sincrono e estacionario, as transformadas direta
e inversa de Park podem ser aplicadas somente ao termo integral, como é mostrado na Figura
3.5 (b). Dessa forma, é possivel inserir diferentes dngulos na transformada inversa de Park, a

fim de compensar o atraso introduzido pelo sistema. Nesse caso, o atraso é compensado por
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3.5 Controladores ressonantes com compensagdo do atraso

um avango de fase no controlador de corrente adicionando um angulo 64 na transformada

inversa de Park, como se pode observar na Figura 3.5 (b).
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Figura 3.5 — Controlador PI classico no referencial sincrono: (a) transformada de Park aplicada na
funcao de transferéncia do controlador PI; (b) transformada de Park apenas no integrador do

controlador PI incluindo o 4ngulo de compensacgio do atraso 6.

A funcéo de transferéncia equivalente das transformagoes do referencial sincrono para

o estacionario pode ser vista em (3.8) [46, 47].

k; . k; .
a — t +j04 da — l -jOa
Gpr+(s) =kp + . e Gpr-(s) =kp + ST o, e (3.8)
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3.5 Controladores ressonantes com compensagao do atraso

Sendo que G, e G&_ representam as fungdes de transferéncia de sequéncia positiva e
negativa, do controlador PI com a compensacdo do atraso no referencial estacionério,
respectivamente.

Substituindo e*/%4 = cos(8,) + jsen(6;) em G&_ e e 7% = cos(8,) — jsen(6,) em

G%. e realizando a soma tem-se:

k k
GEr(s) = ky, + ———[cos(8y) + jsen(6,)] + k, + T o [cos(84) — jsen(6,4)] (3.9)

i i
S_jwe j(‘)e

Resolvendo (3.9), determina-se a funcao de transferéncia do controlador PR classico

com compensagao do atraso, que pode ser vista em (3.10).

scos(0y) — wesen(6y)
GEr(s) = 2k, + 2k; gz — wez d
e

(3.10)

A diferenca fundamental entre Gpr(s) e GEr(s) e é adicao de termos no zero da
funcdo de transferéncia. Observa-se que o zero pode ser deslocado de acordo com o avango de
fase necessério para compensar esse atraso. Se nao for inserido nenhum avango de fase, 6; =
0, a funcéo de transferéncia de Ggz(s) é a mesma que Gpg(s).

O compensador de atraso para o controlador PR vetorial pode ser realizado seguindo
a mesma metodologia acima. Os trabalhos que implementam o controlador ressonante
vetorial geralmente nao utilizam compensador de atraso em virtude da alta estabilidade, o
que possibilita compensar um maior nimero de harmoénicos quando comparado com o
controlador PR, cléssico.

As Figura 3.6 (a) e (b) mostram o diagrama de blocos da soma dos controladores PI
vetorial no referencial sincrono para sequéncia positiva e negativa. Como no caso anterior,
pode-se adicionar um &angulo de avanco de fase na transformada inversa de Park para

compensar o atraso, conforme é apresentado na Figura 3.5 (b).
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3.5 Controladores ressonantes com compensagdo do atraso

+ ] i IL(Zﬂ

+ 1 i ILaB

Figura 3.6 — Controlador PI vetorial no referencial sincrono: (a) transformada de Park aplicada na
fungdo de transferéncia do controlador PI; (b) transformada de Park apenas no integrador do

controlador PI incluindo o dngulo de compensacao do atraso 8.

A funcao de transferéncia equivalente das transformagoes do referencial sincrono para

o estacionario pode ser vista em (3.11).

kps + k; kps + k;

Gy (s) = S_jw‘e+i9d Gey_(s) = P e~Jba (3.11)
e e
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3.5 Controladores ressonantes com compensagao do atraso

Sendo que G&y, e GFy_ representam as funcoes de transferéncia de sequéncia
positiva e negativa do controlador PI vetorial com a compensagio do atraso, no referencial
estacionario, respectivamente.

Substituindo e*/%e = cos(8,) + jsen(8y) em G&y_ e e 7% = cos(6,) — jsen(8;) em
G&y_ e resolvendo a soma de G&y_ + Gy, obtém-se a funcdo de transferéncia do

controlador PR vetorial com compensado de atraso em (3.12).

2(kyps + k;)(scos(84) — wesen(8y))

3.12
52 + w? ( )

GgRV(S) =

Observa-se que com G, (s) é possivel realizar o cancelamento do zero da planta da
mesma maneira como demostrado em (2.33). Se nao for inserido nenhum avango de fase,
64 = 0, a funcdo de transferéncia de Gz, (s) é a mesma que Gpgy (s).

As funcoes de transferéncia no dominio discreto, G4z (2) e G8gy(2), também podem ser
determinadas aplicando o método de Tustin with pre-warping, através da substituicdo da

variavel s dada na expressdo (3.4). O resultado para frequéncia de ordem h é mostrado

abaixo:
sen(hw,T,) (z+ 1)(zA, — B;)
y . . 3.13
pr(2) P T o, 22— 2zc0s(hw,Ty) + 1 o
(zA; — B)(z = 68)
. L 3.14
GPRV(Z) 72 — 2z COS(hweTs) +1 ( )
Sendo:

hw,T.
A, =cos(8,) — sen(ed)tan< wze S)

hw,T.
B; = cos(6,) + sen(@d)sen< 2 S)
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3.5 Controladores ressonantes com compensagdo do atraso

K=k, (cosz (hweTs) +£sen(hweTs)>

2 k 2w

p

k, 2w

cos? (hweTs) _ ]I{ci sen(hw,Ty)
P

2 k, 2w

hweTs> + ]I{ci sen(hw,Ty)

(@)
=]
7]
N
~—/

p

Para compensar um nimero inteiro de um ou mais periodos de atraso, faz-se 65 =

wNT;, onde N é o numero inteiro de periodos a ser compensado e Ty o periodo de

amostragem. Se nenhum perfodo de amostragem for compensado, N =0, as fungoes de

transferéncia de G4 (2) e Gny (2) ficam idénticas & Gpgr(2) e Gpgy (2), respectivamente.

As Figura 3.7 (a) e (b) mostra a resposta em frequéncia de malha fechada dos

controladores ressonantes, classico e vetorial, sem compensacao do atraso e com compensacao

do atraso. Os pardmetros da carga RL e a largura de faixa sdo os mesmos da Figura 3.3,

onde sdo adicionados compensadores das harmoénicas h=1,3,5,7 e 9. Para os dois

controladores o avango de fase foi de um periodo, N = 1.
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3.5 Controladores ressonantes com compensagdo do atraso
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Figura 3.7 — Resposta em frequéncia de malha fechada dos controladores ressonantes sem e com

compensagio do atraso com N = 1. a) PR cléssico (b) PR vetorial.

Para o controlador PR cléssico houve uma melhora significativa quando um avancgo
de fase ou compensador do atraso é inserido no controlador. Nas frequéncias de interesse a
magnitude é unitaria e a fase é zero e para frequéncias diferentes, nota-se que os picos na
magnitude e a mudanca de fase foram reduzidos. Entretanto, com esse resultado o
desempenho do sistema ainda é comprometido, pois as amplitudes dos picos continuam
elevadas e aumentam para maiores frequéncias de ressonancia.

Para o controlador PR vetorial, os picos que surgiram a partir da quinta harmonica
sao reduzidos quando se adiciona o avango de fase, como pode ser visto na Figura 3.7 (b),
permitindo que um maior niimero de compensadores seja utilizado.

Como o controlador PR vetorial possui alta estabilidade, mesmo com o atraso, deve-se
ter um cuidado na escolha do ntmero de periodos a serem compensados, pois um avanco de
fase pode tornar o sistema instdvel. O mesmo pode ser estendido para o controlador
ressonante classico, porém ¢é possivel utilizar um ntdmero maior de periodos de amostragem
para compensar os atrasos e até mesmo melhorar o desempenho do sistema. Em muitos
trabalhos consideram-se duas amostras como um valor 6timo para N (N = 2), pois o atraso
total é de pelo menos 1,5T;, equivalente a soma do atraso do ZOH e de processamento [38,

43, 45].

79



3.6 Conclusao

A Figura 3.8 mostra a resposta em frequéncia para dois periodos de avanco inserido
no controlador PR cléssico. Percebe-se que com dois periodos de avanco inseridos no
controlador PR classico, os picos de magnitude e a mudanca de fase tornam-se
aproximadamente igual ao caso apresentado na Figura 3.5 (a) quando nao é considerado o
atraso computacional. Assim, é possivel compensar um nimero maior de harmoénicas quando

esse controlador é implementado, conforme apresentado em (3.13).
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Figura 3.8 — Resposta em frequéncia de malha fechada do controlador PR classico com compensador

de atraso com carga RL para N = 2.

3.6 Conclusao

Neste capitulo os controladores ressonantes foram implementados no dominio discreto,
sendo analisada a influéncia do atraso computacional no desempenho do sistema. Para o
controlador PR classico o atraso piorou o desempenho enquanto que para o controlador PR
vetorial o atraso computacional piora o desempenho somente em frequéncias de ordem
elevada. Dessa forma, mesmo sem utilizar técnicas de compensagdo de atraso, é possivel

compensar um numero maior de harmonicas quando comparado ao controlador PR cléssico.
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3.6 Conclusao

O projeto dos controladores com compensagdo do atraso apresentou resultados
satisfatérios melhorando o desempenho dos dois controladores. Para o controlador ressonante
classico, a melhora foi mais visivel, uma vez que em harmoénicos de baixa ordem esse
controlador ja demonstrava um desempenho inferior, devidos aos altos picos e as mudancas
bruscas de fase, como comentado. Assim, com o compensador de atraso é possivel utilizar
compensadores de harmonicos de ordem elevada. O controlador ressonante vetorial, apesar de
apresentar uma melhora no seu desempenho quando implementado com o compensador de
atraso, dependendo da aplicagdo, pode ser utilizado sem o compensador de atraso sem que

seu desempenho piore consideravelmente.
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Capitulo 4

Resultados experimentais

4.1 Inversor Monofasico de Tensao

Existem diversas topologias de inversores monoféasicos, para realizar a comparagao,
facilitar o entendimento e avaliar a aplicabilidade das estratégias de controle em sistemas
como este, serd utilizado um inversor monofasico com topologia em Ponte Completa, onde a
configuracao desse inversor pode ser vista na Figura 4.1.

Este conversor é aplicado principalmente em sistemas com altas poténcias e altas
frequéncias e apresenta algumas vantagens quando comparado a outras topologias de
inversores para uma mesma aplicagdo, como baixos esforcos de corrente e tensdo nos
interruptores e a possibilidade de operar com etapas de tensao nula na carga, sem interrupgao

de corrente [48].

{KQI lDI ~H<Qz D,

Vee —/— a Carga b

*{ \1& D; *{ \Q4 D,

Figura 4.1 - Inversor Ponte Completa.

O acionamento das chaves Q1, Q2, Q3 e Q4 é realizado de acordo com a estratégia de
modulacio aplicada. A estratégia de modulagio escolhida foi a Modulagdo por Largura de
Pulso Senoidal — SPWM, pois é a mais empregada na industria destacando-se pela operacao

em frequéncia fixa e por deslocar conteiido harménico para altas frequéncias [1].

82



4.1 Inversor monofdsico de tensdo

Existem duas técnicas de PWM Senoidal, muito comuns na literatura, aplicaveis em
inversores Ponte Completa: a modulacdo Bipolar ou dois niveis e a modulacdo Unipolar ou
trés niveis. Neste trabalho, sera utilizado a Modulaggo PWM Senoidal a trés niveis, pois o
nimero de pulsos por semiperiodo gerado é o dobro da modulagdo a dois niveis. Como
resultado, os primeiros harmonicos da tensao de saida modulada a trés niveis estdao a uma
ordem duas vezes superior, distanciando-se ainda mais da frequéncia fundamental.

Assim, foi utilizado um inversor da Semikron SKS 50F B6U+B2CI 10 V6 ilustrado na

Figura 4.2.

Figura 4.2 — Foto do inversor utilizado nos experimentos [49].

O diagrama esquematico desse inversor pode ser visto na Figura 4.3.
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Figura 4.3 — Esquema do inversor Semikron.

A Tabela 4-1 apresenta algumas caracteristicas do inversor.
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4.2 Processador Digital de Sinais — DSP

Tabela 4-1 — Especifica¢oes do inversor utilizado.

Parametros ‘ Valor ‘
Maéxima corrente eficaz de saida sem sobrecarga
(Frequéncia de comutagao 10 kHz e temperatura ambiente 50 Arms
45 °C)
Maxima frequéncia de comutagao 20 kHz
Frequéncia de comutagdo recomendada 10 kHz
Driver SKI 200pA
Capacitores EPCOS B53303-A0687 680 uF /4001
Total do Banco 4080 uF /350 V

O driver de comando empregado para o acionamento dos interruptores é o SKHI
200pA [49] que é capaz de acionar dois IGBT’s arranjados em um brago mecénico, além de
outras caracteristicas interessantes:

e Pode ser utilizado como dois drivers independentes;

e Protecao contra curto-circuito do monitoramento da tensao V,;
e Intertravamento entre o interruptor superior e inferior;

e Isolamento 6ptico entre o circuito de poténcia e de comando;

e Tempo morto configuravel.

Foi selecionado um tempo morto de 0.25 us, que é o minimo possivel para o driver.

4.2 Processador Digital de Sinais — DSP

Foi utilizado o DSP TMS320F28335, fabricado pela Texas Instruments, que pode ser
visto na Figura 4.4. Esse DSP é responsavel por todas as fun¢des de controle, gerenciamento
e protecao do sistema, centralizando todo o processamento.

O DSP TMS320F28335 emprega uma arquitetura de 32 bits. As principais

caracteristicas do dispositivo sao [50].

e Operagoes MAC 16x16 e 32x32 bits;
e Arquitetura Harvard de barramento;

e Controlador DMA de 6 canais;
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4.8 Ambiente de programacao grifica

e Até 16 saidas PWM pelo médulo EPWM;

e ADC de 12 bits com 16 canais.

Figura 4.4 — Microcontrolador TMS320F28335 e Placa de desenvolvimento control card com DSP.

4.3 Ambiente de programacao grafica

No desenvolvimento do algoritmo de controle, o software VisSim da Visual Solutions,
Inc. foi utilizado, cuja interface grafica é apresentada na Figura 4.5. O VisSim é uma
plataforma de simulacdo/ambiente de desenvolvimento gréfico que permite a andlise em
tempo real da execuc¢do do programa por meio de uma interface JTAG. Ele foi escolhido pela
simplicidade de desenvolvimento de sistemas de controle, pois sua interface é semelhante a do

Simulink em relagdo a implementagéo de diagrama de blocos [51].
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4.4 Placa de condicionamento de sinais
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Figura 4.5 — Interface grafica de desenvolvimento VisSim.

4.4 Placa de condicionamento de sinais

Sten [R3333-005 T 0

RK4

A placa de aquisi¢ao e condicionamento de sinais tem por finalidade adequar os niveis

todas as medi¢oes de tensdo, corrente e entradas digitais, para a correta deteccdo do DSP,

sem que suas portas sejam danificadas, uma vez que o DSP opera com tensoes de 0 a 3V. A

placa também serve de interface para que os sinais de comando emitidos pelo DSP atuem

conforme o esperado, seja no chaveamento dos IGBT’s, no comando dos contatores ou na

sinalizacdo por led’s.

Para alimentacdo dos circuitos da placa, foi utilizada uma fonte de alimentacao

comercial da Tecnotrafo B554R1 — 85W , apresentada na Figura 4.6. Essa fonte fornece niveis

de tensdo de +5/+15V/—=15V /+12V /0V. A fonte é ligada no barramento CC.
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4.5 Ensaios experimentais

Figura 4.6 — Fonte de alimentacédo B554 da Tecnotrafo.

As medigoes de tensdo e corrente do inversor sdo realizadas através de sensores de
tensdao tipo LV25P e sensores de corrente LA100P da LEM. A Figura 4.7 mostra os dois

sensores.

(a) (b)

Figura 4.7 — (a) Sensor de tensdo LV 25-P; (b) Sensor de corrente LA 100-P.

4.5 Ensaios experimentais

Para validar as analises desse trabalho, foram realizados ensaios experimentais para
dois casos. Os pardmetros utilizados nos ensaios experimentais sdo mostrados na Tabela 4-2.
Dos controladores ressonantes, somente o controlador PR vetorial com compensacdo do
atraso nao foi analisado, uma vez que possui alta estabilidade e é capaz de compensar
harmoénicos de ordem elevada. Nas figuras, os controladores PR classico, PR classico com
compensacio do atraso e o PR vetorial, serdo representados por, Gpr(2), G (2) e Gpry(2),

respectivamente.
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4.5 Ensaios experimentais

O projeto dos controladores foi realizado direto no dominio discreto, conforme
mostrado neste trabalho. Para os controladores Gpgr(z) e G (z), os ganhos k; foram os
mesmos em todos os compensadores de harmonicos para que a largura de banda centrada nas
frequéncias de interesse sejam as mesmas. Dessa forma, a seletividade e a resposta transitoria
serao semelhantes para cada frequéncia de ressonancia. Os ganhos k,, e k; para o controlador
PR vetorial também foram iguais em todos os compensadores onde k; foi projetado para

cancelar o polo da planta.

Tabela 4-2 - Parametros utilizados no ensaio experimental.

Parametros ‘ Valor ‘
Indutancia — L 1mH
Resisténcia série do indutor (RSE) — R;, 0,15Q
Frequéncia de alimentacdo — f, 60 Hz
Frequéncia de chaveamento — f5 12kHz
Tensdo do barramento — Vp. 120 Volts
Resistor de carga — R, 50Q

4.5.1 Primeiro ensaio: Teste de seletividade

Neste ensaio, o inversor opera como um gerador de harmoénicos de corrente, cuja
referéncia é gerada no préprio DSP, sendo possivel analisar a seletividade dos controladores
ressonantes. Na saida do inversor é conectada uma carga puramente resistiva, R,, cujo valor
¢ mostrado na Tabela 4-2.

Os controladores ressonantes, classico e vetorial, sdo sintonizados somente para uma
componente harmonica por vez. Primeiro é selecionada a componente fundamental, 60Hz, e
depois a quinta harmonica, 300Hz, e por dltimo a 112 harmoénica, 660Hz. Inicialmente os
dois controladores sdo projetados para uma largura de faixa de 200Hz. Depois, os ganhos dos
controladores sao reduzidos a 1/3 e sintonizados na frequéncia fundamental de 60Hz, onde os

resultados podem ser estendidos para as demais frequéncias.
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4.5 Ensaios experimentais

A Figura 4.8 mostra o sinal de referéncia gerado no DSP. Neste sinal, sdo geradas
harmoénicas impares h =1,3,5,7,9,11 e 13. A componente fundamental, 60Hz, possui uma

amplitude de 104 e as demais variam entre 1% a 20% da amplitude da componente

fundamental.
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Figura 4.8 — Corrente de referéncia para o primeiro ensaio.

A Figura 4.9 mostra a corrente de saida quando os controladores PR clédssico, PR
classico com compensagao de harmonicos e PR vetorial sdo projetados para obter na saida

somente a componente fundamental, depois a quinta harmonica de corrente e por ultimo a

1192 harmonica de corrente. A amplitude destas harmonicas na referéncia de corrente é de 2A4.
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(a) Controlador Gpg(2) sintonizado na frequéncia fundamental de 60Hz.
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4.5 Ensaios experimentais
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Figura 4.9 — Corrente de saida para os controladores ressonantes sintonizados nas frequéncias,

fundamental, 60Hz, 52 harmonica e 112 harmonica para a corrente de referéncia vista na Figura 4.8.

Observa-se que os trés controladores ressonantes apresentaram boa seletividade
quando projetados para a componente fundamental. No entanto, a medida que a frequéncia
de ressonéncia aumenta, a seletividade dos controladores, Gpg(z) e G4 (2), reduz, permitindo
que uma quantidade maior de componentes indesejadas sejam transferidas para a corrente de
saida quando comparados ao controlador PR vetorial. Nota-se que a componente
fundamental da corrente (60Hz) aparece na saida com maior amplitude para estes
controladores devido & caracteristica de filtro passa baixa, enquanto que na corrente de saida

com controlador PR vetorial essa componente é atenuada. Por esse motivo, a 52 e 112
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componente harmonica de corrente oscilam em torno de 60Hz, como mostrado nas Figura 4.9
(d), (e), (g) e (h).

Apesar de nédo ter sido mostrado foi verificado que as correntes de saida, para os
controladores Gpg(z) e G (z), apresentaram componentes de alta frequéncia enquanto que
no controle vetorial foram imperceptiveis.

As Figura 4.10 (a), (b) e (¢) mostram a corrente de saida quando os controladores sdo
sintonizados na quinta harménica de corrente. Nota-se que os controladores Gpg(z) ¢ Gz (2)
apresentam o rastreamento semelhante, conforme o esperado, mas com erros de regime
permanente e atraso entre as correntes, enquanto que o controlador vetorial apresenta melhor

rastreamento com erros e atrasos de fase menores.

Corrente (A)

R : : : : : : :
00 50 100 150 200 250 300 350 400

Corrente (A)

-10 r r r r r r r
0 50 100 150 200 250 300 350 400

(b)
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Figura 4.10 — 52 harmoénica de corrente (verde) e corrente de saida (azul): (a) Controlador Gpr(2); (b)

Controlador G&(2); (c) Controlador Gpgy(2).

As Figura 4.11 (a), (b) e (¢) mostram a quinta harménica de corrente quando os

ganhos proporcional e integral dos controladores séo reduzidos em 1/3. Observa-se que houve

uma melhora na seletividade dos controladores, Gpg(z) € GZ(2), ¢ consequentemente, no

rastreamento do sinal desejado.

Reduzindo ainda mais o ganho proporcional,

para o

controlador PR, classico, a fim de melhorar a seletividade, a corrente de saida apresentou

oscilagoes e ficou instavel. Isso valida a explicacdo mostrada no Capitulo 2, principalmente na

secao 2.4.5.

Portanto, em aplicagbes onde a seletividade do sinal e o regime permanente sdo as

caracteristicas mais importantes, o controlador PR vetorial deve ser utilizado, pois apresenta

melhores resultados do que os apresentados pelo controlador PR classico.
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(c) Corrente de saida para o controlador Gfz(z) sintonizado na 52 harmoénica.

Figura 4.11 — Corrente de saida para os controladores ressonantes sintonizados na 52 harmonica para a

corrente de referéncia vista na Figura 4.8 com ganhos k,, e k; reduzidos em 1/3.

4.5.2 Segundo ensaio: Compensacdo de harmonicos e

desempenho

Este ensaio foi realizado com o objetivo de analisar a capacidade dos controladores de
compensar harmonicos e o desempenho dindmico. A corrente de referéncia é gerada no DSP e
pode ser vista na Figura 4.12. Essa corrente foi obtida através da subtracdo de um sinal
senoidal com uma onda quadrada. A corrente no formato de uma onda quadrada representa a
corrente drenada por uma carga nao linear. Dessa forma, o inversor é responsavel em fornecer

os harmonicos de corrente para uma carga néo linear conectada na rede elétrica. A amplitude
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da corrente de referéncia é de 5A. Inicialmente os ganhos dos controladores foram ajustados

para a mesma largura de faixa do primeiro ensaio, f3, = 200Hz.

10 T T T T T T T

Corrente (A)
o

-5

_1 0 r r r I I r r
0 50 100 150 200 250 300 350 400

Figura 4.12 — Corrente de referéncia para o segundo ensaio.

As Figura 4.13 (a), (b) e (¢) mostram as correntes de saida do inversor e as correntes
de referéncia para os controladores, Gpr(z), G (2) e Gpry(2), quando sio adicionados
compensadores da componente fundamental, 60Hz, e das harmonicas h = 3,5,7,9 e 11.

Nas figuras a esquerda é mostrada a FFT do sinal de corrente onde podem ser
visualizados os harmoénicos presentes na corrente. Ohserva-se nas figuras a direita que todos
os controladores apresentaram um bom rastreamento da corrente de referéncia.

Para os controladores GZ,(z) e Gpgry(2) foram adicionados compensadores até a 219
harménica e tanto a seletividade como o desempenho foram satisfatérios. Entretanto, para o
controlador PR classico, Gpg(2), quando foi adicionado o 132 compensador de harmonico, o
sistema ficou instavel conforme esperado, pois & medida que a frequéncia de ressonédncia
aumenta, os picos na magnitude ficam elevados e a margem de fase é reduzida, por essa razao
foi necessdrio aumentar a largura de faixa (aumentando o ganho k,) melhorando a
estabilidade do sistema. Como consequéncia, foi possivel adicionar mais compensadores de
harmoénicos. Assim, a largura de faixa foi aumentada para aproximadamente 1kHz e foi
possivel compensar até a 179 harmonica com comportamento semelhante aos controladores
GEr(2) e Gpry(2). Aumentando mais a largura de faixa ou o ganho kp, sistema também ficou
instavel. Muitos trabalhos mostram que, para o controlador PR cléssico, a maxima
componente harmoénica que se consegue compensar ¢ a 192 sendo muito préxima do

resultado encontrado neste trabalho [33].
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Adicionando o compensador de atraso, GgR (2), a degradag@o na resposta dindmica do

sistema, causada pelos atrasos inerentes ao sistema discreto, foi reduzida e foi possivel

adicionar mais compensadores de harmoénicos com desempenho semelhante ao controlador

vetorial nas frequéncias elevadas. Com o controlador PR vetorial, Gpgry(z), por ser mais

estavel e robusto, é possivel compensar harmoénicos com frequéncias mais elevadas.
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(c) Correntes de saida e referéncia para o controlador Gpgy(2).

Figura 4.13 — Corrente de saida e de referéncia para os controladores ressonantes sintonizados com
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compensadores da componente fundamental 60Hz e das harménicas h = 3,5,7,9 ¢ 11.

As Figura 4.14 (a), (b) e (c¢) mostram o desempenho dos controladores durante a
partida do sistema quando é aplicada uma corrente de referéncia de 104, sendo a mesma da
Figura 4.9. Os controladores estdo com compensadores das harmonicas impares h = 1,3,5,7,9
e 11. Nota-se que todos os controladores GgZr(z), Gpr(z) e Gpgry(z) apresentam um
desempenho semelhante. Mesmo utilizando um ganho k;, ou uma largura de faixa baixa para
o controlador PR vetorial é possivel obter, além de uma boa seletividade, uma boa resposta
transitoria [28, 33, 45]. Aumentando a largura de faixa para os controladores PR cléssico
obtém-se uma resposta mais rapida, porém com menor seletividade das frequéncias.
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(a) Correntes de saida para o controlador Gpg(2).
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(b) Corrente de saida para o controlador G&z(2).
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(¢) Corrente de saida para o controlador Gpgy (2).

Figura 4.14 — Partida do sistema quando é aplicada uma corrente de referéncia de 10A4.

4.6 Conclusao

Neste capitulo foram apresentados os resultados experimentais que validam o estudo
deste trabalho. O primeiro ensaio foi realizado com o objetivo de analisar a seletividade dos
controladores quando sintonizados em frequéncias de ressondncias diferentes. Os trés
controladores apresentaram seletividade semelhante para a frequéncia fundamental, porém,
para as quinta e décima primeira harmoénicas o controlador PR vetorial apresentou melhor
seletividade, validando a teoria apresentada nestes trabalho. Reduzindo o ganho proporcional
para todos os controladores, foi constatado que a seletividade foi melhorada, entretanto, sabe-
se que a resposta dindmica torna-se mais lenta quando esse ganho é reduzido. Apesar de nao
ter sido mostrada essa condicao também foi verificada. Estas andlises validam as an&lises
apresentadas no capitulo 2 e 3 deste trabalho.

O segundo ensaio foi realizado para verificar a capacidade na compensacio dos
harmonicos e o desempenho dos controladores. Foi comprovado que o controlador PR
vetorial possui maior estabilidade, sendo possivel compensar harmoénicos superiores a 212
harménica. Também foi validada as andlises apresentadas na secdo 2.4.6, sendo verificado
que para o controlador PR cléssico obter bom desempenho na compensacao dos harmoénicos,

é necessario que a largura de faixa seja suficientemente alta ou mesmo maior que a maior
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ordem harmonica a ser compensada, caso contrario, o sistema pode ficar instavel, que foi o
que aconteceu. No entanto a maior componente harmoénica compensada foi a 172.

Projetando o controlador PR classico com compensador de atraso foi possivel
compensar harmoénicos com ordem superior a 212 harménica com desempenho semelhante ao
controlador PR vetorial. Isso foi devido ao avanc¢o de fase introduzido no sistema, fazendo
com que os picos elevados na magnitude e as diferengas de fase em altas frequéncias fossem

reduzidos.
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Capitulo 5

Conclusoes Gerais e Proposta de

continuidade

5.1 Conclusoes Gerais

Neste trabalho foi realizado o estudo, analise e projeto dos controladores ressonantes
no dominio continuo e discreto. Tendo em vista que estes controladores séo derivados dos
controladores PI sincrono implementados no referencial estacionario, no capitulo 2 foi
apresentado um estudo detalhado dos seguintes controladores: PI sincrono classico, PI
sincrono com desacoplamento do acoplamento cruzado e PI vetorial. Onde as estratégias dos
controladores no referencial sincrono, PI com desacoplamento e PI vetorial, foram projetadas
com o intuito de reduzir ou eliminar o efeito do acoplamento cruzado existente no modelo do
filtro L, resultante da transformacio para o referencial sincrono. Entre os trés controladores,
o controlador PI sincrono vetorial foi o que apresentou maior robustez.

Posteriormente foram estudadas e analisadas as estratégias de controle ressonantes
equivalentes as trés estruturas do controlador PI sincrono. Foi verificado que apenas dois
controladores ressonantes sdo equivalentes a adicdo de dois controladores PI sincronos, de
sequéncia positiva e negativa, quando implementados no referencial estacionario: Controlador
PR cldssico e PR wvetorial. Comparando estes dois controladores foi observado, através das
analises de variagdo paramétrica e variagdo da frequéncia de ressonéncia, que o controlador
PR vetorial é mais robusto e possui maior estabilidade que o controlador PR, cléssico. Como
consequéncia, o controlador PR wvetorial permite compensar harmoénicos de ordem mais
elevada com excelente desempenho quando comparado ao controlador PR cléssico.

No capitulo 3 o projeto dos controladores ressonantes é realizado no dominio discreto.
Verificou-se que o desempenho do sistema de malha fechada foi reduzido em virtude dos
atrasos inseridos pelo ZOH e de processamento. Para a componente fundamental o
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5.2 Propostas de continuidade

desempenho praticamente nao mudou, entretanto, & medida que a frequéncia de ressonancia
aumenta ou quando se deseja compensar uma harmoénica de ordem elevada, o controlador PR
classico mostrou pior desempenho. Para solucionar esse problema, foi proposta nesta
dissertacao, o projeto dos controladores ressonantes com compensacao do atraso. Nas andlises
observou-se uma melhora significativa, dos dois controladores. Para o controlador ressonante
classico, a melhora foi mais visivel, uma vez que em harménicos de baixa ordem esse
controlador ja demonstrava um desempenho inferior, devido aos picos elevados e as
mudancas bruscas de fase. Para o controlador PR vetorial, por ser mais estével, a diferenca
86 € visivel em altas frequéncias.

No capitulo 4 a teoria estudada foi avaliada através de ensaios experimentais. Foi
possivel mostrar que o controlador P-Ressonante vetorial possui melhor desempenho e
estabilidade quanto a compensagao de harmoénicos. Quando o controlador P-Ressonante
classico é implementado com compensador de atraso, foi comprovado que a estabilidade é
melhorada e como consequéncia, foi possivel obter resultados semelhantes ao controlador PR
vetorial, permitindo compensar harmonicos superiores a 212 harmonica.

Em linhas gerais, além de ter conseguido alcancar os objetivos desse trabalho, ao

longo desta jornada foi possivel adquirir conhecimentos preciosos nas areas de eletronica de

poténcia, controle e fontes de energia renovaveis.

5.2 Propostas de continuidade

Para dar continuidade a este trabalho, alguns aspectos podem ser analisados:

e Da mesma forma que é possivel utilizar os controladores PI sincronos no referencial
estacionario, pode-se investigar os controladores ressonantes implementados no
referencial sincrono;

e Aplicar os controladores ressonantes em sistemas trifasicos e analisar o desempenho

para cargas nao lineares conectadas ao conversor;
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5.2 Propostas de continuidade

e Utilizar os controladores ressonantes em aplicagdes que exigem, além de uma
adequada seletividade, uma alta rejeicao a perturbacao;

e Aplicar o controlador ressonante como controle de tensido, como por exemplo, em
UPS, e comparar com demais controladores;

e Avaliar a saturacdo e os esforgos de controle de cada um dos controladores

ressonantes.
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