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Resumo

A crescente utilizacdo de cargas ndo-lineares conectadas a rede elétrica e a difusdo de fontes de
geracdo distribuida t€ém preocupado pesquisadores quanto a qualidade de energia dos sistemas
de poténcia. De fato, problemas como a flutuacdo da tensdo do sistema, o aumento da demanda
de poténcia reativa e a contaminagao harmonica podem gerar uma série de consequéncias in-
desejadas para rede de transmissdo, de distribuicdo e para os consumidores. Devido a essas
consequéncias, normas nacionais e internacionais atuais contém requisitos de qualidade de ener-
gia que buscam regular o sistema de poténcia. Nesse contexto, filtros ativos de poténcia (APFs)
em paralelo representam uma solu¢cdo amplamente utilizada para a atenuacdo da contaminacao
harmoénica e compensagdo de poténcia reativa. O desempenho deste tipo de APF pode ser apri-
morado através do aperfeicoamento do seu sistema de controle. Assim, esta dissertacdo apresenta
um controlador repetitivo (RC) complexo de ordem genérica (nk + m RC), baseado na funcao
inversa do método generalizado de cancelamento por sinal atrasado (generalized delayed signal
cancellation — GDSC). Em aplicagdes trifasicas, este controlador complexo pode ser projetado
para controlar componentes harmdnicas de sequéncias positiva e negativa distintas, para isso a
acao de controle € calculada a partir do vetor espacial do sinal de erro. Como desdobramento
desta pesquisa, foi desenvolvida uma metodologia de projeto para RCs que € fundamentada na
avaliacdo da estabilidade relativa do sistema através das suas fungdo de sensibilidade e margem
de fase. Além disso, é apresentada uma estrutura de controle repetitivo elementar que facilita a
andlise de estabilidade de RCs mais elaborados. As propostas tedricas sdo validadas através de
simulacdo e experimentos, que utilizam um APF em paralelo com uma rede elétrica trifasica para
atenuar a distorcao harmonica de corrente decorrente de um retificador a diodos. Finalmente,
o controlador proposto e outras trés solu¢des encontradas na literatura sdo avaliados em uma
anélise comparativa, a qual mostra que a solu¢do proposta apresenta melhores tempo de resposta

e desempenho em regime permanente.

Palavras-chave: Qualidade de energia. Filtro ativo de poténcia em paralelo. Controle repetitivo.

Controlador complexo.



Abstract

The increasing use of non-linear loads connected to the grid and the diffusion of distributed
generation sources have concerned researchers about the power quality of power systems. In
fact, problems such as the system voltage fluctuation, the increased reactive power demand and
the harmonic contamination can generate several undesired consequences for transmission and
distribution network, and for consumers. Due to these consequences, national and international
standards contain power quality requirements to regulate the power system. In this context,
parallel active power filters (APFs) represent a widely used solution for attenuation of harmonic
contamination and reactive power compensation. The performance of this type of APF can be
improved by refining its control system. Thus, this dissertation presents a complex repetitive
controller (RC) of generic order (nk + m RC), based on the inverse function of the generalized
delayed signal cancellation (GDSC) method. In three-phase applications, this complex controller
can be designed to control distinct positive- and negative-sequence harmonic components, for
this the control action is calculated from the space-vector error signal. As additional result of
this research, a design methodology was developed for RCs, which is based on the evaluation of
the system’s relative stability through its sensitivity function and phase margin. Besides that, an
elementary repetitive control structure is introduced to facilitate the stability analysis of more
elaborate RCs. The theoretical proposals are validated through simulation and experiments,
which use a parallel APF applied to a three-phase electrical grid to attenuate the current harmonic
distortion caused by a diode bridge rectifier. Finally, the proposed controller and three other
solutions found in the literature are evaluated in a comparative analysis, which shows that the

proposed solution presents better response time and steady-state performance.

Keywords: Power quality. Parallel active power filter. Repetitive control. Complex controller.
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1 INTRODUCAO

Com o avan¢o da microeletronica, os dispositivos semicondutores tornaram-se cada vez
mais presentes em equipamentos de controle de poténcia para instala¢cdes e maquinas elétricas. O
funcionamento desses equipamentos eletroeletronicos, para essa finalidade, causa perturbacdes
no sistema elétrico em que estdo conectados, isso decorre do fato de serem vistos pelo sistema
como cargas nao lineares (RIBEIRO, 2003). Devido a essas perturbagdes, estudos relacionados
a manutencdo da qualidade de energia, seja na rede de transmissdo, de distribuicdo ou em

consumidores industriais e residenciais, tornaram-se cada vez mais relevantes no meio cientifico.

Dugan et al. (2003) definem problemas em qualidade de energia como distirbios ma-
nifestados na tensdo, corrente ou frequéncia, que resultam em falha ou mau funcionamento
de equipamentos. Dentre os problemas mais frequentes, destacam-se a flutuagio da tensao do
sistema e a contaminac¢do harmoénica. Contudo, este ultimo tém gerado maior preocupagdo para
especialistas em sistema de poténcia devido aos seus efeitos em diversos tipos de cargas elétricas
e no sistema de distribuicdo de energia. De fato, as componentes harmdnicas de corrente aumen-
tam as perdas de poténcia do sistema, aumentam a demanda de poténcia reativa, causam aumento
excessivo da temperatura em maquinas rotatdrias, podem criar interferéncias significativas em
circuitos de comunicagdo, e podem gerar ruido na regulacdo e controle de circuitos, causando
operacdo errada de tais equipamentos (MORAN; DIXON; WALLACE, 1995).

Buscando atenuar esses problemas, torna-se essencial a compensacdo das componentes
harmonicas de corrente. Para tal objetivo, filtros passivos indutivo-capacitivo (LC) representam
uma solucdo amplamente utilizada, o que ocorre devido a sua simplicidade e ao seu reduzido
custo de producdo. Os filtros passivos sdo utilizados para gerar um caminho de baixa impedéncia
para as componentes harmodnicas sintonizadas, fazendo essas correntes fluirem pelo filtro ao invés
de fluirem pela rede. Entretanto, em aplicagdes praticas esses filtros apresentam as seguintes
desvantagens (MORAN; DIXON; WALLACE, 1995; LIMONGI, 2006):

1. A impedancia da rede afeta fortemente as caracteristicas do filtro passivo;
2. Uma variacdo de frequéncia da rede causa a perda de sintonia dos filtros;

3. O filtro deve ser projetado considerando as componentes harmonicas e fundamental de

corrente, visto que ambas fluem pelo mesmo;

4. Quando as componentes harmdnicas de corrente aumentam, o filtro pode ser sobrecarre-

gado;

5. Filtros passivos podem entrar em anti-ressonancia com a carga em uma determinada

frequéncia harmonica;
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6. Filtros passivos podem entrar em ressonancia com a rede em uma determinada frequéncia

harmoOnica.

Assim, buscando uma forma de contornar essas desvantagens, filtros ativos de poténcia
(active power filter — APF) surgiram como uma alternativa para compensacao de componentes

harmonicas.

1.1 FILTRO ATIVO DE POTENCIA

Ao decorrer da década de 70, Sasaki e Machida (1971), Gyugyi e Strycula (1976) e
Mohan et al. (1977) propuseram solucdes para elimina¢do da contaminagdo harmonica utilizando
filtros ativos. Apesar de demostrarem a eficdcia de tais solugdes, a inexisténcia de chaves
suficientemente rdpidas impediu a aplicacdo pratica dessa ideia. Segundo Akagi (1994), esse
gargalo tecnoldgico foi superado em 1982, quando foram utilizados inversores fonte de corrente

(current source inverter — CSI) com tiristores GTO (gate-turn-off’) para constru¢cao de um APF.

Desde entao, diversos trabalhos desenvolveram configuragdes variantes de APFs, estra-
tégias de controle e dispositivos de estado s6lido que constantemente reafirmam as vantagens
de utilizar-se APFs. De fato, a utilizacdo desses filtros possibilita ao projetista (SINGH; AL-
HADDAD; CHANDRA, 1999):

1. Atenuar a contaminacdo harmodnica de corrente;

2. Compensar poténcia reativa;

3. Regular a corrente de neutro em redes de corrente alternada (CA);
4. Regular a tensdo de sistemas trifdsicos;

5. Balancear correntes e tensoes.

Estes objetivos podem ser alcangados isoladamente ou conjuntamente, dependendo da

topologia de APF selecionada e da estratégia de controle utilizada.

1.1.1 Classificacdo das Topologias de APF

Originalmente, filtros ativos foram divididos em duas classes de atuagdao: APFs em
paralelo ou shunt (Figura 1a) e APFs em série (Figura 1b). O primeiro usualmente opera
como uma fonte de corrente controlada, injetando no sistema uma corrente 7 4 p que atenua os
disturbios de correntes na rede e compensa poténcia reativa, enquanto o segundo usualmente
funciona como uma fonte de tens@o controlada que, através da utilizagdo de um transformador
série, adiciona uma tensdo v4pp capaz de suprimir harmonicos de tensdo, afundamentos ou
elevagdes de tensao e desbalancos na rede (AREDES, 1996).
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A combinacao dos APFs em série e em paralelo originou o condicionador unificado
de qualidade de energia ou UPQC, do inglés unified power quality conditioner (Figura 1c).
Essa configuragdo agrega as caracteristicas das topologias anteriores em um unico equipamento,
provendo melhores resultados na manutencdo da qualidade de energia (FUJITA; AKAGI, 1998).
Entretanto, devido ao alto custo de implementagdo, essa topologia € restrita a cendrios em que
existam cargas criticas, muito sensiveis as distor¢des harmonicas, e deseja-se um suprimento de
energia de boa qualidade (LIMONGI, 2006).

Figura 1 — Topologias de filtros ativos.

(a) APF em paralelo ou shunt. (b) APF em série.
irede icarga irede VAPF Z.carga
— — Carga —> > | Carga
(’\> | ndo <\f> 00— ——W™— ndao
linear linear
Rede T LAPF Rede
APF —|<} _—I— Vee APF —Iﬁ} _—I— Vee
(c) Configuracdo UPQC. (d) Filtro hibrido.
irede VAPF icarga Urede VAPF icarga
—> — — | Carga - — | Carga
(’\> nao (’\> nao
linear
Rede T LAPF Rede

UPQC % {Fﬂ‘

APF em série  APF shunt

1

T: linear
T icomp
APF

Fonte: Adaptacdo de (SINGH; AL-HADDAD; CHANDRA, 1999).

Uma quarta estrutura bastante utilizada € o filtro hibrido, que combina filtros ativo e
passivo com o objetivo de diminuir a complexidade de controle ou diminuir a poténcia de
APFs. No exemplo exibido na Figura 1d, o APF série funciona como um isolador harménico,
impedindo uma possivel interacdo da rede elétrica com o filtro passivo o qual compensa alguma
componente harmonica de corrente através de i.,,,,. Ao fazer isso, os problemas de ressonincia
dos filtros passivos sdo eliminados, o que simplifica sua sintoniza¢do (LIMONGI, 2006). Outras
configuracdes de filtros hibridos foram propostas na literatura, entretanto, como essas topologias

nao sdo objeto de estudo deste trabalho, essas configuracdes nao serdo discutidas.
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1.1.2 Funcionamento e Controle de Corrente do APF Paralelo Trifasico

Os APFs em paralelo podem ser construidos utilizando um inversor fonte de corrente, que
faz uso de um elemento indutivo como armazenador de energia, ou utilizando um inversor fonte
de tensdo (voltage-source inverter — VSI), armazenando a energia em um elemento capacitivo.
Apesar da primeira implementacdo de APF ter sido através de um CSI, atualmente os VSIs sdo

amplamente utilizados devido a sua maior eficiéncia e menor custo (AKAGI, 1994).

O esquema bdsico para compensa¢do de componentes harmdnicas de correntes consu-
midas por cargas ndo-lineares € apresentado na Figura 2. Essas cargas ndo-lineares demandam
uma corrente composta de componente fundamental i; € componentes harmdnicas hZ 5. Dessa

1
forma, o APF em paralelo trifasico opera injetando essas componentes harmonicas io ponto de
acoplamento comum (point of common coupling — PCC), o que evita a contamina¢do harmonica

da rede.

Figura 2 — Esquema basico de compensag¢do de corrente harmonica de cargas ndo-lineares utili-
zando um APF em paralelo.

Ay Lo

Retificador

a Diodos

Carga
o

@ 7 ™ ac

s lCART

Trifasico

Fonte: Adaptacdo de (LIMONGI et al., 2009).

Contudo, o APF drena da rede uma corrente de frequéncia fundamental 7 4 p -y responsavel
por manter a tensdo v.. do barramento de corrente continua (CC) em niveis operacionais. Para
que o VSI trifdsico possa atuar como APF, a tensdo v.. deve ser maior que a maxima tensao
de linha do PCC de modo a possibilitar o controle das corrente injetadas, no entanto, ndo pode

exceder a mixima tensdo que o conversor pode suportar.

Outro ponto que exige atengdo € a determinacao instantanea das referéncias de corrente
a serem impostas pelo inversor e, consequentemente, o rastreamento dessas referéncias. O

comportamento do rastreamento da corrente de referéncia pode ser implementado e analisado



24

como um sistema de controle. Dessa forma, esse comportamento varia de acordo com a estratégia

de controle utilizada.

Nas dltimas décadas, diversos trabalhos buscaram aprimorar o comportamento de APFs
através do aperfeicoamento de seus respectivos sistemas de controle. A principal caracteris-
tica em comum dessas solugdes € a capacidade de rastrear as referéncias senoidais com erro
aproximadamente nulo em regime permanente. No entanto, normalmente elas diferenciam-se
em desempenho, complexidade de projeto e custo computacional de implementacao. Entre as
diversas solugdes propostas na literatura, Limongi et al. (2009) destacam as seguintes estratégias

lineares:

e Controlador proporcional-integral (PI) em referencial sincrono (PI-SRF) (BHATTA-
CHARYA et al., 1996);

e Controlador PI em um referencial sincrono com multiplos integradores rotacionais (PI-
MRI) (BOJYUP et al., 1999);

e Controlador proporcional e integradores de sinais senoidais, ambos em referencial estacio-
ndrio (P-SSI) (YUAN et al., 2002);

e Controlador PI com controladores ressonantes (PI-PRES), implementados em referencial
sincrono (LASCU et al., 2007);

e Controle repetitivo (MATTAVELLI; MARAFAOQO, 2004).

Neste trabalho, um controlador repetitivo complexo baseado no método generalizado de
cancelamento por sinal atrasado (generalized delayed signal cancellation — GDSC) (NEVES et
al., 2010) € proposto para atuar controlando as correntes de referéncia de um APF em paralelo
trifasico, utilizando notacdo de vetores espaciais. Esta estratégia de controle é implementada em
um referencial estaciondrio e, portanto, nenhuma transformacao de coordenadas rotacional é
requerida. Além disso, este trabalho apresenta uma estratégia simples para projeto do controlador
proposto, a qual possibilita ao projetista selecionar as componentes harmdnicas em que se deseja
erro nulo em regime permanente, enquanto garante a margem de estabilidade desejada para seu

sistema de controle.

Apesar de ter seu desenvolvimento motivado pela aplicacdo em APFs, o controlador
proposto € aplicavel em quaisquer sistemas de controle em que as referéncias possam ser

representadas por um vetor girante.

1.2 ORGANIZACAO DA DISSERTACAO

Esta dissertacao estd dividida em sete capitulos, que abordam os seguintes assuntos:
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No Capitulo 2 sao revisadas algumas solugdes propostas na literatura para o controle de
corrente para APFs, apresentando ao leitor suas principais vantagens e desvantagens. Visto que
este trabalho tem como objetivo propor estruturas de controle repetitivo vetorial baseado em

GDSC, neste capitulo o controlador repetitivo e suas variacdes recebem maior enfoque.

No Capitulo 3 € realizada uma revisao do método GDSC, proposto por Neves et al.
(2010) como uma solugdo para cancelar harmdnicas de uma familia hy, = {nk + m |k € Z}.
Em seguida, sdo propostas duas estruturas de controlador repetitivo complexo baseadas nesse
método, sendo apresentadas algumas consideracdes quanto as suas respostas em frequéncia e

margens de estabilidade.

No Capitulo 4, o APF em paralelo trifdsico € modelado em referencial estaciondrio
utilizando notacdo de vetores espaciais (referencial vetorial), propiciando assim a utilizag¢ao de
controladores complexos. Visto que é necessdrio controlar a tensao no barramento CC, neste

capitulo também € projetado um controlador de tensdo para esse fim.

No Capitulo 5, quatro estratégias de controle de corrente para o APF modelado sdao
projetadas. As trés primeiras sdo baseadas em soluc¢des previamente apresentadas no Capitulo 2,

enquanto a ultima representa o controlador proposto neste trabalho.

No Capitulo 6, resultados de simula¢do e experimentais para as quatro estruturas projeta-

das no Capitulo 5 sdo apresentados.

Finalmente, no Capitulo 7 sdo expostas as consideracdes finais do autor e sugestdes para

trabalhos futuros.

Este trabalho € resultado de uma pesquisa desenvolvida durante o projeto "Conversores
estaticos e estratégias de controle para conexdo de sistemas geradores fotovoltaicos a rede elé-
trica", promovido pela Coordenagdo de Aperfeicoamento de Pessoal de Nivel Superior (CAPES)
através do Programa Nacional de Cooperacao Académica (PROCAD) entre as institui¢des:
Universidade Federal de Santa Maria (UFSM); Universidade Federal de Pernambuco (UFPE); e
Universidade do Estado de Santa Catarina (UDESC).
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2 SOLUCOES NO CONTROLE DE CORRENTE PARA APF

Neste capitulo, algumas solucoes utilizadas no controle de corrente para APF sdo
brevemente revisadas. O foco principal é apresentar a evolucdo das propostas de controle,

mostrando os principais beneficios e deficiéncias de cada estratégia.

Conforme apresentado no Capitulo 1, a dindmica de compensacdo das correntes em

APFs em paralelo pode ser aprimorada ao utilizar uma estratégia de controle adequada.

Diversos trabalhos na literatura propdem solucdes capazes de rastrear sinais de referéncia
periddicos, ainda que esses sinais apresentem alto conteudo harmonico. De forma geral, essas
solugdes sdo estruturas de controle que apresentam ganho infinito em um conjunto de frequéncias
selecionado pelo projetista, sendo assim aplicdveis a sistemas em que se deseja compensar
correntes com componentes harmonicas de ordens conhecidas, por exemplo o retificador trifasico
a diodos, cujas correntes de fase apresentam magnitude elevada para as componentes harmonicas
da familia H = {6k + 1 | £ € N}, ou seja, para as componentes H = {1,5,7,11,13,--- }.
Contudo, se analisado o espectro harmonico do vetor espacial que representa estas correntes
de fase, tem-se magnitude elevada para as componentes harmédnicas da familia H, = {6k +
11k € Z}, ou seja, para as componentes H;, = {--- , —11,—5,1,7,13, - - - }. Nesta abordagem,
aprofundada no Apéndice A, as harmonicas positivas representam componentes de sequéncia

positiva e as harmoOnicas negativas representam componentes de sequéncia negativa.

A seguir, sdo apresentadas as principais solucdes lineares propostas na literatura para o

controle das correntes trifdsicas injetadas por APFs em paralelo.

2.1 CONTROLADOR PI EM REFERENCIAL SINCRONO

Segundo o principio do modelo interno (FRANCIS; WONHAM, 1975), um sistema em
malha fechada segue seu sinal de referéncia, sem erro em regime permanente, quando o modelo
matematico dessa referéncia esta incluido no sistema realimentado. Dessa forma, em sistemas
cujas referéncias sao representadas por sinais constantes, como quando se deseja controlar
correntes CC, o rastreamento de referéncia € facilmente obtido ao adicionar um controlador

integral na malha direta.

A agdo integral, se aplicada isoladamente, tende a diminuir as margens de estabilidade do
sistema. Para contrapor esse efeito, geralmente € acrescida uma acdo proporcional em paralelo a
acdo integral, constituindo assim o controlador PI (OGATA, 2011). No dominio de Laplace esse

controlador € definido por
Ky(s + Ki/ Kp)

CPI(S) = S s (21)
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em que K, e K; sdo os ganhos das a¢des proporcional e integral, respectivamente.

Ao plotar os diagramas de polos e zeros (Figura 3a) e de Bode (Figura 3b), observa-se
que o controlador PI aloca um polo na origem do plano-s, responsavel por aplicar ganho infinito

em 0 Hz, e um zero em s = — K/ K, que compensa o atraso de fase decorrente do polo.

Figura 3 — Diagrama de polos e zeros e resposta em frequéncia do controlador PI.

(a) Diagrama de polos e zeros. (b) Diagrama de Bode.
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

Apesar do controlador PI ser uma solucao simples e amplamente utilizada para sinais
CC, o uso desse controlador para regulacdo de grandezas senoidais, como as correntes em APFs
em paralelo, ndo elimina o erro em regime permanente. Para esse tipo de aplicagdo, o controlador
PI pode ser implementado em um referencial sincrono dg alinhado com o vetor tensao do PCC.
Essa estratégia, conhecida por controle PI-SRF (proportional—integral controller in synchronous
reference frame), é exibida na Figura 4. E importante destacar que nos blocos de transformacao
rotacional (a8 — dq e dg — «f3), o pardmetro hg € utilizado para indicar a componente
harmonica e a sequéncia de fases em que cada transformacao rotacional € sintonizada, conforme

apresentado no Apéndice A.

Ainda que diversos trabalhos sobre APFs utilizem essa estrutura de controle, a limitacao
da largura de banda desse controlador implica em um erro significativo no rastreamento de
componentes harmonicas de ordem elevada, levando a resultados insatisfatérios na eliminacao
de contaminacdo harmoénica (BUSO; MALESANI; MATTAVELLI, 1998).

Uma solucdo alternativa baseada nesse controlador pode ser obtida ao utilizar controla-
dores PI em multiplos referenciais sincronos, cada referencial sintonizado em uma componente
harmonica distinta que se deseja compensar. Ao fazer isso, todas as componentes harmonicas sdo

tratadas como grandezas constantes. Essa estrutura, conhecida por PI-MRI (multiple reference



Figura 4 — Diagrama de blocos do controlador PI-SRF.

af — dq
hs = +1

af — dq
h, = +1

Fonte: Adaptado de (LIMONGI et al., 2009).
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integrator) (BOJYUP et al., 1999), € exibida na Figura 5, considerando sua aplicacdo para o

controle do vetor espacial das correntes de fase drenadas por um retificador trifasico a diodos.

Figura 5 — Diagrama de blocos do controlador PI-MRI para compensacio das harmoénicas H, =
{6k+ 11k e Z}.

af — dq

hs = +1

K,
— ar —
€(dq) K; 7N | dg = af |Yas)
B :\E} he=+1[
Controlador PI
"_’aﬁ—>dq_' K6 _»dq—>046_> 2)
hs = +6 S hs = +6 ++
»_»aﬁ—mlq_' Ki—¢) _»dq—>aﬂ_> .
hs E —6 S hs E —6 +
+
L ab—dq| | Kiger | | dg—af |
hs = +6k S hs = +6k |+
L |af —dq | | Kiex | | dg — ap
hy = —6k S h, = —6k
MRI

Fonte: Adaptado de (LIMONGI et al., 2009).

Cada integrador rotacional opera em um referencial sincrono distinto, sendo necessério

considerar o efeito da transformacao rotacional para determinar as componentes harmonicas com-

pensadas. A Tabela 1 apresenta essa caracteristica para as componentes harmonicas consumidas

por um retificador trifdsico, analisando diferentes frequéncias e sequéncias de fase.
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Tabela 1 — Ordem e sequéncia das componentes harmonicas controladas pelo PI-MRI.

Componente harmonica Componente harmonica

(referencial estacionario «/3) Sequéncia (referencial sincrono dq)
1° + CC
o° — 6°
7° + 6°
6k — 1 — 6k
6k + 1 + 6k

Fonte: (GHETTI et al., 2010).

Ainda que apresente estrutura modular, o que permite selecionar quais componentes
devem ser compensadas, o controlador PI-MRI acarreta em um maior esfor¢co computacional
devido as varias transformagdes rotacionais realizadas (GHETTI et al., 2010). Além disso, o
controle das harmonicas de ordem elevada pode levar o sistema a instabilidade devido aos atrasos

introduzidos pelo procedimento de amostragem (LIMONGI et al., 2009).

2.2 ESTRUTURAS DE CONTROLE BASEADAS EM INTEGRADOR SENOIDAL

O indesejado esfor¢co computacional resultante das transformagdes rotacionais do contro-
lador PI-MRI motivou a busca por outras estratégias de controle de corrente para APFs. Nesse
cendrio, a utilizagdo de integradores generalizados de segunda ordem, ou SOGIs (second-order

generalized integrators), representa uma solugdo viavel para a reducdo desse esforgo.

Assim, uma vez que se deseja controlar grandezas trifdsicas e que a funcio de transferén-

cia do SOGI ¢é definida por
QKZ‘S

Fw
CS(OG(})<3) T2 T2 (2.2)

a acdo ressonante desse integrador generalizado apresenta ganho infinito no par de frequéncias
+wy, garantindo erro nulo em regime permanente para referéncias senoidais com frequéncia wy,

para sequéncias de fases positiva e negativa.

Essa estrutura, também conhecida como integrador de sinais sinusoidais (sinusoidal
signal integrator — SSI) ou controlador ressonante ideal, pode ser acrescida de uma acao
proporcional em paralelo de modo a aumentar a estabilidade relativa do sistema em que vai
ser aplicado. Esse controlador, denominado P-SSI, pode ser replicado de modo a formar uma
estrutura de controle seletiva em frequéncia (YUAN et al., 2002), cujo diagrama de blocos €

exibido na Figura 6.

Quando aplicada em APFs trifasicos, as principais fungdes da estratégia apresentada na

Figura 6 sdo: controlar componente ativa de corrente necessdria para manutengao da tensao do



30

Figura 6 — Diagrama de blocos de controladores P-SSIs para compensacao das harmonicas
H,={6k+t11kecZ}.
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Fonte: Adaptado de (LIMONGI et al., 2009).

barramento CC; e controlar componentes ndo ativas de corrente, compensando assim poténcia
reativa e contaminacao harmoénica (LIMONGI et al., 2009). Outra caracteristica importante dessa
estrutura de controle € a capacidade de compensar desbalancos na carga (YUAN et al., 2002),

visto que ambas as sequéncias positiva e negativa sdo controladas.

Alternativamente, caso o projetista deseje compensar apenas sequéncia positiva (ou ne-
gativa), um controlador complexo pode ser implementado ao utilizar um integrador generalizado
de ordem reduzida (reduced-order generalized integrator — ROGI) (BUSADA et al., 2012). A

funcdo de transferéncia desse integrador € definida por

i) (s) = —i_ 2.3)

5 — jwo
Conforme exibido na Figura 7 e considerando suas aplicagdes para vetores espaciais, 0
SOGI apresenta ganho infinito para uma frequéncia em ambas sequéncias positiva e negativa,
enquanto com um ROGI € possivel selecionar frequéncia e sequéncia de fase de atuacio da agdo
ressonante. Devido a essa caracteristica de seletividade de sequéncia, a utilizacdo de uma par de
ROGTIs para controlar ambas as sequéncias possibilita a selecdo de ganhos distintos para cada

uma, o que ndo é possivel fazer com controladores baseados em SOGIs.

Dessa forma, as componentes de frequéncia fundamental e harmonicas de sinais trifasicos

podem ser reguladas individualmente através da utilizacdo de multiplos ROGIs em paralelo
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Figura 7 — Diagrama de Bode dos SOGI e ROGI.
(a) Gréfico de magnitude do SOGIL. (b) Gréfico de magnitude do ROGI.
90
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

(BUSADA et al., 2012; ZENG et al., 2014), o que resulta numa estrutura andloga a apresentada

para P-SSIs (Figura 6). O diagrama de blocos dessa nova estrutura é apresentado na Figura 8.

Figura 8 — Diagrama de blocos do controlador baseado em ROGIs para compensacdo das harmo-
nicas H; = {6k + 11k € Z}.
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Fonte: Adaptado de (ZENG et al., 2014).

Apesar do menor esforco computacional, ambas as estratégias apresentadas nesta se¢ao
dependem de muitos integradores generalizados para obter uma boa performance na atenuagao da
distor¢ao harmonica total (total harmonic distortion — THD), o que aumenta a complexidade de
sintonia desses controladores. Assim, a utiliza¢do do diagrama de Nyquist e fun¢do sensibilidade

apresenta-se como uma metodologia vidvel para o projeto de tais solu¢des (YEPES et al., 2011).

Outro ponto a ser observado ao utilizar SSIs € a presencga do atraso causado pelo pro-
cedimento de amostragem, que pode causar a instabilidade do sistema devido a inclusdo de

controladores sintonizados em frequéncias elevadas (LIMONGI et al., 2009). Por consequéncia,
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a utilizac@o das estratégias descritas nesta se¢do tem como requisito a compensacao desse atraso
computacional, que pode ser feita para cada integrador generalizado (YEPES et al., 2010).

2.3 ESTRATEGIAS DE CONTROLE BASEADAS NA UTILIZACAO DE INTEGRADORES
SENOIDAIS EM REFERENCIAL SINCRONO

Em diversas aplicacdes, o projetista pode desejar controlar sinais trifdsicos cujo vetor
espacial contém componentes fundamental e um conjunto tipico de harmodnicas, como por exem-
plo H; = {6k + 11 k € Z}. Conforme apresentado na Secdo 2.2, a utilizagio de controladores
ROGIs em paralelo representa uma solucdo para esse tipo de aplicacdo. Entretanto, visando
diminuir a quantidade de controladores a serem implementados, € possivel utilizar compensa-
dores SOGIs sintonizados em harmonicas da familia H, = {6k | £ € N} em um referencial
sincronizado na componente fundamental de sequéncia positiva (fundamental-frequency positive-
sequence — FFPS). Ao fazer isso, considerando notacdo de vetores espaciais, as respostas de
magnitude e fase desse SOGI sdo deslocadas de modo a compensar as harmonicas da familia
H, = {6k + 11k € Z}, como exibido na Figura 9.

Figura 9 — Deslocamento da resposta em frequéncia do SOGI devido a utilizacdo de SRF.

(a) Implementado em referencial sincrono. (b) Transformado para referencial estaciondrio.
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= =
90
—~ 45 —~ 45
$ 0 g 0
-45| -45
-90 : R -90 o R
—6w; 0 +6w; —bwy 0 +Twn
Frequéncia Frequéncia

Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

Utilizando essa ideia, Bojoi et al. (2005) propuseram a estrutura P-SSI-SRF (Figura
10), que utiliza um controlador SSI implementado em referencial estaciondrio para controle
da componente FFPS, enquanto outros SSIs sdo implementados em referencial sincrono para
controlar as demais componentes harmonicas. Ao custo computacional de uma transformacao
de coordenadas, essa estratégia permite compensar a familia H, = {6k + 1| k € Z} utilizando

aproximadamente a metade de SSIs requeridos pela estrutura baseada em controladores P-SSIs
(LIMONGI et al., 2009).
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Figura 10 — Diagrama de blocos do controlador P-SSI-SRF para compensacao das harmdnicas
Hy,={6k+ 11k € Z}.
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Fonte: Adaptado de (LIMONGI et al., 2009).

Contudo, a transformacao de coordenadas utilizada pelo controlador P-SSI-SRF para
sincronizagao das componentes harmonicas pode ser estendida para o controle da componente
FFPS. Ao fazer isso, o SSI utilizado para compensar a FFPS deve ser substituido por integrador
simples. Esse artificio foi utilizado por Lascu et al. (2007) na proposicao de um esquema de

controle baseado em PI-PRES, cujo diagrama de blocos € apresentado na Figura 11.

Figura 11 — Diagrama de blocos da estratégia de controle baseada em PI-PRES para compensa-
¢éo das harmonicas H, = {6k + 1|1 k € Z}.
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Fonte: Adaptado de (LIMONGI et al., 2009).
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Outra caracteristica desse esquema € o desacoplamento das correntes de referéncia em
s o .
duas componentes, que sd0: 7 7, ), Utilizada para regulagéo da corrente que carrega o barramento
o . ~ a ~
CC; e i (44, utilizada para compensagéo das componentes harmonicas geradas pela carga nao-
linear. Para o controle dessas harmonicas, os parametros de cada controlador ressonante sao
calculados utilizando a técnica de cancelamento de polos e zeros, realizada para cada frequéncia

de interesse, o que resulta em uma boa estabilidade global (LASCU et al., 2007).

2.4 CONTROLADOR REPETITIVO

Hara, Omata e Nakano (1985) propuseram um controlador que apresenta ganho infinito
para uma frequéncia selecionada pelo projetista e para todas suas harmonicas. Essa estratégia,
nomeada controle repetitivo, apresenta um nucleo gerador de sinais periddicos, o que possibilita
a eliminagdo do erro em regime permanente para sinais de referéncia periédicos, conforme o
principio do modelo interno (FRANCIS; WONHAM, 1975). Na Figura 12a € exibido o diagrama

de blocos e de polos deste niicleo gerador de sinais periddicos.

Figura 12 — Nucleo gerador de sinais periédicos.

(a) Diagrama de blocos. (b) Diagrama de polos.
Im{:
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Fonte: Adaptado de (HARA et al., 1988).

Os polos do gerador de sinais periodicos, representados na Figura 12b, estdo sobre o
eixo imagindrio espagados de w;, = 27/Tp. A constante Tj representa o periodo do sinal que se
deseja controlar e, consequentemente, o tempo atrasado pelo bloco e~ 7%, O diagrama de blocos

do controlador repetitivo (repetitive controller — RC) é apresentado na Figura 13.

Figura 13 — Diagrama de blocos do controlador repetitivo.
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Fonte: Adaptado de (HARA et al., 1988).
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Dada a complexidade do RC, faz-se necessario apresentar algumas configuracdes e

caracteristicas desse controlador antes de discutir sua aplicacdo em APFs.

2.4.1 Configuracoes do Controlador Repetitivo

Ao selecionar um valor entre 0 e 1 para o pardmetro a(s), o projetista consegue definir
a configuracao utilizada para implementagdo do RC. As trés configuracdes mais utilizadas em

trabalhos cientificos sao exibidas na Tabela 2.

Tabela 2 — Configuracdes para utilizacao de RC.

Config. | a(s) Funcdo de transferéncia Diagrama de blocos
U(S) e*TQS E(S) /\ T U(S)
! 0 - Y e
E(s) (1 —eTos) h
(5) ( %) |
Us 14 e7708
2 0,5 =0,0———F= ~Tos
ST B e
E(s) +C i § U(s)
— > : — 0,0 ——
E(s) U(s)
3 UG A(2) "
E(s) (1 —e o) ’
e*TOS <

Fonte: Elaborada pelo autor.

Segundo Hara et al. (1988), o dominio de estabilidade do sistema depende da configura-
¢do escolhida para implementacdo do RC. Assim, para que o sistema seja estdvel, o diagrama de

Nyquist da planta deve estar contido nas dreas sombreadas da Figura 14.

Uma vez que esses dominios de estabilidade ndo englobam a origem do plano complexo,
a utilizacdo de RCs € restrita a plantas que possuam grau relativo O (nimero de polos menos
numeros de zeros igual a zero) (GOODWIN; GRAEBE; SALGADO, 2000). Através da inser¢do
de um filtro passa-baixas no nucleo gerador de sinais periddicos, é possivel ampliar esses
dominios, aumentando a aplicabilidade desse controlador (HARA et al., 1988; INOUE, 1990).
Outra solugdo pode ser obtida ao utilizar filtros com alta seletividade em frequéncia, como o
filtro baseado em transformada discreta de Fourier MATTAVELLI; MARAFAO, 2004).
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Figura 14 — Dominios de estabilidade para sistemas com RCs.

Im Im Im

a(s)=0 a(s)=0,5 a(s)=1
Fonte: Adaptado de (HARA et al., 1988).

2.4.2 RC de Ordem Genérica

A ideia de alterar a familia de componentes harmdnicas em que o RC aplica ganho
infinito, utilizada por Mattavelli e Marafao (2004), pode ser alternativamente implementada
modificando-se pardmetros do préprio RC. De fato, ao variar o tempo atrasado pelo bloco ¢~ 70¢
sem alterar a frequéncia do sinal de referéncia, o RC convencional (CRC) passa a atuar em
uma nova familia de harmdnicas. Exemplos dessa caracteristica podem ser encontrados em
(ESCOBAR et al., 2006) e (ZHOU et al., 2006), nos quais sdo propostos RCs com ganho infinito
apenas nas componentes harmonicas impares. Contudo, em estruturas mais elaboradas torna-se
complexo analisar o impacto da variacao dos parametros do RC na resposta em frequéncia do

sistema.

Com o objetivo de facilitar essa andlise, RCs mais elaborados podem ser decompostos
em associagoes de estruturas elementares, cujas respostas em frequéncia sdo bem conhecidas.
Um exemplo de estrutura elementar de RC, aqui referida por primitive RC (PRC), € proposta
por Lu, Zhou e Wang (2013) como base para a definicdo de um esquema de controle que serd
apresentado adiante.

Ao utilizar ny; PRCs defasados em 6 = 27 /n; entre si, obtém-se uma estrutura genérica
que apresenta uma reducdo da taxa de convergéncia do erro em n, vezes quando comparado
ao CRC (Figura 15). Essa solu¢do, chamada por Lu, Zhou e Wang (2013) de parallel structure
repetitive control (PSRC), permite ao projetista compensar combinagdes de familias H, =
{n;j k+m; | k € Z} a partir da sintonia dos ganhos K (j = 0,1,--- ,n; — 1) desse controlador.
Apesar deste PRC apresentar uma resposta em frequéncia complexa, sua utilizagdo nao foi
avaliada isoladamente no trabalho de Lu, Zhou e Wang (2013). De fato, essa estratégia de
controle foi proposta direcionada para aplicagdes cujos sinais de referéncia e de saida sao reais.
Por consequéncia, os ganhos K; sdo escolhidos de modo que a parte imagindria da acdo de

controle seja cancelada, o que representa implementar um controlador real.

Contudo, um segundo caminho direto pode ser adicionado ao PRC proposto por Lu,
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Figura 15 — Estrutura paralela de PRCs (PSRC).
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Fonte: Adaptado de (LU; ZHOU; WANG, 2013).

Zhou e Wang (2013), permitindo a selecdo da configuragao do controlador como feito para CRC
(HARA et al., 1988). Dessa forma, a seguir € proposto um controlador complexo que pode ser
utilizado como PRC (Figura 16), sendo possivel selecionar qualquer familia de componentes
harménicas H; = {nk + m | k € Z} que se deseja compensar. Suas principais caracteristicas

sao:

e Utilizacdo de atraso genérico e~"°°/": Torna possivel compensar harmonicos da familia
Hy, = {nk | k € Z}. Para uma andlise em tempo discreto, esse atraso pode ser im-

—N/n

plementado como z , em que NN representa o nimero de amostras por periodo da

fundamental;

e Introduciio de ganho complexo ¢’ junto ao atraso do RC: Possibilita deslocar a res-
posta em frequéncia. Assim, quando utilizado junto ao atraso genérico, permite selecionar
uma harmonica m para compensar a familia H, = {nk + m | k € Z}. Neste trabalho, o

parametro 6 é referido como angulo de defasagem da resposta em frequéncia;

e Inclusdo de uma segunda malha direta com ganho a(s): Como feito por Hara et al.
(1988), ao selecionar um valor constante para o pardmetro a(s), o projetista pode selecionar

a configuragdo do RC.

A funcdo de transferéncia do PRC proposto é

= a(s) ¥ ——————. (2.4)
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No casoem que n = 1 e # = 0, essa estrutura € similar ao CRC, logo, suas principais
configuragdes sdo obtidas para a(s) = 0, a(s) = 0,5 e a(s) = 1. Na Figura 17 sdo exibidos os

efeitos que variacdes nos parametros n e ¢ causam na resposta em frequéncia do PRC.

Figura 16 — Controlador repetitivo primitivo proposto.

" a(s) —‘
@.H< : | edf To }\ lj(s)
++T c e +©

Fonte: Elaborada pelo autor.

Figura 17 — Resposta em frequéncia do PRC proposto, para variagdes de n e 6.

(a) Para varia¢oes em n, com € = 0 e a(s) = 0. (b) Para variagdes em 6, comn = 4 e a(s) = 0.
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

Diversos trabalhos na literatura apresentam outras solu¢des baseadas em RC para ob-
ten¢@o de ganho infinito nas harmoénicas da familia H = {nk + m | k € N}. A maioria dessas
solucdes utilizam funcdes e ganhos reais, fazendo com que essas estratégias possam ser imple-
mentadas utilizando filtros reais. Exemplos de controladores com essa caracteristica podem ser
encontrados em (LU; ZHOU, 2011) e (LU et al., 2014), cujos diagramas de blocos sdo apresenta-
dos nas Figuras 18a e 19a, respectivamente. Contudo, ao expandir os termos trigonométricos em
exponenciais complexas, essas estruturas de controle podem ser reorganizadas em associagdes
de PRCs. Nas Figuras 18b e 19b sdo apresentados diagramas de blocos de estruturas formadas
por PRCs, cujas fungdes de transferéncias sdo equivalentes as solucdes propostas por Lu e Zhou
(2011) e Lu et al. (2014).
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Figura 18 — nk + m RC proposto por Lu e Zhou (2011).

(a) Diagrama de blocos do controlador original.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Ao aplicar qualquer nk = m RC em um sistema com sinais de referéncia que contém
apenas componentes harmonicas da familia selecionada (H = {nk + m | k € N}), torna-
se possivel observar as vantagens dessa estrutura de controle em relagdo ao CRC. Além de
proporcionar um controlador de ordem reduzida, o nk £+ m RC armazena um nimero reduzido

de amostras e, consequentemente, apresenta uma resposta dinamica mais ripida.

De fato, a diferenca na ordem do CRC e do nk &= m RC pode ser melhor observada ao
avaliar os controladores discretizados. Apesar de ser originalmente definido para operacao em
tempo continuo, o RC pode ser discretizado ao remapear seus polos (definidos por e~7%) no
plano z através de 2=, Assim, 0 CRC com a(s) = 0 tem a seguinte fungfo de transferéncia no

dominio da transformada z:

E(z) (1—zN) (23)
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Figura 19 — nk & m RC proposto por Lu et al. (2014).

(a) Diagrama de blocos do controlador original.

2cos (27?%)
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Fonte: Adaptado de (LU et al., 2014).

(b) Diagrama de blocos equivalente (PRCs com a(s) = 0 e atraso discretizado).

Fonte: Elaborada pelo autor.

que apresenta ordem N. Por outro lado, nk == m RCs como os propostos por Lu e Zhou
(2011) e Lu et al. (2014) podem ser decompostos em PRCs em paralelo que atuam nas familias
Hy={nk+mlke€Z}e H; = {nk —m|k € Z}. Logo, as fun¢des de transferéncia desses

nk £+ m RCs discretizados apresentam a seguinte equagao caracteristica:

3z

1— 2% -2-cos (27rm) + 272 =0. (2.6)

n

que possui ordem 2N /n, ou seja, n/2 vezes inferior ao CRC.

2.4.3 RC Complexo Aplicado a Vetores Espaciais

Para aplicacdes em que se deseja controlar varidveis trifasicas senoidais, resultados
satisfatorios sao obtidos ao implementar controladores reais para cada uma das fases, caso o
controle seja feito em abc, ou para cada um dos eixos estaciondrios, caso o controle seja feito em
af. Alternativamente, controladores complexos podem ser utilizados num referencial de vetores

espaciais, conforme apresentado no Apéndice A.

Utilizando essa ideia, Luo et al. (2016) propdem um RC complexo genérico capaz de
compensar harménicas da familia H, = {nk+m |k € Z} de um vetor espacial, cujo diagrama de

blocos é exibido na Figura 20. Essa solucdo equivale a utilizar um PRC com a(s) = 0,5 aplicado



41

a um vetor espacial, que representa um sinal de erro complexo. Essa classe de controladores
complexos aplicados a vetores espaciais € aqui referida por SV-RC (space-vector repetitive

controller).

Figura 20 — Diagrama de blocos do SV-RC proposto por Luo et al. (2016).

Fonte: Adaptado de (LUO et al., 2016).

Os problemas de estabilidade apresentados para o CRC também estdo presentes no

T
SV-RC. Consequentemente, a utilizacdo de um filtro passa-baixas junto ao atraso e~* viabiliza

a implementacdo dessa estrutura em sistemas trifasicos.

2.5 CONCLUSOES

Visto que este trabalho busca propor uma estrutura de controle que pode ser utilizada
para a atenuacdo da contaminacdo harmodnica gerada por cargas nao-lineares, fez-se necessario

iniciar essa pesquisa através de uma revisao minuciosa da literatura.

Ap6s uma andlise critica de diversos trabalhos cientificos sobre controladores de corrente
para APFs paralelo, foi possivel classificar as principais estratégias lineares em quatro grupos
distintos: controladores PI em referencial sincrono; estruturas de controle baseadas em integrador
senoidal; estratégias de controle baseadas na utilizacdo de integradores senoidais em referencial
sincrono; e controlador repetitivo. Esta ultima recebeu maior foco neste capitulo devido a sua

similaridade com o controlador proposto.

Foram apresentadas as configuracoes de implementacdo do CRC, proposto por Hara et
al. (1988), juntamente com suas diferengas em relacao aos seus dominios de estabilidade. Em
seguida, foram descritas algumas propostas de generalizacdo do CRC que podem ser utilizadas
para APFs trifasicos, em situagdes que apresentam alto contetido harmonico nas componentes da
familia H = {6k + 11k € N}.

A partir das técnicas avaliadas neste capitulo, as seguintes estratégias de controle foram
escolhidas para um estudo comparativo com o controlador proposto: multiplos P-SSIs em
paralelo no referencial estaciondrio; controlador nk 4+ m RC, proposto por Lu e Zhou (2011); e

controlador nk £ m RC, proposto por Lu et al. (2014).
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3 CONTROLE REPETITIVO COMPLEXO BASEADO EM GDSC

Neste capitulo, é realizada uma revisdo do método Generalized Delayed Signal Cancel-
lation ou GDSC, o qual apresenta como principal caracteristica a capacidade de cancelar as
componentes harménicas de uma familia H, = {nk +m | k € Z} (NEVES et al., 2010; SOUZA,
2012). Em seguida, sdo abordadas duas estruturas de controle repetitivo complexo baseado
em GDSC, que, neste trabalho, sdo utilizadas no controle das correntes de saida de um APF

trifdsico.

Para andlise de sistemas elétricos trifdsicos, cujas tensdes e correntes sdo representadas
por um conjunto de trés varidveis reais, € conveniente a utilizagdo de vetores espaciais para uma
representacao matematica simplificada. Ao fazer isso, € possivel descrever o comportamento
dessas varidveis utilizando uma unica varidvel complexa, que pode ser regulada através de

controladores complexos.

Conforme apresentado no Capitulo 2, RCs sdo solu¢des bastante aplicadas para sistemas
de controle cujas referéncias possuem alto conteido harmonico, bem como para sistemas que
apresentam disturbios periddicos. Todavia, para sistemas trifasicos, a andlise de RCs utilizando
notacdo de vetores espaciais surge como uma possivel simplificacdo ainda pouco explorada
(LUO et al., 2016). Nesse cendrio, uma técnica de projeto para SV-RC pode ser obtida através
do uso adequado da transformada GDSC (NEVES et al., 2010). Para melhor compreensao desta
técnica, sugere-se ler o Apéndice A, onde sdo introduzidos alguns conceitos relacionados a

analise de sinais trifasicos em referencial vetorial.

3.1 TRANSFORMADA GDSC

De forma genérica, um vetor espacial referente a uma componente harmonica qualquer
hs de sequéncia positiva ou negativa pode ser representado por
o(hs) _ alhs) jhswt _ alhs) sgn(hs)jehs) jhswt
Sap” = Sap'€ =S5,5°€ e . (3.1)
em que
h , para componentes harmdnicas de sequéncia positiva

hs =
—h , para componentes harmdnicas de sequéncia negativa

e a fungdo sgn(h;) indica o sinal de hs.

Assim, ao considerar um atraso 7} aplicado em um vetor espacial 5,4, é observado que

o vetor resultante apresenta um defasagem de 6, radianos da frequéncia fundamental, sendo

. . o . a_«  —(hs
aqui referenciado por s5,5_¢,. Contudo, ao considerar um vetor de componente harmonica s Q(B ),
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nota-se que o mesmo atraso 7, gera um deslocamento h 46, radianos no vetor resultante (3, Q(Zi)@d)
(SOUZA, 2012). A formulagdo matematica apresentada no Apéndice A pode ser utilizada para
representar esse vetor de componente harmonica atrasado. De fato, esse vetor pode ser descrito
como

7 a(gi)ed — g%desgn(hs)m“s) eihs(Wt=04) _ 2 a(gﬂ ¢dhsba (3.2)

em que 0, correspondente ao atraso em radianos da frequéncia fundamental.

Com base na Equacao (3.2), Neves et al. (2010) propuseram uma transformada baseada
em cancelamento por sinal atrasado (GDSC) que utiliza os vetores espaciais original e atrasado
para cancelar componentes harmonicos especificos do sinal original. Essa transformada, definida
por

Foase = @ [Sap + € 5upg, (3.3)

tem como parametros o ganho complexo @, o angulo de deslocamento 6,. e o angulo de atraso 6.

Por meio dessa transformacao € possivel cancelar as componentes harmonicas de uma
familia H;, = {nk + m | k € Z} do sinal original. Para calcular o ganho dessa operacao ¢

necessdrio substituir a Equacio (3.2) em (3.3). Ao fazer essa manipulacio, obtém-se

hs) _ = 6, —jhs04) hs
foasd = (L + &% e300 50, (3.4)
Gy
em que ngfis)c representa o ganho da transformagdo GDSC na componente harmonica 5.

Os parametros reais 6, e 6, sdo determinados de forma a eliminar as harmonicas indese-
jadas. Assim, sendo m uma harmonica qualquer e n a periodicidade que determina quais outras

harmonicas devem ser canceladas, faz-se

G"(hs:nk-i—m) _ &»(1 + ejﬁre—j(nk-l—m)Qd) — 07 (35)

gdsc
consequentemente, observa-se que

ej[GT—(nk—Fm)@d] - 1. (36)

Visto que ¢/(F+H17m —

—1, é possivel igualar os expoentes das exponenciais complexas
para calcular 6, e 6,.. Como a funcdo e’ & periédica em 27, é possivel calcular os pardmetros da

transformada utilizando a seguinte equacao modular:
0, — (nk+m)8; = 2k +1)r =7 (mod 27),
0. =nkOy+mb;+7  (mod 27). (3.7)

O termo nk6, pode ser eliminado da Equacgéo (3.7) ao fazer §; = 27 /n. Dessa forma, os

parametros 0, e 0, sdo definidos por
6a= 2
(3.8)
O =mbg+7="2m+7
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O ganho complexo @ € determinado impondo o ganho que a transformada deve apresentar
numa frequéncia escolhida. Para ganho unitdrio na componente h; = +1, por exemplo, observa-
se que

GUmtD = (1 + effre %) = 1. (3.9)

Ao isolar @ na Equacio (3.9), obtém-se

} 1
i = e (3.10)

3.1.1 Representacao de égdsc no dominio da transformada 2z

Em sua defini¢do, a fungdo G ") g utilizada para apresentar o ganho da transformada

gdsc
GDSC para h inteiro. Assim, para uma representacdo continua da transformada, faz-se

Goase(jw) = @(1 + e 7o), (3.11)

em que w; € a frequéncia fundamental em rad/s.

Com o prop6sito de possibilitar a anélise dessa técnica no dominio da transformada z,
o ganho G/y4s.(jw) deve ser representado no dominio de Laplace para que, em seguida, seja

possivel utilizar um remapeamento de polos e zeros (z = e*’s

). Seguindo essa estratégia, o
ganho da transformada GDSC em regime permanente pode ser avaliado no dominio de Laplace

ao realizar a substituicdo s = jw, sendo assim representado por

Goase(s) = @(1+ /e zih) (3.12)

Ao considerar a implementacdo dessa transformada em tempo discreto, o vetor espacial
original é devidamente amostrado e, consequentemente, o vetor espacial atrasado € obtido ao
atrasar o vetor original em 7, amostras. Assim, para uma taxa de N amostras por ciclo da
fundamental tem-se 5

s

04 = ﬁid. (3.13)

Visto que € utilizada uma frequéncia de amostragem f; = f; N, a partir das equacdes
(3.12) e (3.13), além de utilizar o remapeamento supracitado, é possivel representar o ganho da
transformada GDSC através da seguinte equagao:

Goase(z) = @(1 + €% z7ia), (3.14)
cujos parametros sdo calculados por

iq =
(3.15)

0, =2+

:\5 3|z
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Haja vista que o termo 2% pode ser implementado como um atraso de i, amostras, a transfor-

mada pode ser implementada utilizando a seguinte equacdo diferenca:
Foaseli] = @ { Sapli] + € Supli —ia] } - (3.16)

A resposta em frequéncia da transformacdo GDSC que cancela as componentes harmoni-
cas da familia H, = {6k + 1| k € Z} é exibida na Figura 21. Para este exemplo, os pardmetros
da transformacg@o sdo i = N/6, 0, = 4w /3e d = 0,5.

Figura 21 — Diagrama de Bode da transformada GDSC que cancela as componentes harmonicas
da familia H; = {6k + 1| k € Z}.
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

3.2 SV-RCs BASEADOS EM GDSC

Ao utilizar a transformada GDSC (ou combina¢des desta em cascata), € possivel posi-
cionar zeros em frequéncias multiplas da fundamental, conforme a necessidade do projeto. A
aplicacdo inicial dessa técnica foi eliminar as componentes harmonicas de sinais desbalanceados
e/ou distorcidos, sendo assim utilizada como pré-filtro para PLLs (phase locked loop) trifasicos.
Entretanto, € possivel utilizar arranjos da transformada GDSC para posicionar polos de forma a
obter ganho infinito para uma familia de harmoénicas Hy; = {nk + m | k € Z}, possibilitando

assim sua aplicagcdo em sistemas de controle.

De acordo com o principio do modelo interno (FRANCIS; WONHAM, 1975), se o
sistema de controle for estavel e sua funcdo de transferéncia de malha aberta possuir um par de
polos complexos conjugados alocados no eixo imagindrio na frequéncia wy, o controlador garante
erro nulo em regime permanente para rastreamento de referéncias senoidais com frequéncia w; .

Essa defini¢@o pode ser estendida para controladores complexos ao considerar que um polo pode
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ser alocado sem seu complexo conjugado. Contudo, se esse controlador € aplicado a vetores

espaciais, as harmoOnicas negativas representam componentes de sequéncia negativa do sistema.

Nas subsecdes seguintes, sdo apresentadas algumas particularidades da transformada

GDSC e possiveis estruturas de implementagdo do controlador proposto.

3.2.1 Analise de Parametros da Transformada GDSC
3.2.1.1 Andlise do Ganho Complexo a

O ganho da transformada GDSC, apresentado na Equacao (3.4), pode ser representado

(hs)

gdsc = Gel% . Nessa representacio, a transformada apresenta ganho de

em forma polar por G
magnitude G e deslocamento de fase ¢, na componente harmonica /5. Logo, isolando @ obtém-se
Ge]eg

“= (1 + eifre—ihsba)’ (3.17)

Visto que e 7% = (¢7%)*, ao multiplicar o numerador € o denominador da Equagio (3.17) pelo

conjugado do denominador (1 +ed ((’T*hsad)) , tem-se

Gel% (1 + 6_”) - Gel% (1 + €—j¢) (3.18)
a= : .

14 el + e 7% + 0 2[1 4 cos(v)]

a=
naqual ¢ = 6, — h0,.
O termo (1 + e77¥) pode ser expandido de forma a obter
T ] v (0
€j2(€]2 +€J2):26 “cos(), (3.19)
2
consequentemente, @ passa a ser calculado por

Gel% e~ cos (%)

[1 4 cos(v)]

(3.20)

a=

Ao analisar o ganho complexo, € possivel representa-lo em funcdo de suas magnitude e

fase através de @ = Ae’% . Dessa forma, a Equagio (3.20) é simplificada por

. G- ’cos (%)‘
[1 4 cos(v)] 7 (3.21)
0, =06, — 25 + Ocomp

em que
0, para cos (%) >0
Qcomp -
—m ,para cos (%) <0
Desacoplar o cdlculo de magnitude e fase pode trazer alguns beneficios ao controlador

baseado em GDSC. O ganho A pode ser variado com a finalidade de sintonizar o ganho desejado
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a uma harmonica hg, por outro lado, é possivel realizar um avanco ou atraso de fase em todas as
frequéncias ao variar 6,. A Figura 22 exibe as respostas em frequéncia da transformada GDSC

para variacoes de A e de 6,, em que sdo utilizados parAmetros i = N/6 e 0, = 47 /3.

Figura 22 — Avaliacdo da variacdo do ganho complexo @ = Ae/%

(a) Resposta em frequéncia da transformada (b) Resposta em frequéncia da transformada
GDSC para variagdo de A. GDSC para variagdo de 6,.
L 90
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

3.2.1.2 Andlise do Angulo de Deslocamento 6,

Conforme apresentado na Equacdo (3.15), o cdlculo do angulo de deslocamento 6, esta
diretamente relacionado a harmonica m escolhida. Dessa forma, dada uma periodicidade n, ao
variar 0, altera-se a familia de componentes harmonicas Hy = {nk + m | k € Z} selecionada. A

Figura 23 demonstra que a resposta em frequéncia é deslocada horizontalmente a medida que 6,

¢é variado.

3.2.1.3 Andlise do Angulo de Atraso em Niimero de Amostras iy

Segundo a Equacgdo (3.15), o nimero de amostras atrasadas € definida a partir do nimero
de amostras por ciclo da componente fundamental N e da periodicidade n das componentes
harmonicas pertencentes a familia que se deseja compensar Hy = {nk + m | k € Z}. A Figura
24 demonstra que a resposta em frequéncia da transformada GDSC é comprimida ou dilatada a

medida que o parametro i, € variado.
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Figura 23 — Resposta em frequéncia da transformada GDSC para varia¢des do pardmetro 6,.
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

Figura 24 — Resposta em frequéncia da transformada GDSC para variacdes do parametro 4.
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

3.2.2 Estruturas de Implementacio do Controlador
3.2.2.1 Estrutura Baseada na Transformada GDSC Inversa - Configuragdo 1 (C'1)

A funcio de transferéncia inversa de égdsc(z) (controlador iGDSC) pode ser utilizada
para alocar polos onde a transformada GDSC original posiciona zeros, e assim, por consequéncia,
apresenta ganho elevado para as componentes harmdnicas da familia H, = {nk + m | k € Z}.

Dessa forma, para entrada E,z(z) e saida U,4(z), a funcdo de transferéncia do controlador
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iGDSC pode ser calculada por

~ 1 Uas(2) 1
Cgase—c1(2) = 7 " F =Nt (3.22)
gasc(Z) op(2)

cujo diagrama de blocos € exibido na Figura 25.

Ao analisar esse diagrama, é possivel observar que o controlador iGDSC possui um
gerador de sinais periddicos com deslocamento implementado na malha de realimentacdo, que
pode ser observado na drea sombreada da Figura 25. Assim, essa configuracdo de SV-RC
corresponde a um PRC com a(s) = 1 e realimentag@o negativa, além da inclusdo de um ganho
1/a.

Figura 25 — Diagrama de blocos detalhado do controlador iGDSC.

— —

Eqp(2) Ve ~ Uap(2)
e

—_—
e’ z

ST
+

Fonte: Elaborada pelo autor.

3.2.2.2  Estrutura Baseada na Transformada GDSC com Realimentacdo Positiva e Acdo Feed-
foward

Uma forma mais geral para implementacdo de um SV-RC € apresentada na Figura 26.
Nessa estrutura, a transformada GDSC € utilizada na malha direta de um controlador com
realimentacao positiva, seguindo a ideia proposta por Neves et al. (2014) para um controlador
baseado na transformada de Fourier de vetores espaciais (SVFT). Uma acgdo feedfoward é
acrescentada a acao de controle por meio de uma segunda malha direta com ganho "0", o que
permite selecionar uma dentre as configuragdes que serdo apresentadas a seguir. A fungdo de

transferéncia do controlador utilizando essa estrutura é dada por

Coase(2) = b+ Ggdse(2) _ b+ Gotse(2) - (1= b).
g 1 — Gyase(2) 1 — Gyase(2)

(3.23)

E importante perceber que essa estrutura apresenta ganho infinito nas frequéncias em
que a transformada GDSC possui ganho unitdrio. Conforme apresentado na Subsecdo 3.2.1,
€ possivel utilizar o pardmetro @ para definir o ganho da transformada para uma frequéncia
harmonica desejada. A transformada apresenta ganho unitdrio em uma unica frequéncia a cada n

harmdnicas para A = 0,5, o que torna conveniente considerar @ = 0,5.

A utiliza¢do de A > 0,5 faz com que a transformada GDSC apresente duas frequéncias
com ganho unitdrio dentro da periodicidade estabelecida, o que descaracteriza a utilizagdo do

controlador para compensar harmdnicas da familia H, = {nk + m | k € Z}. Por outro lado, a
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Figura 26 — Diagrama de blocos do SV-RC baseado em GDSC, utilizando estrutura com reali-
mentacao positiva e acdo feedfoward.

%HZCTDH Goane(2) —1(2)

Fonte: Elaborada pelo autor.

utilizacdo de A < 0,5 invalida a aplica¢do do controlador, visto que a transformada GDSC nao

apresentard ganho unitdrio para quaisquer harmonicas.

Na Figura 27 sdo exibidos o médulo de transformadas GDSC projetadas para cancelar as
harménicas da familia H; = {6k + 1| k € Z}, utilizando distintos pardmetros A. As marcac¢des
em vermelho apontam o momento em que a transformada apresenta ganho unitério para A > 0,5

(Figura 27a) e A < 0,5 (Figura 27b), ilustrando as situagdes supracitadas.

Figura 27 — Médulo do ganho da transformada GDSC em fung¢io do pardmetro A.

(a) Resultado para A > 0,5. (b) Resultado para A < 0,5.

|égdsc |
|G gase|

-17 -11 -5 1 7 13 19 -17 -11 -5 1 7 13 19
Componente harménica Componente harm6nica

Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

A seguir sdo apresentadas trés configuracdes para implementacdo de SV-RCs, todas
obtidas a partir da estrutura exibida na Figura 26.

e Configuracao 2 (C2): b =0

Uma das possiveis configuragdes utilizando essa estrutura é obtida ao selecionar
o pardmetro b = 0, cancelando assim o efeito da acdo feedforward. Ao fazer isso, o
controlador proposto, exibido na Figura 28a, passa a ter funcao de transferéncia em malha

fechada calculada por

5 Glyase(2 Uns(z a(1 + eifr i
Coine-cal?) = #() ' F ) - (* 0 )z : (3.24)
1 — Gase(z) Fos(z) 1-— a(1 + edbrz—ia)




51

Todavia, ao considerar @ = 0,5, a Equacdo (3.24) € alterada para

= Uns (2 1+ etz
Crase_cn(z) = =22 (2) _ (3.25)

Eop(z) 1= efrzmia]
cuja representacdo em diagrama de blocos € exibida na Figura 28b.
Essa configuracdo de SV-RC é implementada de forma similar ao PRC com pa-

rametro a(s) = 0,5, sendo equivalente a proposta de Luo et al. (2016), apresentada no
Capitulo 2.

Figura 28 — Diagrama de blocos do SV-RC baseado em GDSC, utilizando a configuragao 2.
(b) Diagrama de blocos completo, para @ =

0,5.
(a) Diagrama de blocos geral.

— —

Eag(Z) N Ua5<z> Z_id
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+
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Fonte: Elaborada pelo autor.

e Configuracao3 (C3):b=1

O parametro b pode ser selecionado com o objetivo de adicionar o erro a agao de

controle. Para essa situacdo, a funcdo de transferéncia do controlador € calculada por

. 1 Uns(2) 1
Cosecn(z) = —o —y 20 . (3.26)
gd. C3< ) 1 _ ngSC(Z) EQB(Z) ]_ _ a(]_ _|_ ejer-z—ld)

que equivale ao diagrama de blocos apresentado na Figura 29a.

Figura 29 — Diagrama de blocos do SV-RC baseado em GDSC, utilizando a configuragdo3.

(a) Diagrama de blocos geral. (b) Diagrama de blocos completo, para @ = 0,5.
Ea (Z) ﬁaﬂ(z) Eaﬁ('z) Uaﬁ('z)
—(® —{ 2 =2(2) J :
+ I +
ngsc(z) b L ejgr ~ Z_id

Fonte: Elaborada pelo autor.

Ao analisar a Equacdo (3.26) considerando @ = 0,5, o controlador € significativa-
mente simplificado. O diagrama de blocos do controlador com @ = 0,5 € apresentado na

Figura 29b, enquanto sua funcao de transferéncia € calculada por

= [7& Z 2
ngsc—C?)(z) = = B( ) - (327)

Bas(z) 1=z
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E possivel observar que essa configuracio é equivalente 2 C'1 (controlador iGDSC),
porém utilizando realimentacdo positiva. De fato, ao considerar 0, _¢3 = 0,_c1 + 7 e
a = 0,5, tem-se que

ngscfcq (Z) = ng50703(2)' (328)
e Configuracio4 (C4): b= —1

Ao fazer b = —1, a funcdo de transferéncia dessa estrutura passa a ser calculada por

. 1+ 2G gse( 2 Uws(z) =14 2a(1 + eifrp—ia

Ogdsc_c4(z) = = 9d ( ) — = ﬂ( ) = = ( R ) (329)
1 — Gyase(2) Eus(2) 1 —d(1 4+ effrz—ia)

Assim, para @ = 0,5, é possivel obter uma estrutura similar ao PRC com pardmetro

a(s) = 0. A fungio de transferéncia dessa configuragdo é representada por

- Uas(2) 270 5~
Cldse— = = = . — 3.30

gd C4<Z) Eaﬁ(z) 1 — eifr z—ia ( )
cujo diagrama de blocos do controlador € exibido na Figura 30.

Figura 30 — Diagrama de blocos detalhado do SV-RC baseado em GDSC, utilizando a
configuracio 4 com a = 0,5.

Eoap(2) Uas(2)
— 2 T(ZP— ejer — Z_id >
+

Fonte: Elaborada pelo autor.

3.2.2.3 Comparacdo das Respostas em Frequéncia

As respostas em frequéncia das configuracdes apresentadas sdo exibidas na Figura 31.
Considerando para todas as quatro configuragdes com mesmos 6, e i4, calculados a partir da
Equacao (3.15), tem-se que C1 aplica ganho infinito nas componentes harmonicas da familia
H; = {nk +m|k € Z}, enquanto as demais configuragdes (C2, C'3 e C'4) apresentam ganho

infinito para a familia de componentes harmonicas H, = {nk + (m +n/2) | k € Z}.

Independentemente da configuracdo utilizada, deseja-se uma representagdo Unica para as
componentes compensadas H . Por consequéncia, torna-se conveniente alterar 6, com o propdsito
de transladar a resposta em frequéncia para fazer ambas as estruturas atuarem na mesma familia
de componentes harmonicas. Assim, o angulo de defasagem para as configuracdes 2, 3 e 4 pode
ser calculado por

_ (mt3)

0p—ci =—22r+m, parai=23e4

Feito isso, a familia de componentes harmonicas compensadas por ambas as estruturas € Hy =

{nk +m1k € Z}. Os pardmetros da transformada GDSC para as configura¢des apresentadas
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Figura 31 — Diagramas de Bode das configurac¢des apresentadas de SV-RCs baseados em GDSC.

(a) Configuragdo 1 (iGDSC). (b) Configuragio 2.
90
/M
= 45
¢ o
< -45
Q
~-90
90 OF— — 7 1 3 T
— 45 =~ 45
S} O
L0 L0
3 3
o —-45 o —45
~ ~
-oof ...V V. -gol - .1 L] L1 4
-17-1411-8-5-2 1 4 7 101316 -17~1411-8-5-2 1 4 7 101316
Componente Harmonica Componente Harmonica
(c) Configuracao 3. (d) Configuracio 4.

90 -90
~ 45 = -135
O O
L0 l -180
3 3
"o -45 o —225
~N ~
-90 RS R A SR S =270 R S L S S
-17~14-11-8-5-2 1 4 7 101316 -17~14-11-8-5-2 1 4 7 101316
Componente Harmonica Componente Harmonica

Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

sdo calculados por

3|z

ig =
b1 = 22m 47 . (3.31)

Op_ci="T2m+ 21 ,parai = 2,3 ¢4.

Conforme exibido na Figura 31, a configuragdo 2 apresenta ganho nulo (que tende
a menos infinito na escala em dB) entre os picos de ganho infinito. Esse comportamento é
decorrente da alocagcdo dos zeros da funcao de transferéncia, exibida na Equagdo (3.25). Essa

caracteristica também é observada ao avaliar o diagrama de Bode do CRC com a(s) = 0,5.
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3.2.2.4 Dominios de Estabilidade

A estabilidade de um sistema de controle em tempo discreto € comumente analisada pela
posicao de seus polos em malha fechada, sendo necessério que estes estejam contidos dentro do
circulo unitdrio para obtengdo da estabilidade. Para o sistema representado pelo diagrama de
blocos da Figura 32, cuja funcao de transferéncia em malha fechada € representada por

Y2) | Conel2) Gpls) (3.32)
RUz) 1+ Cyase(2) [Gy H](2)
os polos em malha fechada sdo calculados por
1+ Cpuee(2) [G, H](2) = 0. (3.33)

O bloco G,(#) representa a planta vetorial discretizada, enquanto |G, H|(z) representa
a planta e os sensores, haja vista que ndo ha amostrador entre os blocos continuos. Os sinais
amostrados (analisados em tempo discreto) sdo acrecidos da letra “d” sobrescrita em suas

representacoes.

Figura 32 — Diagrama de blocos de um sistema de controle com um SV-RC, utilizando amostra-
dores com periodo de amostragem 7.

|
ﬁD@
!
!
h@Ql
=

Cydse (2)

Fonte: Elaborada pelo autor.

O SV-RC baseado em GDSC, aqui analisado por sua configuracdo 1, possui ¢4 polos
distribuidos sobre o circulo unitdrio, separados por um angulo § = 27 /i4, conforme apresentado
nas Figuras 33a e 33b. As demais configuragdes propostas apresentam mesmo numero de polos,

porém deslocados em 7 /i, radianos em relagdo aos polos da configurag@o 1.

Devido a complexidade do controlador, torna-se invidvel comparar as configuracoes
propostas, em relacdo a estabilidade, utilizando a localizag¢ao dos polos e o lugar geométrico das
raizes. Por outro lado, essa comparacao pode ser realizada utilizando o diagrama de Nyquist
da funcdo de transferéncia de malha aberta para calcular margem de fase, margem de ganho e

funcgdo sensibilidade (Apéndice B).

Alternativamente, a andlise de estabilidade realizada por Hara et al. (1988) para o RC
convencional pode ser estendida para o SV-RC, sendo adequada para a comparacao inicial das

configuracdes. Assim, G,(s) H s) é restringido pelos dominios de estabilidade de Hara, ou seja,
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Figura 33 — Diagrama de polos e zeros do controlador iGDSC projetado para compensar a
familia H, = {6k + 11k € Z}, com frequéncia de amostragem f, = 18 kHz.

(a) Polos e zeros para 14 = 50. (b) Deslocamento angular entre polos.

1 XXX
X X X ¢ 1X X x 27
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X ><X X 14
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5 05 x X 8
£ X £
> X X o) 0
I % X ©
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2 X X 2 X
w X X L 5%
_0,5 X XX
><>< % «
><.>< ><>< y
X
-1 X X% SCX X X 0
-1 -0,5 0 0,5 1 0 0,5 1
Eixo Real Eixo Real

Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

seu diagrama de Nyquist deve estar contido nas dreas sombreadas da Figura 34, que variam
dependendo da configuracdo selecionada.

Figura 34 — Dominios de estabilidade para sistemas com SV-RC, baseados nos dominios de
estabilidade propostos por Hara et al. (1988).

Imf R Im{ n Imf .
Gy(jo) H(jw) G(jw) H(jo) G(jo) H(jo)
1 Re Re -1 Re
Configuracgdo 4 Configuragao 2 Configuragdes 1 e 3

Fonte: Adaptado de (HARA et al., 1988).

Nenhum dos dominios de estabilidade contempla a origem do plano complexo, o que
restringe a aplicacdo dos controladores a plantas de grau relativo 0, que possuem igual niimero
de polos e zeros.

E importante destacar que ao selecionar uma das configuracdes de SV-RC que apresentam
maior dominio de estabilidade (C'1 ou C'3), o sistema de controle passa a apresentar melhores
caracteristicas de estabilidade. De fato, ao avaliar os diagramas de Nyquist de sistemas de
controle que contenham os SV-RCs propostos (com mesmo ganho repetitivo /,..), confirma-se
que ao utilizar as configuracdes 1 e 3 obtém-se os sistemas com maior estabilidade relativa,
conforme exibido na Figura 35. Para obten¢do desses diagramas foram utilizados sistemas de

controle com mesmo filtro para ampliacdo dos dominios de estabilidade dos controladores,
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conforme serd apresentado na Subsecdo 3.3.1, e mesmo modelo dindmico da planta, que sera

apresentado no Capitulo 4.

Figura 35 — Diagramas de Nyquist de um sistema de controle com SV-RCs baseados em GDSC,
projetados para compensar a familia H; = {6k + 1| k € Z}.

(a) Sistema de controle com C'1 (iGDSC).
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0,5/

MF =315 1

MF =315

-1,5 : : : :
-15 -1 -05 0 0,5 1 15
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(¢) Sistema de controle com C'3.
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FIR: L =6, f. = 1,8 kHz
K,. = 0,030 — = 0,52
SR MG =25 dB

0,5¢
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(b) Sistema de controle com C2.
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(d) Sistema de controle com C4.
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FIR: L =6, f, = 1,8 kHz
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. V."\MGZOQ dB ™
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Eixo Real
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

3.3 CONTROLADOR iGDSC

Visto que as configuracdes 1 e 3 apresentam maior dominio de estabilidade, e sdao

equivalentes, apenas a primeira sera abordada neste trabalho deste ponto em diante. As principais

caracteristicas estruturais dos controladores baseados em RCs apresentados durante a revisao

da literatura sdo exibidos na Tabela 3. Observa-se que, para aplicagdes em que possuem alto

contetido harmonico nas componentes da familia H; = {nk +m | k € Z}, os controladores
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complexos nk + m SV-RC proposto por Luo et al. (2016) e nk + m iGDSC apresentam menor
atraso maximo em nimero de amostras € menor nimero total de elementos de memoria. A
principal diferenca entre esses dois controladores é o dominio de estabilidade, também indicado

na Tabela 3 através do pardmetro a(s).

Tabela 3 — Comparacdo das caracteristicas estruturais de RCs.

L. Atraso maximo em Numero total de Decomposi¢ao
Estratégia de controle | L.
numero de amostras elementos de memoria em PRCs
CRC X
(HARA et al., 1988) N N x NdE B
nk £ m RC . 2 PRCs com
(LU; ZHOU, 2011) 2-N/n 2: Njn x NdE als) = 0,5
nk £m RC . 2 PRCs com
(LU et al., 2014) 2-N/n 3+ Nfnx NdE a(s) = 0
nk 4+ m SV-RC 1 PRC com
(LUO et al., 2016) N/n 2-N/n a(s) = 0,5
nk +m iGDSC N/n 2. N/n 15(5)(:_‘501“‘

* NdFE — Numero de Eixos:
NdE = 3 para implementacdo utilizando referencial abc;

NdE = 2 para implementagdo utilizando referencial a./3.

Fonte: Elaborada pelo autor.

Como mencionado anteriormente, o controlador iGDSC ¢ um SV-RC. Logo, sua utiliza-
¢do € direcionada para conversores estdticos empregados em sistemas trifdsicos. Contudo, para

real aplicacdo deste controlador, faz-se necessario:

e Expandir os dominios de estabilidade que restringem a planta, de forma a possibilitar o
controle de plantas com grau relativo maior que zero, que sdo maioria em eletronica de

poténcia; e

e Apresentar uma forma de implementar o controlador proposto utilizando notagdo escalar,

visando sua implementacdo em processadores digitais de sinais (DSPs).

3.3.1 Ampliacdo dos Dominios de Estabilidade

Hara et al. (1988) demonstram em seu trabalho que a aplicagdo de um filtro passa-baixas
(low-pass filter — LPF) junto ao atraso do RC convencional (¢7°%) altera seu dominio de estabili-
dade, aumentado-o de forma a possibilitar maior versatilidade ao controlador. Alternativamente,

resultados satisfatérios também podem ser obtidos ao atenuar o ganho da malha de realimentacao.

Visto que o controlador iGDSC apresenta multiplos polos marginalmente estaveis, as
componentes harmonicas de alta frequéncia tendem a instabilizar o sistema de controle. Assim,

em concordancia com a proposta de Hara, a atenuagao dessas frequéncias através de um LPF
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¢ desejada. Na Figura 36 € exibido o diagrama de blocos do controlador agora considerando o
LPF digital Q(z).

Figura 36 — Diagrama de blocos da funcao de transferéncia do controlador iGDSC com LPF
digital Q(2).

Eop(2)

—

ISTR

—(® i i

_ ‘L Q(2) [+ e = 27

Fonte: Elaborada pelo autor.

A utilizacdo de LPFs provoca tanto atenuacdo de componentes harmdnicas acima da
frequéncia de corte, quanto deslocamento angular do sinal original. Esse deslocamento de fase
modifica as frequéncias em que os polos do controlador sdo alocados, gerando um novo problema

que necessita ateng¢ao do projetista.

A maioria dos LPFs geram um deslocamento nao-linear de fase, o que torna menos vidvel
sua utilizag¢do para aumento de estabilidade de RCs dada a dificuldade de compensar esse efeito.
Assim, faz-se necessdrio investigar diferentes estratégias de implementacdo do LPF digital,
buscando uma solucao que apresente deslocamento linear de fase. A seguir, sdo investigados
LPFs digitais implementados utilizando estruturas IIR (infinite impulse response) e FIR (finite

impulse response).

Apesar da grande quantidade de aplicacoes, a utilizacao de filtros IIRs deve ser realizada
com cuidado visto que esses possuem recursdes, podendo, por consequéncia, levar o sistema
a instabilidade. Um exemplo de filtro IIR que causa deslocamento nio-linear de fase pode ser
observado na Figura 37, em que um filtro Butterworth com ordem 6 e frequéncia de corte
fo = 1,8 kHz é utilizado em um controlador iGDSC projetado para compensar a familia
H,={6k+11kecZ}.

Por outro lado, filtros FIRs representam uma solu¢ao amplamente utilizada para RCs.
Isso ocorre devido a sua caracteristica de deslocamento linear de fase, associada com o fato deste
ser sempre estavel. Na Figura 38 € apresentada a resposta em frequéncia do mesmo controlador
iGDSC apresentado anteriormente, porém agora utilizando um filtro FIR, de ordem 6 e frequéncia

de corte f. = 1,8 kHz, projetado utilizando janelamento de Hamming.

Na Figura 39 sdo apresentados os erros na alocag@o dos polos do controlador em fungdo
da componente harmonica para os tipos de filtros digitais apresentados. Sob a resposta de
cada filtro é plotada uma linha tracejada para verificar a linearidade do deslocamento de fase.

Conforme esperado, o filtro FIR apresenta deslocamento linear de fase.

E importante enfatizar que, assim como ocorre em CRCs, a introdugio do filtro passa-
baixas ()(z) para melhorar a estabilidade faz com que os distdrbios periddicos de alta frequéncia

passem a nao ser perfeitamente cancelados, além de reduzir a acurdcia do rastreamento de
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Figura 37 — Resposta em frequéncia do controlador iGDSC projetado para compensar a familia
Hy = {6k + 11k € Z}, com e sem filtro Butterworth (IIR).
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

Figura 38 — Resposta em frequéncia do controlador iGDSC projetado para compensar a familia
H, = {6k + 11k € Z} com e sem filtro FIR.
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

referéncia. Consequentemente, existe um compromisso grande entre performance e robustez do
sistema que deve ser considerado pelo projetista (ZHOU; WANG, 2003).
3.3.2 Compensacao de Deslocamento de Fase

Diversos trabalhos apresentam RCs modificados, que possuem filtro FIR em cascata com
o atraso do nucleo gerador de sinais periddicos (HARA; OMATA; NAKANO, 1985; ZHOU et
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Figura 39 — Erro na alocagdo dos polos do controlador iGDSC em fung¢do da componente
harmo6nica compensada.

0 ¢

|
a
o

~100}"
—1501
—200
—250

-300/"

-350/

—%— Filtro FIR

-400; :
—o— Filtro Butterworth

Erro na alocacéo dos polos do controlador (H:

-450
1 7 13 19 25 31 37 43 49 55

Componente harmonica

Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

al., 2006; JANK et al., 2017). Apesar dessa pratica proporcionar um aumento da estabilidade do
controlador, a sua utiliza¢ao requer um estudo sobre como compensar o deslocamento linear de

fase gerado por esse filtro.

O filtro FIR simétrico de ordem L, considerado neste trabalho, pode ser implementado
por
Q(@::b0+-mz‘1+d-~+béz‘§4—~-4—mz‘@‘”—+hﬂ‘L, (3.34)

em que L € um numero par. O ganho desse filtro pode ser analisado utilizando notacao vetorial,
uma vez que z~! pode ser substituido por um deslocamento negativo de fase ¢ = (2w/N).
Assim, ao somar (L + 1) amostras deslocadas desse vetor, escalonadas pelos coeficientes by,

obtém-se

- 27
e /N

NIy

G =bo+bie % + -+ +oe ot bye TR ETD eI FE (3.35)

NIyl

cuja representacdo no plano complexo pode ser observada na Figura 40.

Devido a simetria existente em torno do termo b L e I% 3,0 ganho do filtro FIR apresenta
angulo de fase ¢(L/2). Assim, caso a entrada do filtro seja um vetor de componente harmdnica,
que apresenta magnitude constante e rotacdo com velocidade hw, o filtro causa um deslocamento
linear de fase h¢(L/2). Esse mesmo resultado pode ser obtido analiticamente a partir da Equagao
(3.35). Dessa forma, ao colocar os coeficientes simétricos em evidéncia e analisar o ganho para

uma harmonica h, obtém-se

Gty =bo (L4 e FE) by ("7 4 e FED) o pbpe ¥, (3.36)
2
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Figura 40 — Avaliacao de filtro FIR simétrico genérico utilizando notacao vetorial.
(b) Resultado da soma dos termos do filtro

(a) Termos do filtro FIR, em notacdo vetorial.
FIR.

Imy boe I %L Im 4
L bye—i % (L=1) Gae)
—_———— - — - b% 67] ZWTF % /’
5 £ L
PR bye=i% » N
""""" b()e_j%n'o :I://,,”,/’
"R "R
Fonte: Elaborada pelo autor.
que pode ser representado de forma mais concisa por
L
Gsl = 13bs + 3 by [ejh%v”(w + ejh%r(gl)} eI, (3.37)
2
1=0
Finalmente, dado que ¢/® + e/ = 2cos(«), o ganho do filtro FIR € calculado por
> —hET (3.38)

poi =

L_3
E 2n L — 21
N 2

b% + Z 2b;cos
1=0

S(h)
G =
O termo e /"% % comprova que o deslocamento de fase gerado por filtro é h¢(L/2), sendo

linearmente proporcional a ordem da harmonica h.
O atraso z~‘ do controlador iGDSC também produz um deslocamento linear de fase.

Dessa forma, o parametro 74 pode ser alterado de modo a compensar o erro de fase causado pelo
filtro FIR e, consequentemente, preservar as frequéncias em que os polos sdo alocados. O angulo
(3.39)

de atraso do controlador iGDSC compensado pode ser calculado por
2 L 2 L

— 0, =04 — .
477N 2

hol, = h6qg — h——

N2
Logo, utilizando a relag@o entre i, e 6, apresentada na Secdo 3.1, a quantidade de amostras
(3.40)

atrasadas pelo gerador de sinais periddicos é calculada por
., . L
Iy =14 —
d d 9
Para demonstrar a eficicia dessa estratégia, € utilizado um controlador iGDSC projetado

para compensar as componentes harménicas da familia H; = {6k + 1 | k € Z}, acrescido de um
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filtro FIR de ordem 6 e frequéncia de corte f. = 1,8 kHz. Na Figura 41 sdo apresentadas
as magnitudes das respostas em frequéncias desse controlador em trés situacdes distintas:
(I) controlador iGDSC sem filtro FIR; (II) controlador iGDSC com filtro FIR, porém sem
compensacio de deslocamento de fase (i; = N/6); e (III) controlador iGDSC com filtro FIR,
utilizando a Equacao (3.40) para compensar do deslocamento de fase (i, = N/6 — L/2).

Figura 41 — Magnitudes das respostas em frequéncia do controlador iGDSC: (I) sem filtro FIR;
(IT) com filtro FIR, porém sem compensacao de deslocamento de fase; e (III) com
filtro FIR e compensacdo do deslocamento de fase.

80 ‘ ‘ I
— Situacéo (1)
| — Situacéo (Il
= | — Situagéo (Il
= 40/ TTTTTTT |
0,
10° 10’ 10"

Frequéncia (Hz)

Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

3.3.3 Implementacao com Notacao Escalar

Conforme apresentado na Subsecdo 3.2.2, o controlador iGDSC ¢€ projetado para atuar
no sistema através da agdo de controle complexa 3, que € obtida a partir do erro complexo em
notacdo de vetores espaciais €, 3. Contudo, a fim de possibilitar a implementa¢io do controlador
iGDSC em processadores digitais de sinais e sua aplicacdo embarcada em conversores, faz-se

necessdrio obter uma representacdo escalar desse controlador.

O compensador proposto, até entdo analisado como controlador complexo monovaridvel,
pode ser manipulado com o propoésito de se obter uma representagdo real multivaridvel. Ao fazer

essa manipulagdo, o controlador passa a apresentar entradas e, € eg, € saidas u, € ug.

A funcdo de transferéncia do controlador iGDSC, previamente apresentada na Equagdo

(3.22), é repetida aqui por conveniéncia:

Uns(2) 1

Eap(z) a1+ eirzia)

Portanto, o controlador proposto pode ser implementado utilizando a seguinte equacao diferenca:

apli] = agag [i] — e/ dpli — iq). (3.41)

Os parametros complexos, juntamente com a entrada €,5 € a saida @,p, podem ser

representados utilizando a forma retangular da notacdo complexa, exibindo explicitamente suas
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parte real e imagindria. Assim, a Equacdo (3.41) € equivalente a

uo[i] + jugli] = [Teal <(1i> + jimag (é)} (eal] + j esli]) 7 (3.42)
— [real(e) + j imag(e?®)| (uali —id) + j ugli — ia))

sendo representada em formato matricial por

Lo 2h LAl S e
ugli] as  a esli] by b ugli — 4

em que a; = real(1/a), ay = imag(1/a@), by = real(e’’) e by = imag(e’’).

Os diagramas de blocos do controlador iGDSC utilizando notagdo vetorial (que equivale
ao diagrama da Figura 36 acrescido do ganho K,.) e escalar sdo exibidos na Figura 42. Um

ganho K, € utilizado para realizar a sintonia do controlador.

Figura 42 — Diagrama de blocos completo do controlador iGDSC.

(a) Utilizando notacdo vetorial.

Eap(2) 1 Uas(2)
QL Ko = @ i aﬁ'
a + \[
Ganho do j
controlador Q( Z) o0 ] Z_i;l
(b) Utilizando notacgdo escalar.
E,(z U,(z
] Py ﬁ@ﬁg@ Fel2)
+ + +
L - + - ‘L LPF + Atrasoj
Ganho do
controlador as b2 b1 B Q(Z)Zﬁlld

Ganho do “ b2 bl Q(Z)Z_ d
controlador + - l - LPF + Atraso
+ + +
Krc - ap —~ ( j > 1
Eg (2) @—’ Q U B (Z )

Fonte: Elaborada pelo autor.

3.3.4 Associacao de SV-RCs em paralelo

Ao utilizar multiplos controladores iGDSC (ou outros SV-RCs quaisquer) em paralelo
(Figura 43), é possivel compensar um conjunto de componentes harmonicas formado pela unido
das familias compensadas por cada iGDSC. Dessa forma, para o projeto adequado da estrutura

de controle proposta, faz-se necessario uma anélise do espectro harmdnico da referéncia vetorial.
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Figura 43 — Muiltiplos controladores iGDSC em paralelo.

. Ogdsc—l(z>
{nik +m1}

(2) C
() dse—2(2) |
1Y {§2k+m2} +@ Gp(2)

I . ngsc.—i (Z)

-

Ui

{n:k +m;}

Fonte: Elaborada pelo autor.

Ap0s classificar as componente harmonicas que devem ser compensadas em familias
do tipo Hy = {nk + m | k € Z}, os respectivos controladores iGDSC séo projetados conforme
apresentado nas subsecdes anteriores. Uma vez que esses controladores sdo implementados
em paralelo, o tempo de resposta esperado € definido pelo controlador iGDSC mais lento, ou
seja, o que apresenta menor periodicidade n. Isso decorre do fato de que quanto menor for a
periodicidade n de um SV-RC, maior € o atraso 7w implementado no nucleo gerador de sinais

periddicos do mesmo.

Assim, por exemplo, ao considerar uma carga nao-linear cujo vetor espacial das correntes
de entrada apresentem harmonicas da familia Hy = {6k + 1| k € Z}, dois controladores iGDSC
sintonizados nas familias H; = {6k + 11k € Z} e H, = {6k — 1| k € Z} podem ser utilizados
em paralelo. Logo, o SV-RC resultante dessa associacdo compensard as mesmas componentes
harmonicas reguladas pelos 6k + 1 RCs propostos por Lu e Zhou (2011) e Lu et al. (2014),

porém apresentard um menor tempo de convergéncia.

3.4 CONCLUSOES

A partir da transformada GDSC (NEVES et al., 2010), sao fundamentadas matema-
ticamente e apresentadas duas estruturas de controle repetitivo complexo aplicadas a vetores
espaciais. A primeira estrutura é baseada no inverso da funcdo de transferéncia da transformada
GDSC (iGDSC), enquanto a segunda € baseada na utilizacao da transformada GDSC em uma
malha direta, com realimentagdo positiva e acdo feedfoward com ganho b. Dentre essas, o

controlador iGDSC destaca-se por apresentar maior dominio de estabilidade.

Além da possibilidade de compensar componentes harmonicas da familia H; = {nk +
m | k € Z}, o controlador iGDSC diferencia-se das demais estratégias encontradas na literatura
por ser intrinsecamente discreto, o que evita problemas relacionados a discretizacdo, e por
possibilitar o projeto do controlador em um referencial de vetores espaciais. Devido a essa tltima
caracteristica, € possivel simplificar o controlador utilizando um tnico compensador MIMO

(multiple-input multiple-output), além de possibilitar uma compensagao seletiva em sequéncia
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de fases, como feito com controladores baseados em ROGIs (BUSADA et al., 2012).

Apesar deste capitulo abordar um método para ampliagdo dos dominios de estabili-
dade do controlador e uma forma de implementa-lo utilizando notacdo escalar, faz-se necessario
apresentar uma metodologia pra compensacao de atrasos computacionais. Neste contexto, o Capi-
tulo 5 apresenta uma metodologia completa de projeto de SV-RC, o que inclui essa compensagdo

de atraso computacional.
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4 MODELAGEM E CONTROLE DO APF TRIFASICO

Este capitulo apresenta uma abordagem para modelagem e controle de um APF em
paralelo trifasico, bem como é descrito o funcionamento do gerador de referéncia que possibilita

a compensagdo de harménicos de corrente requeridos por uma carga ndo-linear.

4.1 MODELAGEM DO APF TRIFASICO

Para o projeto dos controladores que regulam a tensao no barramento CC e sintetizam as
correntes harmonicas desejadas, faz-se necessario obter o modelo dindmico do APF trifasico. O

sistema considerado para modelagem ¢ exibido na Figura 44.

Figura 44 — Diagrama do sistema analisado.

Retificador
L a diodos

lrq Ua .
— : ——T0— VWV > > T—] Via
Urb . .
Lry b
—O)—m—N—> —— W — Vib Rearga
irc Uc v
— : ——T0— VWV > > H—] Vic

Filtro ativo
de poténcia L; Ry

Vfa 00— VVN—>———
+ Via
Lfp
(G Uib —TIiN—ANN—>——
o —l@ ! "o
_ Lfc
Ve FRD—AN > o
. Vic
PWM

Fonte: Elaborada pelo autor.

De forma simplificada, a modelagem de qualquer sistema depende das varidveis dispo-
niveis para atuagdo, das varidveis que se deseja controlar e da estrutura de controle utilizada.
Conforme apresentado na Figura 44, no sistema considerado € possivel controlar a tensao v,
€ as correntes iyq, if;, € ip. a partir do chaveamento adequado do inversor do APF trifésico.
Esse chaveamento € realizado através de sinais modulados por largura de pulso (pulse width

modulation — PWM), em que as razdes ciclicas sdo as varidveis manipuladas.

No sistema analisado, a dindmica do controle das correntes deve ser rdpida o suficiente
para compensar harmdnicos da carga, enquanto o controlador de tensdao deve atuar apenas

regulando a componente CC de tensdo no capacitor C'. Assim, € possivel utilizar uma estrutura
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de controle implementada em duas malhas, sendo uma interna rdpida de corrente e outra externa
lenta de tensdo. O diagrama de blocos da estrutura de controle utilizada € apresentado na
Figura 45.

Figura 45 — Diagrama de blocos da estrutura de controle utilizada, com malha interna de corrente
e malha externa de tensdo.

,,,,,,, Gerador de

r il . A
i Controlador ' ;* referéncia
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=) H,(s) :
1
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Nas subsecdes seguintes sao apresentados: o funcionamento do bloco de geracdo de

referéncia, a modelagem da planta da malha interna e a modelagem da planta da malha externa.

4.1.1 Geracao de Referéncia

Objetivando apresentar a metodologia utilizada para geracdo das referéncias de corrente
do APF, faz-se necessério o entendimento da teoria de poténcia utilizada para calculo dessas

referéncias.

Diversos pesquisadores apresentaram contribui¢des relevantes para a drea de teoria de
poténcia, sendo as teorias propostas por Akagi, Kanazawa e Nabae (1983), Depenbrock (1993) e
Tenti e Mattavelli (2003) bastante aceitas e utilizadas para aplicagdes em eletronica de poténcia.
A abordagem publicada por Akagi, nomeada teoria p — ¢, foi aplicada inicialmente para sistemas
trifasicos a 3 fios, entretanto sua validade foi diversas vezes contestada para sistemas a 4 fios,
sendo principalmente criticada por ndo contemplar a influéncia das componentes homopolares de
tensao e corrente no cdlculo da poténcia imagindria instantanea ¢. Em 1994, uma nova abordagem
foi realizada baseada no trabalho de Akagi, possibilitando a aplica¢do do conceito da poténcia
imagindria instantanea para sistemas trifasicos a 4 fios (TOGASAWA et al., 1994; NABAE,;
NAKANO; TOGASAWA, 1995). Essa metodologia, nomeada teoria p — ¢ modificada, € a base

para a geracao de referéncias utilizada neste trabalho.

Segundo essa teoria, as poténcias ativa e reativa sdo calculadas em funcao dos vetores
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tensdo U, g0 € corrente 7,40 utilizando a seguinte equagio:

P3o Ve vg Vo )
0 ta
—vy v
Tl = R (.1)
qa Vo 0 —Vq .
10
qo —U3 Vg 0

As poténcias reativas ¢,, gg € o sdo resultados do produto vetorial entre os vetores de

tensdo e corrente, sendo a poténcia reativa instantanea total expressa através da norma do produto

Grotal = \/ 42 + 43 + G5 (4.2)

Observa-se ainda que a teoria p — ¢ modificada respeita o principio da conservacdo de poténcia

vetorial de Ung0 € i0g0:

em situacdes de desequilibrio e de contetido harmdnico quaisquer, visto que
5% = D3g + Ghotar = Pip + @2 + 45 + G- (4.3)

Partindo da Equacdo (4.1), € possivel obter uma equacdo matricial que determina as

correntes i,, g € i9 em fun¢do das poténcias psg, ¢a, g3 € qo. Essa equagdo € dada por

. P3¢
1o Vo O vg  —Ug
. 1 Qo
Zﬂ = = 12 Uﬁ —79 0 Va 5 (44)
, |asol qs
10 vg vg —Uq O
qo

em que |Ungo| = (/02 + v% + v3. Dessa forma, as correntes ativas instantneas nos €ixos a, /3 €

0 sdo, respectivamente,

. Vo
tap = 519 P3¢ 4.5)
P [Gagol2
. Vs
T sl

e
. Vo
p = 75 5P3¢ 4.7)
7 [Gago2

que, para um sistema que ndo apresenta componentes homopolares, tem-se g, = 0. As demais
correntes obtidas pelo produto de termos cruzados na Equacao (4.4) representam as correntes

reativas instantineas.

Voltando a analisar o sistema apresentado na Figura 44, € possivel utilizar as Equacdes
(4.5) e (4.6) para calcular as correntes desejadas que a rede deve fornecer em referencial a50. Ao
subtrair das correntes da carga (4;a50)) a parcela que a rede deve fornecer (i,(q0)"), obtém-se as
correntes do APF (i7(,0)") necessdrias para compensar todas as harmonicas geradas pela carga

e a poténcia reativa. Logo, as correntes de referéncia do APF sao calculadas por

-k . -k . U1a+l
tfa = Ua — lraa = Ua — Wp?)d) (48)
1
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U1B+1
lfg = U — g = U — Wp?@. (49)
1

As correntes 7, € 7;3 s@0 obtidas ao aplicar a transformada de Clarke nas correntes da
carga (il(abc)). Por outro lado, a poténcia ativa trifdsica (ps,) € calculada através do produto
interno dos vetores 7, € i;. Os outros trés pardmetros necessdrios (vi,*!, vigtt e |971]?) sdo
obtidos ao computar as tensdes do PCC, sem distor¢cdes harmonicas ou desbalangos. Assim,
faz-se essencial a filtragem de v, de modo que este vetor apresente apenas a componente FFPS
7. Para este fim é utilizado um PLL (phase looked loop) com capacidade de sintonizar o sinal
de saida na componente FFPS, como o GDSC-PLL por exemplo (NEVES et al., 2010). Por
7 12

consequéncia, as tensdes vy, T € v157! sdo obtidas ao decompor o vetor e o parAmetro |7,

€ calculado a partir da norma do mesmo vetor.

Finalmente, o diagrama de blocos que apresenta a estratégia completa de geracdo das
referéncias é exibido na Figura 46. E importante notar que para a opera¢io em regime permanente,
tanto a poténcia ativa trifdsica (ps,) quanto o quadrado da norma da componente FFPS do vetor
tensdo do PCC (|v; ! |?) devem ser constantes. Logo, filtros passa-baixas (LPFs) sdo utilizados

para obten¢do do valor médio desses parametros.

Figura 46 — Estratégia de geracdo das referéncias de corrente.
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A4 | 1

_______________________________________________________________

Fonte: Elaborada pelo autor.

A partir dessa estratégia, torna-se possivel realizar a compensacao de alguns distdrbios
da corrente da rede, sendo eles: desequilibrio, distor¢ao harmdnica e poténcia reativa produzida
pelas componentes fundamentais de tensdo e corrente (ARCANJO, 2013). A validacdo do
gerador de referéncia é apresentada na Figura 47, em que utilizando uma fonte de corrente
controlada ideal como apresentada na Figura 47b obtém-se a corrente da rede livre de distor¢ao

harmonica, conforme exibido na Figura 47a.
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Figura 47 — Validacao do gerador de referéncia para um APF ideal.

(a) Correntes da fase a: 44, ¢ fa €lrq (b) Diagrama de blocos do APF
5 ideal
<
8
i
C Gerador de

referéncia

ifa (A)

ira (A)

0 10 20 30 40 50
Tempo (ms)

Fonte: Simulacdo realizada no Simulink do Matlab R2013a. ~ Fonte: Elaborada pelo autor.

4.1.2 Malha Interna de Corrente

A dinamica das correntes de saida do APF trifdsico pode ser avaliada ao considerar as
tensdes no PCC vy,, vy € v1. como fontes CA em um sistema a 3 fios, conforme apresentado na
Figura 48. Uma vez que a malha de corrente € significativamente mais rapida que a malha de
tensdo, é conveniente desprezar a dindmica do capacitor do barramento CC e substitui-lo por

uma fonte de tensao.

Figura 48 — Sistema utilizado para modelagem da malha de corrente.

sﬁ@ Sb‘"g} Sc‘ng} i Li Ry M

a — T—AA
1fb Lf Rf
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Seguindo a abordagem realizada por Limongi (2006), as equagdes de estados que mode-

lam a planta podem ser obtidas utilizando a lei de Kirchhoff das tensdes. Dessa forma, analisando
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o circuito apresentado, obtém-se
. d .
VaN = szfa + Lfazfa + V1q + VnN

: d .
UpN :Rflfb%—Lf%Zfb—i-Ulb—l—VnN . (4.10)

: d .
VUeN = szfc + Lfazfc + V1 + VnN

Considera-se que as tensdes no PCC sido equilibradas (v, + v1p + v1. = 0) € que, por ser
um sistema a 3 fios, ndo existe componente homopolar (i, + ¢ s, + 2. = 0). Assim, a0 somar as

trés equagdes apresentadas em (4.10), tem-se
1
Van = g(UaN + VN + Ve ). (4.11)

Logo, substituindo (4.11) na primeira equacao de (4.10) e isolando %i fa» Obtém-se a seguinte

equacao diferencial:

d Ry 2 1 1 1

gptfe = T Ya + @%N - @%N - 37LfUCN - ff

o 4.12
Lf U1 ( )

2z z z. ~ d - d - .
De forma andloga € possivel obter expressdes que definem Jip, € -iy.. Assim, em

formato matricial:

s 1ta 2 -1 -1 Vg V1
i 'f __ ‘f —l—L 1 2 1 . _ b 1 (4.13)
di | | T L T | B R P I '
ifc ifc -1 -1 2 VeN Vle

As tensoes de polo v,y podem ser avaliadas em relagdo ao estado das chaves, sendo

determinadas pelos sinais S, e S, (complementar a S},). Para isso, utiliza-se a seguinte equacao:

VN ca(t)
upny | = Vee | a(t) |, (4.14)
VeN Ce (t)

em que ¢ representa a fungdo de chaveamento, sendo expressa por

1 seachave S, estd fechada e S, estd aberta
Cp = B ) (4.15)
0 se achave S, estd aberta e S, estd fechada

Conforme apresentado em (LIMONGTI, 2006), a fun¢do de estado de chaveamento d,,
(do inglés "switching state function") pode ser utilizada para simplificar o modelo representado

em espaco de estados pela Equacgdo (4.13). Assim, essa funcdo é definida por

1
dkn = Cr — g(Ca + Cp + CC), (416)
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e sua representacdo matricial é dada por

dun X 2 -1 -1 Ca
d(m — § —1 2 —1 Cp . (417)
den -1 -1 2 Ce

d ifa R Lfa v dan 1 Vla
. f . cc
i =Y e . . 4.18
L I ipy |+ I dpn I V1 (4.18)
ifc ch dcn V1c

A Equacgao (4.18) € utilizada mais adiante para obtencdo da fun¢do de transferéncia
do sistema. Antes de prosseguir com a modelagem, é apresentada outra abordagem para a
simplificacdo da Equacdo (4.13), de modo a contemplar a utilizacio de PWM regular trifasico

simétrico.

Avaliando as tensdes fase-neutro na rede (v, Vp, € Ve,) €m fungdo das tensdes de polo

do inversor, obtém-se

Van 2 -1 -1 VaN
Vpn | = ; -1 2 -1 UpN | - (4.19)
Ven -1 -1 2 VeN

P

Visto que a matriz P da Equagdo (4.19) € singular, esse sistema possui infinitas solugdes.
Um conjunto de solugdes pode ser encontrado ao considerar que as tensdes de polo do inversor
possuem uma componente de modo diferencial (vy;pi) € uma componente de modo comum
(vpe), ou seja:

UyN = UM DKk + VMO, para k= a, b, C. (420)

Ao substituir (4.20) em (4.19), as componentes de modo comum sio canceladas, obtendo-se

2 1 1
VYan = 3UMDa — 3VMDb — 3VUMDc

1 2 1
Ubn = —3UMDa t+ 3VMDb — 3UMDc - (4.21)

1

_ 1
Ven = 3UMD0L Y

2
3UMDb T 5UMDc

Em consequéncia de va;p, + Varpy + varpe = 0, a Equagado (4.21) pode ser manipulada de forma
a obter-se Vg, = Varba> Vbn = UMDb € Uen = UnrDe. PoOr outro lado, ao considerar valores médios
tem-se

VN = Vee - dy, parak = a,b,c, (4.22)

em que dj, representa a razdo ciclica da chave Sj. Utilizando as equagdes (4.20) e (4.22), tem-se
que

VpN = Vee - di, = Unipi + Unic = Ukn + U, parak =a,b,c. (4.23)
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Ao isolar dj, a expressdo que calcula a razdo ciclica € dada por

@kn @nN UnN
Ve Ve 7 Ve

dy = , para k = a, b, c. (4.24)

Consequentemente, para valores médios a Equacgdo (4.19) pode ser analisada por

@nN
dan
Do 2 —1 -1][d, 2 1 -1 L
Ton | =21 =1 2 —1||d|=-2] -1 2 —1|]| dp+-2
v ; 1 -1 2 db ; 1 -1 2 T |
T -1 - -1 - UnN
cn c dcn"’i
Vee
@an dCLTL
Ton | = Ve | don |- (4.25)
@cn an

O controlador de corrente pode ser projetado utilizando o modelo cujas varidveis manipu-
ladas sao dy,, (referente a Equagdo (4.18)), visto que o acréscimo de uma componente de modo
comum ndo altera a tensdo de saida do inversor. O termo de modo comum pode ser selecionado
para obter-se um aumento aproximado de 15% no indice de modulacdo méximo, o que aumenta
a regido linear de atuacio do controlador projetado. Essa abordagem de modulagdo, conhecida
como SVPWM (space-vector pulse width modulation) (BROECK; SKUDELNY; STANKE,

1988), pode ser implementada através do PWM regular trifasico simétrico utilizando a equagao:

d 1
dy = di, + ( med ) : para k = a, b, c, (4.26)

2 2

em que d,,.q € 0 valor intermedidrio entre d,,, dp, € dep.

A partir do modelo obtido em abc, é possivel calcular o modelo em referencial a30.
Para um sistema que ndo apresenta componente homopolar, a abordagem do modelo em a/50 é
interessante pois possibilita o projeto de controladores no dominio vetorial. Assim, ao aplicar a
transformada de Clarke no modelo em abc (Equacdo (A.5)) obtém-se

d R

Tosl i) = _Lj: (Tapol [isase)] + Yer

ff [Taso] {d(“bc)} Tapo) [Ul(abc)} . 427

-
Ly
Levando em conta que [70] % [z f(abc)] = % [Tap0] [7, f(abc):| e considerando que o sistema néo

possui componentes de sequéncia zero, pode-se representar o modelo em «3 por
d | i | Ry

0 que possibilita a andlise no dominio vetorial através da seguinte equacao:

Vi
Ly

do
dg

L

, Vla ] , (4.28)
Lfp

Ulg

d- Rj~ Vi 1
Cr = gy e 429
T A A LG P (4.29)
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Aplicando a transformada de Laplace na Equacao (4.29) e isolando I_}(S), tem-se

Ly Ly
I1(s) = Gia(s) - Dag(s) + Ga(s) - Vi(s), (4.30)
em que
Vee
Gia(s) = =Vie - Guls) = —2—. 4.31)
1+ R—’;s

Conforme exibido na Figura 49, o modelo foi validado em Simulink utilizando a Equacao
(4.22). Foram considerados vi,, v1p € vie = 120 Vi, Ve = 400V, Ly = 3 mH, Ry = 150
m(2 e modulagdo SPWM (sinusoidal pulse width modulation), em que dy = dj,, + 1/2, sendo a
amplitude de dy,, variada no instante ¢ = 250 ms. A Figura 50 exibe apenas o ciclo da Figura 49,

no qual observa-se o ripple da corrente ¢ 7, medida em simulagao.

Figura 49 — Validagdo do modelo da planta G4(s). Corrente i s, medida em simulag@o e corrente
i o Obtida através do modelo em abc.

50

—— Circuito
Modelo ||

Corrente (A)
o

200 250 300 350
Tempo (ms)

Fonte: Simulag¢do realizada na ferramenta Simulink do software Matlab R2013a.

Figura 50 — Validagdo do modelo da planta G;4(s). Ripple da corrente i s, medida em simulagéo.

—— Circuito
; Modelo ||

Corrente (A)

335 340 345 350
Tempo (ms)

Fonte: Simulagdo realizada na ferramenta Simulink do software Matlab R2013a.
Para efeitos de projeto do controlador proposto, a fungdo de transferéncia ff(s) JVi(s)

deve ser observada como um distdrbio na saida e I(s)/Dqs(s) como a planta Gyg(s) do sistema,

conforme pode ser observado na Figura 51.
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Figura 51 — Diagrama de blocos simplificado do sistema de controle da malha de corrente.

Vl(s) D0<S)
— Ga(s)
[_’ref(s) E(S) [j (5) * f(S)
f i af f
ﬁ@—p C1,<8) > Gid(s) ﬁ@—»—»
Controlador Planta
H;(s) <
Sensores +

Filtro anti-aliasing

Fonte: Elaborada pelo autor.

Para o sistema de controle apresentado na Figura 51, o erro gerado devido a distdrbios

na saida é dado por

Bils) _ _ Hi(s) . (4.32)
D,(s) 1+ Ci(s)Gia(s)Hi(s)
Assim, para obter-se um baixo erro ao considerar um sinal aplicado d;, tem-se que
Ej(jw) | H;(jw)
= = : : , = Qgo(w), 4.33
D,(jw) 1+ Ci(jw)Gia(jw) Hi(jw) () @39

em que «vg,(w) < 1. Considerando sensores com ganho unitdrio e filtro anti-aliasing com banda
de passagem significativamente maior que as frequéncias dos sinais que se deseja rejeitar, a

Equacdo (4.33) pode ser simplificada por

1
- '1 + Ci(jw)Gia(jw)

lgijl

(jw)
Do<jw)

= Qgo(w). (4.34)

A medida que «a4,(w) tende a zero o sistema torna-se cada vez menos sensivel a distirbios na

saida, dessa forma para rejeitar esse tipo de distirbio € preciso impor
14+ Ci(jw)Gia(jw)| = 1/ ago(w) > 1.
Em consequéncia disso, observa-se que

No cendrio analisado em simulag@o, v, possui apenas componente FFPS, dessa forma,
para a rejeicdo de distirbios na saida, o produto |C;(jw)Gi4(jw)| deve ser elevado na frequéncia

fundamental considerada (w = 2760 rad/s).
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4.1.2.1 Sensibilidade paramétrica

A fung@o de transferéncia da planta depende dos pardmetros V.., i € L, consequente-
mente € importante que o sistema de controle apresente baixa sensibilidade a variagdo desses
parametros. Dessa forma, ao considerar a planta G,(s) = Gia(s) + AG,(s), sensores com
ganho unitério e filtro anti-aliasing com banda de passagem elevada, a saida do sistema € dada
por

(Gia(s) + AGa(s)] Ci(s)

Ij(s) + Aly(s) = 1+ [Gia(s) + AGi(s)] Ci(s) ffmf(s)’ (4.36)

em que

AGld(S)Cl(S)
[1 4 Gia(s)Ci(5)]* + Gia(s)AGyq(s) [Cy(s)]?

Alf(s) = — I (s). (4.37)

Assumindo que a variagdo de pardmetros é pequena (G4(jw) > AG;4(jw), para qual-

quer w), tem-se que
(14 Gia(5)Ci(5)]? >> Gials)AGya(s) [Ci(s)]*. (4.38)

Assim, € possivel simplificar a Equacao (4.37) por

2o AGu(s)Ci(s) ey s
Alsls) [1+ Gia(s)Ci(s)]* s -

A variacao relativa da corrente do APF em funcdo da variagdo relativa da funcdo de
transferéncia da planta pode ser obtida ao dividir Al (s), apresentado em (4.39), por ff(s) (sem

considerar distirbios na saida). Ao realizar essa manipulacdo matemadtica, obtém-se

Aly(s) 1 AGia(s)
S ~— . . 4.40
Ti(s) 1+ Gu(s)Cils)  Guals) (440)
Dessa forma, para obter baixa sensibilidade paramétrica, tem-se que
AL(jw)
Iy (jw) 1
] ~ = g ) 4'41
8G9 |~ T+ ClaGaGa)| ) (441
Gia(jw)

em que o, (w) < 1. A medida que o, (w) tende a zero o sistema se torna cada vez menos sensivel

a variacOes de parametros, dessa forma para torni-lo mais robusto é preciso impor
1+ Ci(jw)Gia(jw)| = 1/as(w) > 1,

ou simplesmente
|Ci(jw)Gia(jw)| > 1, (4.42)

nas frequéncias de interesse, que para o atual projeto significa alto ganho nas componentes
harmoénicas Hy, = {6k + 11 k € Z}.
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4.1.3 Malha Externa de Tensao

Na topologia utilizada de inversor, o capacitor C' armazena energia e fornece-a de volta
ao inversor para a compensacao dos harmonicos de corrente. O balanco entre a injecdo e absor¢do
de corrente altera a tensao do capacitor, sendo, consequentemente, de suma importancia para o

equilibrio do sistema a regulacdo dessa tensao.

Para modelagem adequada da resposta dindmica da tensdo v.. em funcio das correntes

de saida do inversor, é considerado o diagrama apresentado na Figura 52.

Figura 52 — Sistema utilizado para modelagem da malha de tensao.

iinv ifa
> Vfa —p—e
+ .
1fb
C —= Vcc —l Vfp —>—e
_ Z'fc
Vfc —p—o

Inversor

Fonte: Elaborada pelo autor.

Desprezando as perdas no conversor, as poténcias médias de entrada e saida do inversor
trifdsico devem manter o equilibrio para que a tensao média no capacitor seja constante. Assim,

analisando o balang¢o de poténcia no inversor da Figura 52, obtém-se

Pentrada = Psaida — Ve iim} = Ufaifa + Ufbifb + Ufcifc- (443)

Do circuito exibido na Figura 52, a corrente que passa pelo capacitor € tal que

dv
ie = —liny = C'+ — 7. 4.44
o (4.44)
Assim, substituindo (4.44) em (4.43), obtém-se
dVcc , : .
Ve - C' 7 Vfalfa + Vpplpy + Vel fe (4.45)
Uma vez que v, dggc = %dzlctcz , € conveniente representar a dinamica do quadrado da

tensdo no capacitor v, e utilizd-la para modelagem da planta da malha externa. Ao fazer isso, a

equacgdo dinamica da planta torna-se linear, sendo representada pela seguinte equagao:

O
2 dt

= Ufaifa + Ufbifb + Ufcifc. (446)

Na equacgdo dinamica (4.46), a poténcia de saida do conversor pode ser representada pelo produto

matricial a seguir:
C  dv.?
2 dt

= [Uf(abc)r' {Z f(abc)} : (4.47)
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Ao aplicar a transformada de Clarke no modelo em abc (Equagdo (A.5)) obtém-se

5P (Tl [e50a]) " (ool [isia])

C dv.? T .
R T 050)] "+ [i7(0s0)] - (4.48)
que por nao possuir componente homopolar € simplificada por
dvee? 2 , _
i = —6 ("Ufalfa + "Ungf/B) . (4.49)

Para que a planta controlada apresente um comportamento linear, torna-se interessante

modelar a tensdo em fung¢do da poténcia trifasica na saida do inversor. Dessa forma, tem-se

dv,.2 2 . . 2
e (Vfadfa + Vppigs) = ~ P36(Gen)- (4.50)

Aplicando a transformada de Laplace na Equagio (4.50) e isolando V,.*(s)/ PsyGop) (5)s

obtém-se
Vell(s) 2

N P3¢(va)(5) e

Como na estrutura do sistema de controle, apresentada na Figura 45, considerou-se uma funcao

Gup(s) (4.51)

de transferéncia da planta da malha externa que relaciona tensdo ao quadrado em fungdo de

corrente, torna-se necessario realizar seguinte produto interno

-

P3¢(Gop) = 'éf : 171 (452)

para que G;(s) seja substituido por G, (s). Uma estratégia semelhante deve ser feita para que o

controlador C;(s).

4.1.3.1 Sensibilidade paramétrica

E interessante projetar o controlador que torne o sistema robusto a varia¢des da capaci-
tancia C'. Para isso utiliza-se 0 mesmo desenvolvimento apresentado na secdo anterior, contudo
agora tem-se a planta G,,(s) = Gop(s) + AG,(s).

Para que o sistema tenha baixa sensibilidade paramétrica para a componente CC, é
necessario que
Co(10)Gop(50) Ho(50)| > 1, (4.53)

em que H,(j0) representa o ganho do sensor de tensdo e filtro anti-aliasing da malha externa.

4.1.3.2 Rejeicdo a distiirbios de medi¢do

A estabilidade e a performance do sistema podem ser comprometidas por ruidos de

medicdo existentes na pratica. Dessa forma, torna-se muito importante projetar um controlador
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Figura 53 — Diagrama de blocos do sistema de controle da malha de tensao considerando ruido
de medicgao d,,.

%0*4(8:)3 Ey(s) 0,() P3(Gup) (5) G () Vee *(5)

Controlador Planta
Hy(s) | + @‘
+
Sensores + Dm(s

Filtro anti-aliasing

Fonte: Elaborada pelo autor.

capaz de rejeitar esse tipo de distdrbio. Na Figura 53 € apresentado o sistema de controle com a

insercdo o distirbio de medi¢do d,,,.

Ao considerar a fungio de transferéncia da saida V,.*(s) em relagio a uma variagio de
Dy, (s), obtém-se

Cy(8)Gop(s) Hy(5)
Vi’ (s) = — L - Dy (). 4.54
S NGNS Ty A R (359
Assim, para obter-se uma baixa sensibilidade a distirbios de medi¢do d,,, tem-se que
2/ . . OVH (i
Vee (]W) ~ ‘ Cv(]w?va(]W') v(]w? = aq (W), (4.55)
Di(jw) | |1+ Co(jw)Gup(jw) Hy(jw)

em que oy, (w) < 1. A medida que o4, (w) tende a zero o sistema torna-se cada vez menos

sensivel a ruidos de medic¢ao. Logo, para tornd-lo mais robusto a esse tipo de distirbio, faz-se
|Co(jw)Gup(jw) Hy(jw)| = ag,, (w) <1 (4.56)

nas frequéncias de interesse. Por consequéncia, tem-se

‘/002 (j(,d)
Dm<jw)

g, (W)
1 —+ aq,, (w)

~ 0. (4.57)

4.2 CONTROLE DA CORRENTE DA SAIDA DO APF

Visto que serd abordada uma metodologia de projeto para o controlador iGDSC para a

malha interna, o capitulo seguinte € inteiramente dedicado ao controle da corrente de saida.

4.3 REGULACAO DA TENSAO DO BARRAMENTO CC

A regulacdo da tensdo do capacitor € realizada de forma lenta, quando comparada a
malha de controle das correntes. Assim, a malha interna pode ser aproximada por 1/H;(s), em

que H;(s) é a funcao de transferéncia do sensor com filtro anti-aliasing. Por outro lado, o filtro
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anti-aliasing da malha externa nio pode ser aplicado a v,.2 visto que € invidvel fazer o produto
Vee X Ve de forma analdgica. O produto € feito pelo DSP ji da varidvel v, filtrada. O diagrama

de blocos da malha externa € apresentado na Figura 54.

Figura 54 — Diagrama de blocos da malha externa de tensdo.

| [} |
c NE 7 |

Vee € D3y ot LEf f 1 Ly 5 D3¢(Gup) : Vee
— Cy(s) | T () ™ U1 = Gup(s)
+ |77 | A | I
— | | | 1
Controlador = Malha | Planta |

f Interna

Vee = Hv(s) -« L

Sensor +
Filtro anti-aliasing

Fonte: Elaborada pelo autor.

O controlador de tensdo calcula uma referéncia de poténcia ps4° que deve ser entregue
ao capacitor com a finalidade de reduzir o erro e,. A partir de p3,“ € possivel obter-se fjo, que
representa a parcela de corrente que tem como fun¢des manter a tensdo no barramento CC
constante e suprir perdas no conversor. Ao adicionar Zje a corrente de atuacdo como APF (;})
obtém-se f;ef , que ¢ a referéncia da malha interna de corrente. Com o intuito de compensar o

ganho negativo do modelo da planta, a corrente ch € subtraida ao invés de somada.

Ao considerar sensores de corrente com ganhos unitdrios e filtro anti-aliasing da malha
interna com banda de passagem elevada, tem-se que ff = ?;ef . Além disso, visto que os blocos
Vee € ﬁ estdo em cascata, estes podem ser suprimidos como uma aproximagao para facilitar a
andlise e projeto do controlador C,(s). Consequentemente, o sistema de controle analisado é
equivalente ao apresentado na Figura 55a. Uma forma simplificada de analisar este diagrama ¢
suprimir a conversao algébrica representada no quadrado sombreado. Dessa forma, o diagrama

de blocos do sistema de controle simplificado da malha externa € exibido na Figura 55b.

A fungdo de transferéncia do sensor de tensdo com filtro anti-aliasing é dada por

WHy
)
S+ Why

Hy(s) = Ky, - (4.58)

em que Ky, € o ganho do sensor e wy, € a frequéncia de corte do filtro. Os parametros

considerados para projeto do controlador estdo exibidos na Tabela 4.

Para projeto do controlador de tensdo, utiliza-se a estratégia de aproximacao da resposta
em frequéncia através do dominio w (OGATA, 1995). Essa técnica permite aplicar metodologias
de projeto baseadas no diagrama de Bode a sistemas de tempo discreto, sendo implementada

através dos seguintes passos:
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Figura 55 — Diagrama de blocos da malha externa simplificada.

(a) Simplificacdo 1 - Malha interna de corrente suprimida.

2% l ' 1
Vee €y P3¢ | g1 b Lr 5 ' P3¢(Gup) (%
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’Ul =
+ l
l P l
P3| Ii(s) i |
"| Pag? (s) 1

(b) Simplificacdo 2 - Conversdes (poténcia para corrente e corrente para poténcia) suprimidas.

N P36° —~ P3¢(Gop) Vee
(3 ) Culs) (5 Gug(s)

2

Fonte: Elaborada pelo autor.

Tabela 4 — Parametros para projeto do controlador de tensao.

Pardmetros da Malha Externa
C K Hv WHv 1 / TS
(mF) (V/V) x103(rad/s) (kHz)

4,7 1 2751 17,28

Fonte: Elaborada pelo autor.

Discretiza-se a planta G,(s) = G, (s) H,(s) utilizando ZOH (zero-order hold); [G,(s) —
Gp<z)]

Converte-se a fungdo de transferéncia GG, (z) para um dominio continuo auxiliar w através
do método de Tustin; [G)(2) — Gp(w)]

Projeta-se o controlador C,(w) no dominio w empregando o diagrama de Bode;

Discretiza-se o controlador utilizando novamente o método de Tustin. [C,(w) — C,(2)]

No dominio continuo w, a planta G,(w) contempla os efeitos da sua primeira discre-

tizacdo (G,(s) — G)p(z)). Consequentemente, a resposta em frequéncia utilizada no projeto

do controlador € mais préxima do sistema discreto, com a vantagem de permitir o senso de

projeto em tempo continuo. A Figura 56 apresenta de forma grafica as conversdes utilizadas

nessa estratégia de projeto.
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Figura 56 — Conversoes utilizadas para projeto de controlador digital utilizando a estratégia de
aproximacao de resposta em frequéncia.

Im Im Im
Plano Plano Plano
s |G Z | G,0 w
jo —> ! —
2
Método f \ 1 Método
Re Z0OH \J Re Tustin % Re
— jos «—|
2 C,(w)

Fonte: Elaborada pelo autor.

ApOs realizar todas as etapas descritas, a funcao de transferéncia da planta no dominio w

¢ dada por
G (w) = 0,002628w? + 219,5w — 1,073 - 107
P w2 42,52 - 104w + 4,835 - 108

Porém, visto que a a¢do de controle p34° € multiplicada por —1 antes de ser aplicada a planta

(4.59)

do sistema, a Equacdo (4.59) deve ser igualmente multiplicada por —1 antes do projeto do

controlador. Assim, tem-se

G (w) —0,002628w? — 219,5w + 1,073 - 107
w g
P w? + 2,52 - 104w + 4,835 - 10-8

(4.60)

Apesar de G, (w) apresentar um polo em w = 0, decorrente da modelagem considerando
um inversor trifasico real, esse polo é distanciado ainda mais da origem ao considerar as perdas
do inversor. Dessa forma, visto que a tensd@o do barramento CC deve ser constante € que a planta
Gp(w) ndo possui polo na origem, torna-se possivel obter erro nulo em regime permanente ao

utilizar um controlador proporcional-integral.

O controlador PI de tensdo deve ser sintonizado de modo que sua frequéncia de cruza-

mento por 0 dB (f.,) satisfaca a seguinte inequagio:

fcv < fcz/loa

em que f.; representa a frequéncia de cruzamento por 0 dB da malha interna de corrente.
Esse critério de projeto € selecionado para que a dindmica do controle das correntes ndo seja
comprometida pela regulagdo do barramento CC. Assim, para f.,; ~ 1,9 kHz, tem-se que
fur < 190 Hz.

Contudo, durante a obten¢@o dos resultados experimentais verificou-se a presenca de
um distirbio de medicao com frequéncia f; = 60 Hz. O efeito causado pelo distirbio pode ser
atenuado ao fazer-se:

feo < fa/10 — fo, < 6Hz, 4.61)

o que representa fazer |C,,(jwq)Gop(jwa) Hy (jwa)| << 1, para wy = 27 fy.



83

O zero real do controlador PI € alocado em s = —27 f,, em que f, representa a frequéncia
em Hz na qual o zero € posicionado. Esse parametro € selecionado de modo que a margem de

fase ndo seja afetada pelo PI, sendo neste trabalho calculado por

[z~ feu/10. (4.62)

Em seguida, o ganho do controlador € sintonizado para obter-se a frequéncia de cruzamento

desejada. Assim, o controlador projetado possui a seguinte funcdo de transferéncia:

w + 3,14

Cy(w) = 0,074301 - (4.63)

O sistema compensado apresenta margem de ganho MG = 63,8 dB, margem de fase M F' =
84,2°, fo, = 5,06 Hz e f, = 0,5 Hz, conforme exibido na Figura 57. O controlador discreto
(obtido através do método de Tustin) € implementado como apresentado na Figura 58, no qual
sdo utilizados ganhos K, = 0,0743 ¢ K;, = 2-107°. Os limites inferior e superior do saturador
da acdo anti-windup sao selecionados de modo a escolher a maxima variacdo de poténcia que
o sistema de controle € capaz de compensar. O bloco que apresenta o simbolo de igualdade
(==) possibilita que a entrada do controlador integral seja nula caso os sinais ps4° € p3¢C' forem

diferentes, ou seja, se a acdo de controle estiver saturada.

Figura 57 — Diagrama de Bode da funcao de transferéncia de malha aberta do sistema.

100 T T T

a0

Magnitude (dB)

M E3EdB
_50 |- Freq: B ESe+03 Hz
Stakle loop

P 542 dey
Freq: 5.06 Hz

Frequéncia (Hz)

Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

O critério para obter-se baixa sensibilidade paramétrica a varia¢des da capacitancia € aten-
dido, visto que o controlador PI apresenta ganho infinito para componente CC, consequentemente
|Co(50)Gup(70) Hy(0)| > 1.
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Figura 58 — Estrutura do controlador da malha externa. Controlador PI com acao anti-windup.

Ko |1 Pss’
+

Controlador
Proporcional

Kiv'Ts
z—1

Controlador
Integral

Saturador

Fonte: Elaborada pelo autor.

4.4 CONCLUSOES

Neste trabalho, optou-se por utilizar uma estrutura de controle composta por uma malha
interna de corrente, responsavel por sintetizar as correntes geradas pelo APF, e uma malha
externa de tensdo, que tem como objetivo a regulacdo da tensdo do barramento CC. Além disso,
foi necessdrio implementar um bloco gerador de referéncias para fazer o VSI trifasico atuar
como APF.

A estratégia de geracdo de referéncias foi selecionada com base no estudo realizado por
Arcanjo (2013), tendo apresentado resultados bastantes satisfatérios para o sistema considerado.
As plantas desse sistema foram adequadamente modeladas, tendo a planta da malha de corrente
sido validada utilizando Simulink. Quanto a malha de controle de tensdo, um controlador PI
foi projetado e validado pelo autor, cumprindo os requisitos necessarios de projeto. Por fim,
¢ importante ressaltar a importancia da acdo anti-windup da malha de tensao, visto que essa
garante o funcionamento adequado do sistema e possibilita ao projetista escolher a maxima

poténcia que o APF consegue compensar.
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5 PROJETO DE CONTROLADORES PARA MALHA DE CORRENTE

Neste capitulo, sdo projetados os controladores de corrente para o APF trifdsico empre-
gando quatro estratégias de controle distintas, que serdo comparadas no capitulo seguinte. Todos
os controladores sdo projetados para duas condigoes de sintonia diferentes: maior margem de

estabilidade ou menor tempo de resposta.

Apesar do Capitulo 3 abordar a selecdo de alguns parametros da estrutura de controle
proposta neste trabalho, € necessdrio realizar comparacdes com outras estratégias de controle ja
consolidadas na literatura. Ao fazer isso, torna-se possivel realizar uma anélise comparativa de

estabilidade e desempenho que proporcione a validagdo da técnica proposta.

Para esse estudo comparativo, sio utilizados dois cendrios distintos para sintonia dos
parametros do sistema de controle: o primeiro busca melhores condi¢des de estabilidade (apre-
sentando margem de fase entre 20° e 30°), enquanto o segundo busca por um aprimoramento
no tempo de resposta (apresentando margem de fase de aproximadamente 5°). Sdo avaliados
os indicadores de margem de fase (M F'), margem de ganho (M () e inverso do pico da funcao
sensibilidade (n), que tem suas defini¢des apresentadas no Apéndice B. O cendrio que apresenta

MF =~ 5° ¢é utilizado apenas com o objetivo de analisar do comportamento das estratégias de

controle ao aumentar os ganhos do controlador.

Nas secdes a seguir, as estratégias de controle implementadas neste trabalho sdo rea-
presentadas com maior foco nas metodologias de projeto utilizadas. Todos os controladores
sdo projetados considerando a planta G;4(s) (modelada no Capitulo 4), cujos parimetros sdo
exibidos na Tabela 5. Essa planta € discretizada utilizando um ZOH, uma vez que a dindmica do
PWM pode ser aproximada pela dindmica do ZOH, e € acrescida do atraso de processamento,
modelado por 271 (BUSO; MATTAVELLI, 2015).

Tabela 5 — Parametros para projeto do controlador de corrente.

Ve (V) LyGnH)  Rp(m)  1/T, (kHz)

600 2,56" 307,5* 17,28

* Obtidos a partir de ensaio experimental dos indutores de saida do APF.

Fonte: Elaborada pelo autor.
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5.1 ESTRATEGIA 1 — ASSOCIACAO EM PARALELO DE CONTROLADORES P-SSIs

Conforme apresentado no Capitulo 2, a funcdo de transferéncia do SSI (ou SOGI) pode

ser definida por
2Ki8

s2 + h2w?’

em que w; € a frequéncia fundamental em rad/s e h representa a harmdnica em que se deseja

CSar(s) = (5.1)

sintonizar o integrador. A partir da resposta em frequéncia apresentada na Figura 59a, € possivel
observar que esse controlador aplica um ganho elevado na frequéncia sintonizada, enquanto o

ganho ¢é atenuado a medida que se afasta desta frequéncia.

Figura 59 — Diagramas de Bode do controlador SSI para distintos ganhos integrais, para h = 1 e
w1 = 60 - 27 rad/s.

(a) SSI em malha aberta. (b) SSI em malha fechada.
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

O controlador SSI realimentado opera como um filtro passa-faixa, conforme exibido
na Figura 59b. Assim, ao analisar o diagrama de Bode da funcio de transferéncia em malha
fechada, a banda de passagem do controlador SSI € definida pela diferenga entre as frequéncias
de corte superior e inferior (cruzamento por —3 dB) em torno da frequéncia central (hwy).
Alternativamente, a banda de passagem do controlador pode ser (grosseiramente) aproximada
pela faixa de frequéncias cuja magnitude do diagrama de Bode da funcdo de transferéncia
em malha aberta (Figura 59a) € superior a 0 dB. Essa banda de passagem, que representa a
faixa de atuacdo do controlador SSI, € selecionada através do ganho integral K;. A medida que
esse parametro € aumentado, o tempo de acomodacdo do sistema de controle diminui, logo a
sintonia do K; deve ser realizada observando o compromisso existente entre tempo de resposta e

seletividade.
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Por ser um controlador linear, é possivel projetar multiplos SSIs separadamente e utilizar
superposi¢do para gerar um controlador com multiplos picos de ressonéncia, desde que os SSIs
atuem em faixas de frequéncia distintas. Através dessa premissa, Yepes et al. (2010) e Yepes et

al. (2011) apresentaram uma metodologia de projeto que consiste em:

e Modelar e discretizar a planta que se deseja controlar;

e Sintonizar um ganho proporcional (K),), responsével por definir comportamento geral da

resposta em frequéncia do sistema;
e Adicionar SSIs discretizados em paralelo a acdo proporcional;
e Sintonizar os ganhos integrais (/;) dos SSIs;

e Compensar eventuais atrasos decorrentes da planta, processo de amostragem e tempo de

computacgao.

Ao aplicar um SSI em paralelo com uma ag@o proporcional, a resposta em frequéncia do
sistema de controle é alterada apenas em uma regido estreita do espectro, referente a banda de
passagem do SSI. Essa caracteristica € exibida na Figura 60, onde € apresentado o diagrama de
Nyquist do sistema contendo apenas acao proporcional, cuja fun¢do de transferéncia em malha
aberta é FT1 = K, - G;4(2), e para o sistema contendo um P-SSI com fungdo de transferéncia
de malha aberta F'T2 = {Kp + o, )] - Gaa(2).

O controlador SSI € discretizado utilizando o método "Tustin with prewarping", visto
que essa técnica prové o posicionamento dos picos de ressonincia com acurdcia, mesmo para
situacOes de SSIs projetados para atuar em altas frequéncias e com taxas de amostragem reduzidas
(YEPES et al., 2010).

Buscando compensar atrasos de fase do sistema, sem a alteragdo de ganho que um
avanco de fase tradicional causa, Bojoi et al. (2005) propuseram uma implementacdo utilizando

a seguinte funcdo de transferéncia:

s - cos(¢pp) — hwy - sen(op,)
s? + h2w?

s (s) = 2K , (5.2)
em que o grau de liberdade ¢, permite aplicar um avanco de fase na frequéncia hw;, variando o
angulo de inclinacdo ~;, do diagrama de Nyquist de F'1'2, e, por consequéncia, podendo alterar
as margens de estabilidade (M Ggro, M Frro € npre). A Equagdo (5.2) pode ser reescrita de

modo a representar o avango de fase aplicado em cada SSI em termos de N, amostras:

s - cos(hwy NeompT's) — hwy - sen(hwi NeompTs)

(£hw1)
CSSI v ( ) = 2K% s2 + hQW%

; (5.3)
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Figura 60 — Diagramas de Nyquist apresentando a diferenca da resposta em frequéncia de um
sistema com e sem controlador SSI.

1,5 \ T
FT1=K (G (2
p Vi
- (+haxn)
Al FT2= [K +CE™@)] 1,0 |
— .
s
s
0,5+ MGrr
| E]W GFTQE

- / / SR R

- an 7//” ”f ‘ ,

Eixo Imaginario
o
I
I

-0,5

-15 '
-1,5 -1 -0,5 0 0,5 1 15
Eixo Real

Fonte: Adaptado de (YEPES et al., 2011).

5.1.1 Projeto dos Controladores P-SSIs

Como critério de projeto, optou-se por projetar SSIs que pudessem compensar a distor¢ao
harmonica até a componente harmonica h = 29. Durante a sintonia do ganho proporcional, a
frequéncia de cruzamento por 0 dB (f,r) € selecionada objetivando que os SSIs nao sejam
sintonizados em frequéncias superiores a [y, 0 que faz o diagrama de Bode apresentar um
Unico cruzamento por O dB e, por consequéncia, simplifica o projeto do sistema de controle.
Nesse contexto, ao selecionar a mdxima componente harmonica h = 29, tem-se que a menor

frequéncia de cruzamento por 0 dB necessdria é
fur > 29 x 60 Hz = 1,74 kHz. (5.4)

Dessa forma, optou-se por sintonizar o ganho proporcional K, de modo a obter frequéncia de
cruzamento (por 0 dB) fy;r = 1,9 kHz e, por consequéncia, margem de fase M F' = 31,2°.
Em seguida, os controladores SSIs sao adicionados em paralelo com mesmo ganho K, sendo
sintonizados nas componentes harmonicas h = 6k = 1 até h = 29. Além disso, o ganho K
€ sintonizado manualmente, observando o compromisso existente entre tempo de resposta e
seletividade, de modo possibilitar que o sistema atinga a margem de fase desejada, neste caso
em torno de M F' = 29,0°.

Para componentes harmodnicas de frequéncia elevada, o atraso causado pelo tempo

computacional associado ao processo de amostragem e cédlculo da acdo de controle afeta a



89

performance do sistema e pode causar instabilidade (YEPES et al., 2010). Dessa forma, um
atraso relativo a uma amostra (z~1) é acrescentado na malha direta do sistema de controle apenas
na fase de projeto, permitindo ao projetista avaliar o seu efeito e implementar um método de

compensagdo desse atraso.

Inicialmente, os controladores SSIs sdo discretizados e implementados sem compensacao
do atraso de tempo computacional. Assim, a fun¢do de transferéncia do SSI no dominio-z é

definida por

sen(hwTy) 1— 272

OEhw) 1 = 2K, - . '
ssi . (2) 2hw; 1 — 2z cos(hw Ty) + 272

(5.5)

Na Figura 61 sdo apresentados os diagramas de Nyquist € Bode para o sistema com
C’éis};wl) l(z). O gréfico de fase do diagrama de Bode (Figura 61b) apresenta multiplos cruza-
mentos por —180°, com a maioria ocorrendo em frequéncias nas quais a magnitude do diagrama
de Bode € maior que 0 dB, levando o sistema a instabilidade. Essa condi¢cao também pode ser
observada no diagrama de Nyquist (Figura 61a), visto que as assintotas dos SSIs cruzam o zero

do eixo imagindrio a esquerda do ponto de instabilidade (—1,0), ou seja, em —180°.

Figura 61 — Diagramas de Nyquist e Bode do sistema de controle em malha aberta sem com-
pensacdo do atraso de tempo computacional. Resultados obtidos para controladores
proporcional (azul) e P-SSIs em paralelo (verde) com K; = 0,6.

(a) Diagrama de Nyquist. (b) Diagrama de Bode.
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

A inclinacdo dessas assintotas pode ser alterada aplicando o avanco de fase apresentado
na Equacgdo (5.3), compensando o atraso de tempo computacional. Para implementacado foi
considerado Ny, = 2, visto que esse valor de N, apresentou melhores resultados nas

comparagdes experimentais realizadas por Limongi et al. (2009). A funcdo de transferéncia no
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dominio-z do SSI com compensag¢do de atraso € definida por

(1 — 272)cos(hwy NeompTs ) sen(hw Ty)
hwy [1 — 2z tcos(hun Ty) + 272
(U227 4 27?)sen(hwr Neomy Ty ) sen® (4T
hwy [1 — 227 cos(hw Ts) + 22 ’

1
CER2 () ok, {
(5.6)

Na Figura 62 sao exibidos os diagramas de Nyquist e Bode para o sistema com C' éis}}wl) 2 (2).

As caracteristicas que indicam a redugdo da estabilidade do sistema devido ao atraso computaci-

onal, anteriormente observadas na Figura 61, ndo sdo significativas apds a compensagao.

Figura 62 — Diagramas de Nyquist e Bode do sistema de controle em malha aberta com com-
pensacdo do atraso de tempo computacional. Resultados obtidos para controladores
proporcional (azul) e P-SSIs em paralelo (verde) com K; = 0,6.

(a) Diagrama de Nyquist. (b) Diagrama de Bode.
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

Num segundo cendrio, o ganho K; dos SSIs € aumentado com o objetivo de ampliar a
banda de passagem de cada integrador, diminuindo o tempo de resposta do sistema. Foi observado
que, para K; > 6,0, os SSIs comecam a exercer uma forte influéncia entre si, contrapondo a

premissa de que os integradores devem ser sintonizados em faixas de frequéncias distintas.

Os diagramas de Nyquist e Bode do controlador para esse ponto de operagdo (/; = 6,0)
sdo exibidos na Figura 63. Os gréficos apontam uma piora da margem de fase e do indice 7, além

de ser visivel o aumento da banda de passagem dos SSIs (Figura 63b).

E importante ressaltar que apesar da discretizacdo utilizada ser mais adequada para obter
erro nulo em regime, sua implementacio adaptativa em frequéncia possui custo computacional
muito elevado. Essa caracteristica é decorrente da necessidade de calcular em tempo de execugao

multiplas funcdes trigonométricas para cada controlador SSI utilizado (YEPES et al., 2010).
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Figura 63 — Diagramas de Nyquist e Bode do sistema de controle em malha aberta com com-
pensacdo do atraso de tempo computacional. Resultados obtidos para controladores
proporcional (azul) e P-SSIs em paralelo (verde) com K; = 6,0.

(a) Diagrama de Nyquist. (b) Diagrama de Bode.
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

5.2 ESTRATEGIA 2 —- CONTROLADOR 6k 4+ 1 RC PROPOSTO POR LU E ZHOU (2011)

O controlador proposto por Lu e Zhou (2011), apresentado no Capitulo 2, pode ser
facilmente implementado na forma discreta ao remapear seus zeros e polos utilizando z = e*7s.
Ap6s utilizar esse método de discretizagdo, também conhecido por "zero-pole matching", obtém-
se

To

e~ =z N/, (5.7)
em que 7j é o periodo da componente fundamental.

Os dominios de estabilidade desse controlador devem ser ampliados para tornar possivel
sua utilizacdo em sistemas com plantas de grau relativo maior que zero, caso em que a planta
modelada se enquadra. Conforme discutido para o controlador iGDSC, esse processo pode ser
realizado ao acrescentar um filtro FIR ()(z) junto a cada bloco de atraso do diagrama de blocos do
controlador. Adicionalmente, é necessario compensar o dngulo de fase avangando L /2 amostras

em cada bloco z~N/"

,em que L é a ordem do filtro FIR. Um filtro de avanco de fase H;(z) pode
ser acrescentado para compensar o atraso gerado pelo tempo computacional. Na Figura 64 ¢

apresentado o diagrama de blocos do controlador avaliado, cuja funcio de transferéncia é

1— 2203 Q)
Cre(z) = Kye - — — : 5.8
RC’( ) 1 — 2cos (271_%> . Z_<I_5) Q(Z) + Z—Q(Z_E) [Q(Z)]Z (5.8)
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Figura 64 — Diagrama de blocos do RC modificado proposto por Lu e Zhou (2011) para compen-
sacéo de componentes harménicas da familia H = {nk = m |k € N}.
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Fonte: Adaptado de (LU; ZHOU, 2011).

5.2.1 Projeto do Controlador Repetitivo

O projeto do controlador nk 4+ m RC, proposto por Lu e Zhou (2011), pode ser realizado
através das seguintes etapas:

e Selecdo dos parametros m, n e N;
e Escolha da ordem e frequéncia de corte do filtro FIR Q(z);
e Sintonia do ganho repetitivo K,;

e Caso necessdrio, projeto de um avango de fase H,(z) para compensar atrasos da planta e

de tempo computacional.

Para a planta considerada neste trabalho, os parametros que definem as componentes
harmonicas compensadas devem ser m = 1 e n = 6. Dado que NV representa o nimero de
amostras por ciclo da componente de frequéncia fundamental, para a frequéncia de amostragem
considerada (Tabela 5) tem-se N = 288. Adicionalmente, o aumento do dominio de estabilidade

¢ realizado através de filtros FIR de ordem L = 6 e frequéncia de corte f. = 1,8 kHz.

A sintonia do ganho K. € realizada utilizando a margem de fase, de modo a obter
20° < MF < 30° e o indice n como indicador adicional para avaliacdo da estabilidade do
sistema. Inicialmente, a estrutura de controle exibida na Figura 64 foi avaliada considerando a

planta acrescida de z~!, termo relativo ao atraso gerado pelo tempo computacional.



93

Na Figura 65 sdo exibidos os diagramas de Nyquist e Bode do sistema de controle sem
compensagio do atraso z !, que indicam a instabilidade do sistema. Observou-se que o sistema
apresentou margem de fase negativa. Logo, ao acrescentar um avango de fase H;(z), o sistema
tornou-se estavel.

Figura 65 — Diagramas de Nyquist e Bode do sistema de controle em malha aberta com con-

trolador apresentado na Figura 64 (/. = 0,010). Resultados para controlador sem
avanco de fase H;(z) (azul) e com avancgo de fase H,(z) (verde).

(a) Diagrama de Nyquist. (b) Diagrama de Bode.
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

Através de simulacdes, foram observados trés problemas associados a implementagdo
prética dessa estratégia: a impossibilidade de obter a margem de fase dentro da faixa especificada;
a ocorréncia de saturacdo da razdo ciclica dos PWMs; e o fato das correntes medidas excederem o
fundo de escala dos sensores disponiveis para montagem experimental. Os trés problemas podem
levar a instabilidade do controle de tensdao no barramento CC, o que inviabiliza a utilizagdo dessa

estratégia.

Esse problema foi contornado ao introduzir uma ac¢do proporcional em paralelo ao
controlador repetitivo (Figura 66), o que diminui o desempenho do sistema quanto ao tempo de

resposta enquanto melhora sua estabilidade.

O ganho K, € sintonizado com a agdo repetitiva ainda desabilitada (K,. = 0), o que
possibilita a selecdo da frequéncia de cruzamento por 0 dB e da maior condi¢do de estabilidade
possivel, estabelecendo valores mdximos de margem de fase e indice 7). Para o projeto desta
estratégia, o ganho proporcional selecionado € o mesmo que foi utilizado para o projeto da

estratégia 1, o que levaa M F' = 31,2° e n = 0,29.

A sintonia do ganho repetitivo K. € realizada observando os indices de estabilidade.

A medida que K. aumenta, a estabilidade do sistema é piorada, por outro lado a frequéncia
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Figura 66 — RC proposto por Lu e Zhou (2011) em paralelo com a¢do proporcional.

v Gro(z) | Hi(2)
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Fonte: Elaborada pelo autor.

de cruzamento critica (que determina M F') aumenta e o tempo de resposta do sistema diminui.
Os dois cenarios apresentados na introdugdo deste capitulo sdo obtidos para K,. = 0,001, que
mantém M F ~ 27°, e para K,. = 0,010, que mantém M F' =~ 5°. Este segundo caso, cuja
margem de fase € M F' ~ 5°, € utilizado apenas para avaliacdo do comportamento do controlador
para uma grande variagdo no ganho repetitivo. A Figura 67 apresenta os diagramas de Nyquist e
Bode para o sistema sem RC e para os dois cendrios supracitados, sem utilizar avango de fase
(Hi(z) = 1).

Figura 67 — Diagramas de Nyquist e Bode do sistema de controle em malha aberta com contro-
lador apresentado na Figura 66. Resultados para controlador com ganho repetitivo
K..=0, K,.=0,00le K,. =0,010.

(a) Diagrama de Nyquist. (b) Diagrama de Bode.
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

Os indices de estabilidade do sistema podem ser melhorados ao projetar o avanco de

fase, deixando-o mais robusto a qualquer variagdo paramétrica ou dindmica nao modelada.

5.3 ESTRATEGIA 3 - CONTROLADOR 6k + 1 RC PROPOSTO POR LU ET AL. (2014)

Em 2014, LU et al. propds um controlador 6k £ 1 RC que opera em "plug-in". Essa
condi¢do de operacdo consiste em acrescentar o controlador projetado em paralelo a algum ponto
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do sistema de controle original, de modo a buscar uma melhora de desempenho. Na Figura
68 ¢ exibido o diagrama de blocos do sistema de controle considerando a implementacdo da

Estratégia 3.

Conforme apresentado no Capitulo 2, essa estratégia de controle € baseada em dois RC
de ordem genérica com a(s) = 0, o que representa as condi¢des de estabilidade mais restritas
dentre as apresentadas por Hara et al. (1988). Entretanto, por ser utilizado numa configuracao
plug-in, essa estratégia apresenta um ganho proporcional unitario em paralelo ao controlador

repetitivo, o que flexibiliza a utilizagcdo do RC.

Ainda assim, os dominios de estabilidade devem ser aumentados através de filtros FIR
Q(2), cujo deslocamento de fase pode ser compensado ao diminuir /2 amostras dos blocos de
atraso do controlador. O posicionamento dos filtros FIR s@o apresentados no diagrama de blocos

do sistema (Figura 68), cuja fun¢do de transferéncia do controlador RC € calculada por

cos (2%%) . z_(n_%) -Q(z) — 3_2(”—
1 — 2cos (ZW%) o (E-3). Q(z) + 22

ORC(Z) = K-

Figura 68 — Diagrama de blocos do sistema de controle utilizando o nk+m RC plug-in, conforme
apresentado por Lu et al. (2014).
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Fonte: Adaptado de (LU et al., 2014).
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5.3.1 Projeto do Controlador Repetitivo

Considerando a implementacdo apresentada na Figura 68, o controlador (', (z) foi utili-
zado como uma agao proporcional. Logo, exatamente como feito para a Estratégia 2, o ganho
K, de C(z) € sintonizado com a agdo repetitiva desabilitada (/,. = 0) a fim de selecionar a
maior condi¢do de estabilidade possivel para o sistema. Dessa forma, para ganho proporcional
K, = 0,05, obtém-se M F' = 31,2° e n = 0,29.

A sintonia do ganho repetitivo K. € novamente realizada com o objetivo de ajustar os
indices de estabilidade. Os dois cendrios apresentados na introdugdo deste capitulo sdo obtidos
para K. = 0,100, que mantém M F' =~ 27°, e para K,. = 0,500, que mantém M F' ~ 5°. Os
diagramas de Nyquist e Bode para o sistema sem RC e para os dois cendrios supracitados, sem

utilizar avanco de fase (H;(z) = 1), sdo exibidos na Figura 69.

Figura 69 — Diagramas de Nyquist e Bode do sistema de controle em malha aberta com contro-

lador apresentado na Figura 68. Resultados para controlador com ganho repetitivo
K,. =0, K,. = 0,100 e K,. = 0,500.

(a) Diagrama de Nyquist. (b) Diagrama de Bode.
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MF = 31,2° em 1,9 kHz

—270/ MF = 27,3° em 1,9 kHz

MF = 5,1° em 2,2 kHz

15 -1 -05 0 05 1 15 10’ 1¢° 10°
Eixo Real Frequeéncia (Hz)

Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

A utiliza¢do de um avango de fase H;(z) possibilita melhorar os indices de estabilidade.
Assim, ao realizar uma compensacdo de fase, torna-se possivel aumentar o ganho K., conforme

exibido na Figura 70.

5.4 ESTRATEGIA 4 - CONTROLADOR iGDSC COM ATRASO COMPUTACIONAL COM-
PENSADO POR CONTROLADOR DE AVANCO DE FASE

O controlador iGDSC foi apresentado no Capitulo 3, entretanto, nesta se¢ao essa estraté-

gia é acrescida de um avanco de fase H;(z) objetivando compensar o atraso decorrente do tempo
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Figura 70 — Diagramas de Nyquist e Bode do sistema de controle em malha aberta com contro-
lador apresentado na Figura 68. Resultados para controlador com ganho repetitivo
K..=0e K,.=1,.

(a) Diagrama de Nyquist. (b) Diagrama de Bode.
1,5 —~
FIR: L =6, f. = 1,8 kHz A
1t R . [P . S O
K, = 0,050; K. =0 — 1= 0,29 E
K, = 0,050; K, = 1,0 — 1= 0,08 .=
O,Bf: e 8D
=

Eixo Imaginario
o

0
-0,5 >
~ -90
?
-1} £ -180
MF = 31,2° em 1,9 kHz
=270/ MF = 7,8° em 2,3 kHz -
-1,5 ‘ e ‘ ‘ 0 4
‘15 -1 -05 0 05 1 15 10 10 10

Eixo Real Frequéncia (Hz)

Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

computacional. O diagrama de blocos do controlador proposto com avango de fase é apresentado

na Figura 71, enquanto o fluxograma da metodologia de projeto é exibido na Figura 72.

Figura 71 — Diagrama de blocos completo do controlador iGDSC.

€ap Uap

— K, —( j » Hy(z) —
Q(z) — ejer [— —i:i

z

ISTRE
+

Fonte: Elaborada pelo autor.

Visto que o controlador proposto deve ser implementado em um referencial vetorial, a
primeira etapa para o projeto desse controlador consiste em definir as familias de atuacdo do SV-
RC. Para isso, obtém-se o espectro harmonico do vetor espacial das correntes trifdsicas que serdo
reguladas, conforme exibido na Figura 73. A partir desse espectro harmdnico € possivel observar
que o vetor espacial analisado apresenta amplitude significativa nas componentes harmonicas da
familia H; = {6k + 1| k € Z}, que devem ser compensadas pelo controlador iGDSC.

Os parametros referentes as Etapas 2, 3 e 4 foram apresentados anteriormente neste
trabalho, cujos valores utilizados para a implementacao sdo exibidos na Tabela 6. Quanto aos
parametros da ultima etapa, na subsecao a seguir serd apresentada uma metodologia para sintonia

do ganho repetitivo e projeto do avango de fase.
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Figura 72 — Metodologia de projeto do controlador iGDSC.

[ Inicio }

!

ETAPA 1

Analise do sinal de referéncia:

— Obtengado do espectro harmoénico
da referéncia (vetores espaciais);

— Classificacdo das familias do tipo
Hy={n;k+m; | k € Z}.

!

ETAPA 2

Controlador iGDSC {nk +mlk € Z}:

— Determinagdo de parametros n e m;
— Célculo 6, e ig4;
— Sele¢do do parametro a.

!

ETAPA 3

Filtro FIR simétrico:
— Sele¢do de frequéncia de corte;
— Escolha da ordem do filtro - L.

!

ETAPA 4

Controlador iGDSC {nk +m |k € Z}:

— Ajuste do parAmetro i, para ;.

!

ETAPA 5

Compensacao de atraso devido ao
tempo computacional
— Sintonia do ganho repetitivo K,;
— Projeto do avango de fase H;(z).

Fonte: Elaborada pelo autor.

Figura 73 — Espectro harmonico do vetor espacial das correntes trifdsicas que alimentam a carga
ndo linear utilizada no experimento.
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Fonte: Obtida experimentalmente utilizando dSPACE e Matlab 2010a.
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Tabela 6 — Parametros para o projeto do controlador iGDSC.

Parametro Valor

iq 48
4
07- gﬂ'
a 0,5
fe(kHz) 1.8
L 6
i, 45

Fonte: Elaborada pelo autor.

Buscando simplificar a compreensao do leitor, o sistema de controle € analisado em trés

situacdes distintas. Sdo elas:

e Sistema sem considerar atraso de tempo computacional (z~!) e compensador H;(z) (Fi-

gura 74a), que serd referido por "sistema sem atraso" ou swd (system without delay);

e Sistema considerando atraso de tempo computacional (2~ !), porém sem compensador
H,(z) (Figura 74b), que serd chamado por "sistema ndo compensado" ou us (uncompensa-

ted system);

e Sistema considerando tanto atraso de tempo computacional (z~1), quanto compensador
H,(z) (Figura 74c), que sera referido por "sistema compensado" ou cs (compensated

system).

5.4.1 Compensacio do Atraso de Tempo Computacional

Considerando inicialmente o "sistema sem atraso", ao variar o ganho repetitivo observa-
se uma variacao do indice de estabilidade 7,4, conforme exibido na Figura 75. Em consequéncia
dessa caracteristica, torna-se possivel sintonizar K. para que o sistema de controle opere na

condi¢do de maior estabilidade, atingida com K. = 0,033 para a situacdo simulada.

Contudo, visto que o controlador iGDSC deve ser implementado em um dispositivo
de processamento de sinais digitais, faz-se necessario considerar seu atraso computacional,
normalmente modelado por z~!. A dinAmica do sistema é fortemente afetada pela inclusio desse

atraso, o que evidencia a necessidade de uma andlise cuidadosa do "sistema ndo compensado".

A Figura 76 apresenta o diagrama de Nyquist do "sistema sem atraso", originalmente
estavel, e do "sistema ndo compensado”, no qual é possivel observar que a inclusdo do atraso
instabiliza o sistema. Uma vez que a estratégia de controle proposta consiste em utilizar um
SV-RC em uma tnica malha direta do sistema de controle (sem acréscimo de ag@o proporcional),
ndo € possivel projetar um controlador capaz de compensar idealmente esse atraso. Contudo, o

sistema pode ser estabilizado ao acrescentar um avango de fase convencional em cascata com o
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Figura 74 — Diagrama de blocos do sistema utilizando controlador iGDSC.

(a) Diagrama de blocos do "sistema sem atraso" (swd).

lap —~Cap 1 Uop iap
—( e Koo [ = A j Gia(2) -

Sref L L -
tap €ap 1 Uap | Lag
4:_@—’ Ke = ﬁ@ j W Hi(2) [~ 27 7 Gia(2)

| Q) [

Coaselz) T |

Fonte: Elaborada pelo autor.

controlador iGDSC, cuja fun¢do de transferéncia no dominio-s € representada por
s+ 7

s+ P

em que Z < P.Para implementacdo neste trabalho, apds a defini¢do de K, Z e P, o avanco de

Hi(s) = K, (5.10)

fase é discretizado utilizando o método de Tustin.

Conforme apresentado no diagrama de blocos completo do controlador iGDSC (Fi-
gura 71), o ganho K; do avanco de fase estd em cascata com o ganho repetitivo K,... Dessa forma,

buscando simplificar o projeto do sistema de controle, faz-se
K, =1, (5.11)

0 que possibilita controlar o ganho da malha direta apenas através de K,.. O polo e zero
acrescentados por esse compensador sdo selecionados de modo a atenuar o efeito do atraso
computacional no angulo de fase do "sistema ndo compensado”, na frequéncia de cruzamento

por 0 dB critica.

Em sistemas de controle cujo diagrama de Bode da func¢do de transferéncia em malha

aberta apresenta uma Unica frequéncia de cruzamento por 0 dB, a aplicacdo de um avanco de
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Figura 75 — Sintonia do ganho repetitivo para "sistema sem atraso".

(a) Diagrama de Nyquist do sistema para distintos (b) Indice de sensibilidade 7,y em fun¢do do
ganhos repetitivos. ganho repetitivo K.
1,5 0,6

FIR: L =6, f, = 1,8 kHz

Kye = 0,015 — fjsuq = 0,37 0s
Ko = 0,033 — nswa = 0,54

05/ k.. =0,045 Nswd = 0,38 | 0.4

§ 0,3"
=

Eixo Imaginario

0,2

0,1

_ 1 2 3 4 5 6 7
Eixo Real K. (x 0,01)

Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

Figura 76 — Diagramas de Nyquist do "sistema sem atraso" (azul) e do "sistema ndo compen-
sado" (verde).

15 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
FIR: L =6, f, — 1,8 kHz
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0,5 b kR
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o
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-15 -1 -05 0 0,5 1 1,5
Eixo Real

Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

fase € bem simples e pode ser realizada como apresentado por Ogata (2011). Por outro lado,
em sistemas com multiplos cruzamentos por 0 dB esse projeto torna-se complexo, haja vista
que margem de fase € definida apenas na frequéncia de cruzamento critica, representada na
Figura 77. Se o avanco de fase tem uma faixa de atuacdo larga, esse compensador afeta o &ngulo
de fase em vérias frequéncias de cruzamento distintas, o que faz a performance do sistema ser

comprometida e a frequéncia de cruzamento critica ser alterada.

Devido a maior complexidade para projeto do H;(z), os pardmetros do compensador por



102

Figura 77 — Diagramas de Nyquist de um sistema que apresenta multiplos cruzamentos por 0
dB.

15

X  Cruzamentos por 0 dB
1 X  Cruzamento que defindF | |

Eixo Imaginario

Eixo Real

Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

avanco de fase sdo sintonizados através de uma metodologia diferente, que serd apresentada

adiante.

5.4.1.1 Sintonia de K,. e Projeto de H,(z)

A metodologia proposta para sintonia de K. e projeto de H;(z) é realizada em oito

passos, conforme apresentado a seguir.

e Passo 1 - Considerando o "sistema sem atraso", o ganho repetitivo K, € sintonizado de
modo a proporcionar ao projetista o maior indice 7)5,,4. No sistema considerado, obteve-se
melhor indice de sensibilidade para K. = 0,033 (Figura 75). Contudo, um programa foi
desenvolvido para a obtencao do ganho K. que maximiza o indice 7y, € para o calculo
dos parametros definidos nos passos a seguir. Assim, visto que o programa desenvolvido
utilizou ganhos entre K,. = 0,010 e K,.. = 0,050, e que foi aplicado um passo de 0,005
para defini¢do dos valores intermedidrios, obteve-se o melhor 7,4 para ao utilizar ganho
K,. = 0,030.

e Passo 2 - Em seguida, buscando obter vérios pontos de operacdo do "sistema sem atraso",
sdo selecionados alguns ganhos repetitivos em torno do K. obtido no Passo 1. Os valores

de K. considerados sdo apresentados na primeira coluna da Tabela 7.

e Passo 3 - Para os ganhos K. selecionados no Passo 2, sao obtidos os seguintes dados

do "sistema sem atraso": margem de fase (M Fj,,4), frequéncia de cruzamento critica
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(frmF(swa)) € inverso do pico da fungdo sensibilidade (7,.,4). Todos esses dados sdo obtidos

utilizando Matlab e estdao exibidos na Tabela 7.

Cada linha da Tabela 7 representa um ponto de operacdo do "sistema sem atraso".
Contudo, ao acrescentar o atraso computacional 2~ 1 e considerar o "sistema nio compensado”,
todos esses pontos de operacdo passam a ser instaveis. Neste momento, o projetista deve computar
o angulo de fase da fun¢do de transferéncia em malha aberta do "sistema ndo compensado” na
frequéncia correspondente a frequéncia de cruzamento critica do "sistema sem atraso", fsr(swd)-
A soma desse angulo de fase com 180° € representada por ¢,, sendo utilizada adiante como

menor angulo de fase avangado pelo compensador.

Tabela 7 — Efeitos do ganho /.. do controlador iGDSC no "sistema sem atraso" (swd).

FIR: L =6, f. = 1,8 kHz

Kre MFaq [fMFPwd) Mswd Gus

0,010 17,91° 1,18 kHz 0,311 —6,65°
0,015 21,55° 1,55kHz 0,374 —10,66°
0,020 24.85° 191kHz 0429 —14,99°
0,025 27.86° 228kHz 0478 —1958°
0,030 30,11° 229kHz 0,519 —17,65°
0,035 32,15° 266 kHz 0,518 —23,19°
0,040 33,92° 3,02kHz 0,449 —29,04°
0,045 34.8%° 374kHz 0330 —42,95°
0,050 34,85° 444kHz 0,311 —-57,72°

Fonte: Elaborada pelo autor.

Dessa forma, cada linha da Tabela 7 deve ser interpretada da seguinte forma: para um
ganho K. = 0,010, o "sistema sem atraso" apresenta margem de fase M F,; = 17,91° na
frequéncia de cruzamento critica fy/p(swdq) = 1,18 kHz e indice 7s,q ~ 0,31; 0 "sistema nao
compensado", nesse ponto de operacdo, apresenta um angulo de fase 186,65° na frequéncia

fursway = 1,18 kHz e, por consequéncia, tem-se ¢, = 180° — 186,65° = —6,65°.

e Passo 4 - Considerando o "sistema nao compensado”, o parametro ¢, € calculado para
todos os pontos de operagdo selecionados no Passo 2. Os valores obtidos de ¢, sdo

exibidos na dltima coluna da Tabela 7, sendo calculados por
¢us = AFTMAuS(j27TfMF(swd)) + 18007 (512)

em que ZFT M Ay (727 frrr(swa)) representa o angulo de fase da fungdo de transferéncia

em malha aberta do "sistema ndo compensado", em fy/r(swd)-
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e Passo 5 - O projetista deve selecionar o avango 1 que serd aplicado ao "sistema ndo

compensado". Para isso, faz-se
1/} = ZF’TYM’chs(]27“-fMF(swd)) + 180° — ¢us (5 13)
= LFTM Ao (327 frrptowa) = ZFTM Ay (727 farpsuway) '

em que ZFT M Acs(j27 farp(sway) representa o ngulo de fase desejado para a fungdo de
transferéncia em malha aberta do "sistema compensado”, em f/r(swq). Em seguida, o zero

e o polo do avango de fase sdo calculados utilizando as seguintes equagdes:

1 —

Z =21 frF(swd) - 14_2%7 (5.14)
1

P=2n- fMF(swd) : m- (5.15)

Na Figura 78 s@o exibidos diagramas de Nyquist e Bode do mesmo "sistema ndo compen-

sado" acrescido de avancos de fase com distintos parametros ).

Figura 78 — Impacto do parametro ¢ na resposta em frequéncia do "sistema compensado".

(a) Diagrama de Nyquist. (b) Diagrama de Bode.
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

e Passo 6 - O compensador por avanco de fase € discretizado. Neste trabalho, foi utilizado o

método de Tustin para essa discretizagao.

Essa estratégia ndo garante que o "sistema compensado" apresentard mesma frequéncia
de cruzamento critica do "sistema sem atraso", entretanto, permite ao projetista utilizar uma
frequéncia fixa ( fa/r(swa)) para auxiliar a sintonia do compensador por avango de fase. Dessa
forma, a escolha dos parametros do controlador deve ser baseada tanto nas propriedades de

estabilidade do "sistema compensado", quanto na sua frequéncia de cruzamento critica.
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e Passo 7 - Para os pontos de operacdo selecionados no Passo 2, sdo obtidos os seguintes
dados do "sistema compensado": margem de fase (M F;), frequéncia de cruzamento
critica (farr(cs))> inverso do pico da fung@o sensibilidade (7,;) € maior harmoénica dentro
da banda de passagem do sistema (//r(cs)). Todos esses dados sdo obtidos utilizando
Matlab (analisados para ZF'T M A.s(j27 far F(swd)) = —160°) e estdo exibidos na Tabela 8,
cujas linhas representam os mesmos pontos de operacao referidos nas linha da Tabela 7.
O angulo de fase ZFT M Acs(j27 frrr(swa)) = —160° foi selecionado de modo que a

margem de fase do "sistema compensado" (M F;) esteja entre 20° e 30°.

e Passo 8 - Por fim, escolhe-se o ponto de operagdo mais adequado para o projeto, baseando-
se nos indicadores de estabilidade relativa (7.s € M F) e nos indicadores da banda de
passagem (fasr(cs) € has r(cs)). Caso nenhuma linha da Tabela 8 apresente uma combi-
nacdo de configuragdes de estabilidade e frequéncia de cruzamento critica aceitdveis, o

projetista deve retornar ao Passo 5 e selecionar um novo angulo de fase .

Tabela 8 — Parametros do controlador iGDSC no "sistema compensado".

FIR: L = 6, f. = 1,8 kHz
HZ<Z)I ZFTMACS(jQWf]\/[F(swd)) = 20°
K. MFes fMF(cs) h]V[F(cs) Tes Z <X27T103) P (X2'/T103)

0,010 18,97° 1,16kHz 19 0,309 0,73 1,91
0,015 21,19° 1,52kHz 25 0,342 0,88 2,71
0,020 24,10° 153kHz 25 0,387 1,00 3,67
0,025 26,25° 1,17kHz 19 0,438 1,07 4,84
0,030 2357° 189kHz 31 0,320 1,13 4,66
0,035 27,84° 1,18kHz 19 0,386 1,15 6,14
0,040 29,82° 082kHz 13 0,450 1,13 8,09
0,045 29.45° 045kHz 7 0,508 0,90 15,53
0,050 33,94° 0,09kHz 1 0,579 0,48 41,29

Fonte: Elaborada pelo autor.

5.4.1.2 Resultados Teoricos para o Ponto de Operagdo Selecionado

Para o ponto de operacao selecionado para implementacdo, destacado na Tabela 8, os
parAmetros obtidos sdo K,. = 0,030, Z = 1,13 - 2710% e P = 4,66 - 27103. Essa configura-
¢do resulta em um "sistema compensado" com margem de fase de aproximadamente 23,6° e

frequéncia de cruzamento critica correspondente a 31 componente harmonica.
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Conforme feito para as outras estratégias baseadas em RC, o ganho repetitivo pode ser
aumentado objetivando tornar a resposta do "sistema compensado” mais rapida. Neste trabalho,
essa sintonia ¢ feita variando o ganho repetitivo até obter margem de fase proxima a 5°. Na
Figura 79 sdo apresentados os diagramas de Nyquist e Bode nos dois pontos de operagdo que
foram implementados e obtidos resultados experimentais.

Figura 79 — Diagramas de Nyquist e Bode do "sistema compensado” em malha aberta. Re-

sultados para controladores com avango de fase v = 37,65° e ganhos repetitivos
K,. = 0,030 e K,. = 0,045.

(a) Diagrama de Nyquist. (b) Diagrama de Bode.
1,5 ‘ ‘ | ; ‘

FIR: I — 6, f. — 1,8 kHz g 100
1 Kre = 0,030; ¢ = 37,65° — ne, = 0,32 < 50
K,. = 0,045; v = 37,65° — 1., = 0,04 g 0
¥ -50

=
-100

Eixo Imaginario

=270 MF = 23.5° em 1.9 kHz
MF = 5,1° em 3,3 kHz

10° 10° 10
Eixo Real Frequéncia (Hz)

Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

5.5 CONCLUSOES

Visto que foram selecionadas trés estratégias para serem comparadas com o controlador

proposto, fez-se necessdario apresentar a metodologia de projeto utilizada para cada uma delas.

A primeira estratégia abordada neste capitulo foi uma associa¢do em paralelo de con-
troladores P-SSIs, cuja metodologia de projeto foi baseada nos trabalhos cientificos de Yepes
et al. (2010) e Yepes et al. (2011). As estratégias 6k + 1 RC propostas por Lu e Zhou (2011) e
Lu et al. (2014) sao implementadas como apresentado nos seus respectivos artigos. Contudo,
a metodologia de sintonia dos ganhos proporcional e repetitivo foi idealizada pelo autor deste
trabalho, provando-se uma forma simples e eficiente para projeto de controladores repetitivos

utilizados em uma configuragdo plug-in ou em paralelo com uma agao proporcional.

Ao abordar o controlador proposto, apresentou-se uma metodologia de projeto que
possibilita ao projetista sintonizar o ganho repetitivo e projetar um avancgo de fase capaz de
atenuar atrasos computacionais, que existem na implementacao préitica. A metodologia utilizada
provou-se eficiente tanto teoricamente quanto em simulagdes, sendo analisada experimentalmente

no capitulo a seguir.
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6 RESULTADOS

Neste capitulo, sdo apresentados resultados de simulacdo e experimentais obtidos para
as malhas de controle de tensdo e corrente. Em seguida, sdo comparados os desempenhos das

estratégias de controle projetadas no Capitulo 5.

6.1 DESCRICAO DA MONTAGEM

As estratégias de controle abordadas no Capitulo 5 foram validadas e comparadas
utilizando uma montagem disponivel no laboratério experimental do Grupo de Eletronica
de Poténcia e Acionamentos Elétricos (GEPAE) da UFPE. Essa montagem consiste em dois
inversores trifdsicos conectados em uma estrutura back-to-back, possibilitando sua atuacdo como
APFs em série e em paralelo. Contudo, devido a necessidade de medir as correntes consumidas
pela carga, algumas modificagdes foram realizadas visando melhor aproveitamento dos recursos
disponiveis da montagem original. Ambos os diagramas do circuito de poténcia da montagem

original e modificada estdao disponiveis no Apéndice C.

Haja vista que se desejava aproveitar os sensores € suas conexdes com a placa de
condicionamento de sinais, ja disponiveis da montagem original, a carga ndo-linear € conectada
a rede através dos transformadores do APF série, de relacdo de espiras 1 : 1. Dessa forma, as
indutancias de dispersdo desses transformadores sido consideradas como indutancias da carga,

representadas no Capitulo 4 por L.

Conforme apresentado na Figura 80, os dados de medi¢@o dos sensores sdao enviados a
placa de condicionamentos de sinais, que pré-processa a informacao analdgica e a envia para
o0 dSPACE. A estratégia de controle é implementada em Simulink e gravada no dSPACE, que
processa as varidveis medidas e calcula a acio de controle. Finalmente, as chaves semicondutoras

do VSI trifasico sdo atuadas de acordo com essa ag@o de controle.

O dSPACE envia e recebe informa¢des do computador, em tempo de execucio, através do
software ControlDesk. Assim, € possivel armazenar quaisquer varidveis do sistema de controle,
bem como alterar dinamicamente parametros desse sistema. Na Figura 81 € apresentada uma

tela capturada do software ControlDesk enquanto o experimento € realizado.

Todos os graficos exibidos no ControlDesk sao armazenados como um workspace do
Matlab. Dessa forma, os resultados experimentais apresentados neste capitulo sao plotados
utilizando Matlab e, por consequéncia, alguns resultados préticos, como distor¢do harmonica

total, sdo obtidos a partir do processamento desses dados.

Na Figura 82 € apresentada a bancada experimental utilizada para obteng@o dos resultados

deste trabalho. Os principais parametros dessa montagem estdo exibidos na Tabela 9.
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Figura 80 — Representacdo simplificada da bancada experimental utilizada.
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Figura 81 — Captura da tela do computador rodando o software ControlDesk.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

6.2 MALHA DE CONTROLE DE TENSAO

Apesar do foco deste trabalho ser a comparacdo de estratégias utilizadas para o controle
de corrente, fez-se necessario controlar a tensdo do barramento CC para o funcionamento
adequado do sistema. Assim, os resultados de regime permanente e transitdrio sdo apresentados

e brevemente comentados nesta secao.
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Figura 82 — Apresentacao da bancada experimental utilizada.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Tabela 9 — Parametros da montagem experimental.

Rede Elétrica Trafos | Filtro do APF | Carga | Bar. CC | Amostragem
Ve L2 R?| L L;'" Ry | Rearga C fs
(Vems)  (pH) () | (mH) | (mH) (m®) | () (mF) (kHz)
380 186,17 31,7 | 1,4830 | 2,5635 307,5 | 48,4 4,7 17,28

! Obtidos a partir de ensaio experimental dos indutores de saida do APF e dos transformadores Y-Y;

2 Estimados como sendo a impedéncia série do transformador trifdsico que conecta o laboratério expe-
rimental a rede elétrica, para Z = 4,0% e X/R = 2,2138 (WEG, 2017).

Fonte: Elaborada pelo autor.

Tanto em simulagdo quanto experimentalmente, verificou-se que caso a corrente seja
compensada, o controlador da malha externa consegue regular a tensdo no barramento CC de
forma eficaz, logo, a alteracdo da estratégia utilizada para controle de corrente ndo influencia na

atuacdo da malha externa.

6.2.1 Procedimento de Inicializacao

Atuar o controle de tensdo quando se tem uma tensdo méxima de linha superior a tensio
do barramento CC pode levar o sistema a instabilidade. Consequentemente, para carregar o

capacitor do barramento CC utilizou-se o seguinte procedimento de inicializagao:

e Todos os IGBTs do VSI trifdsico sdo iniciados para atuar como chaves abertas. Essa

condicdo propicia o carregamento inicial do capacitor através dos diodos em anti-paralelo
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aos IGBTs, que opera como um retificador trifasico a diodos. A derivada de corrente €

limitada através de resistores de pré-carga.

e Quando a tens@o do barramento CC € estabilizada, os resistores de pré-carga sio curto-
circuitados por um conjunto de contatores. Ao fazer isso a derivada de corrente drenada da

rede aumenta e a tensdo do barramento CC volta a subir.

e Uma vez que a tensdo medida iguala-se a mdxima tensao de linha da rede, o sistema de
controle € acionado. Os IGBTs passam a ser atuados pelo sistema de controle, fazendo a

tensao medida no barramento CC acompanhar a referéncia.

e Por fim, o gerador de referéncia deve ser ativado para que o VSI trifdsico passe a atuar

como filtro ativo de poténcia.

Na Figura 83 ¢ exibida a tensdo no capacitor do barramento CC durante uma simulacio
do procedimento de inicializa¢cdo. Nesse exemplo, considera-se que o capacitor do barramento
CC apresenta uma tensao inicial de 400 V e que € feita uma variacdo da referéncia de tensao de
550 V para 600 V em 0,85 s.

Figura 83 — Simulagdo - Tensao no barramento CC durante procedimento de inicializacao.
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Fonte: Simulagdo realizada na ferramenta Simulink do software Matlab R2010a.

6.2.2 Anadlise de Regime Permanente e Transitorio

Os resultados experimentais foram consistentes com as simulagdes, provando a eficé-
cia do controlador de tensdo projetado. Esses resultados, apresentados a seguir utilizando o

controlador iGDSC na malha de corrente, sao exibidos nas Figuras 84 e 85.
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Figura 84 — Experimento - Controle de tensao no barramento CC, dada uma variacdo em degrau
no sinal de referéncia (550 V para 600 V).
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Fonte: Obtida experimentalmente utilizando dSPACE e Matlab 2010a.

Figura 85 — Experimento - Graficos de erro e acdo de controle da malha de tensdo, dada uma
variacdo em degrau no sinal de referéncia (550 V para 600 V).

(a) Erro da malha de tenséo. (b) Acdo de controle da malha de tensao.
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Fonte: Obtida experimentalmente utilizando dSPACE e Matlab 2010a.

A resposta a variagdo em degrau da referéncia, apresentada na Figura 84, comprova o
funcionamento da malha de tens@o. Contudo, € possivel observar a presenca de uma oscilagao em
regime permanente. Apds alguns testes, foi verificado que essa oscilag@o era decorrente de ruido
de medig¢do, cuja amplitude era aproximadamente 0,5 V (desconsideravel quando comparada a

referéncia de 600 V).

A partir do grafico do erro da malha de tensdo (Figura 85a) € possivel observar que o
sistema apresentou um tempo de acomodacéo de 5% (T'Asy ~ 317 ms), enquanto o gréfico da

acdo de controle (Figura 85b) mostra a acao de controle sendo limitada pelo saturador da acao
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anti-windup. Além disso, € possivel observar que a acdo de controle converge para um valor ndo

nulo, o que ocorre devido a existéncia de perdas ndo modeladas do VSI.

6.3 MALHA DE CONTROLE DE CORRENTE

Nas subsecoes a seguir, a malha de controle de corrente € analisada e sdo apresentados
alguns resultados obtidos tanto em regime permanente quanto no transitério. Em seguida, € feita

uma comparacao entre as estratégias de controle utilizadas.

Conforme apresentado no Capitulo 5, foram utilizados dois pontos de operacao para a

sintonia dos parametros dos controladores analisados. Sdo eles:

e Ponto de operacao I - Representa uma configuracao dos parametros que possibilita uma

margem de fase entre 23° e 29°, priorizando uma melhor condi¢do de estabilidade;

e Ponto de operacao II - Representa uma sintonia dos pardmetros numa configuragdo que
diminui o tempo de resposta do sistema, entretanto apresenta margem de fase baixissima
(=~ 5°).

6.3.1 Analise de Regime Permanente

Quando em regime permanente, um filtro ativo paralelo ideal deve fazer com que as
correntes drenadas da rede (2,4, i, € 7,.) apresentem apenas a componente FFPS. Entretanto,
devido a limita¢des praticas isso ndo € possivel. Consequentemente, a performance do controlador
de corrente em regime permanente € normalmente medida através da distor¢ao harmonica total
das correntes drenadas da rede, devendo essa ser inferior aos valores estipulados por normas

técnicas.

Neste trabalho, sera utilizada a norma IEEE Std 519-2014 (IEEE. .., 2014) como referén-
cia, cujos limites de corrente por componente harmonica para operagdo em regime permanente
sdo apresentados na Tabela 10. A condi¢do em que se enquadra o experimento esta destacada
na tabela. A maxima distor¢do harmodnica permitida para corrente demandada pela carga €

representada por TDD (total demand distortion).

Nas Figuras 86 e 87 sdo apresentadas as medicdes de corrente drenadas da rede (4,4, %
e i,.) No experimento. Vale ressaltar que a Figura 86a apresenta essas medicdes em uma situagdo
em que ndo se utiliza APF. A partir dessas figuras, é possivel observar que todos os controladores
implementados estdo atuando de modo a atenuar a contaminac¢ao harmonica da rede, contudo,

faz-se necessario a andlise da THD de cada uma dessas situacgoes.

Os espectros harmonicos de todas as correntes medidas estdo exibidos nas Figuras 88
e 89, onde as barras em azul escuro indicam o valor limitado pela norma IEEE Std 519-2014

(IEEE...,2014) e as outras trés cores utilizadas indicam a magnitude percentual das componentes
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Tabela 10 — Limites para distor¢do harmonica de corrente para sistemas de distribui¢ao (120 V
até 69 kV).

Maxima distor¢io harmonica percentual permitida para corrente /,.

Ordem harmonica A (para componentes impares)

TZISC/IT 3<h<1l 11<h<17 17T<h<23 23<h<35 35<h<50 TDD
T <20* 4,0 2,0 1,5 0,6 0,3 5,0

20 < T < 50 7.0 3,5 2,5 1,0 0,5 8,0
50 < T < 100 10,0 45 4,0 1,5 0,7 12,0
100 < T < 1000 12,0 5,5 5,0 2,0 1,0 15,0
T > 1000 15,0 7.0 6,0 2,5 14 20,0

Componentes harmonicas pares sdo limitadas a 25% da componente impar superior.

Distor¢dao harmonica que resulta em um offset CC nao sdo permitidas.

* Todo equipamento de geragdo de poténcia € limitado a esses valores de distor¢do de
corrente, independentemente de seu [s¢ /1,

onde
Isc = Maxima corrente de curto-circuito no PCC.

I, =Maxima corrente demandada pela carga (componente de frequéncia fundamental)
no PCC em condic¢des normais de operagao.

Fonte: IEEE Std 519-2014 (IEEE..., 2014).

harmonicas para as fases a, b e c. Também estdo indicadas nessas figuras a THD de cada corrente

medida.

A partir desses resultados experimentais, € possivel observar os seguintes fatos:

e Apenas os sistemas de controle que utilizavam controlador iGDSC (em ambos os pontos
de operacido), controlador baseado em multiplos P-SSIs em paralelo (no ponto de operagdo
I) e controlador 6k + 1 RC de Lu et al. (2014) com avanco de fase (no ponto de operagado
IT), apresentam THD abaixo do maximo valor permitido pela norma;

e A utilizacdo de multiplos P-SSIs em paralelo deve ser feita com cautela, visto que foi a
Unica estratégia de controle implementada que apresentou uma piora de performance em

regime permanente ao aumentar o ganho do controlador.
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Figura 86 — Experimento - Correntes drenadas da rede considerando: sistema sem APF (a); e
controladores projetados para atuarem no ponto de operacao I (b)-(e).
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(d) Sistema de controle com RC de Lu et al. (2014).
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Fonte: Obtida experimentalmente utilizando dSPACE e Matlab 2010a.
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Figura 87 — Experimento - Correntes drenadas da rede considerando controladores projetados
para atuarem no ponto de operagdo II (a)-(e).

(a) Sistema de controle com P-SSIs.
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Fonte: Obtida experimentalmente utilizando dSPACE e Matlab 2010a.



116

Figura 88 — Experimento - Espectro harmonico e THD das correntes da rede para: sistema sem
APF (a); e controladores projetados para ponto de operagdo I (b)-(e).
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Fonte: Obtida experimentalmente utilizando dSPACE e Matlab 2010a.
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Figura 89 — Experimento - Espectro harmonico e THD das correntes drenadas da rede conside-
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Fonte: Obtida experimentalmente utilizando dSPACE e Matlab 2010a.



118

6.3.2 Analise de Regime Transitorio

Dentre os critérios de desempenho de sistemas de controle, neste trabalho € utilizado
o tempo de acomodacgdo para fazer uma anélise comparativa entre as estratégias de controle
implementadas. Esse critério representa o tempo necessdrio para a resposta ficar dentro de uma

faixa de +£5% do valor final, podendo ser obtido ao analisar o sinal de erro do sistema de controle.

A avaliacdo do tempo de acomodagdo € aqui realizada através da ativacdo do bloco de
geracdo de referéncia. Antes desse gerador ser habilitado, o sinal de referéncia da malha de
corrente € formado apenas pela a¢do de controle da malha de tensdo e, por consequéncia, apenas
a regulacdo da tensdo do barramento CC € realizada. Nesse momento, o APF opera como se ndo
houvesse carga nao linear conectada ao PCC, logo, habilitar o gerador de referéncias torna-se
equivalente a aplicar um degrau de carga nao linear no sistema. Na Figura 90 sdo apresentadas
as correntes drenadas pela rede no transitério acima descrito, para uma implementacdo do

controlador iGDSC sintonizado no ponto de operacao II.

Figura 90 — Experimento - Correntes drenadas da rede ao acionar a geracdo de referéncia do
APE. Resultado obtido para controlador iGDSC sintonizado no ponto de operacgao II.

Corrente (A)

0 0,02 0,04 0,06
Tempo (s)

Fonte: Obtida experimentalmente utilizando dSPACE e Matlab 2010a.

A medicdo do tempo de acomodacio foi realizada através de simulacdes para obtengcdo
dos resultados apresentados nas Figuras 91, 92 e 93. O sistema foi simulado apenas com malha
de corrente, fazendo o barramento CC do APF ser alimentado por uma fonte CC. Além disso, o

gerador de referéncia foi habilitado apds 0,03 s do inicio da simulagao.

Nos gréficos a seguir, a faixa destacada representa a regiao que determina o tempo de
acomodacdo do sistema. Para cada estratégia de controle implementada sio exibidos os graficos
de erro dos eixos « e 3, nos quais sdo destacadas o tempo de acomodagdo, conforme apresentado
no exemplo destacado da Figura 91. Em decorréncia da estratégia 6k + 1 RC (LU; ZHOU, 2011)
apresentar pequenas variacoes de alta frequéncia que ndo permitia sua convergéncia para a faixa
destacada, assim, visando uma comparacao justa das estratégias de controle, foram utilizados

filtros passa-baixas com frequéncia de cruzamento de 1 kHz em todos os resultados.
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Figura 91 — Simulagao - Erros dos eixos « e 3 da malha de corrente. Resultados obtidos para
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Fonte: Simulagdo realizada na ferramenta Simulink do software Matlab R2010a.

A partir desses resultados de simulagdo, é possivel observar os seguintes fatos:

e Conforme esperado, todas as estratégias implementadas utilizando o ponto de operacao
IT apresentaram menor tempo de acomodac@o quando comparadas as mesmas estratégias

sintonizadas no ponto de operacao I;

e O acréscimo de um avango de fase ao controlador 6k &+ 1 RC (LU et al., 2014) (Figuras

93g e 93h) provocou um aumento no tempo de acomodacgdo do sistema simulado.



120

Figura 92 — Simulag?o - Erros dos eixos « e 5 da malha de corrente. Resultados para o ponto de
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Fonte: Simulagdo realizada na ferramenta Simulink do software Matlab R2010a.
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Figura 93 — Simulag?o - Erros dos eixos « e 5 da malha de corrente. Resultados para o ponto de

operacao II.
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6.4 COMPARACAO DAS ESTRATEGIAS DE CONTROLE DE CORRENTE IMPLEMEN-
TADAS

Todos os resultados de regime permanente e transitorio apresentados neste capitulo,
juntamente aos dados tedricos de estabilidade obtidos no Capitulo 5, sdo reapresentados na

Tabela 11. Cada linha dessa tabela representa uma condi¢do simulada e implementada.

Tabela 11 — Resultados de simulagdo e experimentais para todas as estratégias de controle
implementadas.

Ponto de operacio I - Projeto para maior margem de fase

Estratégia de controle | MF! n' THD? THD? THD}? T As, ®

P-55ls 200° 028 3.63% 379% 383y O 7 249.0ms

(YUAN et al., 2002) £ — 245,4 ms
6k +1RC+P o a — 480,4 ms
(LU: ZHOU. 2011) 27.4° 0,27 7,64% 7,59%  7,75% B =5 4942 ms
6k +1RC a — 246,9 ms

27,3° 0,25 6,98%  7,03%  7,04%

(LU et al., 2014) 3 = 2414 ms
iGDSC com Hy(z) | 23,5° 0,32 351% 320%  3,26% g : 18; o

Ponto de operacao II - Projeto para menor tempo de acomodacao

Estratégia de controle | MF! n' THD2? THD? THD}? T Ase, ®

P-55Is 158 020 673% 750% 770% O iSsms

(YUAN et al., 2002) B — 15,5 ms
(L%k;" ;I;O%: ;01;1) 45 006 595% 625% 6,14% g - g;g o
(Lgi ill.,l;oﬁ o | DL 008 56T%  614%  621% g - ;g’é ne
Ok ié I;if’og(l)ﬂl;z) 7.8 0,08 435% 441%  4.40% g : SSZ ne
iGDSC com Hy(2) | 51° 004 311% 2.85%  2,90% g - gg .,

! Obtidos a partir de anélise tedrica contendo planta modelada.
2 Obtidos a partir de resultados experimentais utilizando dSPACE.
3 Obtidos a partir de simula¢des em Simulink utilizando os parAmetros da Tabela 9.

Fonte: Elaborada pelo autor.

Com base nos dados apresentados acima, observa-se que o controlador iGDSC apresenta
melhor performance tanto em tempo de acomodacdo quanto em atenuagdo da contaminagao
harmdnica, para ambos os pontos de operacdo analisados. E importante ressaltar que o controlador

proposto apresenta o maior indice 7 dentre os resultados obtidos para o ponto de operacao L.
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Ao analisar o ponto de operacdo II, observa-se que a estratégia de controle proposta
passa a apresentar o menor indice 7. Contudo, devido as baixas margens de estabilidade nesse
ponto de operacdo, sugere-se que as estratégias 6k == 1 RC (LU; ZHOU, 2011), 6k £ 1 RC
(LU et al., 2014), 6k £ 1 RC com H;(z) (LU et al., 2014) e iGDSC nio sejam implementadas
em sistemas fora de laboratério. Essas condi¢des de sintonizagdo foram implementadas neste
trabalho apenas como uma ferramenta para o melhor entendimento do sistema de controle e

avaliacdo do aumento do ganho de cada um dos controladores.

Foi observado que, para as estratégias baseadas em RCs, torna-se possivel aumentar o
ganho da acdo repetitiva K. ao acrescentar um compensador por avango de fase em cascata com
o RC. Ao fazer isso, a banda de passagem de cada pico de ressonancia dos RC € aumentada e o
efeito do atraso computacional € melhor mitigado. Como consequéncia, obtém-se um sistema

que apresenta menores tempo de resposta e THD.

6.5 CONCLUSOES

De modo geral, o controlador iGDSC apresentou melhores resultados em tempo de res-
posta e atenuagdo da contaminag@o harmonica das correntes drenadas da rede elétrica. Entretanto,
foi possivel observar um forte compromisso entre estabilidade e desempenho do controlador. Em
relacdo aos demais controladores implementados, alguns resultados relevantes sao apresentados

a seguir:

e A estrutura de controle baseada em P-SSIs em paralelo apresentou bons resultados em
regime permanente para o ponto de operacao que buscava uma maior margem de fase,
entretanto, exibiu um alto tempo de acomodag¢do quando comparado ao controlador iGDSC.
Além disso, foi observado uma piora indesejada de desempenho em regime permanente ao

aumentar o ganho do controlador.

e Os controladores 6k + 1 RC propostos por Lu e Zhou (2011) e Lu et al. (2014) ndo
conseguiram atingir o limite maximo de THD estipulado pela norma IEEE Std 519-2014.

e Ao aplicar um avanco de fase no controlador 6k+1 RC (LU et al., 2014) para atenuar quais-
quer efeitos do atraso computacional, € possivel observar uma melhora do desempenho

em regime permanente juntamente um aumento do tempo de acomodagao.

Por fim, ao analisar o estudo comparativo realizado neste capitulo, é possivel concluir
que o controlador proposto ndo apenas opera como assumido na hipétese inicial deste projeto,
como também apresenta caracteristicas de desempenho superiores a diversas técnicas bem aceitas
na literatura, nas condi¢des aqui projetadas. Assim, o controlador iGDSC apresenta-se como

uma solugdo vidvel a ser utilizada em APFs trifdsicos em paralelo.
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7 CONCLUSAO

A busca por trabalhos cientificos relevantes sobre controladores de corrente para APFs
paralelo foi inicialmente realizada através de uma anélise critica de artigos focados na com-
paracdo de estratégias aplicadas a esse fim, como realizado por Limongi et al. (2009). Em
seguida, trabalhos complementares foram adicionados a literatura analisada através de buscas
na plataforma IEEE Xplore, entretanto procurou-se principalmente por solu¢des baseadas em
controladores repetitivos que pudessem ser utilizados para APFs trifasicos, em situagdes que
apresentam alto contetido harmonico nas componentes da familia H, = {6k + 1| k € Z}. A
partir das técnicas avaliadas, as seguintes estratégias de controle foram selecionadas para um
estudo comparativo com o controlador proposto nesta dissertacao: multiplos P-SSIs em paralelo
no referencial estaciondrio; nk £ m RC, proposto por Lu e Zhou (2011); e nk & m RC, proposto
por Lu et al. (2014).

Com as plantas do sistema adequadamente modeladas e validadas, foi possivel projetar e
implementar as quatro estratégias de controle abordadas. Visto que se selecionou dois pontos
de operacdo distintos, um para obten¢do de maior margem de fase e outro para menor tempo
de acomodacio, nove sistemas de controle distintos foram analisados em teoria, simulacdo e
experimento, dos quais foram obtidos resultados que formaram a base de dados comparados

nesta dissertacao.

Para o ponto de operacdo que buscava melhores condi¢des de estabilidade, ao utilizar
a estrutura de controle baseada em P-SSIs obtiveram-se resultados satisfatérios em regime
permanente, todavia, o sistema apresentou um alto tempo de acomodac¢do. Ao aumentar o ganho
do controlador, foi observado uma indesejdvel reducdo de desempenho em regime permanente.
Dessa forma, a sintonia de controladores P-SSIs deve ser realizada com cautela. Por outro lado,
os controladores 6k + 1 RC propostos por Lu e Zhou (2011) e Lu et al. (2014) ndo conseguiram
atingir o limite maximo de THD estipulado pela norma IEEE Std 519-2014. Contudo, esse
problema foi contornado ao compensar o atraso computacional decorrente da amostragem

utilizando um avanco de fase.

Os problemas supracitados nao foram observados nos sistemas de controle que utilizavam
o controlador repetitivo vetorial proposto nesta dissertacdo, cuja estrutura avaliada foi nomeada
1GDSC. A estratégia proposta possibilita a compensacdo de componentes harmonicas da familia
Hy, = {nk +m |k € Z}, além de diferenciar-se das demais estratégias implementadas por
possibilitar o projeto do controlador em um referencial vetorial, que, consequentemente, permite
uma compensacao seletiva em sequéncia de fases, como feito com controladores baseados em
ROGIs (BUSADA et al., 2012).

Quanto as caracteristicas de implementacdo, Lu et al. (2014) afirmam que as principais
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vantagens da sua estratégia, em compara¢c@o com o controlador repetitivo convencional, sdo: a
necessidade de uma menor quantidade de elementos de memoria, sendo utilizadas 3% elementos
por RC implementado, totalizando 6% elementos para uma aplicagdo em referencial estacionario
af ; e a obtencdo de um menor tempo de acomodacdo. Visto que ao implementar o controlador
1GDSC em sua forma escalar sdo utilizados apenas 2% elementos, a estratégia proposta neste

trabalho apresenta-se superior em ambas as caracteristicas.

Ainda sobre a implementagdo das técnicas avaliadas, a estratégia proposta por Lu e Zhou
(2011) necessita de um total de 4% elementos de memoria se implementada em referencial
estaciondrio a3, o dobro de elementos quando comparada ao controlador iGDSC. J4 ao analisar
a estratégia baseada em P-SSIs, foi possivel observar que esta técnica utiliza um nimero signifi-
cativamente menor de elementos de memoria, entretanto sua complexidade de implementacao
aumenta de forma proporcional a quantidade de integradores senoidais utilizados. Além disso, a
discretizagdo utilizada para implementacao dos P-SSIs apresenta muitas func¢des trigonométricas,

tornando invidvel sua utilizagdo em uma estrutura adaptativa em frequéncia (YEPES et al., 2010).

Finalmente, o controlador iGDSC apresentou os melhores resultados em tempo de
resposta e atenuacdo da contaminacdo harmonica das correntes drenadas da rede elétrica dentre
as estratégias avaliadas. Contudo, seu projeto deve ser feito conforme a metodologia apresentada
neste trabalho, visto que o controlador apresenta um forte compromisso entre estabilidade e
desempenho. A partir do estudo comparativo realizado, conclui-se que o controlador iGDSC
opera conforme assumido na hipdtese inicial desta pesquisa, sendo assim uma estratégia de

controle eficiente e competitiva frente as diversas técnicas difundidas na literatura.
7.1 CONTRIBUICOES DO AUTOR

e A proposta de um controlador repetitivo vetorial implementado a partir de uma estru-
tura baseada na transformada GDSC com realimentagdo positiva e acado feedfoward e,

consequentemente, as configuracdes obtidas ao variar o seu parametro b (C2, C3 e C4);

e A proposta de uma estrutura elementar de controlador repetitivo nomeada por PRC, que

pode ser utilizada para entender melhor estruturas de controle nk + m RC;

e A andlise do controlador iGDSC como um RC complexo, e, consequentemente, a classifi-

cacdo de sua estabilidade através dos dominios propostos por Hara et al. (1988);

¢ A metodologia utilizada para a sintonia dos parametros de controladores repetitivos em
configuracdo plug-in ou em paralelo com uma acao proporcional, utilizada neste trabalho

para sintonia das estratégias baseadas nos trabalhos de Lu e Zhou (2011) e Lu et al. (2014);

e A metodologia utilizada para a sintonia do ganho repetitivo e compensacao do atraso

unitério referente ao tempo computacional, que compdem a estratégia de controle proposta.
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7.2 TRABALHOS FUTUROS

Sugere-se acrescentar o mesmo compensador por avanco de fase utilizado para o con-
trolador iGDSC aos RCs propostos por Lu e Zhou (2011) e Lu e Zhou (2011), para realizar
uma nova comparacdo de desempenho. Espera-se que, devido ao maior dominio de estabilidade,
o controlador iGDSC continue apresentando resultados competitivos. Além disso, sugere-se

avaliar o desempenho do controlador iGDSC para transitério de carga.

Durante a revisao da literatura, foram analisados controladores repetitivos de ordem
nk + m que podem ser decompostos em PRCs com pardmetros a(s) = 0 (LU et al., 2014),
ou com pardmetros a(s) = 0,5 (LU; ZHOU, 2011). Assim, sugere-se a investigacdo de uma
estrutura de controle similar, que atue nesta mesma familia de componentes harmonicas H =
{nk £ m |k € N}, porém que seja baseada na utilizagdo de PRCs com paradmetro a(s) = 1 em

paralelo.

Sugere-se realizar um estudo comparativo do desempenho dos controladores avaliados
neste trabalho frente a pequenas variagdes na frequéncia da rede. Em seguida, quanto ao con-
trolador iGDSC, sugere-se avaliar o esquema adaptativo do GDSC-PLL, proposto por Neves et
al. (2010), de modo a buscar uma estratégia de controle adaptativa em frequéncia que permita
ampliar a aplicabilidade do controlador proposto nesta dissertagdo. Além disso, as estratégias de
adaptabilidade utilizadas para CRCs, tais como as comparadas em (MICHELS; STEFANELLO;
GRUNDLING, 2012), devem ser implementadas e avaliadas para SV-RCs.

Sugere-se um estudo aprofundado sobre a utilizagdo do grau de liberdade @ para melhorar
o desempenho do sistema de controle. Espera-se que este parametro possa ser utilizado para

realizar um avancgo de fase juntamente ao controlador iGDSC.

Por fim, com relacdo a estrutura de controle baseada na transformada GDSC com
realimentacdo positiva e agdo feedfoward, este trabalho propds trés configuracdes distintas
obtidas para b = —1, b = 0 e b = 1. Sugere-se realizar um estudo comparativo entre essas trés
configuracdes, visando encontrar possiveis vantagens para cada uma, e estudar a viabilidade
de utilizar —1 < b < 0 ou 0 < b < 1. Espera-se que esse estudo possa ser extrapolado para o

controlador repetitivo convencional e seu pardmetro a(s) (HARA et al., 1988).

7.3 PUBLICACOES RESULTANTES DO MESTRADO

A seguir estdo enumerados os trabalhos (relacionados a dissertacao de mestrado) aceitos

para publicacdo em anais de congressos.

1. NETO, R. C.; SOUZA, H. E. P. de; NEVES, F. A. S.; AZEVEDO, G. M. S.; BATISTA,
Y. N. Structures of Repetitive Controllers Based on GDSC with Feedforward Action. 27th
IEEE International Symposium on Industrial Electronics (ISIE). 2018.
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2. NETO, R. C.; NEVES, F. A. S.; SOUZA, H. E. P. de; ZIMANN, F. J.; BATSCHAUER, A.
L. Design of Repetitive Controllers Through Sensitivity Function. 27th IEEE International
Symposium on Industrial Electronics (ISIE). 2018.

3. NETO, R. C.; NEVES, F. A. S.; SOUZA, H. E. P. de; RECH, C. A nk + m - Order
Harmonic Repetitive Control Scheme with Improved Stability Characteristics. 27th IEEE
International Symposium on Industrial Electronics (ISIE). 2018.

Adicionalmente, um trabalho (relacionados a dissertacao de mestrado) foi submetido

para publicacao em periddicos:

4. ZIMANN, F. J.; NETO, R. C.; NEVES, F. A. S.; SOUZA, H. E. P. de; BATSCHAUER,
A. L.; RECH, C. A Complex Repetitive Controller Based on GDSC. IEEE Transactions

on Industrial Electronics.

Situacao: Major revision.

Por fim, o autor colaborou com a edi¢do e revisdo do trabalho a seguir, o qual também

foi aceito para publicacido em anais de congressos:

5. BATISTA, Y. N.; SOUZA, H. E. P. de; NEVES, F. A. S.; DIAS FILHO, R. F; NETO, R.
C. A Fast Distance Relay Based on Variable-Structure GDSC. 27th IEEE International
Symposium on Industrial Electronics (ISIE). 2018.
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APENDICE A — ANALISE VETORIAL DE SINAIS TRIFASICOS

A.1 TEOREMA DE FORTESCUE

O teorema de Fortescue ou método das componentes simétricas, afirma que um sistema
trifasico desequilibrado pode ser representado por trés sistemas trifasicos equilibrados, sendo
esses compostos pelas componentes de sequéncia positiva, sequéncia negativa e sequéncia zero
(FORTESCUE, 1918). A principal vantagem dessa abordagem € que, apos a decomposi¢ao do
sistema original em um sistema trifasico simétrico e equilibrado, uma anélise monofésica pode

ser estendida para as demais fases.

A seguir, s@o apresentadas na Figura 94 representacdes de sistemas de sequéncia positiva
(94a), negativa (94b) e zero (94c). O primeiro sistema consiste em trés fasores equilibrados,
defasados de 120°, na mesma sequéncia de fases do sistema original (a — b — ¢). O segundo é
representado por trés fasores equilibrados, também defasados de 120°, porém com sequéncia de
fases contraria a do sistema original (¢ — ¢ — b). Por fim, a sequéncia zero é representada por

trés fasores equilibrados e em fase.
Figura 94 — Representacdo de sistemas utilizando teorema de Fortescue.

(a) Sequéncia positiva. (b) Sequéncia negativa. (c) Sequéncia zero.
Fonte: Elaborada pelo autor.

Dado um conjunto de fasores originalmente desequilibrado (Sa, S, e S’c), para calcular

suas componentes simétricas (ST, S~ e S°) faz-se

St . 1 a o? S,
S~ =31 o« Sy |, (A.1)
S0 1 1 1 G,

[T —o]

- 27 A . o, . .
em que a = ¢’ . Por outro lado, os fasores de sequéncia positiva e negativa podem ser

representados em referencial abc, sendo assim calculados por

St . 1 a o? S, . 1 a o S,
g;’_ = [T_i__o}_lg O 0 0 gb — g Oé2 1 « gb (A-2)
S+ 00 0 S, a o 1 Se



€
S 0 0 0 Sa 1
Sy | = [T+0]1z1)) 1 o «a Sy | = . a
S 0 0 0 S o?

o
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o’ « S,
1 a? S, |- (A.3)
a 1 S

o

Da Equacdo (A.1), € possivel observar que a componente de sequéncia zero (ou compo-

nente homopolar), calculada por

§ =2 (St S+5.), (A.4)

1
3
deve ser nula quando Sa + S'b + SC =0.

A.2 VETORES ESPACIAIS E TRANSFORMACAO DE COORDENADAS

O conceito de vetores espaciais foi inicialmente aplicado para a caracterizacao do fluxo
magnético em maquinas elétricas, o que possibilitou a anélise dindmica dessas maquinas através
de um conjunto reduzido de equacdes complexas. Essa abordagem proporciona uma notagao
compacta e de facil manipulagdo algébrica quando comparada a andlise utilizando varidveis
reais em abc, além de apresentar uma interpretacao grafica simples (NOVOTNY; LIPO, 1996).
Dessa forma, essa notacdo vetorial é fundamental em diversas estratégias para controle de
acionamento elétrico, podendo ser também utilizada na modelagem de conversores estaticos em

outras aplicagdes.

A definicdo matemdtica de vetores espaciais € obtida ao utilizar a transformada de Clarke
(DUESTERHOEFT; SCHULZ; CLARKE, 1951) para converter um sistema de coordenadas
trifasico (abc) em um sistema de coordenadas bifdsico, ortogonal e estaciondrio, de eixos a e 3.

Na Figura 95 € exibida a decomposi¢io de um vetor 5,4 no referencial a3.

A matriz transformacao de Clarke, em sua implementagdo invariante em poténcia, €

descrita por

1 1
Sa 2 1 —5 —5 Sa
s | =3 © B _3 s | (A.5)
11 1
50 V2 VA V2 Se
[Twpo]

em que s,, Sp € S, representam um conjunto de sinais trifasicos. Sua inversa, também invariante

em poténcia, é representada por

S S 1 0 L S

a «a 2 \/5 o]
sp | = [Tapo]” s | =\/3 -1 @ % 53 (A.6)
Se S0 —% —§ % S0

Assim, para sistemas que apresentem a componente de sequéncia zero nula, o vetor
espacial 5,3 € definido por

gag = Sq + ng. (A7)
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Figura 95 — Decomposi¢@o de um vetor 5,3 no referencial estaciondrio of3.

-

Fonte: Elaborada pelo autor.

Alternativamente, o vetor espacial pode ser calculado a partir de um referencial abc através da
seguinte equacao:

. 2 2m _i2n

Sop = g(sa + spe? 5 + 5,677, (A.8)

Por outro lado, ao considerar a transformada de Clarke invariante em amplitude, tem-se

2 - om
Sap = §<S“ + sbej% + sce_]%). (A.9)

Outra forma para representagdo de sistemas trifasicos € a utilizacdo de coordenadas
dq0, obtidas através da transformada de Park (PARK, 1929). Esse método utiliza um sistema
de coordenadas bifdsico ortogonal que gira em uma velocidade w, sendo 6§ = wt a posi¢cao
angular. Ao sincronizar a rotagdo dos eixos desse sistema de referéncia com o vetor espacial
5ap € possivel representar sinais trifdsicos originalmente alternados como sinais continuos. Essa

transformada é descrita por

Sq cos(d) sen(d) 0O Sa
Sq | = | —sen(@) cos(d) 0 |- sp |- (A.10)
S0 0 0 1 S0

Na Figura 96 € exibida uma representacdo dos eixos desse sistema de coordenadas. A
transformada de Park necessita da posi¢ao angular instantnea 6 para ser calculada. Ao considerar
um vetor espacial que possui frequéncia fundamental wy, a posi¢do angular instantanea pode
ser selecionada ) = hswt, em que h; € uma componente harmodnica qualquer. Ao fazer isso,

a transformada de Park sincroniza os eixos d e ¢ na componente harmonica hs. Exemplos de
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aplicacdo desta estratégia sdo encontradas nas estruturas de controle PI-SRF (BHATTACHARYA
et al., 1996) e PI-MRI (BOJYUP et al., 1999).

Figura 96 — Rotacdo dos eixos dq em relacdo ao referencial af5.

Fonte: Elaborada pelo autor.

A.3 REPRESENTACAO DE SINAIS TRIFASICOS PERIODICOS UTILIZANDO NOTA-
CAO VETORIAL

Dado um conjunto de sinais trifdsicos periddicos desequilibrados e distorcidos, € possivel

representar esses sinais em coordenadas abc através das seguinte equagdes:

o0

sa = D [SMeos(hwt + M) + S cos(hwt + )]
h=0

sy = Y [Sycos(hwt + o) + SPeos(hwt + )] (A.11)
h=0

se =Y _[SPMcos(hwt + M) + S cos(hwt + o))
h=0

em que a h-ésima componente harmonica das fases a, b e ¢, é descrita por

s = S(h)cos(hwt + <p(h)) + SWecos(hwt 4 M), parai = a,b,c. (A.12)

A % % o
Todavia, é importante destacar que as defasagens de i%ﬁ, utilizadas para caracterizac¢ao de sinais

s ~ : h
trifasicos, sdo consideradas em cp,() 'e M,

Utilizando a expansiao de Euler nos termos ndo homopolares da Equacdo (A.12), obtém-se

pilhwt+e() | o=j(hwt+e(")
2
Assim, utiliza-se a nota¢do de vetor espacial apresentada em (A.9) para representar as componen-

sl(h) = Sl.(h) + S(()h)cos(hwt + gp(h)), parai = a,b,c. (A.13)

o

tes harmdnicas da Equacdo (A.13) no referencial estaciondrio a3. Ao fazer esse procedimento,

obtém-se

§Ofg) = ;[Séh) (ej(hwt+¢§h)) + e—j(hwt+w§,h>)> + S;Eh) <€j(hwt+w§,h)) + e—j(hwt+w§h>)> ej%”jL

St (ej(h“’”‘*”(ih)) + e_j(hWtJ“%"gh))) e—j"’;’] + 2 [Sgh)cos(hwt + @éh)ﬂ (1465 +e7%),
=0
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As componentes de sequéncia homopolar sio eliminadas conforme apresentado acima, resultando

cm

s = 1[6”'}““ (SPeict” 4 sMeiel” % 4 gWeiee 3% )

3 a
(h) h) (h)

(A.14)
_|_e—jhwt(8’(h)€ J®a —i—Sé =iy i +S(h e —jpl" )e J?)]

Ao analisar a expansdo da exponencial complexa pela formula de Euler, e sabendo que cos(6) é
uma fungio par e sen(f) é uma fun¢do fmpar, é possivel representar e 7% pelo seu conjugado

(representado por um asterisco sobrescrito):
e = cos(—0) + jsen(—0) = cos(h) — jsen(h) = (e/9)*.

Utilizando essa propriedade, é possivel manipular a Equagao (A.14) de forma a obter

ga(g) _ pihwt ll (S((lh)ejeo S(h @J% ej 5 4 S 6]@2 >€—J 3 )1
3 (A.15)

_|_€—jhwt l;) (Séh)ejipfzh) + S e.ﬂpb 67] 3 + S ejgogh)e.] 3 )] X

Uma representacdo fasorial das componentes harmonicas, contendo valores iniciais de

magnitude e angulo de fase, € descrita por

SM = g®eiel”  parai=a,b,c. (A.16)

Logo, ao substituir a Equacao (A.16) em (A.15), obtém-se

(n)
Sap+

. [ (50 4 5% 4 Sg%—ﬁ;)]
% (A.17)
+€jhwt[ (S(h 4 S - TW S' ‘ )] .

&(h)
Sop—

Observa-se que os termos entre colchetes sdo os fasores de sequéncia positiva e negativa

de Fortescue, dessa forma a Equacdo (A.17) pode ser observada como

(Z) =35 (B)+ + 5, ( ) ejh‘“tS 4T e’Jh”tS(h (A.18)
Assim, de forma genérica, um vetor espacial referente a uma componente harmonica qualquer
de sequéncia positiva ou negativa pode ser representado por

5;525) _ S«g%s)ejhswt _ Sé%s)esgn(hs)j¢(hs)ejhswt, (A.19)

em que

h , para componentes harmdnicas de sequéncia positiva (A.20)

hs =
—h , para componentes harmonicas de sequéncia negativa
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e a fungdo sgn(hs) indica o sinal de h;.

Visto que e/ (para h, € Z) forma uma base ortogonal, é possivel representar um
conjunto de sinais trifdsicos periédicos qualquer, sem componentes homopolares, através da

- a . .. . (hs)
soma de vetores de componentes harmonicas de sequéncia positiva e negativa s,,5"".

A4 VETORES ESPACIAIS COMO REFERENCIAS COMPLEXAS PARA SISTEMAS DE
CONTROLE

Ao considerar um sistema em que um APF em paralelo deve compensar as componentes
harmonicas de corrente requeridas por um retificador trifasico, os sinais de referéncia em abc
apresentam magnitude elevada nas componentes harménicas da familia H = {6k = 1| k € N},
ouseja, H = {1,5,7,11,13, - - - }. De fato, independentemente de qual seja a sequéncia de fase
(positiva ou negativa) das componentes fundamentais de corrente demandadas pelo retificador, as
correntes de fase (i,, ¢; € i) sempre apresentardo elevado contetido harmodnico nas componentes
de ordem H = {6k £ 1| k € N}, conforme apresentado no espectro harmonico da corrente de

fase a (Figura 97).

Contudo, ao utilizar a notacdo de vetores espaciais, torna-se possivel distinguir as
componentes harmdnicas de sequéncia positiva e sequéncia negativa das correntes trifdsicas.
Esse fato pode ser confirmado ao observar o espectro harmonico do vetor espacial que representa

as correntes de fase, obtido através da transformacgao de Clarke.

Ao considerar, por exemplo, correntes trifdsicas harmonicas de sequéncia negativa,

tém-se
i" = I, cos(hwt)
ip = Iy cos(hwt + &) (A.21)
il = I, cos(hwt — 2F)

logo, o vetor espacial correspondente a essas correntes é i, = I,e /"', Se esse sinal trifdsico
possuisse apenas sequéncia positiva, o vetor espacial seria i, = I;e?"!. A Figura 98 apresenta
o0 espectro harmonico do vetor espacial obtido a partir das correntes medidas nas entradas do

mesmo retificador trifdsico avaliado para obtencdo da Figura 97.

Considerando a aplicagdo supracitada, resultados satisfatorios sdo obtidos para controla-
dores reais projetados para atuar nas componentes harmonicas da familia H = {6k + 11k € N},
em referenciais abc ou af3, e para controladores complexo aplicados ao vetor espacial, que
permitem regular apenas as componentes harmonicas necessdrias H, = {6k + 11 k € Z}. Ao
utilizar a segunda opgdes, o sistema de controle MIMO real pode ser simplificado em um sistema
SISO (single-input single-output) complexo (LUO et al., 2016).

Além disso, quando avaliado o vetor espacial compensado, controladores reais atuam
aplicando ganho infinito nas frequéncias H; = {--- ,—13,—11,-7,-5,—1,1,5,7,11,13,- - - },

enquanto controladores complexos atuam aplicando ganho infinito nas frequéncias H, =
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Figura 97 — Espectro harmonico da corrente da fase a medida na entrada de um retificador
trifasico.
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Fonte: Elaborada pelo autor.

Figura 98 — Espectro harmonico do vetor espacial das correntes medidas na entrada de um
retificador triféasico.
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Fonte: Elaborada pelo autor.
{--,-11,-5,1,7,13,- - - }. Conforme indicado na Equagdo (A.20), na notagdo de vetores

espaciais, o sinal de h, € H, (+ ou —) indica a sequéncia de fases da componente harmonica.
Logo, ao substituir controladores reais por controladores complexos torna-se possivel reduzir
a ordem do controlador, o nimero total de amostras que devem ser armazenadas € o tempo de

resposta.
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APENDICE B - ANALISE DE ESTABILIDADE ATRAVES DA RESPOSTA EM
FREQUENCIA

O termo "resposta em frequéncia" € aplicado em engenharia de controle para referir-se a
resposta de um sistema qualquer (em regime permanente) ao aplicar em sua entrada um sinal que
tem a frequéncia variada dentro de uma faixa desejada. Ao fazer isso, sdo avaliadas a amplitude

e fase do sinal de saida do sistema dentro da faixa de frequéncia selecionada.

A principal vantagem pratica dessa abordagem é que, para sistemas cuja modelagem é
muito complexa, um ensaio experimental com gerador de sinais senoidais e equipamentos de
medic¢do pode ser utilizado para viabilizar o projeto dos controladores. Além disso, através dessa

abordagem € possivel avaliar os efeitos de ruidos e pertubacgdes no sistema (OGATA, 2011).

O desempenho transitorio de sistemas de controle € geralmente analisado a partir de
tempo de subida, tempo de convergéncia e mdximo sobressinal da saida. Entretanto, faz-se
necessario analisar também as margens de estabilidade e o impacto de perturbacdes externas no
sistema. Todas essas caracteristicas podem ser avaliadas a partir de funcdes de transferéncia no
dominio de Laplace. Logo, para sistemas como o apresentado na Figura 99, obtém-se a seguinte

funcdo de transferéncia em malha fechada (FTMF):

Y(s) _ C(s)Gy(s)

o)~ YT T (B

em que 7'(s) = C'(s)G,(s)H (s) representa a funcdo de transferéncia de malha aberta (FTMA).

Figura 99 — Diagrama de blocos de sistema de controle.

R@: E(s) o U(s) G0 Y (s)
. Controlador Planta
H(s)
Sensores

Fonte: Elaborada pelo autor.

Tanto a dindmica quanto a estabilidade absoluta do sistema de controle sdo determinadas
pelos polos da sua FTMF, cujo denominador € frequentemente referido como "equacao caracte-
ristica" do sistema. Um sistema de controle € estavel se, e somente se, todas as raizes da sua
equacdo caracteristica (1 + 7'(s)) tem parte real negativa. Contudo, visto que essa equagao é
definida apenas pela FTMA, ¢ bastante comum utiliz4-la para sintonizar os polos da FTMF e,
consequentemente, obter caracteristicas de resposta transitoria que cumprem os requisitos de

projeto.
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Para sistemas em regime permanente, € possivel substituir o operador do dominio de
Laplace por jw, em que w representa a frequéncia que deseja-se avaliar a funcdo de transferéncia.

Em regime permanente, a FTMA pode ser representada por
T(jw) = |T(jw)| - ), (B.2)

em que |7’ (jw)| representa a magnitude e ¢(w) representa o angulo de fase de T'(jw).

Sistemas de controle sdo comumente avaliados através de representacdes graficas da sua
resposta dinamica. Ao utilizar esses graficos e alguns parametros de estabilidade (abordados
na secao seguinte), o projetista pode avaliar a condicao de estabilidade relativa e absoluta de
sistemas realimentados lineares a partir do conhecimento das caracteristicas da resposta em
frequéncia de malha aberta T'(jw). Trés representacdes graficas da resposta dinimica de um

sistema podem ser obtidas a partir da FTMA, sao elas:

1. Diagrama de Bode, que utiliza uma representacao logaritmica para andlise da magnitude

e fase em fun¢do da frequéncia;

2. Diagrama de Nyquist, que faz uso de um tnico grafico polar com eixos real e imaginario

para representacao da resposta em frequéncia;

3. Carta de Nichols, que utiliza um grafico onde representa-se a magnitude do sistema no

eixo das ordenadas e a fase no eixo das abscissas.

Utilizando o diagrama de Nyquist, a estabilidade absoluta de um sistema realimentado
pode ser avaliada através do critério de Nyquist. Com essa estratégia torna-se possivel avaliar
quantos polos da FTMF de um sistema estao alocados no semi-plano direito (polos instaveis) a
partir da resposta em frequéncia e localizagdo dos polos de sua FTMA (NISE, 2000). Contudo,
em situagdes praticas de projeto de sistema de controle, faz-se conveniente avaliar ndo apenas se

um sistema € estavel, mas também o grau de estabilidade desse sistema.

A estabilidade relativa de um sistema pode ser avaliada utilizando os conceitos de margem
de ganho e margem de fase. Apesar desses conceitos serem definidos a partir do diagrama de
Nyquist da FTMA, eles também podem ser avaliados utilizando o diagrama de Bode ou a carta
de Nichols. Além desses pardmetros, a funcao sensibilidade de um sistema em malha aberta

também pode auxiliar o projetista, servindo como uma ferramenta adicional na avalia¢do do grau
de estabilidade.

Nas sec¢des seguintes sdo apresentados os conceitos de margem de ganho (M ), margem
de fase (M F') e funcdo sensibilidade. Para facilitar o entendimento desses pardmetros, a discussao

apresentada € direcionada a andlise de estabilidade relativa de sistemas de fase minima.
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B.1 MARGEM DE GANHO E MARGEM DE FASE

Pelo critério de Nyquist, a medida que o diagrama de Nyquist da FTMA de um sistema
de fase minima (L(jw)) se aproxima de contornar o ponto critico (—1 + 70), maior € a oscilagdo
da resposta do sistema em malha fechada. Além disso, o sistema torna-se instavel se o ponto
(—1+ 50) é contornado pelo diagrama e marginalmente estdvel se ocorre a interse¢do do ponto
(=1 + 70) pelo diagrama. Dessa forma, o grau de estabilidade do sistema pode ser avaliado
ao observar o quio préximo o diagrama de Nyquist de L(jw) estd desse ponto critico. Essa
avaliacdo é comumente realizada através dos parametros margem de ganho e margem de fase,

cujas defini¢cdes sdo apresentadas a seguir:

e Margem de ganho: Segundo (NISE, 2000), esse parametro é definido como o acréscimo
no ganho do sistema, quando a fase for igual a —180°, que resulta em um sistema margi-
nalmente estavel. Assim, seja w_jgpo a frequéncia de cruzamento da fase por —180° da

FTMA (Figura 100), a margem de ganho absoluta € calculada por

1
MGy = 7, (B.3)
' | L(jw-180°)
que em decibéis € representada por
MG =20- lOg (MGabs) =-20- lOg‘L(jw,1800)|. (B4)

A margem de ganho expressa em decibéis € positiva se M G5 > 1 e negativa se MG s <
1. Por consequéncia, para MG > 0 o sistema analisado € estdvel enquanto que para
MG < 0 tem-se um sistema instdvel. Em um sistema de fase minima estavel, a M G indica
quanto o ganho do sistema pode ser aumentado antes de tornd-lo instavel. Por outro lado,
considerando agora um sistema de fase minima instavel, a M/ G indica quanto o ganho

deve ser atenuado para torna-lo estavel (OGATA, 2011).

e Margem de fase: Segundo (NISE, 2000), esse parametro € definido como o angulo de
defasagem da FTMA com magnitude unitdria que resulta em um sistema marginalmente
estavel. Assim, seja wosp a frequéncia de cruzamento do ganho por 0 dB da FTMA
(Figura 100), a margem de fase é 180° mais o angulo de fase ¢(w) da FTMA em wyqp, ou
seja,

MF = 180° + ¢(woas)- (B.5)

A margem de fase indica a estabilidade do sistema para M F' > 0. No diagrama de Nyquist,
a margem de fase € representada pelo angulo obtido do eixo real negativo até o ponto
em que o diagrama intercepta a circunferéncia de raio unitdrio, conforme exibido na
Figura 100a (OGATA, 2011).
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Para que sistemas de fase minima sejam estdveis, faz-se necessdrio que ambas as margens
de ganho e de fase sejam positivas. Além disso, é importante destacar que alguns sistemas
apresentam muiltiplas frequéncias de cruzamento por 0 dB e/ou —180°, nesses casos as margens

de estabilidade sdo avaliadas nas frequéncias de cruzamento que apresentam as menores MG e

M F possiveis.
Figura 100 — Diagramas de Nyquist e de Bode de um sistema estdvel com FTMA L(s) =
30 (s+10)
s(s2+7s+50)
(a) Diagrama de Nyquist da FTMA L(s). (b) Diagrama de Bode da FTMA L(s).
15 30
‘ ‘ ‘ ‘ ‘ )
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0 N 2-30 TR
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Eixo Real Frequéncia (rad/s)

Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.

B.2 FUNCAO SENSIBILIDADE E INDICADOR 7

Muitos sistemas de controle possuem respostas em frequéncia simples, que ndo apresen-
tam mudancas abruptas ou multiplas frequéncias de cruzamento do ganho por 0 dB e da fase
por —180°. Para esses sistemas, as margens de ganho e fase sdo suficientes para a avaliagdo da
estabilidade relativa do sistema. Contudo, em sistemas mais complexos faz-se necessario avaliar
o diagrama de Nyquist e utilizar outros indicadores para andlise da estabilidade relativa (YEPES
etal., 2011). Nesse sentido, a fungdo sensibilidade pode ser utilizada como ferramenta para a

avaliacdo da robustez do sistema de controle, independentemente da sua complexidade.

Para um sistema como o apresentado na Figura 99, a avaliacdo de robustez pode ser feita

através da func¢do de sensibilidade (OGATA, 2011), que € calculada por

E(s) 1
R(s) 1+T(s)

Sy(s) = (B.6)
O maéximo valor absoluto de S, (jw), nomeado de pico de sensibilidade (1/7), pode ser utilizado
como um indicador da estabilidade relativa do sistema, porém esse ndo € graficamente observado

no diagrama de Nyquist como M G e M F'. Alternativamente, Yepes et al. (2011) utiliza o inverso
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do pico de sensibilidade () como indicador da estabilidade relativa. Assim, visto que a fungdo
D,(s) =1+1T(s) (B.7)

representa a distincia da FTMA T'(s) ao ponto critico (—1 + j0) em todas as frequéncias do
diagrama de Nyquist, o indicador 7 representa o valor minimo dessa funcdo. A Figura 101 exibe

o indicador 7 no gréfico do diagrama de Nyquist.

Figura 101 — Diagrama de Nyquist exibindo indicador de estabilidade relativa 7).

1,5 :
< s+10
L(s) = 30 ;i soy
1t : o= =<
« ~
Ve N
/ \
0,5
/ \

Eixo Imaginario
o

-1,5 ‘ : ‘ : :
-15 -1 -05 0 0,5 1 1,5
Eixo Real

Fonte: Diagrama obtido no software Matlab R2013a.

Na Figura 102 sdo apresentados os diagramas de Nyquist de dois sistemas de fase minima
distintos, de FTMAs L;(s) e La(s). Observa-se que apesar dos diagramas apresentarem mesmas
margens de ganho e fase, o sistema que possui FTMA L, (s) apresenta menor robustez e, por

consequéncia, um menor 7).

Figura 102 — Diagramas de Nyquist de dois sistemas de fase minima estdveis que apresentam
mesmas margens de ganho e fase.
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Fonte: Diagramas obtidos no software Matlab R2013a.
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ELETRICO

Figura 103 — Diagrama do circuito de poténcia do esquema elétrico original.
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APENDICE C - DIAGRAMAS DO CIRCUITO DE POTENCIA DO PAINEL

Fonte: Elaborada pelo autor.
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Figura 104 — Diagrama do circuito de poténcia do esquema elétrico modificado.
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