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RESUMO
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Esta tese trata do projeto de controladores adaptativos aplicados a conversores
estáticos alimentados em tensão conectados à rede elétrica através de filtro LCL. Devido
às características incertas e/ou variantes da impedância equivalente da rede no ponto
de conexão de conversores estáticos, o controle da corrente de tais conversores pode se
tornar instável ou o desempenho pode ser degradado com a utilização de controladores
com ganhos fixos, pois a característica da rede faz parte do modelo dinâmico. Com base
nisso, é proposto o uso de técnicas de controle adaptativo para garantir a estabilidade e
o desempenho do controlador de corrente de conversores conectados à rede mesmo sem o
conhecimento da sua impedância equivalente. Controle adaptativo em tempo contínuo, no
ponto de vista teórico, é uma técnica de controle bem consolidada. No entanto, na aplica-
ção em questão, o controlador de corrente é implementado em tempo discreto. Controle
adaptativo em tempo discreto apresenta algumas diferenças quanto aos controladores em
tempo contínuo. Quando a variável de controle é a corrente do conversor, é proposta a uti-
lização de uma retroação de estados adaptativa por modelo de referência cujo adaptador,
responsável por atualizar os ganhos em tempo real, consiste em um algoritmo recursivo
por mínimos quadrados (RLS). Quando a variável de controle é a corrente da rede, tam-
bém é utilizada uma retroação de estados adaptativa por modelo de referência, porém o
algoritmo RLS apresenta modificações para torná-lo robusto à dinâmicas não modeladas.
O algoritmo RLS é utilizado por ter melhores características de convergência paramétrica
se comparado a outros algoritmos. O distúrbio de tensão da rede é rejeitado fazendo-se
algumas modificações na estrutura da lei de controle. Os resultados de simulação são
validados através de resultados experimentais em um conversor de potência nominal de
5,5kW, os quais mostram as características promissoras dos controladores de corrente
adaptativos. Por fim, são apresentadas comparações com controladores de corrente de
ganhos fixos, mostrando as vantagens e desvantagens de cada uma dos controladores.

Palavras-chave: Conversores conectados à rede, controle adaptativo, filtro LCL.
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This thesis addresses the design of adaptive current controllers applied for voltage-
source grid-connected converters with LCL-filter. Due to the grid equivalent impedance
uncertainty and/or variation at the point of connection, the current controller of such
converters may become unstable or have a poor performance with fixed-gain controllers
because the grid impedance is part of the dynamic model. So, adaptive control techniques
are proposed to ensure stability and performance of current controllers for grid-connected
converter with LCL-filter even without knowledge of the grid equivalent impedance. Con-
tinuous time adaptive control, from the theoretical point of view, is a well established
control technique. However, in this application, a discrete-time current controller is im-
plemented. There are some differences between discrete-time and continuous-time adap-
tive controllers. When the controlled variable is the converter current, a model reference
adaptive state feedback is proposed. The adaptation algorithm, responsible to update
the gains in real-time, consists on a recursive least-squares (RLS) algorithm. When the
controlled variable is the grid current, a model reference adaptive state feedback is also
used. However, the RLS algorithm has some modifications to keep the controller robust
under unmodeled dynamics. The RLS algorithm is used because it has better parametric
convergence characteristics compared to other algorithms. The grid voltage disturbance is
rejected making some small modifications on the controller structure. Simulation results
are validated by experimental results in a 5,5kW three-phase grid-connected converter,
which shows good convergence and steady state stability of the adaptive controllers. Fi-
nally, some comparisons with fixed gain current controllers are presented to show de
advantages and disadvantages of each controller.

Keywords: Grid-connected converters, adaptive control, LCL-filter.
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1 INTRODUÇÃO

1.1 Introdução geral

Esta tese trata do projeto de controladores adaptativos para o controle de corrente
de conversores conectados à rede com filtro LCL. Conversores alimentados em tensão
modulados por largura de pulso (PWM) apresentam alto conteúdo harmônico de tensão
na saída. Quando conectados à rede e controlados em corrente, esse conteúdo harmônico
de tensão se reflete em corrente e, por isso, são necessários filtros de saída. O filtro
mais simples é o filtro que consiste em um indutor, o chamado filtro L. Esse filtro é de
primeira ordem e, por possuir baixa atenuação, precisa ser grande para garantir requisitos
de injeção de harmônicas de corrente na rede.

Por outro lado, filtros de ordem superior podem ser utilizados, como é o caso do
filtro constituídos por dois indutores e um capacitor, o chamado filtro LCL. Esse filtro,
por ser de terceira ordem, possui uma atenuação maior das harmônicas injetadas na rede,
reduzindo o seu volume e custo, bem como melhorando a característica de transferência
de potência para a rede. Porém, o filtro LCL possui uma desvantagem no ponto de vista
de controle, pois sua ressonância pode dificultar o projeto do controlador de corrente.
Como o impedância da rede faz parte do modelo do conversor, esta deve ser considerada.
No entanto, a incerteza associada à impedância da rede em conjunto com a ressonância
do filtro LCL pode levar o controlador de corrente de ganhos fixos a ter baixo desempenho
ou inclusive levar o sistema à instabilidade (LISERRE; TEODORESCU; BLAABJERG,
2006).

As considerações feitas no decorrer dessa tese são:

1. Será considerado somente um conversor conectado ao ponto de conexão comum.
Mais de um conversor conectado ao mesmo ponto aumentaria a ordem do sistema
a ser analisado, o que não é o escopo desse trabalho.

2. A rede será considerada indutiva, o que é plausível para sistemas de alta potência.

3. Serão desprezados os efeitos de bancos capacitivos e cargas não-lineares. Isso entra-
ria no modelo como dinâmicas não-modeladas.

As principais motivações do estudo de controladores adaptativos de corrente são:

1. Ajuste automático dos ganhos do controlador de forma a garantir estabilidade do
controlador de corrente independente da condição de indutância da rede.

2. Rejeição de distúrbios na corrente devido à tensão da rede.
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3. Amortecimento do pico de ressonância do filtro LCL.

A seguir, serão apresentadas os principais desafios reportados na literatura acerca
de conversores estáticos conectados à rede.

1.2 Conversores conectados à rede elétrica

Aspectos econômicos e ambientais vêm impulsionando e incentivando o aumento
da utilização de eletricidade fornecida por fontes de energia renováveis (HEIER, 2006). Há
uma forte tendência de estas fontes distribuídas de energia serem conectadas ao sistema
de potência através de conversores PWM alimentados em tensão com controle de corrente.

É importante notar que para conversores de altas potências, a frequência de co-
mutação é tipicamente em torno de alguns kHz para manter as perdas de comutação em
níveis aceitáveis. Ainda, as correntes harmônicas oriundas das comutações do conver-
sor PWM alimentado em tensão necessitam ser mantidas abaixo dos níveis estabelecidos
por normas e por códigos de rede (IEEE Std 1547-2003, 2003),(IEC 61000-3-2 ed3.0,
2005),(IEC 61000-3-12 ed2.0, 2011), o que é feito através do uso de filtros L ou LCL
conectados nos terminais do conversor (TWINING; HOLMES, 2003). Filtros LCL são
normalmente usados em conversores de alta potência conectados à rede, pois estes filtros
apresentam maior atenuação das altas frequências harmônicas sem aumentar significativa-
mente o consumo de potência reativa na frequência fundamental da rede, se comparados
com os filtros L (DANNEHL; FUCHS; HANSEN, 2007). Se por um lado a indutância e a
resistência equivalente da rede no ponto de conexão do conversor podem ser consideradas
como parte do filtro LCL, por outro lado as incertezas considerando seus valores reais
resultam na mudança da frequência de ressonância do filtro LCL. Isso precisa ser conside-
rado no projeto do controlador de corrente para garantir a estabilidade e o desempenho
do conversor conectado à rede (LISERRE; BLAABJERG; HANSEN, 2005; BUENO et
al., 2004). Além disso, neste caso, os controladores de corrente devem ter a capacidade de
rejeitar distorções de corrente de baixa ordem resultante da distorção de tensão no ponto
de conexão do conversor. Isso combinado com o fato que os controladores são implemen-
tados em microcontroladores ou processadores digitais de sinais (DSPs) tornam o projeto
do controlador longe de ser trivial.

A Figura 1.1 mostra diagramas simplificados de um conversor conectado à rede com
filtro L e com filtro LCL. Com o filtro L, a variável de controle é a corrente ig injetada na
rede. Com o filtro LCL, a variável de controle pode ser tanto a corrente ig injetada na rede
quanto a corrente ic do conversor. Porém, com o controle da corrente ic, não se garante
fator de potência unitário no ponto de conexão comum (PCC) do conversor (TWINING,
2004).

Para aplicações de conversores conectados à rede com filtro L, como é o caso
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Figura 1.1 – Conversores conectados à rede com (a) filtro L e (b) filtro LCL.

de filtros ativos, foi apresentado o controlador deadbeat, os quais possuem uma rápida
resposta transitória (BUSO; MALESANI; MATTAVELLI, 1998; MALESANI; MATTA-
VELLI; BUSO, 1999). No entanto, como comentado pelos próprios autores, o controlador
deadbeat é muito sensível a diferenças entre os parâmetros reais do conversor e os parâ-
metros considerados no projeto do controlador. Isso pode levar o controlador de corrente
inclusive à instabilidade.

Para aplicações de conversores conectados à rede com filtro LCL, surge um pro-
blema de ressonância. Quanto ao amortecimento dessa ressonância, as duas principais
alternativas apresentadas na literatura são: (i) uso de amortecimento passivo para ate-
nuar o pico de ressonância, o que é indesejável em altas potências devido ao custo da
energia e devido ao fato que existem métodos dependentes das características da rede no
ponto de conexão; (ii) uso de amortecimento ativo, que pode ser alcançado através de di-
ferentes estratégias de controle, tais como estruturas de controle específicas (WU; LEHN,
2006), (BLASKO; KAURA, 1997), retroação de estados (GABE et al., 2007), (GABE;
PINHEIRO, 2008), (GABE et al., 2009), estimação da impedância da rede (CIOBO-
TARU et al., 2007), (LISERRE; BLAABJERG; TEODORESCU, 2007), estratégias de
controle utilizando múltiplos laços de realimentação (LOH; HOLMES, 2005), dentre ou-
tras (KAZMIERKOWSKI; MALESANI, 1998), (SHEN et al., 2008), (JÓOS; PINHEIRO;
KHORASANI, 1996), (DANNEHL; WESSELS; FUCHS, 2009), (MORENO et al., 2009),
(SHEN et al., 2010), (YANG et al., 2011).

Em (JULEAN, 2009) é apresentada uma comparação entre diferentes técnicas de
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amortecimento passivo e ativo. Entretanto, problemas de estabilidade e/ou baixo de-
sempenho em se tratando de amortecimento da ressonância surgem frequentemente como
resultado de dois fatores principais: (i) incerteza paramétrica do filtro LCL e (ii) inclusão
da malha de rejeição de distúrbios de tensão. Quanto a incertezas paramétricas, as in-
dutâncias do filtro LCL podem mudar significativamente devido à indutância do lado do
conversor depender da permeabilidade magnética do núcleo, que é função da magnitude
da corrente do lado do conversor, e a indutância do lado da rede depender da potência
de curto-circuito no ponto de conexão do conversor. Quanto à rejeição de distúrbios de
tensão, polos complexos pouco amortecidos são incluídos na malha de controle próximo
ao limite do círculo de raio unitário para rejeição dos distúrbios de tensão harmônica,
tanto pelo uso dos controladores ressonantes em um referencial estacionário, quanto dos
integradores em sistemas de referência síncronos múltiplos da fundamental.

De forma a garantir a estabilidade, bem como prover uma boa rejeição a distúrbios
devido às distorções de tensão, estratégias de controle robusto com retroação parcial de
estados foram propostas recentemente (GABE et al., 2007), (GABE; PINHEIRO, 2008),
(GABE; MONTAGNER; PINHEIRO, 2009), (GABE et al., 2009). Embora esse controle
seja simples de ser implementado e de a estabilidade ser garantida para uma dada faixa de
indutâncias da rede, seu desempenho considerando amortecimento da ressonância ainda
é dependente dos parâmetros de impedância da rede.

Em resumo, as características desejadas para o controlador de corrente de conver-
sores alimentados em tensão conectados à rede são: (i) bom rastreamento da referência de
corrente e capacidade de rejeição de distúrbios, (ii) estabilidade com relação a incertezas
paramétricas e (iii) bom desempenho considerando o amortecimento da ressonância. As
incertezas paramétricas e distúrbios aos quais estes conversores conectados à rede estão
sujeitos tornam o problema do projeto do controle de corrente desafiador (LEDWICH;
SHARMA, 2000), (LISERRE; TEODORESCU; BLAABJERG, 2006).

Nesta tese será abordada a opção que envolve a modelagem e projeto dos contro-
ladores em tempo discreto. Quanto ao tipo de controlador, existem diversas alternativas.
O projeto de controladores lineares, que possuem ganhos fixos, são a primeira opção a ser
considerada. Estes podem ser projetados utilizando critérios de robustez, o que pode ga-
rantir a estabilidade mesmo que a planta não apresente os parâmetros originais de projeto.
Entretanto, a conexão de conversores na rede pode apresentar sérios problemas, principal-
mente em se tratando de incertezas paramétricas. Controladores com ganhos fixos podem
levar o sistema à instabilidade devido à incertezas paramétricas da rede, inviabilizando o
uso de algumas estratégias de controle.

Para atender os requisitos citados anteriormente, esta tese propõe a utilização de
controladores adaptativos para o controle de corrente de conversores com filtro LCL. A
proposta inicial é a utilização do controlador por retroação de estados adaptativa por
modelo de referência em tempo discreto para a malha de controle de corrente do con-
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versor e um controlador adaptativo robusto à dinâmicas não-modeladas para o controle
da corrente do lado da rede (TAO, 2003). Com os controladores propostos, é possível se
determinar um modelo de referência tal que o controlador de corrente em malha fechada
se comporte como este modelo em regime permanente, na ausência de dinâmicas não-
modeladas. Isso se deve ao fato de o ajuste dos ganhos de retroação ser online, feito de
forma adaptativa. Como resultado, a resposta do controle de corrente em malha fechada
converge para o modelo de referência e o amortecimento da ressonância se torna indepen-
dente da impedância da rede desde que ocorra convergência paramétrica do algoritmo de
adaptação. Ainda, como será apresentado a seguir, o rastreamento da referência e a rejei-
ção de distúrbios podem ser facilmente atingidos sem o uso dos controladores ressonantes
de ganhos fixos em eixos estacionários αβ0 (ZMOOD; HOLMES, 2003; TEODORESCU
et al., 2006) ou controladores proporcionais-integrais em eixos síncronos qd0 (DANNEHL;
WESSELS; FUCHS, 2009).

1.2.1 Limitação do uso de controladores PI orientados na tensão no controle da corrente
de filtros LCL

Em qualquer projeto de controle, procura-se inicialmente utilizar o controlador
mais simples e que atenda às especificações de projeto. Em conversores conectados à
rede, um dos controladores mais utilizados é o controlador proporcional-integral (PI) ori-
entado em eixos síncronos com a tensão no ponto de conexão. Este controlador garante
erro de regime permanente nulo para referências constantes. Além da simplicidade, outra
motivação para o uso desse controlador no controle de corrente do filtro LCL é a necessi-
dade de se usar somente um conjunto de sensores de corrente. Partindo desse princípio,
em (DANNEHL; WESSELS; FUCHS, 2009) é analisado o uso do controlador PI na malha
de controle de corrente do conversor com filtro LCL de saída. A modelagem do conversor
é feita em eixos síncronos qd0.

O projeto do controlador PI apresentado em (DANNEHL; WESSELS; FUCHS,
2009) considera que o conversor apresenta somente um filtro L na saída, em que a indu-
tância equivalente é igual à soma da indutância do conversor e da indutância do lado da
rede. Para frequências abaixo da frequência de ressonância, tanto o filtro L quanto o filtro
LCL apresentam a mesma atenuação. No entanto, a inclusão do capacitor resulta em um
pico de ressonância e a partir dessa frequência a atenuação tende para 60dB por década.
O critério utilizado para projeto dos ganhos do PI considera a planta como um filtro do
tipo L, onde a banda passante é igual a um quinto da frequência de amostragem. Neste
contexto de projeto, com a introdução do filtro LCL e considerando o lugar das raízes:

• Verifica-se que há uma forte dependência entre a localização dos polos em malha
fechada e a frequência de amostragem. A posição dos polos (realimentação da
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corrente do lado da rede) e dos polos e zeros complexos (realimentação da corrente do
lado do conversor) do filtro LCL no plano z depende da frequência de amostragem.
Com o aumento desta, os polos e zeros complexos deslocam-se para a região de
baixa frequência, em torno de z = 1. Isso vale para a realimentação da corrente do
lado do conversor e da corrente do lado da rede.

• Para a realimentação da corrente do lado do conversor, com o aumento da frequência
de amostragem, ramos de baixa frequência são atraídos para os zeros complexos do
filtro LCL e os ramos que partem dos polos complexos do filtro LCL tendem para
fora do círculo unitário. No caso de um filtro ideal sem perdas não existe ganho
positivo que garanta a estabilidade do sistema.

• Ainda para o controle da corrente do lado do conversor ic, é utilizada uma estrutura
adicional, que inclui polos e zeros para amortecer ativamente a malha de corrente e
garantir estabilidade. Entretanto, o desempenho e estabilidade da malha de corrente
dependem fortemente dos parâmetros, incluindo, por exemplo, a impedância da rede
no ponto de conexão.

• Para o controle da corrente do lado da rede ig, com o aumento da frequência de
amostragem e com o aumento do ganho, os ramos associados aos polos complexos
do filtro LCL tendem para fora do círculo de raio unitário. Entretanto, diferente do
caso para realimentação da corrente do lado do conversor, mesmo com filtro ideal
sem perdas existem ganhos positivos que asseguram a estabilidade do sistema. Para
que o critério de projeto considerado resulte em um sistema estável com a utilização
de filtro LCL, é necessário que a frequência de ressonância localize-se entre um
quarto e a metade da frequência de amostragem.

• Como no método considerado a banda passante está associada à frequência de amos-
tragem, com o aumento da banda passante a frequência de ressonância do filtro LCL
poderá ser excitada, levando o sistema à instabilidade.

O projeto do controlador é apresentado somente para uma planta nominal. Para
incertezas paramétricas, não é apresentada nenhuma solução e os autores sugerem o uso
de controladores mais sofisticados se uma banda passante for maior do que um quarto da
frequência de amostragem.

1.2.2 Identificação da impedância da rede através da excitação da instabilidade

Uma das propostas apresentadas na literatura para a identificação da impedância
da rede no ponto de conexão do conversor é a excitação da instabilidade da malha de
controle de corrente (LISERRE; BLAABJERG; TEODORESCU, 2007). A idéia central
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deste trabalho é de se utilizar um ganho proporcional na malha de corrente e aumentar esse
ganho gradativamente até atingir a instabilidade. Conforme (LISERRE; BLAABJERG;
TEODORESCU, 2007), se a instabilidade for excitada, pode-se determinar, com base na
frequência da oscilação, o parâmetro desconhecido de indutância da rede Lg no ponto de
conexão. A motivação de se conhecer os parâmetros da rede rg e Lg vem do fato de se
desejar a detecção do ilhamento do sistema, bem como para a resintonia de controladores.
Essa detecção deve ser feita de forma periódica, porém foram encontrados problemas na
implementação discreta dessa estratégia de identificação paramétrica.

Inicialmente, será considerada a função de transferência discreta que relaciona a
tensão de entrada sintetizada u e a corrente do indutor do lado do conversor ic incluindo o
atraso de transporte da implementação digital. Ainda, serão considerados os parâmetros
do filtro LCL cujo projeto é apresentado no Apêndice A. A impedância da rede no ponto
de conexão não será considerada (Lg2 = 0mH) e para o valor de indutância de saída
do filtro LCL serão considerados dois casos: Lg1 = 0,5mH, que é o caso nominal, e
Lg1 = 0,3mH, que é obtido considerando incerteza paramétrica no valor do indutor. As
Figuras 1.2(a) e 1.2(b) mostram o lugar das raízes com os dois valores de indutância para
uma frequência de amostragem de fs = 4,8kHz. As Figuras 1.3(a) e 1.3(b) mostram caso
semelhante, porém para uma frequência de amostragem de fs = 9,6kHz. Nesse caso, a
partir do lugar das raízes, nota-se que mesmo para pequenos ganhos positivos o sistema
em malha fechada é instável. A única forma de existir ganhos nos quais o sistema em
malha fechada seja estável é se a planta apresentar resistências parasitas que colaboram
no amortecimento dos polos de malha aberta. Também é possível notar que o lugar das
raízes não depende somente do parâmetro Lg, mas também da frequência de amostragem
fs.

Agora, consideremos a variável de saída como sendo a corrente do lado da rede.
Nesse caso, a função de transferência discreta que relaciona a tensão de controle u e a
corrente de saída ig apresenta dois zeros de amostragem. Assim, o problema é ainda mais
complexo. Da mesma forma que no caso anterior, os lugares das raízes para este caso são
apresentados nas Figuras 1.2(c) e 1.2(d), para fs = 4,8kHz, e nas Figuras 1.3(c) e 1.3(d),
para fs = 9,6kHz. No caso de a frequência de amostragem fs = 4,8kHz, nota-se que
existem ganhos positivos que tornam o sistema de malha fechada estável. Porém, não se
pode inferir se a instabilidade ocorrerá primeiro devido aos polos complexos conjugados
ou ao polo ultrapassando o ponto z = −1. Ainda, no caso onde fs = 9,6kHz, a menos de
pequenos valores de ganho, o sistema em malha fechada já é naturalmente instável.

Com isso, pode-se inferir que a técnica apresentada em (LISERRE; BLAABJERG;
TEODORESCU, 2007) para detecção da impedância da rede no ponto de conexão apre-
senta sérios problemas de implementação. Porém, quando for definida a variável de saída
ig, mesmo sem a presença de amortecimento e com a inclusão do atraso de transporte,
existe um k > 0 tal que o sistema em malha fechada é estável.
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Figura 1.2 – Lugar das raízes para a frequência de amostragem de 4,8kHz.

A idéia é relativamente simples e isso é uma vantagem. Porém, há algumas des-
vantagens, que são: (i) levar o sistema até o limite da estabilidade como o intuito de
determinar a frequência do ganho pode danificar o conversor e não ser aceito pelas nor-
mas de conexão com rede, (ii) as hipóteses assumidas para simplificar a solução numérica
podem levar a uma estimação errônea da impedância da rede no ponto de conexão. Ainda,
para se obter a frequência de cruzamento do ganho se deveria considerar as seguintes res-
trições, que são Re[G(jω)] = 1 e Im[G(jω)] = 0. Isso resulta em duas equações algébricas
de onde podem ser obtidos Lg e rg. Com isso seria possível fazer um mapa aproximado
de Lg em função da frequência de cruzamento do ganho.
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Figura 1.3 – Lugar das raízes para a frequência de amostragem de 9,6kHz.
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1.2.3 Controle de corrente preditivo robusto

Uma outra proposta apresentada na literatura para o controle de corrente de con-
versores conectados à rede é o controlador de tempo mínimo, chamado de preditivo ou,
em inglês, deadbeat.

Este tipo de controlador apresenta um alto desempenho quanto à resposta transi-
tória. Para um sistema dinâmico conhecido, a saída atinge o valor de referência em um
número de amostras que depende da ordem da planta. Essa proposta é apresentada em
(MORENO et al., 2009) (ESPÍ HUERTA et al., 2010) para o controle de corrente do
conversor conectado à rede com filtro LCL. A modelagem apresentada nestas referências
despreza o efeito dos capacitores de filtro, o que é uma aproximação bastante significativa.
O modelo do conversor é composto por uma indutância com perdas resistivas, equivalente
à soma das indutâncias do conversor e da rede. O atraso de transporte é considerado na
modelagem e um controlador de tempo mínimo é projetado para uma planta nominal.
Ainda, o distúrbio de tensão da rede entra no projeto do controlador. Porém, o distúrbio
é medido no ponto de conexão dos capacitores, o que também é uma aproximação, pois
ocorre uma queda de tensão na impedância do lado da rede.

A proposta apresentada em (MORENO et al., 2009) (ESPÍ HUERTA et al., 2010)
é simples e apresenta bons resultados para um conversor com filtro L na saída cuja in-
dutância é conhecida. No entanto, com a inclusão dos capacitores de filtro, a planta não
é mais de primeira ordem mas de terceira ordem. Como a banda passante do contro-
lador de corrente é alta (idealmente com ganho unitário em malha fechada em toda a
faixa de frequências abaixo de fs/2 para o controlador deadbeat) e como a ressonância do
filtro LCL deve estar dentro da faixa de interesse para atenuar harmônicas de corrente
devido à comutação do conversor, a malha de corrente se torna instável com a inclusão
dos capacitores.

Algumas conclusões obtidas a partir da análise de (MORENO et al., 2009) (ESPÍ
HUERTA et al., 2010) são:

1. Toda a formulação matemática considera somente um indutor, que é equivalente
à soma das indutâncias do lado do conversor e do lado da rede. Para que o filtro
LCL apresente uma atenuação significativa nas harmônicas de corrente, é necessário
que a frequência de ressonância esteja abaixo da frequência de comutação. Por
isso, a capacitância não pode ser desprezada. As resistências foram desprezadas no
modelo, mas na prática elas apresentam um efeito significativo no amortecimento
da ressonância.

2. Resistências são incluídas para a obtenção dos resultados experimentais, o que faci-
lita o projeto do controlador e mascara possíveis instabilidades, pois a ressonância
é amortecida. Portanto, os resultados apresentados em (MORENO et al., 2009)
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e (ESPÍ HUERTA et al., 2010) são obtidos com amortecimento passivo. Isso é
indesejável devido às perdas, reduzindo a eficiência do conversor.

3. Para o projeto do controlador deadbeat, é necessária a predição da corrente a ser
controlada e da tensão de distúrbio no instante (k + 1)Ts. A predição da tensão de
distúrbio é feita no ponto de conexão dos capacitores, o que não é correto conceitual-
mente, pois o modelo somente com filtro L considera a tensão Thévenin equivalente
da rede, a qual não pode ser medida. Com a predição proposta, o controlador de
corrente incluindo o atraso de transporte na modelagem se torna instável dentro da
faixa de estabilidade de variação paramétrica definida, mesmo sem a inclusão dos
capacitores.

4. Nenhuma prova de estabilidade do controlador de corrente é mostrada no decorrer
dos artigos e não fica claro em nenhum momento qual a robustez do controlador
proposto.

ℜ( )z

ℑ( )z

(a) Com filtro L

ℜ( )z

ℑ( )z

(b) Com filtro LCL

Figura 1.4 – Localização dos polos e zeros de malha fechada para o controlador de (MO-
RENO et al., 2009) e (ESPÍ HUERTA et al., 2010) (a) com filtro L e (b) com filtro
LCL.
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5. A variação paramétrica da rede e a não inclusão do capacitor de filtro na modelagem
tornam os resultados do controlador proposto contestáveis e isso é um ponto que
precisa ser investigado.

A Figura 1.4 mostra o que ocorre com os polos em malha fechada para o controlador
deadbeat proposto. Quando o projeto é executado considerando um filtro L com indutância
conhecida, é possível obter um comportamento em malha fechada próximo ao tempo
mínimo, a menos das resistências intrínsecas que deslocam a posição dos polos para as
redondezas da origem do plano z, como visto na Figura 1.4(a). Entretanto, com a inclusão
do capacitor de filtro e trazendo-se a frequência de ressonância para valores abaixo da
frequência de Nyquist, surge uma instabilidade, alguns polos de malha fechada estão fora
do círculo de raio unitário como pode ser visto na Figura 1.4(b).

1.2.4 Controle de corrente do lado da rede sem o uso de sensores adicionais

A proposta apresentada em (AHMED et al., 2009) trata do controle da corrente
da rede do conversor com filtro LCL. Em (AHMED et al., 2009), é proposta a utilização
somente de sensores de corrente do lado da rede, o que é um ponto positivo. A realimen-
tação e estabilização da malha de corrente é feita com os estados estimados a partir de
um filtro de Kalman. Assim, é necessário um modelo com os parâmetros nominais da
planta para que os estados estimados pelo filtro de Kalman se aproximem dos estados
reais. Para uma planta sem variação paramétrica, esta pode ser uma boa alternativa.
Para a malha interna de pré-compensação, são utilizadas as grandezas em coordenadas
estacionárias abc, as quais podem ser (i) corrente do capacitor, (ii) corrente do indutor do
conversor, (iii) tensão do capacitor ou (iv) tensão do indutor do lado do conversor. Para a
malha externa de controle da corrente da rede, são utilizados controladores PI de ganhos
fixos em eixos síncronos orientados na tensão estimada da rede. Porém, o sincronismo
necessita da tensão da rede, que não é medida. A tensão da rede é estimada utilizando
um algoritmo gradiente. A análise de estabilidade do estimador é feita utilizando uma
função de Lyapunov, da qual se determina o máximo ganho λ do gradiente.

Pode-se fazer as seguintes considerações acerca de (AHMED et al., 2009):

• Como o filtro de Kalman é um observador de estados, deve-se investigar até que
ponto essa estimação influencia na estabilidade em malha fechada quando a planta
não for a nominal.

• O projeto dos controladores PI em eixos síncronos não é comentado.

• O atraso de transporte poderia ser incluído diretamente no modelo discreto.



1 INTRODUÇÃO 39

• Quanto às incertezas paramétricas de impedância da rede no ponto de conexão do
conversor, não foi feita uma análise detalhada de estabilidade do estimador de tensão
da rede.

• Não é discutida a distorção de tensão e como ela afeta o estimador de tensão da
rede.

• A robustez quanto à impedância no ponto de conexão, tanto da potência de curto-
circuito quanto da razão X/R, não foi analisada.

A idéia de diminuir a quantidade de sensores é interessante, porém exige uma
investigação maior quanto às incertezas da rede no ponto de conexão do conversor.

1.2.5 Literatura adicional

Para contextualizar este trabalho, aqui são apresentadas algumas literaturas recen-
tes sobre o controle de conversores estáticos. São propostas diferentes alternativas para
o controle de corrente de conversores conectados à rede com filtro LCL. No entanto, o
problema de estabilidade e desempenho continua sendo um tema de estudo até o momento.

Alguns trabalhos recentes que tratam de controle de conversores conectados à rede
são:

• Artigos científicos de revistas e congressos que tratam de controle de converso-
res estáticos (TAKESHITA; MATSUI, 1992), (PINHEIRO; JÓOS; KHORASANI,
1995), (DRAOU; SATO; KATAOKA, 1995), (PINHEIRO; JÓOS; KHORASANI,
1996), (JÓOS; PINHEIRO; KHORASANI, 1996), (BUENO et al., 2004), (WU;
LEHN, 2006), (LISERRE; TEODORESCU; BLAABJERG, 2006), (GREEN; PRO-
DANOVIĆ, 2007), (FIGUERES et al., 2007), (GONG; XU, 2008), (SHEN et al.,
2008), (RODRÍGUEZ et al., 2008), (LIU et al., 2009), (CASTILLA et al., 2009),
(LIMONGI et al., 2009), (COBRECES et al., 2009), (SHEN et al., 2010), (TUR-
NER; WALTON; DUKE, 2010), (FUCHS; DANNEHL; FUCHS, 2010), (TEODO-
RESCU; LISERRE; RODRÍGUEZ, 2011), (TURNER; WALTON; DUKE, 2011),
(AHMED et al., 2011), (HUERTA et al., 2011), (KHAJEHODDIN et al., 2011),
(SAIT; DANIEL, 2011), (MONMASSON; IDKHAJINE; NAOUAR, 2011), (WANG
et al., 2011), (ARCURI et al., 2011), (MOHAMED, 2011), (WANG et al., 2011),
(TANG et al., 2012), (PARKER; MCGRATH; HOLMES, 2012), (ABBES; BE-
LHADJ, 2012), (HE; LI, 2012), (TAN et al., 2012), (MAHMOOD; JIANG, 2012),
(LI et al., 2013), (HE et al., 2013b).

• Dissertações de mestrado apresentando o problema de controle (RADUCU, 2008) e
de ressonância quando ocorre a conexão de vários conversores (RAUMA, 2012).
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• Teses de doutorado que abordam o tema de controle de conversores estáticos, in-
cluindo controle digital e controle adaptativo (CARATI, 2003), (DAI, 2005), (SK-
JELLNES, 2008), (KULKA, 2009), (STEFANELLO, 2010), (MIDTSUND, 2010),
(MILASI, 2012).

Visto que as técnicas apresentadas na literatura são baseadas, na grande maioria,
em controladores de ganhos fixos, a seguir serão explicitadas as principais características
dos controladores adaptativos e as principais diferenças com relação aos controladores de
ganhos fixos.

1.3 Controladores adaptativos

Sistemas de controle adaptativos tem sido desenvolvidos consideravelmente nos úl-
timos 40 anos. O objetivo desta técnica é ajustar automaticamente os parâmetros do
controlador ou identificar os parâmetros da planta tanto no caso de parâmetros desco-
nhecidos da planta quanto no caso de parâmetros variantes no tempo de forma a atender
certos critérios de desempenho, os quais são definidos pelo projetista. Estes sistemas de
controle adaptativos são caracterizados pela sua capacidade de sintonizar os parâmetros
do controlador em tempo real a partir das informações obtidas (medidas) do sistema em
malha fechada. Um controlador adaptativo, por ser não-linear, é mais complicado que um
controlador de ganhos fixos e as provas de estabilidade não são triviais. Da mesma forma
que os controladores de ganhos fixos, os controladores adaptativos podem ser projetados
em tempo contínuo ou em tempo discreto.

Quando a planta é conhecida, se bem projetados, controladores de ganhos fixos
conseguem um bom desempenho e estabilidade. Porém, na aplicação de conversores
conectados à rede, a impedância da rede no ponto de conexão do conversor faz parte
do modelo e depende do local onde o conversor será instalado. Portanto, a incerteza
no parâmetro de impedância da rede dificulta o projeto de controladores de corrente. A
utilização de controladores adaptativos é uma alternativa para a solução desse problema,
pois os ganhos se ajustam de forma a se adaptar às incertezas ou variações da estrutura
da planta (dinâmicas não-modeladas).

Existe uma relação próxima entre a teoria de identificação de sistemas e controle
adaptativo (LJUNG, 1987). Isso fica mais explícito quando se analisa os dois principais
métodos de controle adaptativo, os quais são:

1. Método direto: os ganhos do controlador são ajustados diretamente, sem a neces-
sidade de identificação dos parâmetros da planta a ser controlada. Para isso, é
necessário escrever o controlador de uma forma tal que, com a implementação de
uma técnica de identificação previamente definida, seja possível atualizar os ganhos
do controlador sem conhecimento dos parâmetros da planta.
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2. Método indireto: há a necessidade de identificação dos parâmetros da planta para
posterior projeto do controlador, seguindo um critério de projeto pré-definido. Al-
guns algoritmos adaptativos são baseados na separação da estimação de parâmetros
e do projeto do controlador.

Dentre os algoritmos de adaptação, existem diversas alternativas. Os dois prin-
cipais algoritmos são o algoritmo gradiente e o algoritmo RLS ou mínimos quadrados
recursivo (do inglês, Recursive Least Squares). O algoritmo gradiente utiliza uma matriz
de covariância com valores constantes e fixos. Assim o tempo computacional é reduzido,
porém a convergência paramétrica do algoritmo não é garantida, como é possível fazer
utilizando o algoritmo RLS (MIDDLETON; GOODWIN, 1990). O algoritmo RLS, por
sua vez, pode garantir convergência paramétrica na ausência de dinâmicas não-modeladas,
porém o esforço computacional é maior. Ainda, modificações devem ser incluídas para
evitar que a matriz de covariância convirja para zero, como será descrito mais adiante.

Além disso, alguns problemas aparecem no momento da implementação digital de
controladores adaptativos. Mesmo que o modelo dinâmico em tempo contínuo seja de
fase mínima (não apresenta zeros no semi-plano direito do plano s), o modelo discreti-
zado pode apresentar zeros de fase não-mínima (ÅSTRÖM; HAGANDER; STERNBY,
1980), (ÅSTRÖM; HAGANDER; STERNBY, 1984). Como apresentado em (ÅSTRÖM;
HAGANDER; STERNBY, 1980),(ÅSTRÖM; HAGANDER; STERNBY, 1984), plantas
em tempo contínuo com grau relativo n ≥ 2 apresentam zeros de discretização. Apesar
de existir uma vasta teoria sobre controle adaptativo aplicado à plantas de fase mínima,
o mesmo não ocorre para plantas de fase não-mínima.

Em plantas de fase mínima, é possível cancelar o efeito dos zeros a partir da
implementação de polos que são estáveis. Isso não ocorre para plantas de fase não-
mínima, pois não é possível o cancelamento dos zeros da planta com polos do controlador.
Dessa forma, o uso de controladores que utilizam o princípio do cancelamento de polos
e zeros, como o caso de controladores adaptativos por modelo de referência (MRAC),
é inviável. O objetivo é implementar uma técnica de controle adaptativa que evita o
cancelamento indesejável de zeros da planta com polos do controlador. Além de atender
critérios de estabilidade e desempenho, o projeto dos controladores deve levar em conta
a capacidade de rejeição de distúrbios. Controladores baseados no princípio do modelo
interno são geralmente usados para rastreamento de sinais de referência nas frequências
do modelo interno (FRANCIS; WONHAM, 1976), (DATTA; OCHOA, 1996), (DATTA,
1993), (SILVA; DATTA, 1999).

Algumas técnicas de controle adaptativo para plantas de fase não-mínima são apre-
sentadas na literatura. Um dos primeiros trabalhos apresentados na literatura para o caso
em tempo discreto foi proposto por (ÅSTRÖM, 1980), que trata de um controlador adap-
tativo direto, porém faz uso de um estimador de parâmetros não-linear.

Em (ELLIOTT, 1982), é apresentado o primeiro controlador adaptativo direto em
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tempo contínuo com a estimação de parâmetros linear. A desvantagem é que o número
de parâmetros a serem adaptados é 2 vezes o número de ganhos do controlador. Ainda,
o sistema em malha fechada não rastreia diretamente a saída da planta, ou seja, há uma
diferença de amplitude e fase entre a referência e a saída, sem levar em consideração que
no projeto não são considerados os distúrbios.

Um controlador adaptativo por modelo de referência considerando distúrbios co-
nhecidos é apresentado em (GOODWIN; CHAN, 1983). Modificações do controlador
adaptativo direto em tempo contínuo para plantas de fase não-mínima apresentado em (EL-
LIOTT, 1982) e incluindo a característica de rejeição de distúrbio apresentado em (GO-
ODWIN; CHAN, 1983) foram propostas em (JANECKI, 1987) para o caso em tempo
discreto. A rejeição de distúrbio é garantida, porém o número de parâmetros a serem
adaptados é elevado e não se garante rastreamento assintótico da saída. Alguns ou-
tros algoritmos em tempo discreto foram propostos em (ELLIOTT; GOODWIN, 1984) e
em (KIM; CHOI, 1987).

Propostas de controladores adaptativos indiretos que garantem estabilidade, ou
seja, alocação de polos em malha fechada, e rastreamento da referência e rejeição de
distúrbio de frequência conhecida através da inclusão de um controlador que segue o
princípio do modelo interno foram apresentados em (PALANISWAMI; GOODWIN, 1987;
FENG; PALANISWAMI, 1991; PALANISWAMI; FENG, 1991; FENG; PALANISWAMI,
1992; PALANISWAMI, 1993). Teoricamente, o controlador adaptativo indireto tem todas
essas funcionalidades. Porém, ocorrem sérios problemas na implementação do controlador
adaptativo indireto, resultando em elevadas ações de controle, principalmente durante
o transitório de adaptação. Em um caso prático, a ação de controle u pode saturar
facilmente, o que não é desejado. Ainda, surgem problemas de singularidade na inversão
online de matriz necessária para a resolução da equação Diofantina no caso do controlador
adaptativo indireto, a qual é de ordem elevada devido à ordem da planta e do distúrbio.

Uma alternativa é a alocação de polos adaptativa usando sistemas inversos apro-
ximados. Como o cancelamento dos zeros obtidos na discretização resulta em um con-
trolador instável, pode-se, de maneira aproximada, cancelar o efeito desses zeros durante
transitórios do sistema a ser controlado. Isso é feito a partir da obtenção de sistemas in-
versos aproximados, como apresentado em (LU; YAHAGI, 1993a), (LU; YAHAGI, 1993b),
(LU; YAHAGI, 1997), (SHAFIQ; LU; YAHAGI, 1996), (LU; SHAFIQ; YAHAGI, 1996).
Algumas características da alocação de polos usando sistemas inversos aproximados são:
(i) ordem do delay entre a referência e a saída aumenta significativamente com a melho-
ria da aproximação e (ii) a implementação do algoritmo para determinar os polinômios
do controlador quando a planta é de ordem elevada exige grande carga computacional.
O atraso de transporte entre a saída do modelo de referência ym(k) e a referência r(k)
aumenta com a melhoria da aproximação e em aplicações que dependem de sincronismo,
isso causa alguns problemas, pois a referência precisa ser compensada.



1 INTRODUÇÃO 43

Outras referências que tratam a alocação de polos adaptativa e investigações sobre
a sintonia automática (”self-tuning”) usando controle adaptativo direto para evitar a
solução da equação Diofantina são apresentadas em (ÅSTRÖM; WITTENMARK, 1980),
(CHALAM, 1987).

Um estudo aprofundado do efeito de dinâmicas não-modeladas e distúrbios so-
bre a estabilidade de controladores adaptativos pode ser encontrado em (ROHRS, 1982),
(ROHRS et al., 1982), (ROHRS et al., 1984). Controladores adaptativos robustos à dinâ-
micas não-modeladas em tempo contínuo podem ser encontrados em (DATTA; OCHOA,
1996) e em tempo discreto podem ser encontrados em (DATTA, 1993), (SILVA; DATTA,
1999).

1.3.1 Controle adaptativo aplicado à conversores estáticos

Em se tratando de aplicações de controladores adaptativos a conversores estáticos,
um controlador adaptativo para o controle de corrente de máquinas de indução é apre-
sentado em (TSAI; TZOU, 1997). O modelo dinâmico elétrico da máquina de indução é
simplificado por um filtro L e uma força contra-eletromotriz, muito similar à tensão da
rede no caso de aplicações de conversores estáticos conectados à rede. Ainda, aspectos
práticos e convergência paramétrica do controlador adaptativo são apresentadas.

Dentre outras aplicações de controle adaptativo encontradas na literatura para
eletrônica de potência e controle de conversores estáticos, pode-se citar as seguintes:

• Controle da tensão de saída de fontes ininterruptas de energia(UPS) (GRÜNDLING;
CARATI; PINHEIRO, 1998), (CARATI, 2003), (RECH et al., 2003).

• Controle de velocidade/posição de máquinas elétricas (CÂMARA; GRÜNDLING,
2005), (CÂMARA et al., 2007).

• Controle de tensão de amplificadores de potência utilizados no acionamento de
máquinas de vibração eletrodinâmica (DELLA FLORA; GRÜNDLING, 2006),
(DELLA FLORA; GRÜNDLING, 2008a), (DELLA FLORA; GRÜNDLING, 2008b).

• Controle de corrente de filtros ativos (STEFANELLO, 2010).

• Controle de conversores estáticos conectados à rede (MILASI, 2012), (MILASI;
LYNCH; LI, 2013).

Em se tratando de conversores conectados à rede, até o momento ainda não existe
uma vasta bibliografia na literatura que trata de controladores adaptativos.
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1.4 Objetivo e principais contribuições da tese

Dentro deste cenário, as principais contribuições desta tese são:

• Propor controladores adaptativos de corrente em tempo discreto para conversores
conectados à rede com filtro LCL, os quais não necessitam de ajuste manual de
ganhos do controlador, garantindo a estabilidade para diferentes condições de im-
pedância da rede.

• Propor uma estratégia de controle de corrente simples que garanta estabilidade e
desempenho mesmo quando a impedância da rede é incerta.

• Apresentar as provas de estabilidade de tais controladores.

• Propor controladores que garantam a rejeição do distúrbio de tensão da rede. Isso
pode ser estendido para o caso onde há harmônicas de tensão da rede.

• Realizar a comparação com outras estratégias apresentadas na literatura para con-
versores conectados à rede com filtro LCL, como é o caso dos controladores de
ganhos fixos.

1.5 Organização do trabalho

O Capítulo 1 apresenta a motivação do trabalho. Nesse capítulo é feita uma revisão
bibliográfica sobre o tema, situando o trabalho da tese no contexto de controle de corrente
de conversores estáticos conectados à rede com filtro LCL de saída.

O Capítulo 2 apresenta a modelagem de conversores estáticos conectados à rede
com filtro L e LCL, tanto em tempo contínuo quanto em tempo discreto. A representa-
ção em tempo discreto, tanto em coordenadas estacionárias αβ0 quanto em coordenadas
síncronas qd0 possui algumas peculiaridades. Ainda, o atraso de transporte da implemen-
tação da ação de controle pelo processador digital é incluído no modelo. Esta modelagem
servirá para facilitar a introdução dos controladores apresentados nos capítulos seguintes.

No Capítulo 3 é apresentada uma proposta para o controle adaptativo da corrente
do lado do conversor do filtro LCL. Nesse capítulo é apresentado o algoritmo de controle
por retroação de estados adaptativa por modelo de referência em tempo discreto. Ainda,
o distúrbio de tensão da rede é considerado no projeto do controlador de corrente.

O Capítulo 4 apresenta uma proposta para o controle adaptativo da corrente do
lado da rede do filtro LCL. Nesse capítulo é apresentado o algoritmo de controle adaptativo
por retroação de estados robusto por modelo de referência em tempo discreto. Para tratar
do problema de zeros de amostragem, um algoritmo adaptativo robusto é proposto tal
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que a estabilidade do controlador é garantida mesmo com dinâmicas não-modeladas da
planta a ser controlada.

O Capítulo 5 traz algumas comparações dos controladores adaptativos com con-
troladores clássicos lineares de ganhos fixos, tanto em eixos estacionários αβ0 quanto em
eixos síncronos qd0.

Por fim, o Capítulo 6 traz as conclusões do trabalho e algumas propostas de inves-
tigações futuras.

A estrutura da tese tem a forma da Figura 1.5. Os capítulos 3 e 4 são independentes
entre si e apresentam as duas propostas de controladores adaptativos para esta tese.

1

2

5

3

6

4

Figura 1.5 – Fluxograma dos capítulos da tese.





2 MODELAGEM DE CONVERSORES ESTÁTICOS CONEC-
TADOS À REDE ELÉTRICA

Este capítulo apresenta a modelagem de conversores estáticos trifásicos alimentados
em tensão conectados à rede elétrica com filtro L e filtro LCL de saída. O objetivo deste
capítulo é desenvolver e comparar modelos em tempo discreto destes conversores, tanto
em coordenadas estacionárias αβ0 quanto em coordenadas síncronas qd0, a fim de se
projetar os controladores de corrente também em tempo discreto. Ainda, para o caso do
filtro LCL, serão apresentados os modelos em tempo discreto considerando a corrente do
conversor e a corrente da rede como variáveis de saída, explicitando as diferenças entre os
modelos resultantes e alguns efeitos decorrentes da discretização. O atraso de transporte
da implementação digital do controlador é acrescentado no modelo discreto e seu efeito
sobre as características de estabilidade será analisado no decorrer da tese.

2.1 Obtenção de modelos em tempo discreto

Circuitos trifásicos são a combinação de três circuitos energizados por forças ele-
tromotrizes alternadas e defasadas 120◦ entre si (IEEE Std.100, 2000). A geração, trans-
missão e distribuição de energia, bem como o acionamento de máquinas elétricas são
geralmente feitos através de sistemas trifásicos. Na prática, as variáveis trifásicas não
podem ser consideradas como três sistemas monofásicos, pois existe acoplamento entre
as variáveis de cada fase (TEODORESCU; LISERRE; RODRÍGUEZ, 2011). Por isso,
desde o início do século XX, com o surgimento dos sistemas elétricos trifásicos alternados,
ficou evidente a necessidade da simplificação de sua representação para uma melhor aná-
lise e projeto de equipamentos conectados ao sistema trifásico. Dentre as representações
pioneiras, destaca-se o trabalho desenvolvido por Charles L. Fortescue (FORTESCUE,
1918), que transformava um sistema trifásico desequilibrado em três sistemas trifásicos
equilibrados (circuitos de sequência positiva, sequência negativa e sequência zero), a cha-
mada teoria de componentes simétricas. Posteriormente, a transformação desenvolvida
por Edith Clarke (DUESTERHOEFT; SCHULZ; CLARKE, 1951), também chamada de
transformação de Clarke ou transformação αβ0 permitiu a representação de um sistema
trifásico acoplado em três sistemas monofásicos desacoplados. As variáveis representadas
em um sistema αβ0 apresentam grandezas senoidais quando a transformação é aplicada
em um sistema elétrico trifásico senoidal. Outra transformação, desenvolvida por Robert
H. Park (PARK, 1929), (PARK, 1933), também chamada de transformação de Park ou
transformação qd0, transforma um sistema trifásico acoplado em três sistemas monofá-
sicos também acoplados, com a diferença que as grandezas, em regime permanente, são
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constantes. A transformação de Park foi inicialmente desenvolvida para análise de máqui-
nas síncronas, mas também pode ser utilizada em outras aplicações como em conversores
estáticos (KRAUSE; WASYNCZUK; SUDHOFF, 2002).

Em aplicações envolvendo conversores estáticos trifásicos, tanto a transformação
αβ0 quanto a transformação qd0 são muito úteis. Com elas, é possível simplificar os mode-
los para projeto dos controladores de conversores conectados à rede, fontes ininterruptas
de energia, acionamento de máquinas, dentre outras aplicações. Como a implementa-
ção de controladores para tais conversores é geralmente implementada em processadores
digitais, é conveniente que os modelos dinâmicos sejam analisados em tempo discreto.

Note que é de conhecimento que grande parte dos controladores atuais são imple-
mentados em um DSP (do inglês, Digital Signal Processor) ou microprocessador. Para
o projeto dos controladores destacam-se as seguintes metodologias (CHEN; FRANCIS,
1995):

1. Projeto dos controladores no tempo contínuo e discretização através de algum mé-
todo conhecido (Euler, transformação bilinear, etc.) para implementação digital.

2. Discretização da planta e projeto dos controladores em tempo discreto.

3. Utilização da teoria de sistemas amostrados (sampled-data systems) para o projeto
de controladores discretos usando plantas em tempo contínuo e controladores em
tempo discreto.

Nesta tese, será abordado o segundo método, que é discretização da planta e projeto
dos controladores em tempo discreto, pois assim a representação dinâmica do controlador
não necessita de aproximação para sua implementação. Quanto à obtenção de modelos
discretos considerando as transformações de coordenadas estacionárias abc para αβ0 e
para coordenadas síncronas qd0, existem duas formas que se destacam:

1. A primeira consiste em se transformar o modelo de coordenadas estacionárias abc
para αβ0 e, posteriormente, para coordenadas síncronas qd0 fazendo-se, após isso, a
discretização o modelo com retentor de ordem zero (zero order hold, ou ZOH) (BOT-
TERÓN, 2005; BOTTERÓN; PINHEIRO, 2007), (DANNEHL; FUCHS; THØGER-
SEN, 2010).

2. A outra alternativa, que se aproxima mais do que acontece na prática, é discretizar
o modelo em coordenadas estacionárias abc com ZOH e então aplicar as transfor-
mações de coordenadas já em tempo discreto (ESPÍ HUERTA et al., 2010).

Consideremos a Figura 2.1, na qual está apresentado um diagrama de blocos com
o conversor, o modulador e as transformações de coordenadas. O conversor, apesar de
ser um elemento não-linear no processo, pode ser aproximado por um ZOH. Mesmo que
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u t ( )
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abc
i k

s
T

( )
abc

u k

Atraso de
transporte da

implementação
digital

Figura 2.1 – Modelo do conversor visto pelo processador. Variáveis amostradas (iabc(k))
e ação de controle (uabc(k)).

a tensão não seja constante em amplitude por um instante Ts, a tensão média aplicada
modulada em largura de pulso (PWM) apresenta o mesmo valor médio no período.

A transformação αβ0, por ser linear e invariante no tempo, não altera o modelo
dinâmico, mesmo sendo executada antes da discretização. A diferença em se fazer a
discretização do modelo após a transformação está na transformação qd0, por esta ser
uma transformação variante no tempo. A ordem da discretização e transformação de
coordenadas altera o modelo que representa o conversor. Verificou-se que o modelo que
representa o conversor é obtido quando se faz a discretização e, posteriormente, se faz a
transformação de coordenadas para o eixo de coordenadas síncronas qd0.

A Figura 2.2 mostra um diagrama temporal dos eventos. Após as interrupções
geradas pelo processador, ocorre a amostragem das variáveis de tensão e corrente pelos
conversores analógico/digitais (A/D). Em seguida, são feitas as transformações e o cálculo
da ação de controle. A duração do pulso PWM deve ser menor que o período de amostra-

Sinal PWM

Portadora utilizada
para interrupção
e comparação

Tempo de execução
da rotina

t( 1)
s

k T- ( )
s

k T ( 1)
s

k T+ ( 2)
s

k T+

Amostragem
das tensões
e correntes

Atraso da implementação
digital

s
T

Ação de controle -
sinal para o
modulador ( ) ( 1)k u k= -f

( )u k

( 2)u k -

Figura 2.2 – Diagrama mostrando o processamento interno e no DSP/processador. Ins-
tantes das interrupções, a portadora utilizada para gerar as interrupções e o sinal PWM
resultante.
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gem Ts para que a ação de controle seja calculada em tempo hábil para ser atualizada no
próximo instante de amostragem. Como a ação de controle calculada no instante kTs será
aplicada no conversor somente no instante (k+ 1)Ts, os modelos discretos devem incluir o
atraso de transporte na sua representação. A seguir, será apresentado o modelo em tempo
discreto para conversores conectados à rede com filtro L. Os modelos serão desenvolvidos
para eixos estacionários αβ0 e para eixos síncronos qd0.

2.2 Modelagem de conversores alimentados em tensão conectados à rede com
filtro L

Conversores estáticos com filtro L são os mais simples de serem utilizados na co-
nexão de conversores estáticos com a rede. Dependendo do critério de atenuação das
correntes injetadas/absorvidas da rede, eles podem ser suficientes para atender requisitos
de injeção de harmônicas de corrente na rede. Por estes serem filtros de primeira ordem,
eles têm a desvantagem de serem volumosos ou requererem uma elevada frequência de
comutação para atender os requisitos de conexão. Por outro lado, como vantagem, a
modelagem e controle do conversor são mais simples. Mesmo com suas limitações, será
inicialmente apresentada a modelagem de conversores conectados à rede com filtro L, pois
isso facilitará o entendimento de conversores com filtro LCL, que serão abordados nas
seções seguintes.

2.2.1 Modelo dinâmico em coordenadas estacionárias abc

Considere o conversor trifásico a três fios conectado à rede através de um filtro L,
como mostrado na Figura 2.3. Ainda, considere a rede como o equivalente Thévenin de
uma fonte de tensão trifásica alternada equilibrada e uma impedância série equivalente
com característica indutiva. Apesar de esta ser uma simplificação e de se saber que
existem cargas com característica não-linear, capacitores de correção de fator de potência
conectados à rede e inclusive outros conversores estáticos conectados no mesmo ponto,
será considerado o modelo de somente um conversor conectado à rede com característica
indutiva. Será assumido que a resistência e a indutância total serão definidas como rg =
rc + rg2 e Lg = Lc + Lg2, respectivamente. Assim, a tensão da rede pode ser considerada
um distúrbio exógeno. Ainda, será considerado o modelo médio do conversor PWM, onde
a entrada de controle é a tensão média no período de comutação, ou seja, desde que a
ondulação sobre as variáveis amostradas sejam pequenas ou estas sejam amostradas no
seu valor médio, esta aproximação é plausível. As transformações αβ0 e qd0 são utilizadas
na simplificação dos modelos com a finalidade de desacoplamento, facilitando o posterior
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projeto dos controladores de corrente. Considerando a Figura 2.3, da lei dos nós e da lei
das malhas de Kirchhoff, tem-se que:

uab(t) = rgiag(t) + Lg
d

dt
iag(t) + va(t)− vb(t)− Lg

d

dt
ibg(t)− rgibg(t) (2.1)

ubc(t) = rgibg(t) + Lg
d

dt
ibg(t) + vb(t)− vc(t)− Lg

d

dt
icg(t)− rgicg(t) (2.2)

iag(t) + ibg(t) + icg(t) = 0⇒ d

dt
iag(t) + d

dt
ibg(t) + d

dt
icg(t) = 0 (2.3)

Escrevendo na forma matricial, com yabc(t) sendo o vetor de saída:


Lg −Lg 0
0 Lg −Lg
1 1 1

 d

dt


iag(t)
ibg(t)
icg(t)

 =


−rg rg 0

0 −rg rg

0 0 0



iag(t)
ibg(t)
icg(t)

+


1 0 0
0 1 0
0 0 0



uab(t)
ubc(t)

0

+

+


−1 1 0
0 −1 1
0 0 0



va(t)
vb(t)
vc(t)



yabc(t) =


1 0 0
0 1 0
0 0 1



iag(t)
ibg(t)
icg(t)

 . (2.4)
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Este modelo acima pode ser simplificado da seguinte forma:

L d

dt
xabc(t) = Atxabc(t) + Btulabc(t) + Ftvabc(t)

yabc(t) = Cpxabc(t).
(2.5)

Nesse caso, as variáveis de saída são os próprios estados, que são as correntes injetadas
na rede. Multiplicando L−1 em ambos os lados, tem-se que

d

dt
xabc(t) = Apxabc(t) + Bpulabc(t) + Fpvabc(t)

yabc(t) = Cpxabc(t).
(2.6)

Em (2.6), xabc(t) representa os estados em coordenadas abc, ulabc(t) representa o
vetor de tensões de linha aplicadas pelo conversor e vabc(t) representa o vetor de tensões
de fase da rede. Para a representação das tensões de controle ulabc(t) do sistema dinâmico
em grandezas de fase uabc(t), a seguinte transformação é utilizada

ulabc(t) =


1 −1 0
0 1 −1
1 1 1

uabc(t) = Tfluabc(t), (2.7)

onde uabc(t) =
[
uao(t) ubo(t) uco(t)

]T
. Então, (2.6) fica

d

dt
xabc(t) = Apxabc(t) + BpTfluabc(t) + Fpvabc(t)

yabc(t) = Cpxabc(t).
(2.8)

onde as matrizes Ap, BpTfl, Fp e Cp são dadas por

Ap =


− 2rg

3Lg
rg

3Lg
rg

3Lg
rg

3Lg
− 2rg

3Lg
rg

3Lg
rg

3Lg
rg

3Lg
− 2rg

3Lg

 ,BpTfl =



2
3Lg

− 1
3Lg

− 1
3Lg

− 1
3Lg

2
3Lg

− 1
3Lg

− 1
3Lg

− 1
3Lg

2
3Lg

 ,

Fp =


− 2

3Lg
1

3Lg
1

3Lg
1

3Lg
− 2

3Lg
1

3Lg
1

3Lg
1

3Lg
− 2

3Lg

 ,Cp =


1 0 0
0 1 0
0 0 1
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e os vetores xabc(t), uabc(t) e vabc(t) são:

xabc(t) =


iag(t)
ibg(t)
icg(t)

 ,uabc(t) =


uao(t)
ubo(t)
uco(t)

 ,vabc(t) =


va(t)
vb(t)
vc(t)


Escrevendo (2.8) de forma simplificada:

d

dt
xabc(t) = Aabcxabc(t) + Babcuabc(t) + Fabcvabc(t)

yabc(t) = Cabcxabc(t).
(2.9)

Este modelo dinâmico em coordenadas abc é acoplado e difícil de ser considerado
para fins de controle. A seguir serão apresentadas as transformações para eixos estacio-
nários αβ0 e para eixos síncronos qd0 utilizadas para desacoplar as variáveis de estado
e facilitar o projeto de controladores. Como mencionado anteriormente, a transformação
para eixos estacionários αβ0 é linear e invariante no tempo. Assim, é possível discretizar
a planta já no sistema de coordenadas αβ0.

2.2.2 Modelo dinâmico em coordenadas estacionárias αβ0

Com o intuito de simplificar o modelo dinâmico que representa o conversor, o
sistema trifásico acoplado pode ser transformado em sistemas monofásicos desacoplados.
A seguinte transformação linear e invariante no tempo, conhecida como transformação
αβ0 ou transformação de Clarke é aplicada, onde a matriz de transformação Tαβ0 de
coordenadas estacionárias abc para coordenadas estacionárias αβ0 é dada por:

Tαβ0 = 2
3


1 −1

2 −1
2

0
√

3
2 −

√
3

2
1
2

1
2

1
2

 (2.10)

Essa transformação com o termo 2/3 é conhecida como transformação invariante em
tensão/corrente, pois a amplitude das grandezas em coordenadas αβ0 é igual à amplitude
das grandezas em coordenadas abc. Seja a transformação Tαβ0 aplicada nas variáveis de
estado xabc(t)

Tαβ0xabc(t) = xαβ0c(t)⇔ xabc(t) = T−1
αβ0xαβ0c(t) (2.11)

Como a transformação Tαβ0 é invariante no tempo, também é verdade que

d

dt

(
Tαβ0xabc(t)

)
= Tαβ0

d

dt
xabc(t) = d

dt
xαβ0c(t)⇔

d

dt
xabc(t) = T−1

αβ0
d

dt
xαβ0c(t) (2.12)
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Aplicando a transformação Tαβ0 ao modelo dinâmico (2.9), resulta em:

Tαβ0
d

dt
xabc(t) = Tαβ0Aabcxabc(t) + Tαβ0Babcuabc(t) + Tαβ0Fabcvabc(t)

Tαβ0yabc(t) = Tαβ0Cabcxabc(t).
(2.13)

Simplificando o modelo acima, tem-se que

d

dt
xαβ0c(t) = Aαβ0cxαβ0c(t) + Bαβ0cuαβ0(t) + Fαβ0cvαβ0(t)

yαβ0(t) = Cαβ0cxαβ0c(t)
(2.14)

onde as matrizes Aαβ0c, Bαβ0c, Fαβ0c e Cαβ0c do modelo dinâmico em tempo contínuo são
dadas por

Aαβ0c = Tαβ0AabcT−1
αβ0 =


− rg
Lg

0 0

0 − rg
Lg

0

0 0 0

 (2.15)

Bαβ0c = Tαβ0BabcT−1
αβ0 =



1
Lg

0 0

0 1
Lg

0

0 0 0

 (2.16)

Fαβ0c = Tαβ0FabcT−1
αβ0 =


− 1
Lg

0 0

0 − 1
Lg

0

0 0 0

 (2.17)

Cαβ0c = Tαβ0CabcT−1
αβ0 =


1 0 0
0 1 0
0 0 1

 (2.18)

Com isso, é possível dizer que o sistema trifásico a três fios acoplado pode ser
transformado em dois sistemas monofásicos desacoplados iguais (eixos α e β), como mos-
trado na Figura 2.4. Apesar de ser possível desprezar o eixo 0, pois não há caminho para
condução de corrente de modo comum, por conveniência ele será mantido na formulação.
A representação do modelo (2.14) em coordenadas αβ0 em tempo discreto com período
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de amostragem Ts é dada por:

xαβ0d(k + 1) = Aαβ0dxαβ0d(k) + Bαβ0duαβ0(k) + Fαβ0dvαβ0(k)

yαβ0(k) = Cαβ0dxαβ0d(k)
(2.19)

onde

Aαβ0d = eAαβ0cTs (2.20)

Bαβ0d =
∫ Ts

0
eAαβ0c(Ts−τ)Bαβ0cdτ (2.21)

Fαβ0d =
∫ Ts

0
eAαβ0c(Ts−τ)Fαβ0cdτ (2.22)

Incluindo o atraso de transporte de uma amostra associado à implementação digital
na formulação em espaço de estados resulta em:

xαβ0d(k + 1)
φαβ0(k + 1)

=
Aαβ0d Bαβ0d

03×3 03×3

xαβ0d(k)
φαβ0(k)

+
03×3

I3×3

uαβ0(k)+
Fαβ0d

03×3

vαβ0(k)

yαβ0(k)=
[
Cαβ0d 03×3

] xαβ0d(k)
φαβ0(k)

 (2.23)

ou, de uma forma simplificada,

xαβ0(k + 1) = Aαβ0xαβ0(k) + Bαβ0uαβ0(k) + Fαβ0vαβ0(k)

yαβ0(k) = Cαβ0xαβ0(k)
(2.24)

O modelo acima é um modelo discreto em coordenadas estacionárias αβ0 para um

g
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Figura 2.4 – Circuito equivalente do conversor conectado à rede através de filtro L em
coordenadas estacionárias αβ0.
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conversor com filtro L conectado à rede. Caso se deseje um modelo monofásico equivalente,
desacoplado, pode-se utilizar somente um dos eixos de coordenadas, em α ou em β. O eixo
0 não possui caminho para a corrente de modo comum no conversor trifásico a três fios.
No entanto, para fins de controle, o sistema em coordenadas estacionárias αβ0 apresenta
dificuldades, pois as grandezas a serem controladas são senoidais, o que se caracteriza
como um problema de rastreamento. O problema de controle se transforma em regulação
se for utilizada uma transformação para um sistema de coordenadas síncrono com o vetor
de tensão no ponto de conexão, pois as grandezas analisadas, em regime permanente,
são contínuas. A formulação do problema em coordenadas qd0 em tempo discreto é
apresentada a seguir.

2.2.3 Modelo dinâmico em coordenadas síncronas qd0

Para certas aplicações, é conveniente e vantajoso transformar as coordenadas es-
tacionárias αβ0 em coordenadas síncronas qd0 (eixo em quadratura q e eixo direto d).
Como estamos tratando de variáveis bidimensionais, a referência síncrona pode ser qual-
quer base de dois vetores. Por conveniência, a base é o próprio referencial qd0. O ângulo
θ é o ângulo entre o eixo q e o eixo α e é função da velocidade angular do vetor de tensão
da rede.

Porém, como será abordado o caso discreto, a posição θ é função do instante
de amostragem k. As componentes senoidais no eixo de coordenadas estacionários αβ0
podem ser expressas como grandezas constantes no novo referencial síncrono qd0 através
da seguinte transformação em tempo discreto:

Tqd0(k) =


cos
(
θ(k)

)
sen

(
θ(k)

)
0

sen
(
θ(k)

)
− cos

(
θ(k)

)
0

0 0 1

 (2.25)

v
a

w

q

d

q

b

a

Eixo β

Eixo α

Eixo q

Eixo d

Figura 2.5 – Relação entre grandezas em coordenadas αβ0 e qd0.
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A transformação Tqd0(k) é variante no tempo e dependente da posição angular θ(k). Seja
o modelo discreto em coordenadas αβ0, incluindo o atraso de transporte, dado por (2.24).
Como nesse caso são duas variáveis trifásicas que precisam ser transformadas (correntes
da rede e atrasos de transporte), será definida a seguinte transformação para coordenadas
estacionárias αβ0:

Tqd0 2(k) =
Tqd0(k) 03×3

03×3 Tqd0(k)

 (2.26)

Seja a transformação Tqd0 2(k) aplicada às variáveis de estado xαβ0(k)

Tqd0 2(k)xαβ0(k) = xqd0(k)⇔ xαβ0(k) = T−1
qd0 2(k)xqd0(k) (2.27)

Ainda,

Tqd0 2(k + 1)xαβ0(k + 1) = xqd0(k + 1)⇔ xαβ0(k + 1) = T−1
qd0 2(k + 1)xqd0(k + 1) (2.28)

Aplicando a transformação Tqd0 2(k+ 1) à equação dinâmica e Tqd0(k) à saída do modelo
em coordenadas αβ0 em (2.24)

Tqd0 2(k + 1)xαβ0(k + 1) =Tqd0 2(k + 1)Aαβ0xαβ0(k) + Tqd0 2(k + 1)Bαβ0uαβ0(k)+

+Tqd0 2(k + 1)Fαβ0vαβ0(k)

Tqd0(k)yαβ0(k) =Tqd0(k)Cαβ0xαβ0(k)
(2.29)

xqd0(k + 1) =Tqd0 2(k + 1)Aαβ0T−1
qd0 2(k)xqd0(k) + Tqd0 2(k + 1)Bαβ0T−1

qd0(k)uqd0(k)+

+Tqd0 2(k + 1)Fαβ0T−1
qd0(k)vqd0(k)

yqd0(k) =Tqd0(k)Cαβ0T−1
qd0 2(k)xqd0(k)

(2.30)

A representação do sistema dinâmico de uma forma simplificada pode ser dada por

xqd0(k + 1) =Aqd0xqd0(k) + Bqd0uqd0(k) + Fqd0vqd0(k)

yqd0(k) =Cqd0xqd0(k)
(2.31)

onde

Aqd0 = Tqd0 2(k + 1)Aαβ0T−1
qd0 2(k) = Aαβ0M2 (2.32)
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Bqd0 = Tqd0 2(k + 1)Bαβ0T−1
qd0(k) = Bαβ0M (2.33)

Fqd0 = Tqd0 2(k + 1)Fαβ0T−1
qd0(k) = Fαβ0M (2.34)

Cqd0 = Tqd0(k)Cαβ0T−1
qd0 2(k) = Cαβ0 (2.35)

As matrizes Aqd0, Bqd0 e Fqd0 podem ser simplificadas através da matriz M e da matriz
M2 dadas por

M =


cos(ωTs) − sen(ωTs) 0
sen(ωTs) cos(ωTs) 0

0 0 1

 , M2 =
 M 03×3

03×3 M

 (2.36)

Para mostrar a origem da matriz M, deve-se ter em mente que as matrizes do sis-
tema dinâmico em coordenadas αβ0 são desacopladas. Portanto, a seguinte simplificação
é possível:

Tqd0(k + 1)T−1
qd0(k) =


cos
(
θ(k + 1)

)
sen

(
θ(k + 1)

)
0

sen
(
θ(k + 1)

)
− cos

(
θ(k + 1)

)
0

0 0 1




cos
(
θ(k)

)
sen

(
θ(k)

)
0

sen
(
θ(k)

)
− cos

(
θ(k)

)
0

0 0 1



=


cos
(
θ(k + 1)

)
cos
(
θ(k)

)
+ sen

(
θ(k + 1)

)
sen

(
θ(k)

)
· · ·

sen
(
θ(k + 1)

)
cos
(
θ(k)

)
− cos

(
θ(k + 1)

)
sen

(
θ(k)

)
· · ·

0 · · ·

· · · cos
(
θ(k + 1)

)
sen

(
θ(k)

)
− sen

(
θ(k + 1)

)
cos
(
θ(k)

)
0

· · · sen
(
θ(k + 1)

)
sen

(
θ(k)

)
+ cos

(
θ(k + 1)

)
cos
(
θ(k)

)
0

· · · 0 1



=


cos
(
θ(k + 1)− θ(k)

)
− sen

(
θ(k + 1)− θ(k)

)
0

sen
(
θ(k + 1)− θ(k)

)
cos
(
θ(k + 1)− θ(k)

)
0

0 0 1



=


cos(ωTs) − sen(ωTs) 0
sen(ωTs) cos(ωTs) 0

0 0 1


(2.37)

Das equações acima, pode-se concluir que o sistema modelado em eixos síncronos qd0
apresenta acoplamento entre as variáveis de estado dos eixos q e d. No caso particular
quando ω = 0, os eixos estão estacionários e os sistemas são desacoplados, como ocorre
no caso do modelo em coordenadas estacionárias αβ0.
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O modelo (2.31) é um modelo discreto em coordenadas síncronas qd0 para um
conversor com filtro L conectado à rede. Há acoplamento entre os eixos q e d, que fica
evidente através da matriz M. No entanto, o eixo de coordenadas 0 pode ser desprezado.
A seguir, será feita a análise de um conversor trifásico com filtro L, mostrando a resposta
em frequência e a localização dos polos e zeros de malha aberta para a representação em
coordenadas estacionárias αβ0 e em coordenadas síncronas qd0.

2.2.4 Mapa de polos e zeros e resposta em frequência da planta em malha aberta

Agora serão analisadas a resposta em frequência e a localização dos polos e zeros de
malha aberta para a representação em coordenadas estacionárias αβ0 e em coordenadas
síncronas qd0. Seja o caso do projeto apresentado no Apêndice A. Desprezando-se o capa-
citor do filtro LCL (C = 0), desprezando a indutância da rede (Lg2 = 0) e considerando a
indutância total como sendo a soma da indutância do lado do conversor e da indutância
do lado da rede (Lg = Lc + Lg1), bem como a resistência série dada por (rg = rc + rg1),
tem-se os seguintes parâmetros de filtro: Lg = 1,5mH e rg = 0,1Ω.

2.2.4.1 Modelo dinâmico em coordenadas estacionárias αβ0

A resposta em frequência para o modelo discreto em coordenadas αβ0 desacoplado,
incluindo o atraso de transporte, é mostrado na Figura 2.6. A resposta em frequência
nos eixos α e β são iguais. Pode-se notar uma característica predominante de primeira
ordem. O polo adicional devido ao atraso de transporte somente insere fase no modelo, a
qual só é significativa em altas frequências.

A Figura 2.7 mostra a localização dos polos e zeros do modelo discreto em coorde-
nadas αβ0 no plano z. Um polo, próximo a z = 1 é devido aos modos do filtro L enquanto
o polo em z = 0 é devido ao atraso de transporte da implementação digital.

A seguir, análise semelhante será desenvolvida para o modelo discreto em coorde-
nadas síncronas qd0.
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Figura 2.6 – Resposta em frequência de malha aberta para o modelo discreto do filtro L
em coordenadas αβ0.
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2.2.4.2 Modelo dinâmico em coordenadas síncronas qd0

A resposta em frequência para o modelo discreto em coordenadas qd0 acoplado,
incluindo o atraso de transporte, é mostrado na Figura 2.8. O modelo em coordenadas sín-
cronas qd0 é de múltiplas entradas e múltiplas saídas (MIMO). A resposta em frequência
dos caminhos diretos é igual e apresenta uma característica de ressonância na frequência
ω, nesse caso, 60Hz. O modelo, que apresentava dois polos em coordenadas αβ0, em
coordenadas qd0 apresenta três polos, dois devido ao acoplamento entre os eixos e um
devido ao atraso de transporte. Resultado semelhante é obtida nos caminhos cruzados,
com a diferença que o ganho da parcelas tem sinal diferente, como pode ser visto nas fases
das respostas em frequência.

Isso fica mais explícito na análise da localização dos polos e zeros, como mostrado
na Figura 2.9. Ainda considerando os caminhos diretos, aparecem os dois polos complexos
conjugados na frequência de giro do eixo sícrono e um zero adicional próximo a z = 1.
Nos caminhos cruzados, um zero em z = 0 cancela o polo na mesma posição. Portanto, a
análise do modelo discreto em eixos síncronos qd0 requer alguns cuidados, pois algumas
simplificações podem resultar em projeto errado de controladores de corrente, bem como
a análise de malha fechada pode ficar comprometida.

A modelagem do conversor conectado à rede com filtro LCL será apresentada na
próxima seção.
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2.3 Modelagem de conversores alimentados em tensão conectados à rede com
filtro LCL

Esta seção traz um modelo discreto para conversores conectados à rede através
de filtro LCL. Os modelos discretos obtidos levam em consideração duas possibilidades
de variável de saída: i) a corrente do lado do conversor e ii) a corrente do lado da rede.
Para ambos os casos, de maneira a simplificar o modelo trifásico serão apresentados os
modelos discretos em coordenadas estacionárias αβ0 e coordenadas síncronas qd0, bem
como uma análise detalhada da resposta em frequência e localização dos polos e zeros de
malha aberta.

2.3.1 Modelo dinâmico em coordenadas estacionárias abc

Considere o conversor trifásico a três fios conectado à rede através de um filtro LCL,
como mostrado na Figura 2.10. Ainda, considere a rede como o equivalente Thévenin de
uma fonte de tensão trifásica alternada equilibrada e uma impedância série equivalente
com característica indutiva. Apesar de esta ser uma simplificação e de se saber que existem
não-idealidades na rede, será considerado este típico modelo indutivo da rede encontrado,
por exemplo, em geração eólica. As mesmas hipóteses assumidas para o caso com filtro
L serão consideradas na modelagem do conversor com filtro LCL. Além disso, algumas
das resistências parasitas presentes no circuito são incluídas no modelo. Será assumido
que a resistência e a indutância do lado da rede serão definidas como rg = rg1 + rg2 e
Lg = Lg1 +Lg2, respectivamente. Normalmente, a tensão da rede é um distúrbio exógeno.
As variáveis de saída podem ser tanto as correntes do conversor quanto as correntes da
rede.

Da lei dos nós e da lei das malhas de Kirchhoff, tem-se que:

uab(t) = rciac(t) + Lc
d

dt
iac(t) + van(t)− vbn(t)− Lc

d

dt
ibc(t)− rcibc(t) (2.38)

ubc(t) = rcibc(t) + Lc
d

dt
ibc(t) + vbn(t)− vcn(t)− Lc

d

dt
icc(t)− rcicc(t) (2.39)

iac(t) + ibc(t) + icc(t) = 0⇒ d

dt
iac(t) + d

dt
ibc(t) + d

dt
icc(t) = 0 (2.40)
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Das tensões nos capacitores,

C
d

dt
van(t) = iac(t)− iag(t) (2.41)

C
d

dt
vbn(t) = ibc(t)− ibg(t) (2.42)

C
d

dt
van(t) + C

d

dt
vbn(t) + C

d

dt
vcn(t) = 0 (2.43)

Das correntes do lado da rede,

vab(t) = rgiag(t) + Lg
d

dt
iag(t) + va(t)− vb(t)− Lg

d

dt
ibg(t)− rgibg(t) (2.44)

vbc(t) = rgibg(t) + Lg
d

dt
ibg(t) + vb(t)− vc(t)− Lg

d

dt
icg(t)− rgicg(t) (2.45)

iag(t) + ibg(t) + icg(t) = 0⇒ d

dt
iag(t) + d

dt
ibg(t) + d

dt
icg(t) = 0 (2.46)
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Escrevendo na forma matricial:



Lc −Lc 0 0 0 0 0 0 0
0 Lc −Lc 0 0 0 0 0 0
1 1 1 0 0 0 0 0 0
0 0 0 C 0 0 0 0 0
0 0 0 0 C 0 0 0 0
0 0 1 0 0 C 0 0 0
0 0 0 0 0 0 Lg −Lg 0
0 0 0 0 0 0 0 Lg −Lg
0 0 0 0 0 0 1 1 1



d

dt



iac(t)
ibc(t)
icc(t)
van(t)
vbn(t)
vcn(t)
iag(t)
ibg(t)
icg(t)



=

=



−rc rc 0 −1 1 0 0 0 0
0 −rc rc 0 −1 1 0 0 0
0 0 0 0 0 0 0 0 0
1 0 0 0 0 0 −1 0 0
0 1 0 0 0 0 0 −1 0
0 0 1 0 0 0 0 0 −1
0 0 0 1 −1 0 −rg rg 0
0 0 0 0 1 −1 0 −rg rg

0 0 0 0 0 0 0 0 0





iac(t)
ibc(t)
icc(t)
van(t)
vbn(t)
vcn(t)
iag(t)
ibg(t)
icg(t)



+

+



1 0 0
0 1 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0




uab(t)
ubc(t)

0

+



0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
−1 1 0
0 −1 1
0 0 0




va(t)
vb(t)
vc(t)

 (2.47)

As variáveis de saída podem ser tanto as correntes do conversor (iac(t), ibc(t),
icc(t)) como as correntes do lado da rede (iag(t), ibg(t), icg(t)). Este modelo acima pode
ser simplificado da seguinte forma:

L d

dt
xabc(t) = Atxabc(t) + Btulabc(t) + Ftvabc(t)

y(t) = Cpxabc(t).
(2.48)

onde a matriz Cp define as variáveis de saída. Multiplicando L−1 em ambos os lados,
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tem-se que

d

dt
xabc(t) = Apxabc(t) + Bpulabc(t) + Fpvabc(t)

y(t) = Cpxabc(t).
(2.49)

Em (2.49), xabc(t) representa os estados em coordenadas abc, ulabc(t) representa o
vetor de tensões de linha aplicadas pelo conversor e vabc(t) representa o vetor de tensões
de fase da rede, cuja soma é zero, pois o sistema em questão é a três fios e não apresenta
corrente de sequência zero. Para a representação das tensões de controle ulabc(t) do sistema
dinâmico em grandezas de fase, a seguinte transformação é necessária

ulabc(t) =


1 −1 0
0 1 −1
1 1 1

uabc(t) = Tfluabc(t) (2.50)

onde uabc(t) =
[
uao(t) ubo(t) uco(t)

]T
. Então, (2.49) resulta em

d

dt
xabc(t) = Apxabc(t) + BpTfluabc(t) + Fpvabc(t)

yabc(t) = Cpxabc(t).
(2.51)

Escrevendo (2.51) de forma simplificada:

d

dt
xabc(t) = Aabcxabc(t) + Babcuabc(t) + Fabcvabc(t)

yabc(t) = Cabcxabc(t).
(2.52)

Este modelo dinâmico em coordenadas abc é acoplado, o que é indesejável para
o propósito de projeto de controladores. A seguir serão apresentadas as transformações
para eixos estacionários αβ0 utilizadas para desacoplar as variáveis de estado e para eixos
síncronos qd0 para facilitar o projeto de controladores.

2.3.2 Modelo dinâmico em coordenadas estacionárias αβ0

Seja a matriz de transformação Tαβ0 de coordenadas estacionárias abc para co-
ordenadas estacionárias αβ0 apresentada em (2.10). Como nesse caso são três variáveis
trifásicas que precisam ser transformadas (correntes do conversor, tensões dos capacitores
e correntes da rede), será definida a seguinte transformação para coordenadas estacioná-
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rias αβ0:

Tαβ0 3 =


Tαβ0 03×3 03×3

03×3 Tαβ0 03×3

03×3 03×3 Tαβ0

 (2.53)

Aplicando a transformação Tαβ0 3 sobre as variáveis de estado, tem-se que

Tαβ0 3xabc(t) = xαβ0c(t)⇔ xabc(t) = T−1
αβ0 3xαβ0c(t) (2.54)

Como a transformação Tαβ0 3 é invariante no tempo, também é verdade que

d

dt

(
Tαβ0 3xabc(t)

)
= Tαβ0 3

d

dt
xabc(t) = d

dt
xαβ0c(t)⇔

d

dt
xabc(t) = T−1

αβ0 3
d

dt
xαβ0c(t) (2.55)

Aplicando a transformação Tαβ0 3 ao modelo dinâmico (2.51), resulta em:

Tαβ0 3
d

dt
xabc(t) = Tαβ0 3Aabcxabc(t) + Tαβ0 3Babcuabc(t) + Tαβ0 3Fabcvabc(t)

Tαβ0yabc(t) = Tαβ0Cabcxabc(t).
(2.56)

Simplificando o modelo acima, tem-se que

d

dt
xαβ0c(t) = Aαβ0cxαβ0c(t) + Bαβ0cuαβ0(t) + Fαβ0cvαβ0(t)

yαβ0(t) = Cαβ0cxαβ0c(t)
(2.57)

onde as matrizes Aαβ0c, Bαβ0c, Fαβ0c e Cαβ0c são dadas por

Aαβ0c = Tαβ0 3AabcT−1
αβ0 3 =



− rc
Lc

0 0 − 1
Lc

0 0 0 0 0

0 − rc
Lc

0 0 − 1
Lc

0 0 0 0

0 0 0 0 0 0 0 0 0
1
C

0 0 0 0 0 − 1
C

0 0

0 1
C

0 0 0 0 0 − 1
C

0

0 0 1
C

0 0 0 0 0 − 1
C

0 0 0 1
Lg

0 0 − rg
Lg

0 0

0 0 0 0 1
Lg

0 0 − rg
Lg

0

0 0 0 0 0 0 0 0 0


(2.58)
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Bαβ0c = Tαβ0 3BabcT−1
αβ0 =



1
Lc

0 0

0 1
Lc

0

0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0



(2.59)

Fαβ0c = Tαβ0 3FabcT−1
αβ0 =



0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0
0 0 0

− 1
Lg

0 0

0 − 1
Lg

0

0 0 0



(2.60)

Cαβ0c = Tαβ0CabcT−1
αβ0 =


1 0 0 0 0 0 0 0 0
0 1 0 0 0 0 0 0 0
0 0 1 0 0 0 0 0 0

 ou


0 0 0 0 0 0 1 0 0
0 0 0 0 0 0 0 1 0
0 0 0 0 0 0 0 0 1


(2.61)

Com isso, é possível dizer que o sistema trifásico do conversor com filtro LCL a
três fios acoplado pode ser transformado em dois sistemas monofásicos desacoplados, um
associado ao eixo α e o outro associado ao eixo β, como mostrado na Figura 2.11. O eixo
0 pode ser desprezado, pois não há caminho para condução de corrente de sequência zero.
A representação de (2.57) em tempo discreto com período de amostragem Ts é dada por:

xαβ0d(k + 1) = Aαβ0dxαβ0d(k) + Bαβ0duαβ0(k) + Fαβ0dvαβ0(k)

yαβ0(k) = Cαβ0dxαβ0d(k)
(2.62)
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onde

Aαβ0d = eAαβ0cTs (2.63)

Bαβ0d =
∫ Ts

0
eAαβ0c(Ts−τ)Bαβ0cdτ (2.64)

Fαβ0d =
∫ Ts

0
eAαβ0c(Ts−τ)Fαβ0cdτ (2.65)

Incluindo o atraso de transporte de uma amostra associado à implementação digital
na formulação em espaço de estados resulta em:

xαβ0d(k + 1)
φαβ0(k + 1)

=
Aαβ0d Bαβ0d

03×9 03×3

xαβ0d(k)
φαβ0(k)

+
09×3

I3×3

uαβ0(k)+
Fαβ0d

03×3

vαβ0(k)

yαβ0(k)=
[
Cαβ0d 03×3

] xαβ0(k)
φαβ0(k)

 (2.66)

ou, de uma forma simplificada,

xαβ0(k + 1) = Aαβ0xαβ0(k) + Bαβ0uαβ0(k) + Fαβ0vαβ0(k)

yαβ0(k) = Cαβ0xαβ0(k)
(2.67)

O modelo acima é um modelo discreto em coordenadas estacionárias αβ0 para
um conversor com filtro LCL conectado à rede. Caso se deseje um modelo monofásico
equivalente, desacoplado, pode-se utilizar somente um dos eixos de coordenadas, em α ou
em β. O eixo 0 não possui caminho para a corrente de modo comum no conversor trifásico
a três fios. Em coordenadas estacionárias αβ0 as grandezas a serem controladas são
senoidais, gerando um problema de rastreamento. Com a utilização de uma transformação
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Figura 2.11 – Circuito equivalente do conversor conectado à rede através de filtro LCL
em coordenadas estacionárias αβ0.
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para um sistema de coordenadas síncrono com o vetor de tensão da rede, as grandezas
são contínuas em regime permanente, o que torna o sistema de controle um problema
de regulação. A representação do conversor em coordenadas qd0 em tempo discreto é
apresentada a seguir.

2.3.3 Modelo dinâmico em coordenadas síncronas qd0

Porém, como a representação do modelo do conversor com filtro LCL será em
tempo discreto, a posição θ é função do instante de amostragem k. As componentes
senoidais no eixo de coordenadas estacionários αβ0 podem ser expressas como grandezas
constantes no novo referencial síncrono qd0 através da transformação Tqd0(k) apresentada
em (2.25). A transformação Tqd0(k) é variante no tempo e dependente da posição angular
θ(k). Seja o modelo discreto em coordenadas αβ0, incluindo o atraso de transporte, dado
por:

xαβ0(k + 1) = Aαβ0xαβ0(k) + Bαβ0uαβ0(k) + Fαβ0vαβ0(k)

yαβ0(k) = Cαβ0xαβ0(k)
(2.68)

Nesse caso, são quatro variáveis trifásicas a serem transformadas (correntes do conversor,
tensões dos capacitores, correntes da rede e atrasos de transporte). Assim, será definida
a seguinte transformação para coordenadas estacionárias qd0:

Tqd0 4(k) =


Tqd0(k) 03×3 03×3 03×3

03×3 Tqd0(k) 03×3 03×3

03×3 03×3 Tqd0(k) 03×3

03×3 03×3 03×3 Tqd0(k)

 (2.69)

Seja a transformação Tqd0 4(k) aplicada às variáveis de estado xαβ0(k)

Tqd0 4(k)xαβ0(k) = xqd0(k)⇔ xαβ0(k) = T−1
qd0 4(k)xqd0(k) (2.70)

Ainda,

Tqd0 4(k + 1)xαβ0(k + 1) = xqd0(k + 1)⇔ xαβ0(k + 1) = T−1
qd0 4(k + 1)xqd0(k + 1) (2.71)

Assim, aplicando a transformação Tqd0 4(k + 1) à equação dinâmica e Tqd0(k) à saída do
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modelo em coordenadas αβ0, tem-se que

Tqd0 4(k + 1)xαβ0(k + 1) =Tqd0 4(k + 1)Aαβ0xαβ0(k) + Tqd0 4(k + 1)Bαβ0uαβ0(k)+

+Tqd0 4(k + 1)Fαβ0vαβ0(k)

Tqd0(k)yαβ0(k) =Tqd0(k)Cαβ0xαβ0(k)
(2.72)

xqd0(k + 1) =Tqd0 4(k + 1)Aαβ0T−1
qd0 4(k)xqd0(k) + Tqd0 4(k + 1)Bαβ0T−1

qd0(k)uqd0(k)+

+Tqd0 4(k + 1)Fαβ0T−1
qd0(k)vqd0(k)

yqd0(k) =Tqd0(k)Cαβ0T−1
qd0 4(k)xqd0(k)

(2.73)

A representação do sistema dinâmico de uma forma simplificada pode ser dada por

xqd0(k + 1) =Aqd0xqd0(k) + Bqd0uqd0(k) + Fqd0vqd0(k)

yqd0(k) =Cqd0xqd0(k)
(2.74)

onde

Aqd0 = Tqd0 4(k + 1)Aαβ0T−1
qd0 4(k) = Aαβ0M4 (2.75)

Bqd0 = Tqd0 4(k + 1)Bαβ0T−1
qd0(k) = Bαβ0M (2.76)

Fqd0 = Tqd0 4(k + 1)Fαβ0T−1
qd0(k) = Fαβ0M (2.77)

Cqd0 = Tqd0(k)Cαβ0T−1
qd0 4(k) = Cαβ0 (2.78)

As matrizes Aqd0, Bqd0 e Fqd0 podem ser simplificadas através da matriz M e da matriz
M4 dadas por

M =


cos(ωTs) − sen(ωTs) 0
sen(ωTs) cos(ωTs) 0

0 0 1

 , M4 =


M 03×3 03×3 03×3

03×3 M 03×3 03×3

03×3 03×3 M 03×3

03×3 03×3 03×3 M

 (2.79)

Das equações acima, pode-se concluir que o sistema modelado em eixos síncronos qd0
apresenta acoplamento entre as variáveis de estado dos eixos q e d. No caso particular
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quando ω = 0, os eixos estão estacionários e os sistemas são desacoplados, como ocorre
no caso do modelo em coordenadas estacionárias αβ0.

O modelo (2.74) é um modelo discreto em coordenadas síncronas qd0 para um
conversor com filtro LCL conectado à rede. Note que há acoplamento entre os eixos
q e d, que fica evidente através da matriz M4. Ainda, o eixo de coordenadas 0 pode
ser desprezado. A seguir, será feita a análise de um conversor trifásico com filtro LCL,
mostrando a resposta em frequência e a localização dos polos e zeros de malha aberta para
os casos da representação em coordenadas estacionárias αβ0 e em coordenadas síncronas
qd0.

2.3.4 Mapa de polos e zeros e resposta em frequência da planta em malha aberta

Seja o caso do projeto do filtro LCL para um protótipo de 5,5kW como apresentado
no Apêndice A, cujos parâmetros são mostrados na Tabela 2.1. Para a análise a seguir,
serão desprezadas a indutância da rede (Lg2 = 0mH) e a resistência da rede (rg2 = 0Ω).

Tabela 2.1 – Parâmetros do conversor utilizado nas simulações e na implementação prática.
Valores absolutos e valores em p.u.

Conversor trifásico de potência nominal de 5,5kW

Filtro LCL

Indutância do conversor Lc 1mH 4,28%

Indutância do lado da rede Lg1 0,5mH 2,14%

Capacitor do filtro C 60µF 19,90%

Resistência parasita rc 0,05Ω

Resistência parasita rg1 0,05Ω

Indutância
da rede

Valor máximo Lg2 2,5mH 10,70%

Valor mínimo Lg2 0mH 0%

Valores base

Tensão da rede (linha) 220V

Corrente nominal por fase 14,43A

Tensão do barramento CC 400V

Frequência de comutação 4,8kHz
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2.3.4.1 Modelo dinâmico em coordenadas estacionárias αβ0

A resposta em frequência para o modelo discreto do conversor com filtro LCL em
coordenadas αβ0 desacoplado quando a variável de saída é a corrente do conversor, in-
cluindo o atraso de transporte, é mostrada na Figura 2.12. A resposta em frequência
nos eixos α e β são iguais, pois os eixos são desacoplados. Em baixa frequência, a res-
posta é semelhante ao caso do conversor com filtro L. A grande diferença aparece em
altas frequências. Pode-se notar uma característica predominante de um polo em baixa
frequência, seguido de dois zeros e dois polos complexos conjugados. O polo adicional de-
vido ao atraso de transporte somente insere fase no modelo, sendo esta mais significativa
nas altas frequências. Os dois zeros complexos conjugados que surgem quando a variável
de saída é a corrente do conversor são devido à ressonância entre o capacitor de filtro e a
indutância do lado da rede. Nessa frequência, o conversor não consegue injetar corrente
devido à alta impedância. A frequência dos polos é um pouco acima da frequência dos
zeros, pois essa frequência é devido à ressonância entre o capacitor de filtro e o paralelo
das indutâncias do lado do conversor e da rede.

A resposta em frequência para o modelo discreto do conversor com filtro LCL em
coordenadas αβ0 desacoplado quando a variável de saída é a corrente da rede, incluindo
o atraso de transporte, é mostrada na Figura 2.13. Em baixa frequência, a resposta é
semelhante ao caso do conversor com filtro L. Ao contrário do caso anterior, nesse modelo
não aparecem zeros complexos conjugados, somente os polos complexos conjugados na
frequência de ressonância do filtro LCL.

A Figura 2.14 mostra a localização dos polos e zeros do modelo discreto em coor-
denadas αβ0 no plano z quando a variável de saída é a corrente do conversor. Um polo,
próximo a z = 1 é devido aos modos do filtro LCL enquanto o polo em z = 0 é devido
ao atraso de transporte da implementação digital. É possível ver também os zeros e os
polos complexos conjugados, como mencionado anteriormente. Portanto, em coordenadas
estacionárias αβ0, o modelo é de quarta ordem e desacoplado.

A Figura 2.15 mostra a localização dos polos e zeros do modelo discreto em co-
ordenadas αβ0 no plano z quando a variável de saída é a corrente da rede. Um polo,
próximo a z = 1 é devido aos modos do filtro LCL enquanto o polo em z = 0 é devido
ao atraso de transporte da implementação digital e os polos complexos conjugados são
devido à ressonância do filtro. No entanto, surgem zeros reais devido à discretização,
sendo um deles de fase mínima mas pouco amortecido e o outro de fase não-mínima. Os
zeros devido à discretização serão abordadas mais adiante e estão relacionadas ao grau
relativo da função de transferência que representa o modelo em tempo contínuo.

A seguir, análise semelhante será desenvolvida para o modelo discreto em coorde-
nadas síncronas qd0.



2 MODELAGEM DE CONVERSORES ESTÁTICOS CONECTADOS À REDE
ELÉTRICA 77

10
−1

10
0

10
1

10
2

10
3

10
4

−40

−20

0

20

M
a
g
n
it
u
d
e
[d
B
]

10
−1

10
0

10
1

10
2

10
3

10
4

−600

−400

−200

0

F
a
se

[◦
]
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Figura 2.12 – Resposta em frequência de malha aberta para o modelo discreto do filtro
LCL em coordenadas αβ0 quando a variável de saída e a corrente do conversor (ic/u).
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Figura 2.13 – Resposta em frequência de malha aberta para o modelo discreto do filtro
LCL em coordenadas αβ0 quando a variável de saída e a corrente da rede (ig/u).
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Figura 2.14 – Localização dos polos e zeros de malha aberta para o modelo discreto do
filtro LCL em coordenadas αβ0 quando a variável de saída é a corrente do conversor
(ic/u).
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Figura 2.15 – Localização dos polos e zeros de malha aberta para o modelo discreto do
filtro LCL em coordenadas αβ0 quando a variável de saída é a corrente da rede (ig/u).
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2.3.4.2 Modelo dinâmico em coordenadas síncronas qd0

A resposta em frequência para o modelo discreto em coordenadas qd0 acoplado
quando a variável de saída é a corrente do conversor, incluindo o atraso de transporte, é
mostrado na Figura 2.16. O modelo em coordenadas síncronas qd0 é de múltiplas entradas
e múltiplas saídas (MIMO). Uma das características do modelo em coordenadas síncronas
qd0 é a sua ordem. O modelo em coordenadas αβ0 é de terceira ordem acrescido do atraso
de transporte. O modelo em coordenadas síncronas qd0, devido ao acoplamento, é a sexta
ordem acrescido do atraso de transporte, ou seja, de sétima ordem. Assim, surgem três
pares de polos complexos conjugados. Dois polos são próximos à frequência ω do eixo
síncrono e os outros quatro polos são ωres ± ω, onde ωres é a a frequência de ressonância
do filtro LCL. Quanto aos zeros complexos conjugados, considerando o caminho direto,
um par de zeros surge próximo à frequência dos zeros da representação em coordenadas
estacionárias αβ0 e outro par surge próximo à frequência de ressonância do filtro LCL.
Isso fica mais evidente na análise da localização dos zeros de malha aberta no plano z,
como mostra a Figura 2.18. Nos caminhos cruzados entre os eixos q e d, surgem quatro
zeros complexos conjugados e um zero real positivo.

A resposta em frequência para o modelo discreto em coordenadas qd0 acoplado
quando a variável de saída é a corrente da rede, incluindo o atraso de transporte, é mos-
trado na Figura 2.17. A resposta em frequência é muito semelhante ao caso onde a variável
de saída é a corrente do conversor. No entanto, a clara diferença entre os modelos aparece
na posição dos polos e zeros de malha aberta. Isso pode ser visualizado na Figura 2.19.
Observa-se que os polos são os mesmos do caso anterior. No caminho direto, os zeros de
amostragem são preservados e surgem zeros adicionais no modelo em coordenadas estaci-
onárias qd0. Portanto, a análise do modelo discreto em eixos síncronos qd0 requer alguns
cuidados, pois algumas simplificações podem resultar em projeto errado de controladores
de corrente, bem como a análise de malha fechada pode ficar comprometida.

Na próxima seção, serão considerados os efeitos de discretização de plantas de grau
relativo diferente de 1, como é o caso da discretização do modelo em coordenadas αβ0
quando a variável de saída é a corrente da rede.
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û
en

ci
a
[H

z]

(c
)
En

tr
ad

a:
u

q
(z

),
Sa

íd
a:
y d

(z
)

10
−

1
10

0
10

1
10

2
10

3
10

4
−

40

−
30

−
20

−
1001020

Magnitude[dB]

10
−

1
10

0
10

1
10

2
10

3
10

4
−

10
00

−
80

0

−
60

0

−
40

0

−
20

00

Fase[◦]

F
re
q
û
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2.4 Efeitos da discretização

A análise dos zeros de amostragem apresentados na seção anterior é importante
para a implementação de alguns tipos de controlador, especialmente os que envolvem
cancelamento de polos e zeros. Seja uma função de transferência no domínio s, que
relaciona a entrada u(s) e a saída y(s)

y(s)
u(s) = B(s)

A(s) (2.80)

Considerando que a planta seja amostrada em um intervalo Ts e que a entrada é
aplicada através de um amostrador-retentor de ordem zero (ZOH). O modelo discreto que
relaciona a entrada e a saída é

y(z)
u(z) = B(z)

A(z) (2.81)

onde os polinômios A(z) e B(z) são polinômios no operador z de ordens n e n − 1,
respectivamente, ou seja,

A(z) = zn + an−1z
n−1 + · · ·+ a0 (2.82)

B(z) = bn−1z
n−1 + bn−2z

n−2 + · · ·+ b0 (2.83)

Como é conhecido, as raízes do polinômio A(z) possuem uma relação simples com
as raízes do polinômio A(s). De fato, se p1, · · · , pn são as raízes de A(s), então as raízes
de A(z) são ep1Ts , · · · , epnTs .

Para os polinômios B(z) e B(s), a relação é mais complicada. Não existe uma
relação direta entre suas raízes dos polinômios B(z) e B(s) para um valor arbitrário de Ts.
Entretanto, como mostrado em (ÅSTRÖM; HAGANDER; STERNBY, 1980),(ÅSTRÖM;
HAGANDER; STERNBY, 1984), para casos onde a frequência de amostragem é elevada
(Ts com valor pequeno), existe uma relação entre B(z) e B(s). O resultado é que, se B(s)
possui raízes z1, · · · , zn, então B(z) pode ser expresso por

B(z) = B1(z)B2(z) (2.84)

onde B1(z) tem graum e possui raízes que convergem para ez1Ts , · · · , eznTs quando Ts → 0.
O polinômio B2(z) tem grau (n−m−1) e converge para um polinômio único B̄2(z) quando
Ts → 0. Esses polinômios para alguns valores de grau relativo (n−m) da planta contínua
são:
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(n−m− 1) = 1⇒ B̄2(z) = 1

(n−m− 1) = 2⇒ B̄2(z) = z + 1

(n−m− 1) = 3⇒ B̄2(z) = z2 + 4z + 1

(n−m− 1) = 4⇒ B̄2(z) = z3 + 11z2 + 11z + 1

(n−m− 1) = 5⇒ B̄2(z) = z4 + 26z3 + 66z2 + 26z + 1

(n−m− 1) = 6⇒ B̄2(z) = z5 + 57z4 + 302z3 + 302z2 + 57z + 1

O polinômio B̄2(z) possui raízes (zeros da função de transferência) fora ou sobre o
círculo de raio unitário quando (n−m) ≥ 2. Os zeros de fase não-mínima estão listados
abaixo:

(n−m− 1) = 2⇒= [−1]

(n−m− 1) = 3⇒= [−3,732]

(n−m− 1) = 4⇒= [−1;−9,899]

(n−m− 1) = 5⇒= [−2,322;−23,20]

(n−m− 1) = 6⇒= [−1;−4,542;−51,22]

Por isso, para (n−m) ≥ 2 o polinômio B(z) possui raízes sobre ou fora o círculo
de raio unitário no plano z. Ainda, os coeficientes do polinômio B(z) se tornam funções
das raízes de B(s), do período de amostragem Ts e do grau relativo (n − m). Estes
fatos implicam que o controladores que envolvem cancelamento de zeros da planta não
podem ser aplicados para plantas contínuas com grau relativo (n −m) ≥ 2. Isso parece
contradizer o fato que leis de controle simples podem ser aplicadas para a planta contínua
correspondente.

Esse efeito surge quando se discretiza o modelo do filtro LCL quando a variável de
saída é a corrente do lado da rede. Como o grau relativo da planta em tempo contínuo
é três e a planta discretizada com ZOH é um, surgem dois zeros devido à amostragem,
um deles fora do círculo de raio unitário no plano z. Ainda, a posição dos zeros de
amostragem não é fixa, pois há uma dependência dos parâmetros da planta contínua, que
em alguns casos, é incerta. Isso significa que, quando do uso de projeto de controladores
já em tempo discreto, deve-se ter cuidado na modelagem da planta e discretização da
mesma para evitar problemas de instabilidade ou escolha inadequada do controlador.
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2.5 Conclusão

Este capítulo apresentou a modelagem em tempo discreto de conversores estáticos
conectados à rede com filtros L e LCL. Os modelos são apresentados em coordenadas
estacionárias αβ0 e coordenadas síncronas qd0. Os modelos discretos desacoplados em
coordenadas estacionárias αβ0 não apresentam grandes problemas, pois a transformação
para eixos estacionários é linear e invariante no tempo, o que não interfere na discreti-
zação. Porém, quando a variável de controle é a corrente do lado da rede (ig), surgem
zeros de fase não-mínima devido á discretização, o que é um problema quando se con-
sidera controladores que envolvem cancelamento de polos e zeros. Quando se trata da
transformação para eixos síncronos, esta é variante no tempo, e por isso são necessários
alguns cuidados, pois os polos e zeros desses modelos não aparecem quando se considera
o projeto clássico de transformação de variáveis e, após, discretização do modelo.

Os parâmetros da rede, nesse caso a indutância e a resistência equivalentes no
ponto de conexão do conversor, que foram desprezadas até agora, entram no modelo.
Esses parâmetros são incertos ou podem sofrer variações. Tendo em vista a garantia de
estabilidade e desempenho do controlador de corrente mesmo com incertezas ou variações
dos parâmetros da rede, no próximo capítulo será apresentado o projeto de um controlador
adaptativo para o controle da corrente do conversor conectado à rede com filtro LCL. O
controlador implementado é um controlador adaptativo por modelo de referência e será
aplicado ao modelo discreto do conversor em eixos estacionários αβ0.
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Este capítulo apresenta um controlador de corrente adaptativo em tempo discreto
aplicado a conversores estáticos alimentados em tensão conectados à rede com filtro LCL.
Será considerado o modelo discreto do conversor com filtro LCL em coordenadas estacio-
nárias αβ0 cuja variável de saída é a corrente do conversor, pois com essa corrente como
variável de saída o modelo discreto é de fase mínima. A principal característica do con-
trolador apresentado é que, em regime permanente, caso haja convergência paramétrica
dos ganhos adaptados, o amortecimento da ressonância não depende da impedância da
rede, pois os ganhos de retroação adaptativos garantem um comportamento predefinido
do controlador de corrente em malha fechada. Inicialmente, será apresentada uma revisão
sobre retroação de estados adaptativa por modelo de referência com o objetivo de fornecer
ao leitor as condições para o projeto do controlador de corrente. A estabilidade relativa
à incerteza paramétrica é analisada em detalhes. Ainda, distorções de corrente devido
ao distúrbio de tensão no ponto de conexão do conversor são rejeitadas sem a utilização
dos controladores ressonantes em coordenadas estacionárias ou dos controladores PI em
coordenadas síncronos. As provas de estabilidade do controlador adaptativo também são
apresentadas. Resultados de simulação e resultados experimentais validam a análise e
mostram o bom desempenho do controlador de corrente proposto para esta aplicação,
mesmo submetido a grande variação paramétrica da impedância equivalente da rede no
ponto de conexão.

A organização deste capítulo é a seguinte: A Seção 3.1 apresenta a teoria sobre con-
trole adaptativo por modelo de referência em tempo discreto, bem como a parcela relativa
à rejeição de distúrbios. A Seção 3.2 traz o procedimento detalhado para a implementação
digital do controlador adaptativo de corrente, bem como as provas de estabilidade. Re-
sultados de simulação para um conversor conectado à rede são apresentados na Seção 3.3.
Na Seção 3.4 são apresentados resultados experimentais e na Seção 3.5 são apresentadas
as principais conclusões deste capítulo.

3.1 Controle por retroação de estados adaptativa por modelo de referência

Algumas características desejadas para um controlador de corrente de um conversor
conectado à rede com filtro LCL são as seguintes: (i) boa capacidade de rastreamento
da referência de corrente e rejeição do distúrbio de tensão da rede, (ii) estabilidade com
relação à incertezas/variações paramétricas da impedância da rede e (iii) boa capacidade
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de atenuação da ressonância do filtro LCL.
De forma a atingir esses objetivos, esse capítulo propõe de um controlador adapta-

tivo em tempo discreto por retroação de estados para a malha de controle da corrente do
conversor conectado à rede. Algumas modificações do algoritmo por modelo de referência
apresentado em (TAO, 2003) foram propostas para adequar o algoritmo à aplicação de
conversores conectados à rede e incerteza paramétrica. Com este controlador, é possível
selecionar um modelo de referência de modo que, caso haja convergência dos parâme-
tros a serem adaptados, a malha de corrente da corrente ic tenha um comportamento
independente da indutância da rede, que é o parâmetro incerto do modelo dinâmico. O
ajuste destes ganhos de retroação de estados é feito de forma automática pelo algoritmo
de adaptação e o amortecimento da ressonância independe da indutância da rede quando
da convergência dos ganhos para os valores ideais.

Além disso, como mencionado anteriormente, o rastreamento da referência de cor-
rente e a rejeição do distúrbio de tensão da rede podem ser obtidos sem o uso dos contro-
ladores ressonantes de ganhos fixos em coordenadas estacionárias (ZMOOD; HOLMES,
2003; TEODORESCU et al., 2006) ou controladores proporcionais-integrais em coorde-
nadas síncronas (DANNEHL; WESSELS; FUCHS, 2009).

A modelagem em tempo discreto do conversor trifásico com filtro LCL foi apresen-
tada no capítulo anterior. Será considerado o modelo discreto desacoplado do conversor
com filtro LCL em coordenadas estacionárias αβ0 cuja variável de saída é a corrente do
conversor. Por simplicidade, consideremos o circuito monofásico do eixo α ou β da Fi-
gura 3.1. Um modelo dinâmico com uma entrada e uma saída (SISO) de ordem quatro
em espaço de estados é:

x(k + 1) = Ax(k) + Bu(k) + Fv(k)

y(k) = Cx(k)
(3.1)

onde x(k) ∈ R4, u(k) ∈ R e y(k) ∈ R com matrizes constantes A ∈ R4×4, B ∈ R4×1,
F ∈ R4×1 e C ∈ R1×4, as quais apresentam incerteza paramétrica. No modelo em tempo

c
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v t( )u t

( )
c
i t g
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( )v t
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Figura 3.1 – Circuito equivalente em eixos estacionários (α e β) do conversor com filtro
LCL conectado à rede.
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discreto (3.1), o vetor de estados é dado por

x(k) =
[
ic(k) vc(k) ig(k) φ(k)

]T
, (3.2)

onde x(k) é formado pela corrente do conversor ic(k), pela tensão do capacitor de filtro
vc(k), pela corrente do lado da rede ig(k) e pelo estado associado ao atraso de transporte
φ(k). A entrada u(k) é a tensão de controle. Ainda, a saída do sistema dinâmico y(k) é a
corrente do conversor ic(k) e a tensão da rede v(k) é um distúrbio exógeno. A indutância
e a resistência total do lado da rede, que entram no modelo, são, respectivamente, Lg =
Lg1 + Lg2 and rg = rg1 + rg2.

O controle por modelo de referência, tanto o caso não-adaptativo ou MRC (do
inglês Model Reference Controller) quanto o caso adaptativo ou MRAC (do inglês Mo-
del Reference Adaptive Controller), é um controlador bastante difundido. Porém, há
um diferença na implementação deste controlador em tempo contínuo e em tempo dis-
creto. Esse problema se agrava quando a planta contínua tiver grau relativo maior que
1 (ÅSTRÖM; HAGANDER; STERNBY, 1980),(ÅSTRÖM; HAGANDER; STERNBY,
1984). Como apresentado anteriormente, é conhecido que estas plantas, para frequências
de amostragem elevadas, apresentam zeros de fase não-mínima oriundos da discretização,
mesmo que a planta contínua seja de fase mínima. Por isso, controladores que envolvem
cancelamento de polos e zeros não podem ser aplicados, pois não é possível cancelar zeros
de fase não-mínima. Porém, muitos resultados são apresentados para sistemas contínuos
com controlador por modelo de referência. Para o modelo em tempo discreto ser de fase
mínima, que é um requisito da aplicação do controle por modelo de referência, a variável
de saída foi selecionada como sendo ic(k).

A Figura 3.2 apresenta o diagrama de blocos do controlador adaptativo em tempo
discreto para os circuitos nos eixos α e β, onde os objetivos do controle são:

1. Garantir o mesmo amortecimento do modelo de referência do controlador de cor-
rente independente da impedância da rede no ponto de conexão, bem como sua
estabilidade.

2. Assegurar rejeição a distúrbios provenientes da distorção de tensão da rede, assim
como rastreamento da referência senoidal de corrente.

A seguir, será apresentado o controlador por modelo de referência (MRC) conside-
rando uma planta conhecida e sem distúrbio exógeno, servindo como introdução para o
caso do controlador adaptativo (MRAC).
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Figura 3.2 – Estrutura do controlador por retroação de estados adaptativa por modelo de
referência para o controle de corrente do conversor.

3.1.1 Caso não-adaptativo sem distúrbio (v(k) = 0)

No caso de ausência de distúrbios (v(k) = 0) na entrada da planta (3.1) e definindo
y(k) = ic(k), o modelo que relaciona a entrada e a saída é dado por

y(z)
u(z) = G(z), G(z) = C(zI−A)−1B = kp

Z(z)
P (z) , (3.3)

onde kp 6= 0 é uma constante, e P (z) = det(zI −A) e Z(z) são polinômios mônicos de
coeficientes constantes e graus 4 e 2, respectivamente. Portanto, o grau relativo do modelo
discreto do conversor com filtro LCL é n∗ = 2.

As hipóteses assumidas são:

1. O par de matrizes (A,B) é estabilizável.

2. Z(z) é um polinômio estável (i.e., os zeros estão em |z| < 1).

3. O sinal de kp é conhecido.

4. O grau relativo de G(z) é conhecido.

O objetivo do controlador por modelo de referência é rastrear a saída de um modelo
Wm(z) previamente definido. Este modelo é escolhido tal que

ym(z)
r(z) = Wm(z) = km

Pm(z) (3.4)

onde Pm(z) é um polinômio estável e mônico de grau n∗ = 2 (mesmo grau relativo da
planta) e r ∈ R é um sinal externo de referência.
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Para uma planta conhecida, a lei de controle que possibilita que o conversor com
controle de corrente siga o modelo de referência tal que y(k) = ym(k) é do tipo

θ∗uu(k) = −θ∗T1 x(k)− r(k), (3.5)

onde θ∗1 ∈ Rn e θ∗u ∈ R. Para simplificar a análise, é possível reescrever a lei de controle
(3.5) da forma

u(k) = k∗T1 x(k) + k∗2r(k). (3.6)

Se (3.6) é aplicada ao sistema (3.1) com v = 0, a concordância perfeita entre a planta em
malha fechada e o modelo de referência (3.4) é obtida, isto é,

C
(
zI−A−Bk∗1

T
)−1

Bk∗2 = km
Pm (z) (3.7)

Nessa lei de controle por retroação de estados (3.6), o objetivo é mover alguns
polos do sistema em malha fechada para as raízes de Z(z) (isto é, para os zeros da planta
em malha aberta), e os polos de malha fechada restantes iguais às raízes de Pm(z) (TAO,
2003). Seguindo essa idéia e de (3.7), as seguintes condições de casamento são obtidas

det
(
zI−A−Bk∗T1

)
= Pm (z)Z (z) , k2

∗ = km
kp
, (3.8)

pois C adj
(
zI−A−Bk∗T1

)
B = Z(z). Isso implica que

θ∗1 = k∗1
k∗2
, θ∗u = − 1

k∗2
. (3.9)

Quando os parâmetros da planta são conhecidos, (3.8) pode ser usada para com-
putar θ∗1 e θ∗u. De outra forma, os ganhos devem ser estimados de maneira adaptativa.
Como a indutância do lado da rede Lg = Lg1 +Lg2 é desconhecida e pode ser variante no
tempo, um algoritmo adaptativo de cálculo dos ganhos será desenvolvido a seguir para
garantir as condições estabelecidas anteriormente.

Inicialmente, o problema do controle adaptativo é resolvido sem o distúrbio v(k),
que corresponde à tensão da rede, e então, em um segundo momento, a modificação
necessária na ação de controle u(k) para rejeição de distúrbio é descrita.

3.1.2 Caso adaptativo sem distúrbio (v(k) = 0)

Consideremos agora a representação em espaço de estados em tempo discreto (3.1)
sem distúrbio, cujos parâmetros são desconhecidos. Seja a lei de controle por retroação
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de estados adaptativa dada por:

θu(k)u(k) = −θT1 (k)x(k)− r(k). (3.10)

A lei de controle em tempo discreto (3.10) é similar à lei de controle em tempo contínuo
apresentada em (LOZANO-LEAL; COLLADO; MONDIE, 1990). Nesse caso, os ganhos
de retroação de estados devem ser estimados e atualizados a cada amostragem devido
à incerteza nos parâmetros da planta. O MRAC utilizado é um controlador adaptativo
direto, pois os parâmetros do controlador são adaptados diretamente, sem conhecimento
prévio da planta. Reescrevendo (3.10), tem-se que

θT1 (k)x(k) + θu(k)u(k) + r(k) = 0, (3.11)

ou

(
θT1 (k)− θ∗T1

)
x(k) + (θu(k)− θ∗u)u(k) + r(k) = −θ∗T1 x(k)− θ∗uu(k)

[
θT1 (k)− θ∗T1 θu(k)− θ∗u

] x(k)
u(k)

+ r(k) = −θ∗T1 x(k)− θ∗uu(k) (3.12)

Definindo-se o vetor de erro de parâmetros φT (k) e o vetor ω(k) como

φT (k)=
[
θT1 (k)− θ∗T1 θu(k)− θ∗u

]
, ω(k)=

x(k)
u(k)

, (3.13)

tem-se que

φT (k)ω(k) + r(k) = −θ∗T1 x(k)− θ∗uu(k), (3.14)

ou, no domínio z,

φTω + r = −θ∗T1 (zI−A)−1Bu− θ∗uu (3.15)

φTω + r =
(
−θ∗T1 (zI−A)−1B− θ∗u

)
u. (3.16)

Devido à hipótese de controlabilidade da planta, então pode-se afirmar que existe um
vetor de ganhos

θ = θ∗ =
θ∗1
θ∗u

 (3.17)
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tal que φT = 0 e, consequentemente,

r =
(
−θ∗T1 (zI−A)−1B− θ∗u

)
u. (3.18)

Nessa estrutura de controlador, é desejável que y = ym, ou seja, C(zI−A)−1Bu = Wmr,
que resulta em

r = W−1
m C(zI−A)−1Bu. (3.19)

De (3.18) e (3.19), é possível escrever

C(zI−A)−1B = Wm

(
−θ∗T1 (zI−A)−1B− θ∗u

)
(3.20)

ou, equivalentemente,

G = Wm

(
−θ∗T1 (zI−A)−1B− θ∗u

)
, (3.21)

isto é,

y = Wm

(
−θ∗T1 (zI−A)−1B− θ∗u

)
u. (3.22)

Substituindo (3.16) em (3.22), resulta em

y = Wm

(
φTω + r

)
. (3.23)

O erro de rastreamento pode ser expresso por:

e1 = y − ym = Wmφ
Tω. (3.24)

É conhecido da literatura de controle adaptativo que, no caso de plantas com grau
relativo maior que 1, o conceito de erro aumentado deve ser satisfeito (TAO, 2003). De
forma a obter esse sinal de erro, deve-se usar a seguinte relação

φTWmω −Wmφ
Tω = θTWmω −Wmθ

Tω. (3.25)

Então, o erro aumentado é dado por

ε = e1 + θTζ −Wmθ
Tω = φTζ, (3.26)

onde ζ = Wmω. O objetivo aqui é definir um estimação paramétrica adaptativa para
obter o vetor de ganhos

θ(k) =
θ1(k)
θu(k)

 (3.27)

tal que o erro aumentado ε é minimizado e o vetor de ganhos θ(k) convirja para θ∗. Um
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algoritmo gradiente, simples de ser implementado, utilizado no adaptador de ganhos, como
apresentado em (MASSING et al., 2009), é suficiente para minimizar o erro aumentado
ε. Como se deseja que a resposta em malha fechada do controlador de corrente seja
independente da impedância da rede, é necessária a convergência paramétrica dos ganhos
adaptados. No entanto, o algoritmo gradiente não garante convergência paramétrica para
os valores nominais. Esta é a principal razão para a escolha do algoritmo RLS. Para o
algoritmo RLS, caso haja um sinal persistentemente excitante no sistema, é garantido que
θ(k)→ θ∗ quando k →∞ (GOODWIN; SIN, 1984).

A estabilidade do algoritmo adaptativo usando um adaptador RLS, bem como
as propriedades de convergência paramétrica sob condições de sinais persistentemente
excitantes, são apresentadas em detalhes na literatura de controle adaptativo (TAO, 2003;
GOODWIN; SIN, 1984) e serão omitidas. O objetivo é provar que o sistema em malha
fechada é estável e o erro de rastreamento converge para zero quando o tempo tende ao
infinito.

Lema 1. O algoritmo por mínimos quadrados recursivo ou RLS (do inglês Recursive
Least-Squares) dado por:

θ(k + 1) = θ(k)− P(k − 1)ζ(k)ε(k)
m2(k) (3.28)

P(k) = P(k − 1)− P(k − 1)ζ(k)ζ(k)TP(k − 1)
m2(k) (3.29)

onde

m(k) =
√

1 + ζT (k)P(k − 1)ζ(k) (3.30)

e sujeito à lei de controle (3.10) possui a seguinte propriedade (veja (TAO, 2003)):

P−1(k)φ(k + 1) = P−1(k − 1)φ(k) (3.31)

Demonstração. De (3.28), subtraindo θ∗ de ambos os lados da igualdade, tem-se que

φ(k + 1) = φ(k)− P(k − 1)ζ(k)ζT (k)φ(k)
m2(k)

=
(
I− P(k − 1)ζ(k)ζT (k)

m2(k)

)
φ(k). (3.32)

De (3.29),
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P(k) = P(k − 1)− P(k − 1)ζ(k)ζ(k)TP(k − 1)
m2(k)

=
(
I− P(k − 1)ζ(k)ζT (k)

m2(k)

)
P(k − 1), (3.33)

ou seja,

P(k)P−1(k − 1) =
(
I− P(k − 1)ζ(k)ζT (k)

m2(k)

)
. (3.34)

Substituindo (3.34) em (3.32),

φ(k + 1) = P(k)P−1(k − 1)φ(k), (3.35)

que resulta em,

P(k)−1φ(k + 1) = P−1(k − 1)φ(k). (3.36)

Teorema 1. O algoritmo adaptativo dado pelas equações (3.28) e (3.29) tem o erro
aumentado ε(k) ∈ L2 ∩ L∞, todos os sinais na malha fechada são limitados e o erro de
rastreamento converge para zero em um tempo finito (TAO, 2003).

Demonstração. Considere a função definida positiva

V (k) = φ(k)TP−1(k − 1)φ(k). (3.37)

A variação desta função escalar ∆V (k) = V (k + 1)− V (k) nas trajetórias (3.28) e
(3.29) é:

∆V (k) = φ(k + 1)TP−1(k)φ(k + 1)− φ(k)TP−1(k − 1)φ(k), (3.38)

e usando (3.36),

∆V (k) = φ(k + 1)TP−1(k − 1)φ(k)− φ(k)TP−1(k − 1)φ(k), (3.39)

ou

∆V (k) =
(
φ(k + 1)− φ(k)

)T
P−1(k − 1)φ(k). (3.40)

Por outro lado, de (3.32), tem-se que

φ(k + 1)− φ(k) = −P(k − 1)ζ(k)ζT (k)φ(k)
m2(k) . (3.41)
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Substituindo (3.41) em (3.40), resulta em

∆V (k) =
(
−P(k − 1)ζ(k)ζT (k)φ(k)

m2(k)

)T
P−1(k − 1)φ(k). (3.42)

De (3.26), tem-se que

∆V (k) =
(
−P(k − 1)ζ(k)ε(k)

m2(k)

)T
P−1(k − 1)φ(k), (3.43)

ou,

∆V (k) = −ζ
T (k)P(k − 1)P−1(k − 1)φ(k)ε(k)

m2(k) . (3.44)

Simplificando (3.44), resulta em

∆V (k) = −ζ
T (k)φ(k)ε(k)
m2(k) , (3.45)

∆V (k) = − ε2(k)
m2(k) . (3.46)

De (3.26), (3.37) e (3.46) é concluído que ε(k) e φ(k) tendem para zero quando
k → ∞. Consequentemente, θ(k) converge para θ∗ e também o erro de rastreamento
e1(k)→ vai para zero, assim como ε(k).

A seguir serão apresentadas as modificações na lei de controle e no algoritmo de
adaptação para tratar do distúrbio de tensão da rede, ou seja, quando v(k) 6= 0 e possuir
uma característica senoidal.

3.1.3 Caso adaptativo com rejeição de distúrbio (v(k) 6= 0)

O controlador (3.10) aplicado à planta (3.1) deve ser capaz de rejeitar o distúrbio
de tensão da rede v mostrado na Figura 3.1. Mesmo que esta não esteja disponível para
medida, ela pode ser modelada como a soma de termos em seno e cosseno, pois o distúrbio
é periódico e de frequência conhecida. Seja o distúrbio senoidal dado por

v = a sen(ωt) + b cos(ωt), (3.47)

onde a e b são as amplitudes das componentes do seno e cosseno do distúrbio de tensão da
frequência fundamental. Harmônicas de baixa ordem como 5a, 7a, etc. podem ser incluí-
das no modelo de v. Inicialmente, por questão de simplicidade, somente a componente
fundamental será considerada. Para a rejeição do efeito do distúrbio sobre a variável de
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saída, um termo extra é θ∗d(k) adicionado à lei de controle, resultando em

θ∗uu(k) = −θ∗T1 x(k)− r(k)− θ∗d(k) (3.48)

com

θ∗d(k) = θ∗da sen(ωt) + θ∗db cos(ωt), (3.49)

Isso é equivalente a assumir que a lei de controle é

u(k) = k∗T1 x(k) + k∗2r(k) + k∗3(k) (3.50)

onde

k∗3(k) = −θ
∗
d(k)
θ∗u

(3.51)

Agora, substituindo a lei de controle (3.50) em (3.1), o sistema em malha fechada
no domínio z é dado por:

y(z) = ym(z) + ∆(z) (3.52)

onde

ym(z) = C(zI−A−Bk∗T1 )−1Bk∗2r(z) (3.53)

e

∆(z) = C(zI−A−Bk∗T1 )−1Bk∗3(z)

+ C(zI−A−Bk∗T1 )−1Bdvd(z)
(3.54)

Como v é senoidal, pode ser verificado que, caso haja convergência paramétrica,
existem parâmetros constantes θ∗da e θ∗db tais que

lim
z→1

(z − 1)∆(z) = 0 (3.55)

Do teorema do valor final da transformada z, a função no domínio do tempo discreto δ(k)
de ∆(z) converge para zero exponencialmente quando k vai para o infinito, ou seja,

lim
k→∞

(
y(k)− ym(k)

)
= lim

k→∞
δ(k) = 0 (3.56)

Considere agora a lei de controle adaptativa

θu(k)u(k) = −θT1 (k)x(k)− r(k)− θd(k), θd(k) ∈ R (3.57)
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com

θd(k) = θda(k) sen(ωt) + θdb(k) cos(ωt), (3.58)

onde θda(k) e θdb(k) são as estimativas adaptadas dos parâmetros ideais θ∗da e θ∗db tais que
o efeito do distúrbio v na saída seja rejeitado.

Para implementar o controlador adaptativo por retroação de estados com rejeição
de distúrbio, os vetores θ(k) e ω(k) serão aumentados da seguinte forma:

θ(k) =[θT1 (k),θu(k),θda(k),θdb(k)]T , (3.59)

ω(k) =[xT (k), u(k), sen(ωt), cos(ωt)]T . (3.60)

Nessa aplicação de conversores conectados à rede, os algoritmos de sincronização
(CARDOSO et al., 2008; CAMARGO; PINHEIRO, 2006; BLAABJERG et al., 2006) po-
dem fornecer a informação para gerar os sinais senoidais (seno e cosseno) para o regressor
ω(k). Em termos práticos, os ganhos para a rejeição do distúrbio também são calculados
adaptativamente de maneira a gerar a amplitude e fase da lei de controle para cancelar o
erro de rastreamento e(k).

A seguir serão abordadas questões relativas à escolha do algoritmo de adaptação
e convergência paramétrica dos ganhos do controlador adaptativo.

3.1.4 Convergência paramétrica e escolha do algoritmo de adaptação

Em controle adaptativo, a convergência paramétrica é um aspecto de grande impor-
tância. A convergência de controladores adaptativos depende do algoritmo de adaptação
e da excitação dos sinais. Em alguns casos, é possível se obter erro nulo de rastreamento
e1(k) mesmo que os parâmetros adaptados não tenham realmente convergido para os seus
valores ideias.

Em (MASSING et al., 2009), o algoritmo gradiente foi utilizado de acordo com (TAO,
2003) para o controle de corrente de conversores conectados à rede. Este algoritmo gra-
diente é relativamente fácil de ser implementado. Embora o algoritmo gradiente garanta
que o erro de rastreamento e1(k) = y(k) − ym(k) convirja para zero quando o tempo
tende ao infinito, não é possível garantir que o mesmo ocorra para φ(k) = θ(k)−θ∗. Isso
significa que, mesmo com erro de rastreamento nulo, o sistema em malha fechada não se
comporta como o modelo de referência Wm(z).

Convergência paramétrica pode ser obtida com algoritmos mais complexos como o
algoritmo RLS, como apresentado em (GOODWIN; SIN, 1984). O algoritmo RLS garante
convergência paramétrica com a condição que a entrada do sistema seja persistentemente
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excitante de ordem n, onde n é a dimensão do vetor a ser estimado. A ordem do vetor a
ser estimado depende da ordem da planta e do número de termos relativos à rejeição de
distúrbio. Nessa aplicação específica, há quatro ganhos de retroação de estados no vetor
θ1(k), um ganho direto θu(k) e dois ganhos para a componente de rejeição de distúrbios.
Isso resulta em um total de sete ganhos. O sinal senoidal é persistentemente excitante de
ordem 2 (GOODWIN; SIN, 1984),(ÅSTRÖM; WITTENMARK, 1994). Assim, não é pos-
sível garantir convergência paramétrica com um sinal puramente senoidal na referência.
Algumas harmônicas devem ser incluídas na referência, mesmo que por um curto tempo
e sem exceder limites de injeção de harmônicas de corrente, de forma a garantir o sinal
persistentemente excitante para a planta em questão e garantir a convergência paramé-
trica. O próprio sinal PWM, dependendo da amostragem e da estratégia de comutação,
pode ajudar na convergência. Portanto, para sete ganhos, são necessários pelo menos
quatro sinais senoidais na referência de corrente para garantir a convergência paramétrica
de θ(k).

Entretanto, mesmo com sinais persistentemente excitantes, o algoritmo RLS con-
vencional perde a capacidade de atualizar o vetor de ganhos θ(k) quando a matriz P(k)
atinge valores próximos a zero e também não é adequado para plantas variantes no tempo.
Outro problema é que, quando a entrada não é persistentemente excitante, a matriz P(k)
pode divergir. Redefinição periódica da matriz (reset) P(k) ou a inclusão de fatores de es-
quecimento são extensivamente discutidas na literatura para plantas variantes no tempo.
Um algoritmo que inclui modificações para lidar com plantas variantes no tempo e que
evita a divergência da matriz P(k) é apresentado em (SALGADO; GOODWIN; MIDDLE-
TON, 1988). Este algoritmo RLS é chamado algoritmo com redefinição e esquecimento
exponencial (do inglês Exponential Forgetting and Resetting Algorithm ou EFRA), e é
dado pelas seguintes equações:

θ(k + 1) = θ(k)− αP(k − 1)ζ(k)ε(k)
m2(k) (3.61)

P(k) = 1
λ
P(k − 1)− αP(k − 1)ζ(k)ζ(k)TP(k − 1)

m2(k) + βI− δP2(k − 1) (3.62)

onde

m(k) =
√

1 + ζT (k)P(k − 1)ζ(k) (3.63)

e α, β, δ e λ são constantes. A seleção destas constantes e sua influência no desempenho
do algoritmo são discutidas em (SALGADO; GOODWIN; MIDDLETON, 1988) e (HAN;
FRANK, 1997). As restrições de projeto são as seguintes:

0 < γ < α < 1 (3.64)
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γ2 + 4βδ < (1− α)2 (3.65)

β > 0, δ > 0 (3.66)

σI ≤ P(0) ≤ νI (3.67)

onde

γ ,
1− λ
λ

(3.68)

ν ,
γ

2δ

[
1 +

√√√√(1 + 4βδ
γ2

)]
(3.69)

σ ,
(α− γ)

2δ

[
−1 +

√√√√(1 + 4βδ
(α− γ)2

)]
(3.70)

então para um regressor arbitrário ζ(k)

σI ≤ P(k) ≤ νI, para todo k (3.71)

Se ζ(k) = 0, para todo k, então P(k)→ νI (3.72)

βI + γP(k)− δP2(k) ≥ 0 (3.73)

As equações acima garantem um bom desempenho do algoritmo RLS EFRA (SALGADO;
GOODWIN; MIDDLETON, 1988)(HAN; FRANK, 1997).

Embora a prova de estabilidade tenha sido obtida para o algoritmo RLS conven-
cional, os resultados de simulação e os resultados experimentais foram obtidos com o
algoritmo RLS modificado. Na próxima seção, um exemplo de projeto será apresentado
para mostrar a eficiência do controlador adaptativo de corrente por retroação de estados
em diferentes condições de rede e durante transitórios de tensão.

3.2 Exemplo de projeto

O procedimento para a implementação do controlador adaptativo e um exemplo
de projeto para um conversor trifásico conectado à rede com filtro LCL, cujos parâmetros
são apresentados na Tabela 2.1, serão descritos em detalhes nesta seção.
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O modelo de referência escolhido foi o seguinte

Wm(z) = (1− p1)(1− p2)
(z − p1)(z − p2) = 0,49

z2 − 0,6z + 0,09 (3.74)

onde p1 = p2 = 0,3. Esse é um modelo de segunda ordem e com característica de sistema
amortecido. A frequência de amostragem é de 4,8kHz.

Os polos e zeros da função de transferência de malha aberta cujos parâmetros são
apresentados na Tabela 2.1 são mostrados na Figura 3.3 quando o parâmetro de indutância
da rede varia entre 0mH até 5mH. Note que a posição dos polos e zeros depende da
impedância da rede. Entretanto, os polos de malha fechada são definidos pelo modelo
de referência e, caso haja convergência paramétrica, independem da impedância da rede.
Para isso, os ganhos de retroação devem ser adaptados para garantir esse comportamento.

Resultados similares são verificados na Figura 3.4, onde a resposta em frequência
de malha aberta é apresentada para diferentes condições de impedância da rede. A res-
posta em frequência desejada também é apresentada, a qual é definida pelo modelo de
referência Wm(z).

Os ganhos θ∗1 e θ∗u foram computados conforme (3.8) para uma faixa de valores de
indutância da rede Lg2 variando de 0mH até 5mH, como mostrado na Figura 3.5. Com

−1 −0.5 0 0.5 1

−1

−0.5

0

0.5

1

qualquer coisa

ℜ(z)

ℑ(z)

Figura 3.3 – Polos ’×’ e zeros ’◦’ da função de transferência de malha aberta (3.3) em
função da indutância da rede quando Lg2 varia de 0mH até 5mH e polos de malha fechada
’×’, definidos pelo modelo de referência Wm(z).
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Figura 3.5 – Ganhos θ∗ =
[
θ∗T1 θ∗u

]T
calculados para atender à condição de casa-

mento (3.8) em função da indutância equivalente da rede no ponto de conexão do conver-
sor.

estes ganhos, o controle de corrente em malha fechada se comporta como o modelo de
referência Wm(z).

É importante notar que a parcela de rejeição de distúrbio θd(k), que depende dos
ganhos θad(k) e θbd(k), são computados dependendo do distúrbio de tensão da rede tal
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que o erro aumentado é minimizado. A única informação necessária é a frequência da
rede para a geração dos sinais seno e cosseno.

O modelo de referência Wm(z) insere um ganho e uma fase entre a entrada de
referência r(k) e a saída ym(k). Por isso, a idéia é compensar a referência de corrente
na frequência fundamental tal que esse efeito não apareça na corrente a ser controlada.
A seguir será apresentada um solução para contornar o problema da fase do modelo de
referência Wm(z) em 60Hz.

3.2.1 Compensação de amplitude e fase do modelo de referência

Sabe-se que o modelo de referência insere um ganho diferente de 0dB e uma fase
diferente de 0◦ na frequência de interesse, neste caso, 60Hz. Como o modelo de referência
é definido pelo projetista, é possível compensar essa amplitude e fase diretamente na
geração da referência através de uma matriz de transformação constante. Seja o modelo
de referência dado por:

Wm(z) = (1− p1)(1− p2)
(z − p1)(z − p2) (3.75)

Para uma determinada frequência ω, como z = ejωTs , tem-se que:

Wm(jω) = (1− p1)(1− p2)
(ejωTs − p1)(ejωTs − p2) (3.76)

O ganho em 60Hz, ou seja, em ω = 2π60 é dado por:

|Wm(jω)|ω=2π60 = 0,996 (3.77)

E a fase em 60Hz é dada por:

∠Wm(jω) = θm = arctan
(
=(Wm(jω))
<(Wm(jω))

)
= −12,84◦ (3.78)

Como o modelo de referência apresenta uma fase diferente de zero grau em 60Hz
e ganho diferente de 0dB, pode-se utilizar essa informação de ganho e fase para corrigir
a referência de corrente. Essa compensação pode ser feita ajustando-se diretamente as
referências de corrente nas coordenadas α e β. Essa matriz de transformação, que na prá-
tica é uma matriz de rotação, serve para compensar as referências no eixo de coordenadas
estacionários αβ e é dada por:

rα(k)
rβ(k)

 = 1
|Wm(jω)|ω=2π60

 cos(θm) sen(θm)
− sen(θm) cos(θm)

 r∗α(k)
r∗β(k)

 (3.79)

onde r∗α(k) e r∗β(k) são as referências de corrente e rα(k) e rα(k) são as referências compen-
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Figura 3.6 – Compensação de amplitude e fase do modelo de referência.

sadas utilizadas para controle. A seguir são apresentados os passos para a implementação
do algoritmo adaptativo.

3.2.2 Procedimento para a execução do algoritmo

Para a implementação do controlador em tempo discreto, a cada amostragem feita
para aquisição das medidas de tensão e corrente, bem como o cálculo da ação de controle,
os seguintes passos são executados:

1) Amostragem das variáveis de estado: No início de cada período de amostragem, são
feitas as amostragens das tensões e correntes do filtro, as medidas são transformadas
de coordenadas abc para αβ0 e sinais de seno e cosseno são computados para a
frequência de distúrbio da rede (BLAABJERG et al., 2006), (CARDOSO et al.,
2008; CAMARGO; PINHEIRO, 2006).

2) Cálculo da referência de corrente a partir das referências de potência P ∗ e Q∗: Em
conversores conectados à rede, como é o caso de geração eólica, as referências de
corrente geralmente são obtidas das malhas de potência ativa P ∗ e potência reativa
Q∗, de onde é possível obter as referências de corrente nas coordenadas α e β. As
referências de corrente são obtidas das tensões vα(k) e vβ(k) do ponto de conexão
do conversor e das referências de potência ativa P ∗(k) e reativa Q∗(k) através das
seguintes equações:

r∗α(k) = vα(k)P ∗(k)− vβ(k)Q∗(k)
v2
α(k) + v2

β(k)

r∗β(k) = vβ(k)P ∗(k) + vα(k)Q∗(k)
v2
α(k) + v2

β(k) (3.80)
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Ainda, nesse passo é feita a compensação da amplitude e fase do modelo de referência
na frequência da rede (3.79).

3) Cálculo da saída do modelo de referência e do erro aumentado: Nesse passo, a
saída do modelo de referência ym(k) é computada, onde Wm(z) é estável e de grau
relativo 2. Ainda, o erro de rastreamento e1(k), bem como o erro aumentado ε(k)
são calculados nesse passo.

4) Cálculo de alguns sinais internos e da lei de controle: A partir do vetor ω (3.59), é
feito o cálculo dos sinais auxiliares ζ(k), ξ(k) e do erro aumentado ε(k).

5) Cálculo da lei de controle: Com os ganhos estimados na amostragem anterior e os
estados medidos, calcula-se a ação de controle u(k).

6) Adaptação dos ganhos: Os sinais auxiliares são usados para o cálculo dos valores
estimados de θ(k + 1) e P(k) para a instante de amostragem seguinte.

Antes de iniciar a operação em malha fechada, os parâmetros precisam ser inicia-
lizados. Visto que é possível ter alguma informação sobre a impedância da rede no ponto
onde o conversor será conectado, o vetor de ganhos iniciais θ(0) podem ser encontrado da
condição (3.8) assumindo que se tenha alguma informação aproximada do parâmetro Lg2.
Os outros parâmetros do circuito são considerados iguais aos valores nominais. Ainda, a
matriz P(0) do algoritmo RLS deve ser inicializada, bem como as constantes α, β, δ e λ.

A seguir serão apresentados resultados de simulação do controlador adaptativo
para o controle da corrente ic.

3.3 Resultados de simulação

Nessa seção são apresentados resultados de simulação que mostram o desempenho
do algoritmo adaptativo por retroação de estados para o controle da corrente do conversor
ic. Os parâmetros do conversor trifásico são apresentados na Tabela 2.1. Ambas as
frequências de amostragem e comutação são de 4,8kHz. A modulação Space Vector foi
utilizada para gerar os sinais modulados em largura de pulso. Note que o vetor de ganhos
pode ser inicializado sem nenhum conhecimento prévio da planta. No entanto, o ganho
direto θ∗u deve ser inicializado com o sinal correto para evitar indeterminação ou uma ação
de controle muito grande em uma passagem por zero.
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3.3.1 Inicialização e partida do controlador

Os ganhos do controlador foram inicializados de acordo com o procedimento des-
crito na Seção 3.2. É importante salientar que as referências de corrente para estas
simulações não levam em consideração as malhas de controle de potência ativa e reativa.
Para implementação prática dos controladores de potência, deve-se levar em conta a fase
do modelo de referência e a diferença de fase entre as correntes do lado do conversor ic e
da corrente do lado da rede ig, o que não é o foco deste trabalho.

Na prática, é possível ter uma ideia dos parâmetros e é possível inicializar os
vetor de ganhos como apresentado anteriormente. No entanto, nos resultados a seguir,
de forma a verificar o desempenho do controlador adaptativo, os ganhos e constantes são
inicializados como a seguir:

θ(0) =
[
0 0 0 0 −1 1 0

]T
, P(0) = 5× I

α = 0,9, β = 10−4, δ = 10−5, λ = 0,999 (3.81)

Os quatro primeiros elementos do vetor θ(0) estão relacionados aos quatro estados
do modelo discreto do filtro LCL em coordenadas αβ e o ganho negativo é relativo ao
ganho direto θu(k). Os dois ganhos restantes estão associados à parcela de rejeição de
distúrbio. Para manter todos de adaptação na mesma faixa dinâmica de valores, na
implementação prática, os sinais sen(ωt) e cos(ωt) do vetor ω(k) podem ser substituídos
pelos sinais obtidos do algoritmo de sincronismo com a tensão do PCC, os quais possuem
amplitude na ordem de grandeza do pico da tensão de fase da rede. As demais restrições
acima obedecem (3.64)-(3.73).

Antes do acionamento do conversor, é necessário realizar o sincronismo com as
tensões da rede após alguns ciclos de rede até o algoritmo de extração de referências
convergir. Para fazer o sincronismo com as tensões da rede, são realizadas as medidas
das tensões de linha, transformação para tensões de fase em coordenadas abc e após é
realizada a transformação para coordenadas estacionárias αβ0. As medidas de tensão nos
eixos α e β são utilizadas como entrada no algoritmo que usa o filtro de Kalman para a
extração dos sinais em fase e em quadratura (seno e cosseno) na componente fundamental
para posterior geração das referências de corrente. Não serão consideradas as malhas
externas de controle de potência ativa e reativa.

Em t = 0 segundos, é inicializado o algoritmo de sincronismo do conversor com
a rede. Após dois ciclos de rede, o conversor inicia a operação com referência de cor-
rente reativa de amplitude de 5A, como mostrado na Figura 3.7. Nesta inicialização,
a referência de corrente é a soma da componente fundamental e algumas harmônicas
de baixa amplitude. Estas harmônicas foram introduzidas para facilitar a convergência
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paramétrica.
As tensões de controle aplicadas pelo conversor em coordenadas αβ são mostradas

na Figura 3.8. É possível notar oscilações no transitório de convergência paramétrica
do adaptador de parâmetros. A parcela responsável pela rejeição de distúrbios θd(k)
é apresentada na Figura 3.9, cujo transitório inicial também depende da convergência
paramétrica. Nesse caso, θdα e θdβ correspondem às parcelas θda(k) sen(ωt)+θdb(k) cos(ωt)
dos eixos α e β, onde os sinais seno e cosseno são obtidos do algoritmo de sincronismo.

A Figura 3.10 mostra a adaptação de todos os ganhos de retroação em regime
transitório. É possível verificar que os ganhos têm rápida convergência para valores pró-
ximos aos valores ideais. Ambos os eixos α e β têm um comportamento de convergência
paramétrica similar. Esta inicialização dos ganhos pode resultar em um transitório de cor-
rente inaceitável. No entanto, isso não é uma limitação grave, pois os ganhos podem ser
inicializados próximos ao que se considera ser os ganhos ideais. A seguir será apresentada
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Figura 3.7 – Resultado de simulação. Correntes do conversor, saídas do modelo de refe-
rência e erros de rastreamento e sintonia do controlador através da injeção de correntes
harmônicas sobrepostas à fundamental em coordenadas αβ.
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a resposta transitória do controlador de corrente a fim de mostrar que houve convergência
paramétrica dos ganhos adaptados.
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Figura 3.8 – Resultado de simulação. Tensão de controle em coordenadas αβ.
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Figura 3.9 – Resultado de simulação. Componente θd(k) responsável pela rejeição do
distúrbio de tensão da rede em coordenadas αβ.
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Figura 3.10 – Resultados de simulação. Adaptação dos ganhos de retroação e convergência
paramétrica durante a inicialização do controlador. Ganhos teóricos θ∗ e convergência
paramétrica.
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3.3.2 Resposta transitória

A Figura 3.11 mostra a resposta transitória de corrente resultante de uma mudança
brusca na referência. Nesse caso, há uma variação de referência de corrente de 90◦,
referente à variação de potência reativa para potência ativa. É possível observar que a
corrente do conversor rastreia a saída do modelo de referência e o erro de rastreamento
ic−ym é praticamente nulo, mesmo no transitório. Isso é um indicativo que os parâmetros
adaptados convergiram para valores próximos aos ideais θ∗.

As tensões de controle aplicadas pelo conversor em coordenadas αβ são mostradas
na Figura 3.12. A parcela responsável pela rejeição de distúrbios θd(k) é apresentada
na Figura 3.13. Nota-se que esta parcela não é alterada pela variação da referência de
corrente.

A resposta transitória para a variação da referência de corrente de 10A para 20A,
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Figura 3.11 – Resultado de simulação. Resposta transitória ao degrau na referência e
salto de fase de corrente do conversor.
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Figura 3.12 – Resultado de simulação. Tensão de controle em coordenadas αβ.
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Figura 3.13 – Resultado de simulação. Componente θd(k) responsável pela rejeição do
distúrbio de tensão da rede em coordenadas αβ.

correspondente a uma variação de 0,5 para 1,0 p.u de potência ativa, é apresentada na
Fig. 3.14. Nota-se também que há uma boa resposta do controlador.

As tensões de controle aplicadas pelo conversor em coordenadas αβ são mostradas
na Figura 3.15. A parcela responsável pela rejeição de distúrbios θd(k) é apresentada
na Figura 3.16. Nota-se que esta parcela não é alterada pela variação da referência de
corrente.

A Figura 3.17 mostra as correntes de uma das fases do conversor iac e da rede iag,
bem como a tensão de fase vag. Como a corrente do conversor está em fase com a tensão, a
corrente da rede apresenta uma pequena diferença de fase devido à corrente do capacitor.

Estas simulações mostram que o controlador de corrente adaptativo por retroa-
ção de estados para aplicação em conversores conectados à rede tem a capacidade de
garantir estabilidade, uma resposta transitória rápida e um bom desempenho em regime
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Figura 3.14 – Resultado de simulação. Resposta transitória ao degrau na referência e
salto de fase de corrente do conversor.
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Figura 3.15 – Resultado de simulação. Tensão de controle em coordenadas αβ.
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Figura 3.16 – Resultado de simulação. Componente θd(k) responsável pela rejeição do
distúrbio de tensão da rede em coordenadas αβ.
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sã
o
[V

],
C
or
re
n
te

[A
]

 

 

iac

iag

vag/5

Figura 3.17 – Resultado de simulação. Corrente de uma das fases do conversor, corrente
da rede e tensão de fase da rede em coordenadas αβ.

permanente. Ainda, a resposta transitória, quando ocorre a convergência paramétrica,
independente da impedância da rede no ponto de conexão. Para verificar o desempenho
do controlador adaptativo, na próxima seção são apresentados resultados experimentais.
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3.4 Resultados experimentais

O desempenho e estabilidade do controlador adaptativo foi verificado experimen-
talmente em um protótipo de laboratório. O controlador foi implementado em um pro-
cessador de sinais digitais (DSP) de ponto flutuante, modelo TMS320F28335 da empresa
Texas Instruments R©. O protótipo possui as características apresentadas na Tabela 2.1.
A potência nominal é de 5,5kW. Os ensaios apresentados a seguir se referem ao ensaio de
conexão com a rede do conversor com filtro LCL. Ambas as frequências de comutação e
amostragem são de 4,8kHz. Os parâmetros de indutância da rede no ponto de conexão do
conversor são desconhecidos. Nos resultados experimentais apresentados aqui, foi utili-
zado o algoritmo RLS modificado (EFRA). A seguir, serão mostrados resultados durante
a inicialização do controlador.

3.4.1 Inicialização e partida do controlador

A Figura 3.18 mostra as correntes do conversor na partida do sistema, bem como
durante variações na referência de corrente. O trecho (a) consiste em uma referência de
corrente com um sinal persistentemente excitante para a planta em questão. Além de uma

Figura 3.18 – Resultado experimental. Correntes do conversor. (a) Sintonia do controla-
dor através da injeção de correntes harmônicas sobrepostas à fundamental. (b) Referência
puramente senoidal, de amplitude igual a 10A. Escala de corrente: 10 A/div. Escala de
tempo: 20ms/div.



3 CONTROLE ADAPTATIVO DE CORRENTE DO CONVERSOR UTILIZANDO
MODELO DE REFERÊNCIA DISCRETO 115

componente fundamental, são incluídas componentes de baixa amplitude de 3a, 5a, 7a, 11a

e 13a harmônicas. Estas componentes harmônicas são inseridas na referência de corrente
do conversor para que haja convergência paramétrica dos ganhos de retroação. Após os
parâmetros convergirem para um valor de regime permanente, as harmônicas são retiradas
e a referência de corrente é senoidal na frequência da fundamental. Isso é mostrado no
trecho (b), no qual a amplitude da corrente é de 10A. Mesmo que baixas amplitudes das
componentes harmônicas, a convergência paramétrica foi verificada experimentalmente,
como mostrado na Figura 3.19, na qual são mostrados os ganhos de retroação na partida
do controlador de corrente.

3.4.2 Resposta transitória

Na Figura 3.20, a resposta transitória é verificada pela variação da amplitude da
corrente de referência, que passa de 10A para 20A. Nota-se uma boa correspondência com
os resultados de simulação apresentados anteriormente.

As correntes de controle nos eixos α e β, bem como as respectivas saídas do modelo
de referência e os erros de rastreamento são apresentados nas Figuras 3.21 e 3.22, respec-
tivamente. É possível verificar um erro de rastreamento pequeno, mesmo para grandes
variações da referência de corrente. Isso comprova que os ganhos de retroação adaptativos
fazem o sistema em malha fechada se comportar como o modelo de referência.
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Figura 3.19 – Resultado experimental. Adaptação dos ganhos de retroação durante a
partida do controlador de corrente.
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Figura 3.20 – Resultado experimental. Correntes do conversor. (b) Referência puramente
senoidal, de amplitude igual a 10A. (c) Referência de corrente com amplitude igual a 20A.
Escala de corrente: 10 A/div. Escala de tempo: 5ms/div.
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Figura 3.21 – Resultado experimental. Variáveis obtidas da memória interna do DSP.
Correntes do conversor no eixo α (ic(k)), saída do modelo de referência (ym(k)) e erro de
rastreamento (e(k) = ym(k)− ic(k)).
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Figura 3.22 – Resultado experimental. Variáveis obtidas da memória interna do DSP.
Correntes do conversor no eixo β (ic(k)), saída do modelo de referência (ym(k)) e erro de
rastreamento (e(k) = ym(k)− ic(k)).

3.4.3 Variação paramétrica

Para emular uma variação da impedância da rede, o circuito mostrado na Fi-
gura 3.23 foi implementado experimentalmente. Uma indutância adicional pode ser in-
serida em série entre o conversor e a rede. Quando a chave do circuito da Figura 3.23
está aberta, o conversor está conectado à uma rede fraca e quando a chave está fechada,
o conversor está conectado à uma rede forte.

A seguir serão apresentados resultados experimentais que ilustram a convergência
paramétrica do algoritmo adaptativo durante variações de impedância da rede. As cor-
rentes do conversor durante a variação paramétrica resultante da comutação da chave da
Figura 3.23 são mostradas na Figura 3.24. Ela mostra que mesmo com uma grande e
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Figura 3.23 – Bancada experimental com modificação para produzir variações de indu-
tância da rede.
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Rede fracaRede forte

Figura 3.24 – Resultado experimental. Resposta transitória das correntes do conversor
para variação de indutância da rede. As correntes controladas permanecem amortecidas
e os ganhos de retroação convergem para novos valores.

brusca variação de impedância (um aumento de 1mH) o controlador permanece estável e
as correntes são bem amortecidas.

A Figura 3.25 mostra a evolução dos ganhos de retroação durante variações indu-
tância da rede. Entre os intervalos de tempo t = 25s e t = 33.33s, a chave da Fig. 3.23
é comutada quatro vezes. É possível observar que os ganhos convergem para um novo
conjunto de valores a cada mudança de indutância. Além disso, ambos os eixos de coorde-
nadas α e β tem ganhos simulares. Assim, a Figura 3.25 verifica experimentalmente que o
algoritmo adaptativo pode ser utilizado com impedâncias de rede variantes no tempo. Na
prática, existem não-idealidades que afetam o desempenho do algoritmo adaptativo. Al-
gumas das principais não-idealidades são: (i) tempo morto no acionamento das chaves do
conversor, (ii) diferenças nas indutâncias e capacitâncias, o que gera uma acoplamento en-
tre os eixos α e β, (iii) indutâncias dependentes da corrente, ou seja, não-linearidades dos
elementos, bem como outras dinâmicas que não foram modeladas. Apesar disso, pode-se
perceber que os ganhos dos eixos α e β tendem a convergir para valores semelhantes.

3.5 Conclusão

Este capítulo apresentou um controlador adaptativo de corrente do conversor ic em
tempo discreto para conversores conectados à rede através de filtro LCL. O controlador
adaptativo apresentou um bom desempenho no rastreamento da referência de corrente,
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Fig. 3.25 – Resultado experimental. Adaptação dos ganhos de retroação durante variações
paramétricas da indutância da rede.

bem como na rejeição do distúrbio de tensão da rede.
As simulações e os resultados experimentais apresentados mostram que o contro-

lador adaptativo por modelo de referência usando retroação de estados para conversores
conectados à rede tem a capacidade de garantir uma boa resposta transitória e estabi-
lidade em regime permanente mesmo sob grandes variações paramétricas de impedância
da rede. A resposta transitória mostra que os ganhos de retroação convergiram e que a
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malha de controle de corrente se comporta como o modelo de referência. Esses resultados
mostram que o procedimento de projeto e implementação do controlador é fundamental
para se obter um bom resultado. Mesmo sob condições de incerteza ou grandes variações
paramétricas, o controlador apresentou bons resultados.

Nesse caso, o controlador implementa polos pouco amortecidos para cancelar os
zeros de malha aberta pouco amortecidos da planta. Mesmo que a relação entre a tensão
de controle u e a corrente do conversor ic seja definida pelo modelo de referência quando
os ganhos de retroação θ(k) → θ∗, a relação de u e a corrente da rede ig apresenta
um pico de ressonância. Observa-se que mesmo que a grandeza de saída ic apresente o
comportamento do modelo de referência, em teoria, as demais variáveis (vc e ig) podem
apresentar comportamento oscilatório devido ao cancelamento de zeros da planta com
polos do controlador. Na prática esse efeito não é evidente pelo fato de não ocorrer
cancelamento perfeito de polos e zeros, além de existirem resistências intrínsecas nos
elementos do filtro e perdas no conversor.

A discretização do modelo contínuo do conversor conectado à rede com filtro LCL,
onde a grandeza a ser controlada é a corrente do lado da rede ig, resulta em um mo-
delo discreto de fase não-mínima. Modelos de fase não-mínima discretas podem surgir da
discretização de plantas contínuas, mesmo que estas sejam de fase mínima. Visando o con-
trole adaptativo discreto da corrente do lado da rede ig, e consequentemente o controle da
potência ativa e reativa na saída do conversor, no próximo capítulo será apresentada uma
técnica de controle adaptativa robusta para garantir a estabilidade devido à dinâmicas
não-modeladas inseridas pela discretização.





4 CONTROLE ADAPTATIVO DE CORRENTE DA REDE
UTILIZANDO MODELO DE REFERÊNCIA DISCRETO

Neste capítulo, será abordado o controle adaptativo da corrente da rede do conver-
sor com filtro LCL. Como visto no Capítulo 3, um dos requisitos para o uso de controlado-
res adaptativos por modelo de referência é que a planta considerada seja de fase mínima.
Porém, quando a variável de saída do modelo discreto em coordenadas estacionárias αβ0
do conversor com filtro LCL for a corrente da rede ig, tal modelo é de fase não-mínima.
Portanto, qualquer controlador que utiliza o princípio do cancelamento de polos com zeros
da planta não pode ser utilizado.

A forma encontrada para contornar esta dificuldade é, a partir do modelo com-
pleto de fase não-mínima, evidenciar uma parcela de fase mínima e outra uma parcela é
assumida como sendo de natureza multiplicativa e/ou aditiva. A parcela de fase mínima
deve representar o comportamento da planta completa e, para o caso de implementação
de um controlador adaptativo de corrente, o algoritmo de adaptação deve ser robusto à
dinâmicas não-modeladas.

A Seção 4.1 apresenta o modelo discreto considerando dinâmicas não-modeladas.
A Seção 4.2 apresenta o controlador adaptativo robusto por modelo de referência para
o controle da corrente da rede ig. A Seção 4.3 traz o procedimento detalhado para a
implementação digital do controlador adaptativo de corrente proposto. Resultados de
simulação para um conversor conectado à rede são apresentados na Seção 4.4. Na Se-
ção 4.5, são apresentados resultados experimentais do controlador adaptativo robusto.
Na Seção 4.6 são apresentadas as principais conclusões deste capítulo.

4.1 Dinâmicas não-modeladas

Existem diferentes alternativas para o controle de plantas de fase mínima, tanto
para controladores com ganhos fixos quanto adaptativos. No entanto, o controle de plantas
de fase não-mínima não é trivial e exige certos cuidados. Uma das hipóteses assumidas
na implementação de controladores adaptativos por modelo de referência é que a planta
discreta seja de fase mínima, ou seja, os zeros de malha aberta, no caso discreto, estão
localizados fora do círculo de raio unitário no plano z.

A discretização do modelo contínuo que relaciona a tensão de entrada u e a corrente
da rede ig resulta em um modelo discreto cujos zeros estão fora do círculo de raio unitário
no plano z. Uma alternativa para contornar o problema de zeros de fase não-mínima em
sistemas discretos é descrever a planta como sendo composta de uma parcela modelada
G0(z) de fase mínima e incluir as dinâmicas associadas aos zeros de fase não-mínima como
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dinâmicas não-modeladas multiplicativas e/ou aditivas. Técnicas de controle adaptativo
considerando dinâmicas não-modeladas foram apresentadas para o caso contínuo em (IO-
ANNOU; TSAKALIS, 1986b; LOZANO-LEAL; COLLADO; MONDIE, 1990; TAO, 1990;
STEFANELLO; GRÜNDLING, 2011), e para o caso discreto em (IOANNOU; TSAKA-
LIS, 1986a) e (SILVA; DATTA, 1999). A seguir, serão obtidos os modelos considerando
dinâmicas não-modeladas a fim de se implementar um controlador adaptativo robusto em
tempo discreto para o controle da corrente da rede ig.

4.1.1 Dinâmicas não-modeladas: análise em função de transferência

Seja o modelo discreto desacoplado do conversor com filtro LCL em coordenadas
estacionárias αβ0 cuja variável de saída é a corrente da rede ig. Um modelo dinâmico
com uma entrada e uma saída (SISO) de ordem quatro em espaço de estados é:

x(k + 1) = Ax(k) + Bu(k) + Fv(k)

y(k) = Cx(k)
(4.1)

onde x(k) ∈ R4, u(k) ∈ R e y(k) ∈ R com matrizes constantes A ∈ R4×4, B ∈ R4×1,
F ∈ R4×1 e C ∈ R1×4, as quais apresentam incerteza paramétrica. No modelo em tempo
discreto (4.1), o vetor de estados escolhidos é dado por

x(k) =
[
ic(k) vc(k) ig(k) φ(k)

]T
, (4.2)

onde x(k) é formado pela corrente do conversor ic(k), pela tensão do capacitor de filtro
vc(k), pela corrente do lado da rede ig(k) e pelo estado associado ao atraso de transporte
da implementação digital φ(k). A entrada u(k) é a tensão de controle. Ainda, a saída do
sistema dinâmico y(k) é a corrente da rede ig(k) e a tensão da rede v(k) é considerada
um distúrbio exógeno.

Na representação em espaço de estados, a análise dos zeros do modelo discreto
é difícil de ser realizada. Por isso, será analisada a função de transferência G(z) que
relaciona a tensão de controle u e a corrente de saída ig. Se obtivermos a função de
transferência G(z), tem-se:

G(z) = ig(z)
u(z) = b2z

2 + b1z + b0

z4 + a3z3 + a2z2 + a1z + a0
(4.3)

onde verifica-se o surgimento de dois zeros que não existiam na planta contínua G(s), os
chamados zeros de amostragem. O objetivo aqui é obter uma representação em função
de transferência que consiga representar os zeros de amostragem como dinâmicas não-
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modeladas da forma multiplicativa e/ou aditiva, isto é,

G(z) = G0(z)
[
1 + µ∆m(z)

]
+ µ∆a(z) (4.4)

onde µ∆m(z) é a parcela de dinâmica não-modelada multiplicativa e µ∆a(z) é a parcela
de dinâmica não-modelada aditiva. A Figura 4.1 mostra como essas dinâmicas afetam o
modelo. A parcela modelada de fase mínima pode ser escrita como

G0(z) = kp
Z0(z)
P0(z) (4.5)

A seguir, serão apresentadas separadamente as representações em tempo discreto
das dinâmicas não-modeladas aditiva e multiplicativa para o caso do conversor com filtro
LCL cuja variável de saída é a corrente da rede ig.

Planta com dinâmicas não-modeladas

0( )[1 ( )]
m

G z z+ Dm

( )
a

zDm

( )u z ( )y z

( )G z

Figura 4.1 – Modelo da planta considerando dinâmicas não-modeladas aditiva e multipli-
cativa.

4.1.1.1 Dinâmica não-modelada aditiva

Considere a grandeza de saída como sendo a corrente da rede ig. O distúrbio
de tensão da rede será desprezado nessa análise. CEm termos apenas da parcela não-
modelada aditiva tem-se que

G(z) = G0(z) + µ∆a(z) (4.6)

No caso em questão, a função de transferência que representa G(z) é dada por (4.3). O
objetivo principal é encontrar G0(z) que represente de forma razoável o comportamento
da planta e que seja de fase mínima. A dinâmica não-modelada aditiva, devido aos zeros
de amostragem, deve ter baixo ganho em baixas frequências e ser estável. Então, seja a
dinâmica não-modelada aditiva µ∆a(z) da seguinte forma

µ∆a(z) = b2(z − 1)2

z4 + a3z3 + a2z2 + a1z + a0
(4.7)

onde a presença de dois zeros em z = 1 garante um baixo ganho nas baixas frequências.
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Dessa forma, G0(z) é dada por

G0(z) = G(z)− µ∆a(z) (4.8)

ou seja,

G0(z) = (b1 + 2b2)z + (b0 − b2)
z4 + a3z3 + a2z2 + a1z + a0

(4.9)

A localização dos polos e zeros de malha aberta da função de transferência G(z)
no plano z são mostrados na Figura 4.2 para o caso do conversor conectado à rede com
filtro LCL cujos parâmetros estão na Tabela 2.1. Os zeros de amostragem estão sobre o
eixo real, estando um deles localizado fora do círculo de raio unitário.

A localização dos polos e zeros de malha aberta da parcela modelada G0(z) e da
dinâmica não-modelada aditiva µ∆a(z) no plano z são mostrados nas Figuras 4.3(a) e
4.3(b), respectivamente. Nota-se que a parcela modelada G0(z) é de fase mínima, com
um zero proximo à origem do plano z. Por sua vez, a parcela não-modelada aditiva µ∆a(z)
é estável e apresenta dois zeros localizados em z = 1.

A Figura 4.4 apresenta o diagrama de Bode da planta nominal G(z) com zeros de
amostragem e de fase não-mínima, da parte modelada G0(z) de fase mínima e da parte
não-modelada aditiva estável µ∆a(z). Novamente, nota-se que a parcela modelada G0(z)
tem uma resposta em frequência semelhante à resposta em frequência de G(z) e que a
parcela não-modelada aditiva µ∆a(z) tem baixo ganho nas baixas frequências.

−3.5 −3 −2.5 −2 −1.5 −1 −0.5 0 0.5 1
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−0.5

0
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1
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ℜ(z)
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Figura 4.2 – Localização dos polos e zeros de malha aberta para o modelo discreto do
filtro LCL em coordenadas αβ0 quando a variável de saída é a corrente da rede ig.
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Figura 4.3 – Localização dos polos e zeros de malha aberta de G0(z) e µ∆a(z) quando a
variável de saída é a corrente da rede ig.
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Figura 4.4 – Resposta em frequência da planta nominal G(z), da parcela modelada G0(z)
e da parcela não-modelada aditiva µ∆a(z).
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4.1.1.2 Dinâmica não-modelada multiplicativa

Agora, considere que exista somente a parcela não-modelada multiplicativa, ou
seja,

G(z) = G0(z)
[
1 + µ∆m(z)

]
(4.10)

Ainda, se considerarmos a mesma função de transferência G0(z) que no caso da dinâmica
não-modelada aditiva,

G0(z) = (b1 + 2b2)z + (b0 − b2)
z4 + a3z3 + a2z2 + a1z + a0

, (4.11)

então a parcela não-modelada multiplicativa é dada por

µ∆m(z) = G(z)−G0(z)
G0(z) , (4.12)

que resulta em

µ∆m(z) = b2(z − 1)2

(b1 + 2b2)z + (b0 − b2) (4.13)

A localização dos polos e zeros de malha aberta da parcela modelada G0(z) e da
dinâmica não-modelada multiplicativa µ∆m(z) no plano z é mostrada nas Figuras 4.5(a)
e 4.5(b), respectivamente. Nota-se que a parcela modelada G0(z) é de fase mínima, com
um zero proximo à origem do plano z. Por sua vez, a parcela não-modelada multiplicativa
µ∆m(z) apresenta dois zeros localizados em z = 1 e um polo próximo à z = 0.

A Figura 4.6 apresenta o diagrama de Bode da planta nominal G(z) com zeros de
amostragem e de fase não-mínima, da parte modelada G0(z) de fase mínima e da parte
não-modelada aditiva µ∆m(z). Nota-se que a parcela modelada G0(z) tem uma resposta
em frequência semelhante à resposta em frequência de G(z) e que a parcela não-modelada
multiplicativa µ∆m(z) tem baixo ganho nas baixas frequências.



130
4 CONTROLE ADAPTATIVO DE CORRENTE DA REDE UTILIZANDO MODELO

DE REFERÊNCIA DISCRETO

−1 −0.5 0 0.5 1

−1

−0.5

0

0.5

1

qualquer coisa

ℜ(z)

ℑ(z)

(a) G0(z)

−1 −0.5 0 0.5 1

−1

−0.5

0

0.5

1

qualquer coisa

ℜ(z)

ℑ(z)

(b) µ∆m(z)

Figura 4.5 – Localização dos polos e zeros de malha aberta de G0(z) e µ∆m(z) quando a
variável de saída é a corrente da rede ig.
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Figura 4.6 – Resposta em frequência da planta nominal G(z), da parcela modelada G0(z)
e da parcela não-modelada aditiva µ∆m(z).
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4.1.2 Dinâmicas não-modeladas: análise em espaço de estados

Nesta seção, a função de transferência G(z) será representada em termos de es-
paço de estados uma vez que os controladores adaptativos são implementados utilizando
retroação de estados. Assim, seja a função de transferência do filtro LCL com atraso de
transporte cuja variável de saída é a corrente da rede ig, dada por (4.3). A representação
de (4.3) em espaço de estados na forma canônica controlável é


x1(k + 1)
x2(k + 1)
x3(k + 1)
x4(k + 1)

 =


0 1 0 0
0 0 1 0
0 0 0 1
0 −a1 −a2 −a3




x1(k)
x2(k)
x3(k)
x4(k)

+


0
0
0
1

u(k)

y(k) =
[
b0 b1 b2 0

]

x1(k)
x2(k)
x3(k)
x4(k)



(4.14)

Escrevendo o modelo acima em uma forma compacta

x(k + 1) = Ax(k) + Bu(k)

y(k) = Cx(k)
(4.15)

Porém, da representação em espaço de estados onde os estados são as correntes, a tensão
do capacitor e o atraso de transporte, tem-se o seguinte modelo

x(k + 1) = Ax(k) + Bu(k)

y(k) = Cx(k)
(4.16)

O objetivo aqui é se definir a matriz de transformação linear entre os modelos na forma
de espaço de estados obtidos do circuito e da forma canônica controlável. Seja a seguinte
transformação linear:

Tx(k) = x(k)⇔ x(k) = T−1x(k) (4.17)

Tx(k + 1) = x(k + 1)⇔ x(k + 1) = T−1x(k + 1) (4.18)

Aplicando a transformação linear no sistema (4.16) e fazendo algumas manipulações al-
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gébricas, tem-se que:

A = TAT−1

B = TB

C = CT−1

(4.19)

ou ainda

A = T−1AT

B = T−1B

C = CT

(4.20)

As matrizes de controlabilidade dos dois sistemas são definidas como:

U ,
[
B AB · · · An−1B

]
U ,

[
B AB · · · An−1B

] (4.21)

De onde é obtido

T = UU−1 (4.22)

Agora, considerando a transformação T = UU−1 e a parcela de dinâmica não-
modelada aditiva:

G(z) = G0(z) + µ∆a(z) (4.23)

onde

G0(z) = (b1 + 2b2)z + (b0 − b2)
z4 + a3z3 + a2z2 + a1z + a0

(4.24)

µ∆a(z) = b2(z − 1)2

z4 + a3z3 + a2z2 + a1z + a0
(4.25)
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Escrevendo a parcela modelada G0(z) na forma canônica controlável:


x1(k + 1)
x2(k + 1)
x3(k + 1)
x4(k + 1)

 =


0 1 0 0
0 0 1 0
0 0 0 1
0 −a1 −a2 −a3




x1(k)
x2(k)
x3(k)
x4(k)

+


0
0
0
1

u(k)

y0(k) =
[
(b0 − b2) (b1 + 2b2) 0 0

]

x1(k)
x2(k)
x3(k)
x4(k)



(4.26)

ou em uma forma compacta

x(k + 1) = Ax(k) + Bu(k)

y0(k) = C0x(k)
(4.27)

As matrizes A e B não se alteram. A relação entre a matriz C0 e a matriz C0 é a seguinte:

C0 = C0T (4.28)

O mesmo acontece com a dinâmica não-modelada aditiva


x1(k + 1)
x2(k + 1)
x3(k + 1)
x4(k + 1)

 =


0 1 0 0
0 0 1 0
0 0 0 1
0 −a1 −a2 −a3




x1(k)
x2(k)
x3(k)
x4(k)

+


0
0
0
1

u(k)

ya(k) =
[
b2 −2b2 b2 0

]

x1(k)
x2(k)
x3(k)
x4(k)



(4.29)

ou em uma forma compacta

x(k + 1) = Ax(k) + Bu(k)

ya(k) = Cax(k)
(4.30)

A relação entre a matriz C0 e a matriz C0 é a seguinte:

Ca = CaT (4.31)
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Portanto, a relação entrada-saída do modelo pode ser escrita da seguinte forma:

G(z) = C0
(
zI−A

)−1
B + Ca

(
zI−A

)−1
B

G(z) = C0
(
zI−A

)−1
B + Ca

(
zI−A

)−1
B

G(z) = G0(z) + µ∆a(z)

(4.32)

Nota-se que a dinâmica modelada e a dinâmica não-modelada aditiva apresentam
os mesmos polos, porém a diferença aparece nos zeros. Disso, se conclui que a dinâmica
não-modelada aditiva influencia somente nas matrizes C0 e Ca dos sistemas dinâmicos
em espaço de estados na forma canônica controlável. Essa separação das dinâmicas na
representação em espaço de estados servirá para a obtenção dos ganhos θ∗ que fazem com
que a parcela modelada, em malha fechada, se comporte como o modelo de referência,
assunto que será abordado na próxima seção.

4.2 Controle por retroação de estados adaptativo por modelo de referência
robusto à dinâmicas não-modeladas

O objetivo dessa seção é apresentar um controlador adaptativo robusto em tempo
discreto por modelo de referência para o controle da corrente ig de conversores estáticos
conectados à rede com filtro LCL. O controlador adaptativo é robusto à dinâmicas não-
modeladas da forma aditiva e multiplicativa. O algoritmo de adaptação é similar ao
apresentado no Capítulos 3. As principais modificações são relacionadas ao grau relativo
do modelo de referência Wm(z) e o adaptador, que deve ser robusto às dinâmicas não-
modeladas apresentadas anteriormente.

4.2.1 Caso não-adaptativo sem distúrbio (v(k) = 0)

Inicialmente, vamos considerar o caso de ausência de distúrbios (v(k) = 0) na
entrada da planta (4.1). Definindo y(k) = ig(k), o modelo que relaciona a entrada e a
saída é dado por

y(z)
u(z) = G(z), G(z) = C(zI−A)−1B = kp

Z(z)
P (z) , (4.33)

onde kp 6= 0 é uma constante, e P (z) = det(zI −A) e Z(z) são polinômios mônicos de
coeficientes constantes e graus 4 e 2, respectivamente. Como visto anteriormente,

G(z) = G0(z)
[
1 + µ∆m(z)

]
+ µ∆a(z), (4.34)
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onde

G0(z) = kp
Z0(z)
P0(z) (4.35)

As hipóteses assumidas são:

1. Z0(z) é um polinômio mônico de ordem m com todos os zeros em |z| < 1, ou seja,
G0(z) é de fase mínima.

2. P0(z) é um polinômio mônico de ordem n, com n > m.

3. ∆m(z) é a parcela não-modelada multiplicativa, que precisa ser estável.

4. ∆a(z) é a parcela não-modelada aditiva, que precisa ser estável.

5. µ é um ganho comum às parcelas não-modeladas.

6. kp é uma constante desconhecida cujo sinal é conhecido.

7. Os coeficientes de Z0(z) e P0(z) podem ser desconhecidos.

Nesse caso, quando a variável de saída é a corrente ig, o grau relativo de G0(z) é
n −m = n∗ = 3. O objetivo do controlador por modelo de referência é rastrear a saída
de um modelo Wm(z) previamente definido. Este modelo é escolhido tal que

ym(z)
r(z) = Wm(z) = km

Pm(z) (4.36)

onde Pm(z) é um polinômio estável e mônico de grau n∗ = 3 (mesmo grau relativo da
parcela modelada de G(z)) e r ∈ R é um sinal externo de referência.

Para uma planta conhecida, caso não houvessem dinâmicas não-modeladas, a lei
de controle que possibilita que a corrente de controle y(k) = ig(k) siga a saída do modelo
de referência tal que y(k) = ym(k) é do tipo

θ∗uu(k) = −θ∗T1 x(k)− r(k), (4.37)

onde θ∗1 ∈ Rn e θ∗u ∈ R. Para simplificar a análise, é possível reescrever a lei de controle
(4.37) da forma

u(k) = k∗T1 x(k) + k∗2r(k). (4.38)

Se (4.38) é aplicada ao sistema (4.1) com v = 0, a concordância perfeita entre a
parcela modelada G0(z) em malha fechada e o modelo de referência (4.36) é obtida, isto
é,

C0
(
zI−A−Bk∗1

T
)−1

Bk∗2 = km
Pm (z) (4.39)
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Nessa lei de controle por retroação de estados (4.38), o objetivo é mover alguns
polos do sistema em malha fechada para as raízes de Z0(z) (isto é, para os zeros da parcela
modelada da planta em malha aberta), e os polos de malha fechada restantes iguais às
raízes de Pm(z) (TAO, 2003). Dessa forma, de (4.39), as seguintes condições de casamento
são obtidas

det
(
zI−A−Bk∗T1

)
= Pm (z)Z0 (z) , k2

∗ = km
kp
, (4.40)

com C0 adj
(
zI−A−Bk∗T1

)
B = Z0(z). Isso implica que

θ∗1 = k∗1
k∗2
, θ∗u = − 1

k∗2
. (4.41)

Quando os parâmetros da planta são conhecidos e na ausência de dinâmicas não
modeladas, (4.40) pode ser usada para computar θ∗1 e θ∗u. Porém, quando a variável
de controle é a corrente do lado da rede, o modelo apresenta dinâmicas não-modeladas.
Isso implica que, além da incerteza associada ao parâmetro de indutância da rede Lg =
Lg1 +Lg2, há incertezas no modelo, o que significa que os ganhos θ∗1 e θ∗u só existem para
a parcela modelada da planta. Assim, é proposta a utilização de um esquema adaptativo
de cálculo dos ganhos, o qual deve ser robusto às dinâmicas não-modeladas em questão.

Inicialmente, o problema do controle adaptativo é resolvido sem o distúrbio v(k),
que corresponde à tensão da rede. Posteriormente, a modificação necessária na ação de
controle u(k) para rejeição de distúrbio é descrita.

4.2.2 Caso adaptativo sem distúrbio (v(k) = 0)

Consideremos agora a representação em espaço de estados em tempo discreto (4.1),
cujos parâmetros são desconhecidos, sem o distúrbio v(k). Seja a lei de controle por
retroação de estados adaptativa dada por:

θu(k)u(k) = −θT1 (k)x(k)− r(k). (4.42)

A lei de controle em tempo discreto (3.10) é similar à lei de controle em tempo contínuo
apresentada em (LOZANO-LEAL; COLLADO; MONDIE, 1990). Nesse caso, os ganhos
de retroação de estados devem ser estimados e atualizados a cada amostragem devido à
incerteza nos parâmetros da planta. Reescrevendo (4.42), tem-se que

θT1 (k)x(k) + θu(k)u(k) + r(k) = 0, (4.43)
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ou

(
θT1 (k)− θ∗T1

)
x(k) + (θu(k)− θ∗u)u(k) + r(k) = −θ∗T1 x(k)− θ∗uu(k)

[
θT1 (k)− θ∗T1 θu(k)− θ∗u

] x(k)
u(k)

+ r(k) = −θ∗T1 x(k)− θ∗uu(k) (4.44)

Definindo-se o vetor de erro de parâmetros φT (k) e o vetor ω(k) como

φT (k)=
[
θT1 (k)− θ∗T1 θu(k)− θ∗u

]
, ω(k)=

x(k)
u(k)

, (4.45)

tem-se que

φT (k)ω(k) + r(k) = −θ∗T1 x(k)− θ∗uu(k), (4.46)

ou, no domínio z,

φTω + r = −θ∗T1 (zI−A)−1Bu− θ∗uu (4.47)

φTω + r =
(
−θ∗T1 (zI−A)−1B− θ∗u

)
u. (4.48)

Devido à hipótese de controlabilidade da parcela modelada G0(z) da planta, então pode-se
afirmar que existe um vetor de ganhos

θ = θ∗ =
θ∗1
θ∗u

 (4.49)

tal que φT = 0 e, consequentemente,

r =
(
−θ∗T1 (zI−A)−1B− θ∗u

)
u. (4.50)

Nessa estrutura de controlador, é possível que y0 = ym, ou seja, C0(zI−A)−1Bu = Wmr,
que resulta em

r = W−1
m C0(zI−A)−1Bu. (4.51)

De (4.50) e (4.51), é possível escrever

C0(zI−A)−1B = Wm

(
−θ∗T1 (zI−A)−1B− θ∗u

)
(4.52)



4 CONTROLE ADAPTATIVO DE CORRENTE DA REDE UTILIZANDO MODELO
DE REFERÊNCIA DISCRETO 139

ou, equivalentemente,

G0 = Wm

(
−θ∗T1 (zI−A)−1B− θ∗u

)
, (4.53)

isto é,

y0 = Wm

(
−θ∗T1 (zI−A)−1B− θ∗u

)
u. (4.54)

Substituindo (4.48) em (4.54), resulta em

y0 = Wm

(
φTω + r

)
. (4.55)

A saída y é a soma das saídas da parcela modelada y0 e da parcela não-modelada aditiva
ya. Portanto, o erro de rastreamento pode ser expresso por:

e1 = y − ym = (y0 + ya)− ym = Wmφ
Tω + µη (4.56)

onde η = ∆au. É conhecido da literatura de controle adaptativo que, no caso de sistemas
discretos, sempre é necessário utilizar um erro aumentado pelo fato de que não se pode
definir Wm(z) estritamente positiva real ou SPR (do inglês, Strictly Positive Real) (TAO,
2003). De forma a obter esse sinal de erro, utiliza-se a seguinte relação

φTWmω −Wmφ
Tω = θTWmω −Wmθ

Tω. (4.57)

Então, o erro aumentado, que é computável, é dado por

ε = e1 + θTζ −Wmθ
Tω = φTζ + µη, (4.58)

onde ζ = Wmω. O objetivo aqui é definir um estimação paramétrica adaptativa para
obter o vetor de ganhos

θ(k) =
θ1(k)
θu(k)

 (4.59)

tal que o erro aumentado ε é minimizado e o vetor de ganhos θ(k) seja limitado, pois com
dinâmicas não-modeladas não se pode garantir convergência para θ∗. Aqui é proposta a
utilização do algoritmo adaptativo robusto usando um adaptador RLS, que possui me-
lhores características de convergência paramétrica se comparado ao algoritmo gradiente.
No entanto, modificações são propostas para o adaptador ser robusto às dinâmicas não-
modeladas. A estabilidade do algoritmo adaptativo usando um adaptador RLS, bem como
as propriedades de convergência paramétrica sob condições de sinais persistentemente ex-
citantes, são apresentadas em detalhes na literatura de controle adaptativo (TAO, 2003;
GOODWIN; SIN, 1984) e serão omitidas. O objetivo é provar que o sistema em malha
fechada é estável e o erro de rastreamento converge para um valor limitado quando o



140
4 CONTROLE ADAPTATIVO DE CORRENTE DA REDE UTILIZANDO MODELO

DE REFERÊNCIA DISCRETO

tempo tende ao infinito.
O algoritmo RLS apresentado a seguir tem semelhanças com o algoritmo gradiente

apresentado em (IOANNOU; TSAKALIS, 1986a),(NARENDRA, 1986). A modificação σ
tem características que ajudam na robustez do algoritmo adaptativo, pois retira a ação
integral do adaptador dos ganhos. Porém, a maior modificação na estrutura do adaptador
está relacionada ao normalizador m(k), que agora passa a ser um normalizador m(k).

Lema 2. O algoritmo por mínimos quadrados recursivo (do inglês Recursive Least-
Squares ou RLS) dado por:

θ(k + 1) =
(

I− σ(k)P(k − 1)
)
θ(k)− P(k − 1)ζ(k)ε(k)

m2(k) (4.60)

P(k) = P(k − 1)− P(k − 1)ζ(k)ζ(k)TP(k − 1)
m2(k) (4.61)

onde

σ(k) =



0 se ||θ(k)|| < M0

σ0

(
||θ(k)||
M0

− 1
)

se M0 ≤ ||θ(k)|| ≤ 2M0

σ0 se ||θ(k)|| > 2M0

(4.62)

m2(k) = m2(k) + (1 + ζT (k)P(k − 1)ζ(k)) (4.63)

m(k + 1) = δ0m(k) + δ1

(
1 + |u(k)|+ |y(k)|

)
(4.64)

m(0) ≥ δ1

1− δ0
(4.65)

e sujeito à lei de controle (4.42) possui a seguinte propriedade:

P(k)−1φ(k+ 1) ≤ P−1(k− 1)φ(k)− σ(k)P(k)−1P(k− 1)θ∗− µη(k)P(k)−1P(k − 1)ζ(k)
m2(k)

(4.66)

Demonstração. De (4.60), subtraindo θ∗ de ambos os lados da igualdade, tem-se que

φ(k + 1) = φ(k)− σ(k)P(k − 1)θ(k)−
P(k − 1)ζ(k)

(
ζT (k)φ(k) + µη(k)

)
m2(k) (4.67)

Somando e subtraindo σ(k)P(k − 1)θ∗ do lado direito da igualdade, tem-se que
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φ(k + 1) = φ(k)− σ(k)P(k − 1)φ(k)−
P(k − 1)ζ(k)

(
ζT (k)φ(k) + µη(k)

)
m2(k) − σ(k)P(k − 1)θ∗

φ(k + 1) =
(
I− σ(k)P(k − 1)− P(k − 1)ζ(k)ζT (k)

m2(k)

)
φ(k)− σ(k)P(k − 1)θ∗

− µη(k)P(k − 1)ζ(k)
m2(k) (4.68)

De (4.61), somando e subtraindo σ(k)P(k − 1)2 do lado direito da igualdade, tem-se que

P(k) = P(k − 1)− P(k − 1)ζ(k)ζ(k)TP(k − 1)
m2(k) + σ(k)P(k − 1)2 − σ(k)P(k − 1)2

P(k) =
(
I− σ(k)P(k − 1)− P(k − 1)ζ(k)ζT (k)

m2(k)

)
P(k − 1) + σ(k)P(k − 1)2 (4.69)

Como o termo σ(k)P(k − 1)2 é sempre positivo ou igual a zero, pode-se dizer que

P(k) ≥
(
I− σ(k)P(k − 1)− P(k − 1)ζ(k)ζT (k)

m2(k)

)
P(k − 1) (4.70)

ou seja,

P(k)P−1(k − 1) ≥
(
I− σ(k)P(k − 1)− P(k − 1)ζ(k)ζT (k)

m2(k)

)
. (4.71)

Substituindo (4.71) em (4.68),

φ(k + 1) ≤ P(k)P−1(k − 1)φ(k)− σ(k)P(k − 1)θ∗ − µη(k)P(k − 1)ζ(k)
m2(k) , (4.72)

que resulta em,

P(k)−1φ(k + 1) ≤P−1(k − 1)φ(k)− σ(k)P(k)−1P(k − 1)θ∗ − µη(k)P(k)−1P(k − 1)ζ(k)
m2(k)

φT (k + 1)P(k)−1 ≤φT (k)P−1(k − 1)− σ(k)θ∗TP(k − 1)P(k)−1 − µη(k)ζ
T (k)P(k − 1)P(k)−1

m2(k)
(4.73)

Teorema 2. O algoritmo adaptativo dado pelas equações (4.60) e (4.61) e considerando
a lei de controle (4.42) aplicada ao sistema representado por (4.33) garante a limitação
do erro de parâmetros φ(k).
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Demonstração. Considere a função definida positiva

V (k) = φT (k)P−1(k − 1)φ(k). (4.74)

A variação desta função escalar ∆V (k) = V (k + 1)− V (k) nas trajetórias (4.60) e (4.61)
é:

∆V (k) = φT (k + 1)P−1(k)φ(k + 1)− φT (k)P−1(k − 1)φ(k), (4.75)

e usando (4.73),

∆V (k) ≤φT (k + 1)
(
P−1(k − 1)φ(k)− σ(k)P(k)−1P(k − 1)θ∗ − µη(k)P(k)−1P(k − 1)ζ(k)

m2(k)

)
−φT (k)P−1(k − 1)φ(k), (4.76)

ou

∆V (k) ≤
(
φ(k + 1)− φ(k)

)T
P−1(k − 1)φ(k)− σ(k)φT (k + 1)P(k)−1P(k − 1)θ∗

−µη(k)φ
T (k + 1)P(k)−1P(k − 1)ζ(k)

m2(k) . (4.77)

Por outro lado, transpondo (4.68), tem-se que

φT (k+1)−φT (k) = −σ(k)θT (k)P(k−1)−φ
T (k)ζ(k)ζT (k)P(k − 1)

m2(k) −µη(k)ζ
T (k)P(k − 1)
m2(k)

(4.78)
Substituindo (4.73) e (4.78) em (4.77), resulta em

∆V (k) ≤
(
−σ(k)θT (k)P(k − 1)− φ

T (k)ζ(k)ζT (k)P(k − 1)
m2(k) − µη(k)ζ

T (k)P(k − 1)
m2(k)

)
P−1(k − 1)φ(k)

− σ(k)
(
φT (k)P−1(k − 1)− σ(k)θ∗T P(k − 1)P(k)−1 − µη(k)ζ

T (k)P(k − 1)P(k)−1

m2(k)

)
P(k − 1)θ∗

− µη(k)
(
φT (k)P−1(k − 1)− σ(k)θ∗T P(k − 1)P(k)−1 − µη(k)ζ

T (k)P(k − 1)P(k)−1

m2(k)

)
P(k − 1)ζ(k)

m2(k)
(4.79)
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∆V (k) ≤
(
−σ(k)θT (k)φ(k)− φ

T (k)ζ(k)ζT (k)φ(k)
m2(k) − µη(k)ζ

T (k)φ(k)
m2(k)

)
− σ(k)

(
φT (k)θ∗ − σ(k)θ∗T P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)θ∗ − µη(k)ζ

T (k)P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)θ∗

m2(k)

)
− µη(k)

(
φT (k)ζ(k)
m2(k) − σ(k)θ

∗T (k)P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)ζ(k)
m2(k) − µη(k)ζ

T (k)P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)ζ(k)
m4(k)

)
(4.80)

∆V (k) ≤− σ(k)θT (k)φ(k)− φ
T (k)ζ(k)ζT (k)φ(k)

m2(k) − µη(k)ζ
T (k)φ(k)
m2(k) − σ(k)φT (k)θ∗

+σ2(k)θ∗T P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)θ∗ + µη(k)σ(k)ζ
T (k)P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)θ∗

m2(k)

−µη(k)φ
T (k)ζ(k)
m2(k) + µη(k)σ(k)θ

∗T (k)P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)ζ(k)
m2(k)

+µ2η2(k)ζ
T (k)P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)ζ(k)

m4(k) (4.81)

Simplificando:

∆V (k) ≤− 2σ(k)θT (k)φ(k)− 2µη(k)ζ
T (k)φ(k)
m2(k) − φ

T (k)ζ(k)ζT (k)φ(k)
m2(k)

+σ2(k)θ∗T P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)θ∗ + 2µη(k)σ(k)ζ
T (k)P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)θ∗

m2(k)

+µ2η2(k)ζ
T (k)P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)ζ(k)

m4(k) (4.82)

De (4.82), pode-se separar os seguintes termos:

−2µη(k)ζ
T (k)φ(k)
m2(k) − φ

T (k)ζ(k)ζT (k)φ(k)
m2(k) =− 1

m2(k)

[
µη(k) + ζT (k)φ(k)

]T[
µη(k) + ζT (k)φ(k)

]
+ µ2η2(k)

m2(k) = − ε2(k)
m2(k) + µ2η2(k)

m2(k) (4.83)

σ2(k)θ∗T P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)θ∗ + 2µη(k)σ(k)ζ
T (k)P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)θ∗

m2(k)

+ µ2η2(k)ζ
T (k)P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)ζ(k)

m4(k) =

=
[
σ(k)θ∗T + µη(k) ζ(k)

m2(k)

]T

P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)
[
σ(k)θ∗T + µη(k) ζ(k)

m2(k)

]
(4.84)

Então (4.82) pode ser escrita como

∆V (k) ≤− 2σ(k)θT (k)φ(k)− ε2(k)
m2(k) + µ2η2(k)

m2(k)

+
[
σ(k)θ∗T + µη(k) ζ(k)

m2(k)

]T

P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)
[
σ(k)θ∗T + µη(k) ζ(k)

m2(k)

]
(4.85)
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Na ausência de dinâmicas não-modeladas (µ = 0) e sem a modificação σ,

∆V (k) ≤ − ε2(k)
m2(k) (4.86)

No entanto, com dinâmicas não-modeladas (µ 6= 0), ∆V (k) deve ser analisada em sua
forma completa. Os termos quadráticos ou positivos que possuem sinal negativo facilitam
essa análise. Portanto, pode-se afirmar que ∆V (k) fica limitado a

∆V (k) ≤
[
σ(k)θ∗T + µη(k) ζ(k)

m2(k)

]T
P(k − 1)P(k)−1P(k − 1)

[
σ(k)θ∗T + µη(k) ζ(k)

m2(k)

]

+µ
2η2(k)
m2(k) = V (k) (4.87)

Para se garantir a robustez do adaptador e limitação dos ganhos de adaptação
à dinâmicas não-modeladas, deve-se também garantir a limitação dos sinais internos da
malha. A garantia da estabilidade do controlador adaptativo robusto se dá pela escolha
do normalizador m(k). Esta prova é apresentada em (IOANNOU; TSAKALIS, 1986a) e
será omitida aqui.

4.2.3 Caso adaptativo com rejeição de distúrbio (v(k) 6= 0)

O controlador aplicado à planta (4.1) deve ser capaz de rejeitar o distúrbio de
tensão da rede v. De maneira semelhante ao que foi apresentado no Capítulo 3, para
implementar o controlador adaptativo robusto por retroação de estados com rejeição de
distúrbio, os vetores θ(k) e ω(k) devem ser aumentados da seguinte forma:

θ(k) =[θT1 (k),θu(k),θda(k),θdb(k)]T , (4.88)

ω(k) =[xT (k), u(k), sen(ωt), cos(ωt)]T . (4.89)

Os algoritmos de sincronização (CARDOSO et al., 2008; CAMARGO; PINHEIRO,
2006; BLAABJERG et al., 2006) podem fornecer a informação para gerar os sinais senoi-
dais (seno e cosseno) para o regressor ω(k). Em termos práticos, os ganhos para a rejeição
do distúrbio também são calculados adaptativamente de maneira a gerar a amplitude e
fase da lei de controle para cancelar o erro de rastreamento e(k).

A seguir, um exemplo de projeto do controlador adaptativo robusto descrito neste
capítulo será apresentado para o controle da corrente da rede ig.
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4.3 Exemplo de projeto

O procedimento para a implementação do controlador adaptativo e um exemplo de
projeto para um conversor trifásico conectado à rede com filtro LCL de potência nominal
de 5,5kW, cujos parâmetros são apresentados na Tabela 2.1, serão descritos em detalhes
nesta seção. O modelo de referência escolhido foi:

Wm(z) = (1− p1)(1− p2)(1− p3)
(z − p1)(z − p2)(z − p3) = 0,343

z3 − 0,9z2 + 0,27z − 0,027 (4.90)

onde p1 = p2 = p3 = 0,3. Esse é um modelo de terceira ordem e com característica de
sistema amortecido.

Os polos e zeros da função de transferência de malha aberta com os parâmetros
apresentados na Tabela 2.1 são mostrados na Figura 4.7 quando o parâmetro de indutância
da rede varia entre 0mH até 5mH. Note que a posição dos polos e zeros depende da
impedância da rede. Entretanto, os polos de malha fechada desejáveis são definidos pelo
modelo de referência. Nesse caso, não há como garantir convergência paramétrica. Os
ganhos de retroação devem ser adaptados para garantir a estabilidade do controlador e
garantir que o erro aumentado é limitado.

Resultados similares são verificados na Figura 4.8, onde a resposta em frequência de
malha aberta é apresentada para diferentes condições de impedância da rede. A resposta
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Figura 4.7 – Polos ’×’ e zeros ’◦’ da função de transferência de malha aberta (4.33) em
função da indutância da rede quando Lg2 varia de 0mH até 5mH e polos de malha fechada
’×’, definidos pelo modelo de referência Wm(z).



146
4 CONTROLE ADAPTATIVO DE CORRENTE DA REDE UTILIZANDO MODELO

DE REFERÊNCIA DISCRETO

em frequência desejada também é apresentada, a qual é definida pelo modelo de referência
Wm(z).

Os ganhos θ∗1 e θ∗u foram computados conforme (4.40) para uma faixa de valores
de indutância da rede Lg2 variando de 0mH até 5mH, como mostrado na Figura 4.9. Com
estes ganhos, o controle de corrente em malha fechada se comporta como o modelo de
referência Wm(z). É importante notar que a parcela de rejeição de distúrbio θd(k), que
depende dos ganhos θad(k) e θbd(k), são computados dependendo do distúrbio de tensão da
rede tal que o erro aumentado é minimizado. A única informação necessária é a frequência
da rede para a geração dos sinais seno e cosseno.

O modelo de referência Wm(z) insere um ganho e uma fase entre a entrada de
referência r(k) e a saída ym(k). Pode-se compensar isso diretamente na referência de
corrente na frequência fundamental tal que esse efeito seja minimizado na corrente a ser
controlada. A seguir será apresentada a compensação de amplitude e fase do modelo de
referência Wm(z) na frequência fundamental.

4.3.1 Compensação de amplitude e fase do modelo de referência

É sabido que o modelo de referência insere um ganho diferente de 0dB e uma fase
diferente de 0◦ na frequência de interesse, neste caso, 60Hz. Como o modelo de referência
é definido pelo projetista, é possível compensar essa amplitude e fase diretamente na
geração da referência através de uma matriz de transformação constante. Seja o modelo
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Figura 4.8 – Diagrama de Bode de Wm(z) (comportamento desejado em malha fechada)
e de G(z) (planta em malha aberta) para diferentes valores de indutância da rede.
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Indutância da rede [H]

G
an

h
os

d
e
re
tr
oa
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Figura 4.9 – Ganhos θ∗ =
[
θ∗T1 θ∗u

]T
calculados para atender à condição de casamento

(4.40) em função da indutância equivalente da rede no ponto de conexão do conversor.

de referência dado por:

Wm(z) = (1− p1)(1− p2)(1− p3)
(z − p1)(z − p2)(z − p3) (4.91)

Para uma determinada frequência ω, como z = ejωTs , tem-se que:

Wm(jω) = (1− p1)(1− p2)(1− p3)
(ejωTs − p1)(ejωTs − p2)(ejωTs − p3) (4.92)

O ganho em 60Hz, ou seja, em ω = 2π60 é dado por:

|Wm(jω)|ω=2π60 = 0,994 (4.93)

E a fase em 60Hz é dada por:

∠Wm(jω) = θm = arctan
(
=(Wm(jω))
<(Wm(jω))

)
= −19,27◦ (4.94)

Como o modelo de referência apresenta uma fase diferente de zero grau em 60Hz
e ganho diferente de 0dB, pode-se utilizar essa informação de ganho e fase para corrigir
a referencia de corrente. Essa compensação pode ser feita ajustando-se diretamente as
referências de corrente nas coordenadas α e β. Essa matriz de transformação, que na prá-
tica é uma matriz de rotação, serve para compensar as referências no eixo de coordenadas
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estacionários αβ e é dada por:
rα(k)
rβ(k)

 = 1
|Wm(jω)|ω=2π60

 cos(θm) sen(θm)
− sen(θm) cos(θm)

r∗α(k)
r∗β(k)

 (4.95)

onde r∗α(k) e r∗β(k) são as referências de corrente e rα(k) e rα(k) são as referências compen-
sadas utilizadas para controle. A seguir são apresentados resultados de simulação para o
controlador apresentado nesta seção.

4.4 Resultados de simulação

Nessa seção, são apresentados resultados de simulação que mostram o desempenho
do algoritmo adaptativo por retroação de estados proposto para o controle da corrente
do conversor ig. Os parâmetros do conversor trifásico são dados na Tabela 2.1. Ambas
as frequências de amostragem e comutação são de 4,8kHz. A modulação Space Vector
foi utilizada para gerar os sinais modulados em largura de pulso. Note que o vetor de
ganhos pode ser inicializado sem nenhum conhecimento prévio da planta, porém com o
sinal correto do ganho direto θ∗u para evitar divisão por zero na ação de controle.

4.4.1 Inicialização e partida do controlador

Os ganhos do controlador foram inicializados de acordo com o procedimento des-
crito na Seção 4.3. É importante salientar que as referências de corrente para estas
simulações não levam em consideração as malhas de controle de potência ativa e reativa.
Com o controle da corrente da rede ig, é possível controlar a potência ativa e reativa de
saída do conversor, o que não era possível com o controle da corrente do conversor ic.

Na prática, é possível ter uma ideia dos parâmetros e é possível inicializar os vetor
de ganhos próximos aos ganhos considerados ideais. No entanto, nos resultados a seguir,
de forma a verificar o desempenho do controlador proposto, os ganhos e constantes são
inicializados da seguinte maneira:

θ(0) =
[
0 0 0 0 −1 1 0

]T
, P(0) = 5× I, σ0 = 0,002

M0 = 1, δ0 = 0.3, δ1 = 0.0001, m(0) = 1 ≥ δ1

1− δ0
(4.96)

Antes do acionamento do conversor, é necessário realizar o sincronismo com as ten-
sões da rede esperando-se alguns ciclos de rede até o algoritmo de extração de referências
convergir. Para fazer o sincronismo com as tensões da rede, são realizadas as medidas
das tensões de linha, transformação para tensões de fase em coordenadas abc e após é
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realizada a transformação para coordenadas estacionárias αβ0. As medidas de tensão nos
eixos α e β são utilizadas como entrada no algoritmo que usa o filtro de Kalman para a
extração dos sinais em fase e em quadratura (seno e cosseno) na componente fundamen-
tal para posterior geração das referências de corrente. Não serão consideradas as malhas
externas de controle de potência ativa e reativa (malha aberta).

Em t = 0 segundos, é iniciado o sincronismo do conversor com a rede. Após
dois ciclos de rede, o conversor inicia a operação com referência de corrente reativa de
amplitude de 5A, como mostrado na Figura 4.10. Nesta inicialização, a referência de
corrente é a soma da componente fundamental e algumas harmônicas de baixa amplitude.
Estas harmônicas foram introduzidas para facilitar a convergência paramétrica.

As tensões de controle aplicadas pelo conversor em coordenadas αβ são mostradas
na Figura 4.11. É possível notar oscilações enquanto os ganhos estão em fase de adaptação.
A parcela responsável pela rejeição de distúrbios θd(k) é apresentada na Figura 4.12, cujo
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Figura 4.10 – Resultado de simulação. Correntes da rede, saídas do modelo de referência e
erros de rastreamento e sintonia do controlador através da injeção de correntes harmônicas
sobrepostas à fundamental em coordenadas αβ.
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transitório inicial também depende da convergência paramétrica.
A Figura 4.13 mostra a adaptação de todos os ganhos de retroação durante a

partida do sistema. É possível verificar que os ganhos têm rápida convergência para
valores próximos aos valores ideais. Ambos os eixos α e β têm um comportamento de
convergência paramétrica similar. Esta inicialização dos ganhos pode resultar em um
transitório de corrente inaceitável. No entanto, isso não é uma limitação grave, pois os
ganhos podem ser inicializados próximos aos ganhos nominais uma vez que tem-se um
conhecimento dos parâmetros nominais do filtro LCL e da faixa de impedância da rede.

A seguir serão apresentadas as respostas transitórias do controlador de corrente à
variações na fase a na amplitude da referência de corrente.
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Figura 4.11 – Resultado de simulação. Tensão de controle em coordenadas αβ.
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sã
o
[V

]

 

 

θdα

θdβ

Figura 4.12 – Resultado de simulação. Componente θd(k) responsável pela rejeição do
distúrbio de tensão da rede em coordenadas αβ.
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Figura 4.13 – Resultados de simulação. Adaptação dos ganhos de retroação durante a
inicialização do controlador. Ganhos teóricos θ para a parcela modelada da planta G0(z)
e adaptação paramétrica.
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4.4.2 Resposta transitória

A Figura 4.14 mostra a resposta transitória de corrente resultante de uma mudança
brusca na referência. Nesse caso, há uma variação de referência de corrente de 90◦,
referente à variação de potência reativa para potência ativa. É possível observar que a
corrente do conversor rastreia a saída do modelo de referência e o erro de rastreamento
ig − ym é visível no transitório, apesar de pequeno. Isso é um indicativo de uma boa
convergência dos parâmetros adaptados para valores que minimizam o erro aumentado.

As tensões de controle aplicadas pelo conversor em coordenadas αβ são mostradas
na Figura 4.15. A parcela responsável pela rejeição de distúrbios θd(k) é apresentada
na Figura 4.16. Nota-se que esta parcela não é alterada pela variação da referência de
corrente.

A resposta transitória para a variação da referência de corrente de 10A para 20A,
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Figura 4.14 – Resultado de simulação. Resposta transitória ao degrau na referência e
salto de fase de corrente do conversor.



154
4 CONTROLE ADAPTATIVO DE CORRENTE DA REDE UTILIZANDO MODELO

DE REFERÊNCIA DISCRETO

0.19 0.2 0.21 0.22 0.23 0.24 0.25 0.26 0.27 0.28
−300

−200

−100

0

100

200

300

Tempo [s]

T
en
sã
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Figura 4.15 – Resultado de simulação. Tensão de controle em coordenadas αβ.
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Figura 4.16 – Resultado de simulação. Componente θd(k) responsável pela rejeição do
distúrbio de tensão da rede em coordenadas αβ.

correspondente a uma variação de 0,5 para 1,0 p.u de potência ativa, é apresentada na
Fig. 4.17. Note também que há uma boa resposta do controlador.

As tensões de controle aplicadas pelo conversor em coordenadas αβ são mostradas
na Figura 4.18. A parcela responsável pela rejeição de distúrbios θd(k) é apresentada
na Figura 4.19. Nota-se que esta parcela não é alterada pela variação da referência de
corrente.

A Figura 4.20 mostra as correntes de uma das fases do conversor iac e da rede
iag, bem como a tensão de fase vag. Como a corrente do conversor está em fase com a
tensão, a corrente da rede apresenta uma pequena diferença de fase devido à corrente do
capacitor. A Figura 4.21 mostra com mais clareza as correntes e a tensão de uma das
fases. Observa-se que, no caso do controle da corrente da rede ig, é possível obter corrente
em fase com a tensão, permitindo assim o controle de potência ativa e reativa de forma
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Figura 4.17 – Resposta transitória ao degrau na referência e salto de fase de corrente do
conversor.
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Figura 4.18 – Resultado de simulação. Tensão de controle em coordenadas αβ.
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Figura 4.19 – Resultado de simulação. Componente θd(k) responsável pela rejeição do
distúrbio de tensão da rede em coordenadas αβ.
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Figura 4.20 – Resultado de simulação. Corrente de uma das fases do conversor, corrente
da rede e tensão de fase da rede em coordenadas αβ.

Estas simulações mostram que o controlador de corrente adaptativo por retroação
de estados para aplicação em conversores conectados à rede tem a capacidade de garantir
estabilidade, uma resposta transitória rápida e um bom desempenho em regime perma-
nente. Ainda, a resposta transitória apresentou bons resultados, mesmo com dinâmicas
não-modeladas.
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Figura 4.21 – Resultado de simulação. Corrente de uma das fases do conversor, corrente
da rede e tensão de fase da rede em coordenadas αβ.

4.5 Resultados experimentais

O desempenho e estabilidade do controlador adaptativo robusto foi verificado ex-
perimentalmente em um protótipo de laboratório. O controlador foi implementado em
um processador de sinais digitais (DSP) de ponto flutuante, modelo TMS320F28335 da
empresa Texas Instruments R©. O protótipo possui as características apresentadas na Ta-
bela 2.1. A potência nominal é de 5,5kW. Os ensaios apresentados a seguir se referem
ao ensaio de conexão com a rede do conversor com filtro LCL. Ambas as frequências de
comutação e amostragem são de 4,8kHz. Os parâmetros de indutância da rede no ponto
de conexão do conversor são desconhecidos. Nos resultados experimentais apresentados
aqui, foi utilizado o algoritmo RLS com modificações para garantir robustez à dinâmicas
não-modeladas. A seguir, serão mostrados resultados durante a inicialização do controla-
dor.

4.5.1 Inicialização e partida do controlador

A Figura 4.22 mostra as correntes do conversor na partida do sistema, bem como
durante variações na referência de corrente. O trecho (a) consiste em uma referência de
corrente com um sinal persistentemente excitante para a planta em questão. Além de uma
componente fundamental, são incluídas componentes de baixa amplitude de 3a, 5a, 7a, 11a

e 13a harmônicas. Estas componentes harmônicas são inseridas na referência de corrente
do conversor para que haja convergência paramétrica dos ganhos de retroação. Após os
parâmetros convergirem para um valor de regime permanente, as harmônicas são retiradas
e a referência de corrente é senoidal na frequência da fundamental. Isso é mostrado no
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a b

Figura 4.22 – Resultado experimental. Correntes da rede. (a) Sintonia do controlador
através da injeção de correntes harmônicas sobrepostas à fundamental. (b) Referência
puramente senoidal, de amplitude igual a 10A. Escala de corrente: 10 A/div. Escala de
tempo: 20ms/div.

trecho (b), no qual a amplitude da corrente é de 10A. Mesmo que baixas amplitudes das
componentes harmônicas, a convergência paramétrica foi verificada experimentalmente,
como mostrado na Figura 4.23, na qual são mostrados os ganhos de retroação na partida
do controlador de corrente.
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Figura 4.23 – Resultado experimental. Adaptação dos ganhos de retroação durante a
partida do controlador de corrente.
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4.5.2 Resposta transitória

Na Figura 4.24, a resposta transitória é verificada pela variação da amplitude da
corrente de referência, que passa de 10A para 20A. Nota-se uma boa correspondência com
os resultados de simulação apresentados anteriormente.

As correntes de controle nos eixos α e β, bem como as respectivas saídas do modelo
de referência e os erros de rastreamento são apresentados nas Figuras 4.25 e 4.26, respec-
tivamente. É possível verificar um erro de rastreamento pequeno, mesmo para grandes
variações da referência de corrente. Isso comprova que os ganhos de retroação adaptativos
fazem o sistema em malha fechada se comportar como o modelo de referência.

b c

Figura 4.24 – Resultado experimental. Correntes do conversor. (b) Referência puramente
senoidal, de amplitude igual a 10A. (c) Referência de corrente com amplitude igual a 20A.
Escala de corrente: 10 A/div. Escala de tempo: 5ms/div.
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Figura 4.25 – Resultado experimental. Variáveis obtidas da memória interna do DSP.
Correntes da rede no eixo α (ig(k)), saída do modelo de referência (ym(k)) e erro de
rastreamento (e(k) = ym(k)− ig(k)).
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Figura 4.26 – Resultado experimental. Variáveis obtidas da memória interna do DSP.
Correntes da rede no eixo β (ig(k)), saída do modelo de referência (ym(k)) e erro de
rastreamento (e(k) = ym(k)− ig(k)).
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4.6 Conclusão

Este capítulo apresentou um controlador adaptativo robusto de corrente da rede
ig em tempo discreto para conversores conectados à rede através de filtro LCL. O modelo
discreto de fase não-mínima foi inicialmente transformado em um modelo nominal de
fase mínima que apresenta dinâmicas não-modeladas da forma aditiva ou multiplicativa.
Assim, foi possível aplicar o controlador adaptativo por retroação de estados robusto às
dinâmicas não-modeladas. O controlador proposto apresentou um bom desempenho no
rastreamento da referência de corrente, bem como na rejeição do distúrbio de tensão da
rede. Resultados melhores podem ser obtidos com a inclusão de outras componentes
harmônicas na parcela de rejeição de distúrbios da rede. Outro fator importante é a
inclusão da modificação σ, que elimina a ação integral da atualização dos ganhos de
retroação, garantindo robustez do adaptador.

No próximo capítulo são apresentadas comparações dos algoritmos adaptativos
apresentados até aqui com algoritmos de ganhos fixos. O objetivo é apresentar as van-
tagens e desvantagens de cada controlador com relação à estabilidade em função das in-
certezas paramétricas, complexidade de implementação, tempo de processamento, dentre
outras características.
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O objetivo desse capítulo é fazer uma comparação entre os controladores adapta-
tivos utilizados e alguns controladores de corrente de ganhos fixos clássicos considerados
na literatura. Não é uma tarefa fácil se fazer uma comparação justa entre diferentes
algoritmos de controle, pois todos possuem vantagens e desvantagens. Por esse motivo,
inicialmente serão definidos quais os critérios usados na comparação destes controladores.
Algumas características analisadas serão: estabilidade com relação à incertezas paramétri-
cas, complexidade de implementação, tempo de processamento da lei de controle. Quando
se trata do controle da corrente do conversor ic, é possível se readequar a referência de
corrente de forma a garantir controle de potência ativa e reativa no ponto de conexão
do conversor com a rede. Quando se trata do controle da corrente da rede ig, é possível
controlar diretamente a potência ativa e a potência reativa no ponto de conexão. Por-
tanto, os controladores de corrente de ganhos fixos apresentados aqui são projetados para
o controle da corrente da rede ig. Nesta seção, será considerado o controle da corrente da
rede ig.

A seguir, serão abordados dois projetos de controladores de ganhos fixos: o contro-
lador proporcional-integral (PI) em eixos síncronos qd0 e o controlador robusto incluindo
a parcela ressonante em eixos estacionários αβ0.

5.1 Projeto de controladores de ganhos fixos

Nesta seção, serão apresentados os projetos de controladores de ganhos fixos usu-
almente empregados pela indústria e reportados pela academia. O primeiro trata de um
controlador proporcional-integral implementado em eixos síncronos qd0 com o vetor de
tensão de sequência positiva da rede. O segundo é um controlador robusto por retroação
de estados em eixos estacionários αβ0 onde a incerteza associada à indutância da rede no
ponto de conexão é considerada no projeto do controlador de corrente.

5.1.1 Controladores proporcionais-integrais em eixos síncronos qd0

Alguns dos controladores mais utilizados na indústria são os controladores proporcionais-
integrais (PI). Para a regulação de corrente com controladores PI, é necessária uma
transformação para eixos síncronos qd0 tal que as grandezas senoidais, na ausência de
harmônicos, sejam representadas em regime permanente como grandezas constantes.

Há uma vasta literatura acerca desse assunto, tanto no controle de conversores
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com filtro L como conversores com filtro LCL (BIERHOFF; FUCHS, 2009; DANNEHL;
FUCHS; THØGERSEN, 2010; DANNEHL et al., 2010; DANNEHL; LISERRE; FUCHS,
2011). Os detalhes sobre a limitação do uso de controladores PI em conversores com filtro
LCL conectados à rede são relatados em (DANNEHL; WESSELS; FUCHS, 2009).

Como visto no Capítulo 2, o modelo discreto em eixos síncronos qd0 tanto do
conversor com filtro L quanto do conversor com filtro LCL é um modelo de duas entradas e
duas saídas (MIMO), acoplado. Para o projeto dos controladores PI, geralmente despreza-
se o acoplamento e o capacitor do filtro LCL e se considera uma indutância equivalente
igual à soma das indutâncias do conversor Lc e da indutância da rede Lg. Seja o conversor
conectado à rede com filtro LCL cujos parâmetros estão na Tabela 2.1. Consideremos
o projeto dos controladores PI com rede forte, ou seja, Lg2 = 0, cujos parâmetros de
projeto são apresentados em (DANNEHL; WESSELS; FUCHS, 2009). Sejam o ganho
proporcional kp = 0,3 e o ganho integral ki = 150. Isso resulta na seguinte função de
transferência em tempo discreto do controlador PI

GPI(z) = k1z + k0

z − 1 , (5.1)

onde k1 = (2kp + kiTs)/2 e k0 = (kiTs − 2kp)/2.
É importante notar que o projeto do controlador PI não leva em consideração

incertezas paramétricas, ou seja, este pode se tornar instável se os parâmetros de filtro
ou da indutância da rede não forem os considerados no projeto. Por isso, uma análise
detalhada da estabilidade com relação à incertezas paramétricas deve ser realizada antes
da implementação de tal controlador.

A seguir será apresentado o projeto de um controlador robusto, de forma a contor-
nar o problema da instabilidade do controlador devido à incertezas paramétricas. Estas
são incluídas no projeto do controlador para garantir sua estabilidade em diferentes con-
dições de rede.

5.1.2 Controladores robustos em eixos estacionários αβ0

Nessa seção será apresentado um projeto de controlador robusto em eixos estaci-
onários αβ0. O projeto robusto garante a estabilidade para uma faixa de incerteza de
impedância da rede predefinida pelo projetista. Como apresentado em (GABE; MON-
TAGNER; PINHEIRO, 2009), o projeto do controlador robusto em eixos estacionários
αβ0 pode ser executado fazendo-se uma malha de pré-amortecimento através de retroa-
ção de estados e uma malha externa de rejeição de distúrbios de tensão harmônica da rede
e rastreamento da referência senoidal. A proposta apresentada considera este projeto em
duas partes: projeto da malha interna e projeto da malha externa.

Por outro lado o projeto os projetos apresentados em (MASSING et al., 2011) e
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(MACCARI JR. et al., 2012) realizam o projeto dos ganhos de retroação e os ganhos
dos ressonantes de uma só vez, reduzindo o esforço de projeto. Os ganhos obtidos do
projeto consistem nos ganhos de retroação dos estados da planta acrescidos dos ganhos
relacionados aos estados dos controladores ressonantes na frequência fundamental, 3a, 5a

e 7a harmônicas. Para o conversor apresentado nessa tese, os ganhos de retroação obtidos
que garantem a estabilidade do controlador para uma incerteza na indutância da rede
0mH ≤ Lg2 ≤ 2,5mH foram os seguintes:

K =



−3,905751742091822
0,600344625327117
−1,066630732941343
−0,936568991253590
11,441694858071514
−11,767750937895833

0,822858497420764
−3,636293337254962
−9,652386246188835
2,725278785019838
−18,750053430630473

7,551545376965557



(5.2)

A seguir serão apresentadas resultados de simulação comparando os controladores
de ganhos fixos com o controlador adaptativo para o controle da corrente do lado da
rede ig.

5.2 Resultado da comparação dos controladores

Nesta seção, serão apresentadas comparações dos controladores de ganhos fixos
com os controladores adaptativos com o objetivo de analisar a resposta transitória e as
características de rejeição de distúrbio de tensão da rede.

5.2.1 Resultados de simulação - resposta transitória

Inicialmente, serão apresentados os resultados de resposta transitória para o con-
trolador PI em eixos síncronos qd0. A Figura 5.1(a) mostra a resposta transitória para o
caso de rede forte considerado no projeto do controlador. Observa-se uma rápida resposta
transitória. No entanto a Figura 5.1(b) mostra que, quando a impedância da rede tem
valor de Lg2 = 2,5mH, o controlador começa a apresentar tendência à instabilidade.

Resultados semelhantes são apresentados para o controlador robusto em eixos es-
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tacionários αβ0. A Figura 5.2(a) mostra a resposta transitória para o caso de rede forte
e a Figura 5.2(b) mostra a resposta transitória para o caso de rede fraca. Nota-se que,
apesar de a resposta transitória ser mais lenta, a estabilidade e a rejeição de distúrbios
da rede é garantida para a faixa de indutância da rede 0mH ≤ Lg2 ≤ 2,5mH.

Por fim, a Figura 5.3(a) apresenta os resultados de resposta transitória para o
controlador adaptativo robusto apresentado no Capítulo 4 para o controle da corrente da
rede ig com condição de rede forte e a Figura 5.3(b) apresenta o resultado para condição
de rede fraca. Nota-se respostas transitórias são rápidas e muito semelhantes, mesmo
com uma grande diferença no parâmetro de indutância da rede. Isso ocorre porque o
algoritmo adaptativo ajusta os ganhos para que o controlador de corrente em malha
fechada se comporte de forma semelhante ao modelo de referência definido previamente.

A seguir, será apresentado o projeto do controlador de corrente robusto em eixos
estacionários αβ0.
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(a) Condição de rede forte Lg2 = 0mH
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(b) Condição de rede fraca Lg2 = 2,5mH

Figura 5.1 – Resultado de simulação. Controlador de corrente PI. Corrente da rede em
condição de rede forte e fraca para uma variação de potência ativa de 0,5 para 1 p.u.
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(b) Condição de rede fraca Lg2 = 2,5mH

Figura 5.2 – Resultado de simulação. Controlador de corrente robusto. Corrente da rede
em condição de rede forte e fraca para uma variação de potência ativa de 0,5 para 1 p.u.
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(b) Condição de rede fraca Lg2 = 2,5mH

Figura 5.3 – Resultado de simulação. Controlador de corrente adaptativo robusto. Cor-
rente da rede em condição de rede forte e fraca para uma variação de potência ativa de
0,5 para 1 p.u.
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5.2.2 Análise comparativa

Fazendo-se uma análise comparativa entre os três controladores descritos anterior-
mente, pode-se fazer as seguintes comentários:

1. Com relação à estabilidade do controlador de corrente, o controlador PI em eixos
síncronos qd0, é o que apresenta piores características, pois no seu projeto não
se leva em conta a incerteza no parâmetro de indutância da rede. Observa-se a
tendência à instabilidade do controlador de corrente quando a indutância da rede
não corresponde ao valor para o qual o controlador foi projetado. Por sua vez,
o controlador robusto, cujo projeto leva em conta a incerteza no parâmetro de
indutância da rede, permanece estável, porém seu desempenho é afetado. Já o
controlador adaptativo apresenta a mesma característica de estabilidade para toda
a faixa de incerteza paramétrica, pois os ganhos são ajustados de forma adaptativa.

2. Quanto ao conhecimento dos parâmetros da planta para realização do projeto dos
controladores, ambos os controladores PI em eixos síncronos e robusto em eixos es-
tacionários necessitam de tal conhecimento. Isso não é necessário para o controlador
adaptativo, pois os ganhos são ajustados pelo algoritmo de adaptação, mesmo com
uma inicialização ruim destes ganhos.

3. Quanto ao tempo de execução da lei de controle em processadores de sinais digitais
(DSP), o tempo gasto para executar a implementação do controlador PI é o mais
reduzido de todos. A rotina de implementação do algoritmo robusto apresenta um
tempo de execução da rotina um pouco superior ao do controlador PI. Já o algo-
ritmo adaptativo, devido às operações com matrizes, exige uma carga computacional
maior. No entanto, para aplicações de alta potência, onde o preço do processador
é reduzido se comparado com o preço de outras partes do conversor, isso não é um
empecilho.

A Tabela 5.1 apresenta de forma resumida algumas comparações e as principais
características dos controladores de corrente. Nota-se que o controlador adaptativo é uma
boa alternativa quando não se conhece os parâmetros da rede no ponto de conexão do
conversor, pois o ajuste dos ganhos não necessita de projeto manual.
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Tabela 5.1 – Tabela comparativa de características dos controladores de corrente da rede
ig para conversores conectados à rede com filtro LCL.

Avaliação das características de cada controlador de corrente.

PI, em qd Robusto, em αβ RMRAC, em αβ

Estabilidade Reduzida Média, com restrições Maior

Tempo de
execução da
rotina

Baixo Médio Alto

Projeto dos
ganhos do
controlador

Offline Offline Online

Exige
conhecimento
dos
parâmetros
da planta

Sim Sim Não
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5.3 Conclusão

Nesse capítulo foram apresentadas comparações dos algoritmos adaptativos pro-
postos com dois controladores clássicos de ganhos fixos, os controladores proporcionais-
integrais em eixos síncronos qd0 e o os controladores ressonantes em eixos estacioná-
rios αβ0. O esforço computacional de implementação destes controladores é reduzido
se comparado com os controladores adaptativos. No entanto, se não forem projetados
considerando a incerteza no parâmetro de indutância da rede, os controladores de ga-
nhos fixos podem se tornar instáveis ou terem uma mau desempenho no que se refere à
amortecimento da ressonância e resposta transitória. Verificou-se que técnicas de controle
adaptativo não exigem conhecimento prévio da indutância da rede no ponto de conexão
do conversor com filtro LCL, bem como garante uma resposta transitória rápida, sendo
uma boa alternativa para tal aplicação.

No próximo capítulo são apresentadas as conclusões e as propostas de trabalhos
futuros.
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6.1 Contribuições

Esta tese apresentou como contribuições:

• Modelagem em tempo discreto de conversores estáticos conectados à rede, princi-
palmente quando se trata da representação em coordenadas síncronas qd0.

• Utilização de controladores adaptativos de corrente para conversores conectados à
rede com filtro LCL, tanto da corrente do conversor ic quanto da corrente da rede
ig, os quais não necessitam de ajuste manual de ganhos, garantindo a estabilidade
do controlador para diferentes condições de impedância da rede.

• Apresentação de controladores que garantam a rejeição do distúrbio de tensão da
rede (frequência fundamental), podendo estender o algoritmo de controle para o
caso com a presença de harmônicos de tensão.

Os resultados apresentados têm por objetivo mostrar que a teoria de controle adap-
tativo pode ser utilizada em aplicações de eletrônica de potência com bons resultados.
Como visto neste tese, a implementação de controladores adaptativos em tempo discreto
exige alguns cuidados. Devido à complexidade de cálculos, o processador deve ser prefe-
rencialmente de ponto flutuante para evitar erros de truncamento e overflow de variáveis.
Alguns problemas relacionados à implementação do controlador adaptativo são a conver-
gência paramétrica dos ganhos, a exigência de sinal persistentemente excitante no sistema
e a robustez dos controladores com relação à dinâmicas não-modeladas.

Alguns aspectos relativos à implementação do controlador adaptativo devem ser
considerados:

• Quando o algoritmo RLS é utilizado, a capacidade computacional pode ser um fator
limitante. Para processadores de baixa velocidade de processamento, esse pode ser
um problema. No entanto, processadores de alta velocidade de processamento e de
ponto flutuante podem ser utilizados quando o custo do processador é baixo com-
parado com os custos do conjunto gerador (pás de turbinas eólicas, torre, gerador,
painéis solares, conversores, transformadores).

• Efeitos de tempo morto das chaves semicondutoras, não-idealidades, não-linearidades
nos elementos do filtro, diferenças entre os valores de indutância e capacitância de
cada fase tem influência nos resultados. Estas não-idealidades não são consideradas
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na formulação teórica e algum acoplamento entre os eixos α e β pode ocorrer. Isso
não é verificado em simulações, mas pode ser observado nos resultados experimen-
tais.

Os resultados mostraram o bom desempenho do controlador de corrente compa-
rado com outros controladores. Além de garantir estabilidade, algo não-trivial no projeto
de controladores de ganhos fixos, os controladores adaptativos garante um bom desempe-
nho transitório. Ainda, o projeto do controlador passa exclusivamente pela definição do
modelo de referência Wm(z) e do algoritmo de adaptação, simplificando o projeto.

6.2 Sugestão de trabalhos futuros

Alguns tópicos que não foram abordados na tese e que podem ser abordados em
trabalhos futuros são:

• Considerar o controlador adaptativo por modelo de referência (tanto o caso não
robusto quanto o caso robusto à dinâmicas não-modeladas) utilizando a abordagem
entrada-saída ao invés de retroação total de estados, o que reduz o número de
sensores que devem ser utilizados. Pode-se assim definir até que ponto a redução no
número de sensores influencia na resposta transitória e convergência paramétrica.

• A utilização da transformada delta para contornar o problema dos zeros de amostra-
gem, como mostrado em (GOODWIN et al., 1986), não apresentou bons resultados.
Porém, alguns trabalhos mais recentes incluem os zeros dentro do círculo de raio
unitário no projeto do controlador, podendo ser uma alternativa para o controle da
corrente da rede usando modelo de referência discreto.

• Com o adaptive feedforward compensation (AFC), verificar a variação dos zeros da
planta aumentada e garantir que estes estejam dentro do círculo de raio unitário no
plano z (UENG; CHEN; CHEN, 1990), (DE LA SEN; PEÑA, 1998).

• Verificar se é possível a utilização de técnicas de múltiplas amostras (multirate) para
o controle da corrente da rede (MINAMIDE, 1992), (MIYASATO, 1992).

• Todo o estudo apresentado nesta tese é baseado na existência de um só conversor
conectado à rede no ponto de conexão comum. Na realidade, podem existir diversos
conversores conectados ao mesmo ponto, o que muda a ordem da planta e pode
gerar ressonâncias em outras frequências (INZUNZA et al., 2010), (LU et al., 2012),
(LI; XU, 2013), (AGORRETA et al., 2011), (HE et al., 2013a). Por isso, uma
proposta é obter modelos e investigar os efeitos da conexão de vários conversores em
paralelo, bem como analisar a operação de controladores clássicos de ganhos fixos,
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bem como dos controladores adaptativos apresentados nesta tese, verificando se há
alguma interação entre os conversores.

• Simular os controladores adaptativos em simuladores de sistemas de potência para
validar estes controladores em altas potências (na ordem de MW).

• Investigar o comportamento durante afundamentos de tensão e investigar a capa-
cidade de LVRT dos controladores adaptativos propostos, comparando com outros
controladores.

• Investigar o filtro LLCL (WU; HE; BLAABJERG, 2012), (WU; HE; BLAABJERG,
2013).

• Analisar a estabilidade de controladores através da característica da rede no ponto
de conexão do conversor (SUN, 2011).
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Apêndice A – Projeto do Filtro LCL e Descrição da Bancada Experimental

Neste apêndice será apresentado o projeto do filtro LCL utilizado nas simulações e
na bancada experimental. Ainda, serão apresentadas algumas características da bancada
experimental utilizada para os resultados experimentais de conexão do conversor trifásico
com filtro LCL conectado à rede elétrica.

A.1 Projeto do filtro LCL

O projeto de filtros LCL não é uma tarefa trivial. A sua principal vantagem
comparado com filtros L é a redução do volume e energia reativa associadas aos elementos
indutivos e capacitivos. Porém, vários critérios devem ser atendidos. A frequência de
ressonância do filtro deve ficar abaixo da frequência de comutação para que o filtro LCL
tenha características de atenuação de harmônicas oriundas da comutação do conversor.
No entanto, isso é um problema em termos de controle. O projeto do filtro LCL utilizado
nas simulações e na bancada experimental segue a metodologia e roteiro apresentado
em (LISERRE; BLAABJERG; HANSEN, 2005).

Outros trabalhos também tratam do projeto de filtros LCL. O projeto de filtros não
é único e a otimização do filtro envolve uma série de fatores, que não são o tema central
da tese e por isso não serão levados em consideração. Em conversores de alta potência,
a frequência de comutação é reduzida para alguns kHz para evitar perdas de comuta-
ção. Outras metodologias podem ser encontradas em (WANG et al., 2003), (AHMED;
FINNEY; WILLIAMS, 2007), (VALDIVIA J. PLEITE, 2007), (PARIKSHITH; VINOD,
2008), (BINA; PASHAJAVID, 2009), (YOON; JEONG; LEE, 2010). (ROCKHILL et
al., 2011), (TANG et al., 2012), (MEYER; MERTENS, 2012), (SAN-SEBASTIAN et al.,
2012).

Nesse projeto, será considerado um conversor de potência nominal de 5,5kW. A
frequência de comutação escolhida foi de 4,8kHz, que é próxima da frequência de comu-
tação de conversores de alta potência. Os ensaios serão realizados em baixa tensão, com
tensão de linha de 220V rms, que corresponde a uma tensão de fase de 127V rms. A
corrente nominal, nesse nível de potência e tensão é de 14,4A por fase. O barramento cc
utilizado é de 400V. Para o cálculo do indutor do lado do conversor, dada a atenuação de
corrente no primeiro indutor, a tensão do barramento cc e um ripple de 10%, chega-se ao
seguinte valor de indutor:

Lc = 1mH (A.1)

Para o cálculo do capacitor de filtro C, é levado em consideração o consumo de
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energia reativa. É recomendado que o capacitor fique com um valor em torno de 10%.
Para garantir atenuação nessa baixa frequência de comutação de 4,8kHz, é necessário
aumentar o valor dos indutores ou do capacitor. Foi escolhido um aumento do valor dos
capacitores

C = 60µF (A.2)

ou seja, será considerado um capacitor de 20%.
Para o cálculo da indutância do lado da rede, o principal critério é atender os

requisitos de injeção de harmônicas de corrente na rede elétrica em condições nominais de
operação, ou seja, 1 p.u. de potência ativa. Também deve ser levado em conta o critério
de manutenção da controlabilidade da planta, mesmo com casos extremos de incerteza da
indutância da rede (GABE; MONTAGNER; PINHEIRO, 2009). Um valor aceitável de
indutância que permite amortecimento de harmônicas e que garante uma frequência de
ressonância do filtro LCL abaixo da frequência de Nyquist (fs/2) tanto para rede fraca
quanto para rede forte (pior caso) é:

Lg1 = 0,5mH (A.3)

Serão consideradas resistências intrínsecas dos indutores de valor rc = 0,05Ω e
rg1 = 0,05Ω. Os detalhes do protótipo de 5,5kW estão apresentados na Tabela A.1.

A Figura A.1 mostra um diagrama de Bode do conversor com filtro LCL projetado
anteriormente. A linha vertical mostra a frequência de comutação. Nota-se que, acima
da frequência de ressonância, o filtro LCL apresenta uma atenuação de -60dB por década
enquanto o filtro L tem uma atenuação de -20dB por década.

Os resultados de simulação foram obtidos com parâmetros do protótipo cujas ca-
racterísticas estão apresentadas na Tabela A.1. Consideremos a operação do conversor
em potência nominal, com fator de potência unitário no PCC. As formas de onda das cor-
rentes nos indutores da fase a, bem como da tensão de fase são mostradas na Figura A.2.
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Figura A.1 – Diagrama de Bode mostrando a resposta em frequência do filtro L e do filtro
LCL. (a) Ganho e (b) fase em função da frequência.
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Tabela A.1 – Parâmetros do conversor utilizado nas simulações e na implementação prá-
tica. Valores absolutos e valores em p.u.

Conversor trifásico de potência nominal de 5,5kW

Filtro LCL

Indutância do conversor Lc 1mH 4,28%

Indutância do lado da rede Lg1 0,5mH 2,14%

Capacitor do filtro C 60µF 19,90%

Resistência parasita rc 0,05Ω

Resistência parasita rg1 0,05Ω

Indutância
da rede

Valor máximo Lg2 2,5mH 10,70%

Valor mínimo Lg2 0mH 0%

Valores base

Tensão da rede (linha) 220V

Corrente nominal por fase (eficaz) 14,43A

Tensão do barramento CC 400V

Frequência de comutação 4,8kHz
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Figura A.2 – Correntes do conversor e da rede de uma das fases em operação com fator
de potência unitário. Tensão nominal de 127V de fase, corrente nominal de 14,4A.
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A.2 Descrição da bancada experimental

O protótipo utilizado na realização dos experimentos possui as seguintes caracte-
rísticas:

1. Processador: Microcontrolador/DSP da empresa Texas Instruments, de ponto flutu-
ante, modelo TMS320F28335, com clock de 150MHz, com 16 conversores A/D e 12
saídas PWM disponíveis.

2. Filtro: Indutores da marca Semikron e capacitores de filtro da marca Epcos.

3. Instrumentação: Sensores de tensão alternada com transformadores, sensor de tensão
do barramento cc da marca LEM e sensores de corrente da marca LEM.

4. Acionamento do conversor: Conversor da marca Semikron, com três braços de IGBT,
tensão das chaves de 1200V.
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