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RESUMO

Tese de Doutorado
Programa de Pés-Graduacao em Engenharia Elétrica
Universidade Federal de Santa Maria, RS, Brasil

CONTROLE ROBUSTO BASEADO EM
DESIGUALDADES MATRICIAIS LINEARES
APLICADO A INVERSORES CONECTADOS A
REDE ELETRICA

AUTOR: LUiz ANTONIO MACCARI JUNIOR
ORIENTADOR: VINicIUS FOLETTO MONTAGNER

Local da Defesa e Data: Santa Maria, 24 de Abril de 2015.

Este trabalho traz como principal contribui¢ao um procedimento de projeto de controla-
dores de corrente robustos por realimentacgao de estados aplicados a inversores conectados
a rede por meio de filtro LCL, fornecendo resultados que cumprem exigéncias de desem-
penho da norma IEEE Standard 1547. Primeiramente, a planta é modelada no espaco
de estados e discretizada, incluindo um atraso de uma amostra na implementacao do si-
nal de controle, e um conjunto de controladores ressonantes de dimensao arbitraria. A
incerteza na indutancia da rede é modelada, levando a uma descri¢cao politopica do sis-
tema. Um controlador por realimentacao de estados é entao utilizado. Os ganhos deste
controlador sao calculados por meio de condi¢oes baseadas em desigualdades matriciais
lineares, que garantem a alocac¢ao dos autovalores de malha fechada em regioes circulares
dentro do circulo de raio unitario. Os resultados de simulagao deste controlador indicam
bom desempenho em transitorios e em regime permanente, rastreamento da referéncia
senoidal e rejeicao de harmonicas da rede. Os resultados de simulacao sao comprovados
experimentalmente, utilizando um processador digital de sinais para implementacao da lei
de controle. Um exemplo de projeto de um controlador nao robusto, projetado para um
valor nominal da indutancia da rede, é apresentado, mostrando que este controlador leva
a instabilidade para valores de indutancia de rede diferentes do nominal, o que reforca
a importancia do uso de controladores robustos. Também é apresentada uma andlise de
desempenho utilizando a norma H,., para ilustrar o efeito de incertezas paramétricas na
capacidade de rejeicao de disturbios do sistema em malha fechada. Uma extensao para
o controle de inversores trifasicos é realizada. O controlador robusto trifasico é validado
por meio de simulacgoes e resultados experimentais semelhantes aos obtidos para o caso

monofasico, indicando a viabilidade da técnica também para o caso multivariavel.

Palavras-chave: Controle robusto, Inversores conectados a rede, Filtros LCL, Desigual-
dades matriciais lineares






ABSTRACT
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This work provides as a main contribution a procedure to design robust state feedback
current controllers applied to inverters connected to the grid by means of LCL filters,
providing results which comply with performance requirements from the IEEE Standard
1547. First, the plant is modeled in the state space and discretized including a delay
of one sample from the control signal implementation, and including in the augmented
system a set of resonant controllers of arbitrary dimension. The uncertainty on the grid
inductance is modeled, leading to a polytopic description of the augmented system. A
state feedback controller is then used. The gains of this controller are determined by
means of conditions based on linear matrix inequalities, which ensure the location of the
eigenvalues in circular region inside the unit circle for the closed-loop system. The simu-
lation results with this controller in the time domain and also in the frequency domain
indicate good transient and steady state performances, tracking of sinusoidal reference
and rejection of harmonics from the grid. The simulation results are corroborated expe-
rimentally, using a digital signal processor for the implementation of the control law. An
example of design of a non robust controller, designed for a nominal value of the grid
inductance, is presented, showing that this controller leads to instability for values of grid
inductance different from the nominal, which emphasizes the importance of the use of
robust controllers for this application. Also is presented a performance analysis based
on the H,, norm that illustrates the effect of parametric uncertainties on the closed-loop
disturbance rejection capacity. An extension for the control of three-phase inverters are
presented. The three-phase robust controller is validated by means of simulations and

experimental results similar with the results obtained for the single-phase case.

Keywords: Robust control, Grid-connected inverters, LCL filters, Linear matrix inequa-
lities
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1 INTRODUCAO

A popularizacdo de sistemas com fontes renovaveis de energia tem levado a uma
intensificagdo do uso de inversores modulados por largura de pulso, empregados como
interface entre fontes primarias (e.g. edlica, solar etc.) e a rede elétrica (CARRASCO
et al., 2006; TEODORESCU; LISERRE; RODRIGUEZ, 2011). Em tais aplicacoes, tem
grande importancia um estagio de filtragem entre o inversor e a rede, para reduzir a dis-
torcao harmonica na corrente injetada na rede, proveniente da modulacao por largura de
pulso (em inglés, Pulse Width Modulation — PWM) (MOHAN; UNDELAND; ROBBINS,
2003). Neste contexto, filtros L e LCL sao as principais alternativas para o estdgio de
filtragem. Filtros L sao simples em termos de topologia, mas possuem pequena atenu-
acao (—20 dB/década) e, como uma importante limitagao, a necessidade de uma alta
frequéncia de comutacao para assegurar pequena circulagao de poténcia reativa no filtro.
Por outro lado, filtros LCL sao alternativas interessantes, pois fornecem maior atenuacao
de harmonicas (—60 dB/década), e menores elementos reativos em rela¢ao aos dos filtros
L, permitindo a reducao do custo, peso, frequéncia de comutacao e poténcia reativa no
filtro (TEODORESCU; LISERRE; RODRIGUEZ, 2011). No contexto da aplicacao de
inversores conectados a rede, filtros LCL sdo amplamente encontrados na literatura em
geracao de energia por meio de fontes renovaveis (PARK et al., 2008; FIGUERES et al.,
2009; AGORRETA et al., 2011; BAO et al., 2013), filtros ativos (BINA; PASHAJAVID,
2009; TANG et al., 2012b) e geragao distribuida (BLAABJERG et al., 2006; LISERRE;
TEODORESCU; BLAABJERG, 2006b; GREEN; PRODANOVIC, 2007; TIMBUS et al.,
2009; BALAGUER et al., 2011; MOHAMED, 2011a).

Uma desvantagem do filtro LCL é a presenca de um alto pico de ressonéancia, que
pode comprometer a rejeicao de distturbios nas frequéncias ao redor da frequéncia de resso-
nancia do filtro, podendo inclusive levar a instabilidade. Este pico de ressonancia pode ser
atenuado por dois métodos de amortecimento: passivo e ativo (JULEAN, 2009). O amor-
tecimento passivo é obtido por meio da insercao de elementos passivos, que modificam a
estrutura do filtro LCL, garantindo a atenuacao do pico de ressonancia. Esta solugao é
simples e amplamente utilizada, mas leva ao aumento das perdas de condugao, do custo
do filtro e da emissao de interferéncia eletromagnética, especialmente em aplicagoes de
alta poténcia (BINA; PASHAJAVID, 2009; PENA-ALZOLA et al., 2013). O desafio para
a utilizagdo do amortecimento passivo é escolher a topologia correta e os parametros dos
elementos passivos de forma a manter o balanco entre as perdas de conducao, a atenu-
agao da ressonancia e rejeicdo de harmdnicas. Neste intuito, em (WU et al., 2013), os
autores apresentam uma metodologia de projeto de um amortecimento passivo baseado
na reducao do fator ) do filtro. Diferentes topologias de amortecimento passivo podem
ser utilizadas. Por exemplo, em (PENA-ALZOLA et al., 2013), os autores apresentam

uma analise das perdas de conducgao para a utilizagao de uma estratégia com apenas um
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resistor em série com o capacitor do filtro de poténcia, e para a utilizacdo de topologias
mais complexas, em que se utiliza a inser¢do de elementos ativos e reativos no filtro.

Com o objetivo de melhorar o desempenho do sistema em malha fechada e também
reduzir perdas de conducao e custo do sistema, o amortecimento ativo é uma alternativa
de interesse. Esta estratégia consiste no projeto de um sistema de controle que seja capaz
de atenuar a ressonancia do filtro sem inserir elementos adicionais no mesmo. Um detalhe
importante do ponto de vista de sintese ¢ que o amortecimento ativo requer um projeto
de controlador mais complexo, para nao resultar em um controlador que seja sensivel,
ou até mesmo instavel, frente a incertezas na impedancia da rede, como mostrado em
(LISERRE; TEODORESCU; BLAABJERG, 2006b). Neste trabalho, os autores utilizam
uma estratégia de amortecimento ativo e mostram que uma escolha inadequada da posi-
¢ao dos polos dos controladores ressonantes, utilizados para compensacao de harmonicas
especificas, pode levar o sistema a instabilidade. Também é mostrado que possiveis va-
riacoes da impedancia da rede podem levar a malha de corrente a instabilidade devido a
uma diminui¢do da sua banda passante.

O projeto de controladores para amortecimento ativo de conversores monofasicos e
trifasicos é distinto. Inversores monofasicos conectados a rede podem ser modelados como
sistemas de unica entrada e tnica saida (em inglés, Single Input - Single Output — SISO)
que permitem a utilizagao de técnicas convencionais no dominio da frequéncia. Comu-
mente sao utilizados controladores do tipo proporcional-ressonante (PR) para atingir as
especificagoes de desempenho transitorio e em regime permanente. Entretanto, inverso-
res trifasicos conectados a rede tem como principal caracteristica o acoplamento entre as
grandezas de cada uma das fases, o que leva a utilizacao de técnicas de controle multiva-
ridavel (SKOGESTAD; POSTLETHWAITE, 2005). Para permitir a utilizacdo de técnicas
de controle de sistemas SISO, sao largamente utilizadas transformadas de eixos de refe-
réncia assincronas (transformada «f3) e sincronas (transformada dg). A primeira realiza
a transformacao de um sistema trifasico de eixos estaciondrios em um sistema bifasico de
eixos estacionarios desacoplados, que permite a utilizacdo de controladores ressonantes
para rastreamento de referéncias senoidais, e a ultima, transforma um sistema trifdsico
de eixos estacionarios em um sistema bifasico de eixos sincronos, que permite trabalhar
com técnicas de rastreamento de sinais continuos em aplicagdes com referéncias senoidais.
Deste modo, para sistemas trifasicos, as estratégias de amortecimento ativo mais utiliza-
das s@o os controladores do tipo proporcional-integral em eixo de referéncias sincrono (em
inglés, Synchronous Reference Frame Proportional-Integral — SRFPI) ou os controladores
do tipo proporcional-ressonante (PR) em eixos estacionarios.

Controladores SRFPI sao utilizados para assegurar um controle de corrente com
transitorio suave, bom rastreamento de referéncia e boa resposta em regime permanente
(LISERRE; BLAABJERG; HANSEN, 2005; HE et al., 2013; YIN; DUAN; LIU, 2013).

Estes controladores podem ser utilizados por meio de duas diferentes abordagens: estraté-
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gias baseadas em filtros e estratégias multimalha (DANNEHL; LISERRE; FUCHS, 2011).
Em estratégias baseadas em filtros utiliza-se apenas um sensor para medir, a corrente do
lado do conversor ou do lado da rede, e utiliza-las na malha de controle de corrente. Um
estudo da estabilidade do sistema em malha fechada utilizando controladores SRFPI com
realimentacao da corrente, tanto do lado da rede como do lado do conversor, foi realizado
em (DANNEHL; WESSELS; FUCHS, 2009). Neste trabalho, os autores identificaram os
limites de operacgao estavel do sistema para variagoes da razao entre a banda passante do
controlador e a frequéncia de ressonancia do filtro. Os controladores SRFPI podem ser
utilizados isoladamente ou juntamente com um filtro na malha de controle para se atingir
especificagoes na resposta em frequéncia, tais como banda passante e margens de fase e
de ganho adequadas. Em (DANNEHL; LISERRE; FUCHS, 2011) os autores estudam os
efeitos de diferentes topologias de filtros digitais, responsaveis pela atenuacao da ressonan-
cia do filtro LCL, em série com um controlador SRFPI, responsavel pelo rastreamento da
referéncia de corrente. O projeto destes filtros pode ser um processo dispendioso, muitas
vezes tratando-se de um processo iterativo. Um projeto sistematico, baseado em algorit-
mos genéticos, para o controlador SRFPI e o filtro digital é apresentado em (LISERRE;
DELL’AQUILA; BLAABJERG, 2004) com bons resultados experimentais, apresentando
boa rejeicao de disturbios.

Estratégias multimalha baseiam-se no uso do controlador SRFPI para garantir
rastreamento da referéncia de corrente com duas ou mais malhas de controle internas,
frequentemente com medidas da corrente e tensdo do capacitor do filtro, para garantir
amortecimento do pico de ressonéncia e margens de fase e de ganho satisfatérias (TANG
et al., 2012a). Um exemplo da utilizacao desta estratégia é a chamada técnica do resistor
virtual, que consiste na realimentacao da corrente ou tensao do capacitor de forma a emu-
lar a inser¢ao de um resitor na estrutura do filtro LCL, e com isso efetuar o amortecimento
da ressonidncia (WESSELS; DANNEHL; FUCHS, 2008; MISKOVIC et al., 2014). Outra
forma de aplicagao da estratégia multimalhas pode ser vista em (TWINING; HOLMES,
2003), em que os autores analisam os efeitos de distor¢oes na rede e os limites de estabili-
dade para uma estratégia com uma malha interna da corrente do capacitor, utilizando um
controlador proporcional, e uma malha externa da corrente do lado da rede, utilizando
um controlador PR ou um controlador SRFPI. Também utilizando uma estratégia com
uma malha externa e uma interna, em (DANNEHL et al., 2010) foi realizado um estudo
mais detalhado de diferentes abordagens para a malha de realimentacao interna, avali-
ando os efeitos da realimentacao da corrente ou da tensao do capacitor na malha interna,
e fazendo uma comparagao entre controladores proporcional, integral e derivativo nesta
malha interna. Diferentes filtros podem ser utilizados na malha de realimentacao interna,
como em (PENA-ALZOLA et al., 2014b), em que sdo atingidas as especificacdes de amor-
tecimento por meio da realimentacao da tensao do capacitor e da utilizagao de um filtro

de avanco-atraso de fase nesta malha. Este filtro é projetado utilizando um algoritmo de
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otimizacao, sem necessitar de um processo iterativo, apresentando bons resultados. Como
adversidade para a utilizacao dos controladores SRFPI, esta a necessidade de utilizacao
de fatores de desacoplamento entre os eixos. Para o caso do filtro L, estes termos sao
simples realimentacoes, porém, no caso do filtro LCL, estes termos possuem uma alta
complexidade e acarretam erros de regime permanente (KHAJEHODDIN et al., 2011).
Entretanto, comumente sao utilizados os termos de desacoplamento dos filtros do tipo L
em aplicagoes do filtro LCL. Esta simplificacao pode apresentar problemas de estabilidade
para alguns casos (DANNEHL; WESSELS; FUCHS, 2009).

Ao contréario dos controladores SRFPI, controladores PR sdo projetados em eixos
estacionarios, podendo ser utilizados também em sistemas monofasicos. O controlador PR
é composto por um controlador ressonante, que introduz um ganho infinito em frequéncias
especificas, para eliminar erros de regime permanente e rejeitar distirbios nestas frequén-
cias, e por um ganho proporcional, que é projetado para garantir resposta transitoria
adequada e boas margens de estabilidade (TEODORESCU et al., 2006). Controlado-
res PR sao comumente utilizados com filtros em série, responsaveis pela atenuagao da
ressondncia (JULEAN, 2009), contudo também podem ser empregados em estratégias
multimalhas como em (XU; XIE; TANG, 2014), em que um controlador PR ¢ utilizado
em conjunto com uma realimentagao adicional da corrente injetada na rede. Em relacao
aos controladores em eixos sincronos, os controladores PR apresentam como vantagem o
fato de nao necessitarem fatores de desacoplamento, o que beneficia o projeto do ponto
de vista da estabilidade e da diminui¢ao do erro de regime permanente. Controladores
PR foram utilizados com inversores em aplicagdes de energia fotovoltaica em (ASIMINO-
AEI et al., 2005; CASTILLA et al., 2008; CASTILLA et al., 2009) e em aplicagoes com
células a combustivel, como em (SHEN et al., 2010), em que os autores apresentam uma,
estratégia de controle que utiliza realimentacao da corrente do lado da rede juntamente
com realimentagao da corrente do lado do conversor, em um procedimento que aumenta
a banda passante do sistema, permitindo a utilizacdo de controladores ressonantes para
atenuacao de disturbios em frequéncias mais altas. Tratando da estabilidade de inversores
conectados a rede por meio de filtros LCL para diferentes condigoes de rede, uma ana-
lise do sistema em malha fechada utilizando controladores PR para um grande conjunto
de impedéancias da rede é apresentada em (LISERRE; TEODORESCU; BLAABJERG,
2006b). Como ponto desfavoravel para a aplicagdo de controladores ressonantes esta o
fato de estes exigirem um projeto mais complexo que um controlador do tipo SRFPI. Os
controladores ressonantes frequentemente precisam ser modificados, adicionando-se zeros,
ou associados a outros controladores para garantir boas margens de estabilidade e rejei-
¢ao de disturbios (CASTILLA et al., 2013). Também ¢ interessante mencionar que uma
alternativa ao uso de controladores ressonantes para reduzir o efeito de harmonicas de
tensao da rede, mas sem reduzir a margem de fase, é o uso de estratégias feedforward,

tais como (ABEYASEKERA et al., 2005; WANG et al., 2010; XUE et al., 2012; LI et al.,
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2013).

Técnicas de controle no espaco de estados também podem ser utilizadas em aplica-
¢oOes a inversores conectados a rede. Esta abordagem permite a utilizagao de controladores
por realimentacao de estados, possibilitando a obtencao de controladores por meio de es-
tratégias nao baseadas no dominio da frequéncia, tais como alocacao de autovalores e
controle 6timo, como o regulador linear quadrético (em inglés, Linear Quadratic Regu-
lator — LQR) (DORATO; ABDALLAH; CERONE, 1995; CHEN, 1999). Técnicas de
alocacao de autovalores permitem ao projetista especificar exatamente a posi¢ao dos au-
tovalores do sistema em malha fechada para atingir as especificacoes dadas, geralmente,
tempos de acomodagdo e maximo sobressinal na resposta transitéria. Em (DANNEHL;
FUCHS; THOGERSEN, 2010), desenvolve-se uma metodologia de projeto de um contro-
lador por alocagao de polos que se baseia no projeto de alocacao de polos e zeros de um
controlador SRFPI para filtros L. A metodologia desenvolvida apresenta bons resultados
experimentais, porém fundamenta-se na obtencao dos ganhos de realimentacao de esta-
dos por meio de expressoes analiticas, em termos dos parametros do filtro e da posicao
desejada dos polos e zeros dos sistema em malha fechada. Estas expressoes sao complexas
e nao consideram a necessidade da insercao de controladores ressonantes para a rejeicao
de disturbios harmonicos especificos.

O LQR foi utilizado no contexto da aplicacao de controle de corrente de inver-
sores conectados a rede por meio de filtros LCL, por exemplo, em (WU; LEHN, 2006),
em que os autores empregam um LQR projetado no espaco de estados no dominio do
tempo discreto combinado com uma acao de controle deadbeat. Outro exemplo do uso de
controle 6timo pode ser visto em (HUERTA et al., 2012), em que os autores apresentam
uma metodologia para o projeto de um LQR e para o projeto de um filtro de Kalman,
utilizado para assegurar uma estimacao de estados 6tima para as variaveis de estado nao
medidas no sistema. Estratégias baseadas no LQR podem garantir bons resultados, mas
em geral apresentam dificuldades na escolha das matrizes de ponderacao da fungao custo.
Uma grande vantagem da utilizacao das técnicas no espago de estados consiste na possibi-
lidade de se realizar um projeto sistemético para a inclusao de controladores ressonantes,
para tratar do problema de rejeicao de disturbios harmonicos em frequéncias especificas.
A inclusdo de controladores ressonantes por meio de técnicas de projeto no dominio da
frequéncia é bem conhecida e ja foi estudada em trabalhos como em (LISERRE; TEODO-
RESCU; BLAABJERG, 2006a; TEODORESCU et al., 2006). Entretanto, a determinagao
dos parametros dos controladores se torna uma tarefa dificil no caso de grande nimero
destes e também devido as pequenas margens de estabilidade. Para projeto no espaco de
estados, os controladores ressonantes sao considerados como estados adicionais no modelo
da planta, permitindo um projeto integrado dos ganhos de realimentacao dos estados da
planta e dos controladores ressonantes. Essa metodologia foi utilizada com sucesso, por

exemplo, em aplicagoes de sistemas de inversores conectados a filtros LC como em (RI-
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BAS et al., 2012). Como desvantagem preliminar da utilizagao de técnicas no espaco de
estados, pode-se citar a necessidade de medic¢ao de todos os estados da planta, o que leva
a um aumento do custo da instrumentacao. Porém, cabe ressaltar que para contornar
esta dificuldade, técnicas de observagao de estados podem ser utilizadas, (KUKKOLA,;
HINKKANEN, 2014).

As referéncias previamente mencionadas nao levam em consideragao, no estagio
de projeto do controlador, a obtencao de ganhos que assegurem robustez contra incerte-
zas paramétricas. Os controladores anteriormente citados foram projetados apenas para
uma condi¢ao nominal, e podem levar o sistema em malha fechada a perda de desempe-
nho ou até mesmo a instabilidade diante de incertezas ou variacoes paramétricas. Em
aplicagoes de conversores conectados a rede por meio de filtros LCL, esta é uma ques-
tao fundamental, pois, por exemplo, devido as caracteristicas das cargas conectadas a
rede, existe uma incerteza no valor da impedancia da rede no ponto de conexao comum.
Comumente, para tratar de incertezas paramétricas, sdo projetados controladores con-
vencionais e a robustez a incertezas paramétricas é analisada a posteriori, o que pode
garantir bons resultados, porém carece de uma certificacdo tedrica para a estabilidade.
Esta abordagem é realizada, por exemplo, em trabalhos como (LI et al., 2012), em que os
polos de malha fechada sao escolhidos e a estabilidade do sistema diante de variagoes de
diversos parametros é testada exaustivamente, e em (NGUYEN; LUO; LI, 2014), em que
¢ apresentado um algoritmo de projeto de um controlador com multiplos ressonantes que
leva em consideragao variagoes paramétricas do sistema. Algumas técnicas de controle
robusto foram utilizadas com sucesso. Por exemplo, estratégias de controle robusto mul-
tiobjetivo usando estruturas adaptativas conjuntamente com estruturas deadbeat podem
ser encontradas nos trabalhos (MOHAMED, 2011b) e (MOHAMED; A-RAHMAN; SE-
ETHAPATHY, 2012). Controladores preditivos robustos podem ser vistos em (MORENO
et al., 2009; ALMER; MARIETHOZ; MORARI, 2013). Em (MORENO et al., 2009), sdo
utilizados um controlador deadbeat de duas amostras e um observador de Luenberguer
para obter uma estimacao um passo a frente na corrente do lado da rede. Utilizando esta
abordagem, os autores conseguem garantir um controlador com grande margem de fase,
o que indica a robustez em malha fechada diante de variagoes e incertezas paramétricas.
Outro exemplo do uso de controladores preditivos pode ser encontrado em (ESP{ et al.,
2011), em que um controlador deadbeat opera em paralelo com uma estratégia adaptativa,
que elimina o erro de regime permanente devido a presenca de incertezas paramétricas nos
parametros do filtro, impedancia da rede e resisténcias parasitas nos elementos reativos do
filtro. Controladores adaptativos para conversores conectados a rede por meio de filtros
LCL foram utilizados em (MASSING et al., 2012), em que um controlador adaptativo
por modelo de referéncia garante rastreamento e desempenho robusto para uma rede com
incertezas paramétricas e dindmicas nao modeladas. Cabe mencionar, sobre as estratégias

de controle robusto apresentadas acima, que, apesar dos bons resultados, os limites de
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operagao estavel do controle em malha fechada nao sao parametros para o projeto, sendo
necessaria, por exemplo, uma inspecao por simulagoes para se determinar os limites de
estabilidade do controle projetado.

Tratando do estudo da estabilidade de inversores conectados a rede por meio de
filtros LCL, alguns trabalhos ja foram reportados na literatura. Em (LISERRE; TEO-
DORESCU; BLAABJERG, 2006b), atesta-se que a possivel grande faixa de incerteza
paramétrica na impedancia da rede dificulta a estabilidade e o desempenho dos contro-
ladores de corrente. Neste trabalho foi mostrado que o uso de um amortecimento ativo
auxilia a estabilizar o sistema com respeito a diversos tipos de ressonancias. Em (DAN-
NEHL; WESSELS; FUCHS, 2009), um controlador SRFPI de tensao é desenvolvido e a
estabilidade do sistema ¢é analisada considerando-se diferentes razoes entre a frequéncia
de ressonancia do filtro LCL a frequéncia de controle. Em (DANNEHL et al., 2010), va-
rias abordagens diferentes de amortecimento ativo utilizando-se controladores SRFPI sao
estudadas. Novamente, diversas razoes entre a frequéncia de ressonancia e a frequéncia
de controle sdo estudadas. Fica demonstrado que para altas frequéncias de ressonan-
cia, somente realimentacao de corrente estabiliza o sistema. J4 em (MUKHERJEE; DE,
2013), uma solugao hibrida utilizando amortecimento passivo e ativo é utilizada para con-
versores de alta poténcia conectados a rede, fornecendo boas margens de estabilidade e
desempenho dindmico apropriado. Em (YIN; DUAN; LIU, 2013), o problema de estabi-
lidade para um controlador digital de apenas uma malha de corrente no lado da rede é
estudado. A analise de estabilidade é realizada por meio de um diagrama de Nyquist no
dominio discreto e fornece uma regiao de estabilidade para o espaco das variaveis do filtro
e parametros do controlador.

Ha pelo menos duas décadas, uma ferramenta importante para andlise de esta-
bilidade e projeto de controladores robustos para sistemas dinamicos tém sido as desi-
gualdades matriciais lineares (em inglés, Linear Matriz Inequalities — LMIs), devido &
sua capacidade de tratar, com grande eficiéncia computacional, variadas condig¢oes de de-
sempenho, como aloca¢ao de polos, restrigio de normas de sistemas, etc. (BOYD et al.,
1994; EL. GHAOUI; NICULESCU, 2000). Modelos politépicos podem ser utilizados para
representar sistemas com incertezas paramétricas e LMIs podem ser empregadas para ava-
liar a estabilidade do sistema e para projetar controladores robustos (BOYD et al., 1994;
ACKERMANN, 1993). Deste modo, um campo interessante de pesquisa é a aplicagao
pratica desta ferramenta a Eletronica de Poténcia. Isto pode ser visto, por exemplo, para
conversores CC-CC, em (OLALLA et al., 2011), em que um modelo politépico do sistema
¢ utilizado para se obter um controlador robusto. A abordagem politépica em (OLALLA
et al., 2011) é reportada para o caso de sistemas em tempo continuo. Embora uma razoé-
vel quantidade de estudos tenha sido feita, poucos deles trazem a validacdo experimental
de controladores robustos por meio de LMIs aplicados a conversores estaticos. Dentre os

trabalhos com LMIs que trazem validacao experimental, podem-se destacar os trabalhos
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(OLALLA et al., 2009a; OLALLA et al., 2009b; OLALLA et al., 2010; MACCARI JR. et
al., 2012) para aplicagoes a conversores CC-CC, e também (RIBAS et al., 2011; RIBAS et
al., 2014; PEREIRA et al., 2014), para aplicagoes em controle de fontes ininterruptas de
energia. Uma vez que condicoes baseadas em LMIs permitem tratar incertezas paramé-
tricas na planta e utilizar diferentes especificagoes de desempenho, esta ferramenta ainda
tem excelente potencial de aplicagdo ao controle de inversores conectados a rede.

Alguns trabalhos tratam do projeto por meio de LMIs de controladores robustos
aplicados em inversores conectados & rede por meio de filtros LCL. Em (GABE; MON-
TAGNER; PINHEIRO, 2009), uma retroacao parcial de estados foi utilizada para fornecer
robustez a incertezas paramétricas da rede. O controlador foi associado com miltiplos
controladores ressonantes para assegurar rastreamento de referéncia senoidal e rejeicao de
disturbios em harmonicas especificas da rede. Este trabalho mostra a viabilidade pratica
do uso de LMIs para se obter controladores que garantam robustez para esta aplicacao,
mas com um procedimento para obtencao dos ganhos dos controladores ressonantes ba-
seado no dominio da frequéncia. Em (MASSING et al., 2011), uma retroagao total de
estados foi utilizada, com somente um controlador ressonante, com bons resultados de
simulagao, mas sem validagao experimental. Na pratica, as formas de onda da corrente a
ser controlada podem ser distorcidas, devido, por exemplo, as componentes harmonicas
da tensao da rede e ao tempo morto dos interruptores do conversor, o que indica a im-
portancia da validagdo experimental dos resultados. Em (MACCARI JR. et al., 2014),
uma metodologia mais geral é apresentada para o projeto dos ganhos dos controladores
ressonantes, juntamente com os ganhos de um controlador por realimentacao dos estados
da planta. Em todos estes trabalhos, modelos politopicos simplificados sdo utilizados para
representar sistemas com indutancia incerta do lado da rede. Resultados de simulagao e
experimentais sao obtidos com boa qualidade e boa correspondéncia entre si, ilustrando
que estes modelos aproximados sao adequados para o projeto dos ganhos dos controlado-
res.

A presente tese de doutorado tem como objetivo principal fornecer os seguintes
avangos com respeito aos resultados prévios de controle aplicado baseado em LMIs: um
procedimento sistematico de projeto de controladores por meio de realimentagao de es-
tados, incluindo controladores ressonantes de dimensao arbitraria, que forneca robustez
a incertezas na indutancia da rede e a validagdao experimental destes controladores. Este
tipo de incerteza paramétrica é plausivel em aplicagbes com fontes de energias renovaveis,
como no caso de turbinas edlicas conectadas a rede, em que a rede pode ser considerada
predominantemente indutiva e incerta (PENA-ALZOLA et al., 2014a). Escolhidos os
controladores ressonantes, o projeto do controlador robusto aqui realizado depende so-
mente da selegdo do valor de um tnico pardmetro no intervalo real |0, 1], e é capaz de
fornecer resultados experimentais em conformidade com a norma IEEE Standard 1547

(IEEE, 2011).
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O trabalho esta organizado da seguinte forma. No Capitulo 2, o efeito da incer-
teza na indutancia da rede, da discretizacao e do atraso de implementacao do controle
sao estudados, e um modelo adequado no espago de estados é obtido para incluir este
atraso, os controladores ressonantes, e a incerteza na indutancia da rede. No Capitulo 3,
apresentam-se as LMIs para obter um controlador robusto que garante: i) estabilidade
robusta frente a incertezas paramétricas na indutancia da rede, ii) resposta transitéria ade-
quada por meio da alocacao robusta dos autovalores de malha fechada, e iii) rastreamento
da referéncia senoidal de corrente e rejeicao de distirbios provenientes de harmonicas de
tensao da rede. Apresentado o controlador, um estudo de caso ¢é feito para um prototipo
de padrao industrial conectado a uma rede com indutancia incerta. O controlador pro-
jetado para este sistema mostra estabilidade e boas respostas em frequéncia para todas
as condicoes de indutancia dentro do intervalo considerado no projeto. Sao estudados
aspectos da implementacao e limitacoes da metodologia de projeto. Resultados de simu-
lagdo e experimentais possuem boa correspondéncia para uma referéncia da corrente da
rede representando diferentes condigoes de poténcia ativa e reativa. Como comprovagao
da qualidade dos resultados experimentais, mostra-se que estes possuem conteiido harmo-
nico que atende aos requisitos da norma IEEE Standard 1547 (IEEE, 2011). Ainda neste
capitulo, é apresentada uma analise do impacto da incerteza paramétrica de cada um dos
parametros do filtro sobre a rejeicao de disturbios. Essa andlise é realizada por meio do
computo da norma H.,. No Capitulo 4, é realizada uma extensao do projeto apresentado
no Capitulo 3 para a aplicacao de inversores trifasicos conectados a rede. Neste capitulo,
apresenta-se a modelagem do filtro trifasico, resultados experimentais, nos moldes do capi-
tulo anterior, e verifica-se que estes resultados também atendem a norma IEEE Standard
1547. Por fim, no Capitulo 5, sdo descritas as principais conclusoes e perspectivas deste
trabalho.!

Notacao

A notacao no decorrer do texto segue o padrao usual na literatura: matrizes e ve-
tores sao representados em negrito, o simbolo ’ representa transposto e M > 0 representa
que a matriz M é definida positiva, ou seja, que x’Mx > 0 para todo vetor x diferente

de zero. As variaveis utilizadas sdo definidas na primeira vez em que sao mencionadas.

10 texto desta tese de doutorado foi elaborado segundo as normas do Novo Acordo Ortogréfico.
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O objetivo deste capitulo é obter um modelo no espaco de estados de um inver-
sor conectado a rede por meio de um filtro LCL, que seja adequado para o projeto de
controladores robustos por meio de LMIs. Primeiramente, é apresentada a planta a ser
controlada e feita uma descricao do problema de controle. Em seguida, ¢ obtido um
modelo da mesma, a partir do qual sdo feitas andlises da resposta em frequéncia e de
posicao dos polos e zeros. Posteriormente, o efeito de incertezas paramétricas na indu-
tancia da rede é estudado por meio da resposta em frequéncia e da trajetoria dos polos
e zeros diante destas incertezas. Na sequéncia, um modelo de tempo discreto é obtido,
e sao discutidos os efeitos da discretizacao do sistema, da modulacaio PWM e do atraso
de implementacao da lei de controle. A seguir, é apresentado um modelo de multiplos
controladores ressonantes com dimensao arbitraria, utilizados para garantir rastreamento
de referéncias senoidais e rejei¢ao de disturbios da rede com harmoénicas. Por fim, é obtido
um modelo politopico do sistema discreto, incluindo atraso de transporte e os miltiplos
controladores ressonantes, sendo este modelo adequado para o projeto de um controlador

robusto.

2.1 Inversor conectado a rede por meio de filtro LCL

Considere o inversor conectado a rede elétrica por meio de um filtro LCL, dado
na Figura 2.1. O objetivo principal deste sistema é realizar o processamento da energia
proveniente de algum tipo de fonte primaria, por exemplo, painéis fotovoltaicos ou turbi-
nas eélicas, para posterior transferéncia a rede elétrica. O controle da corrente injetada
na rede é um problema importante, pois permite ajustar o fluxo de poténcia, tanto ativa
como reativa, transferido a rede (TEODORESCU; LISERRE; RODRIGUEZ, 2011). No
entanto, os pardmetros da rede elétrica no ponto de conexao comum (PCC) dificilmente
sao precisamente conhecidos. Esta incerteza paramétrica dificulta o projeto de contro-
ladores para este tipo de sistema. Neste contexto, o presente trabalho tem por objetivo
desenvolver um controlador para a corrente lado da rede, 74, conveniente para implemen-
tagdo com processadores digitais de sinais (em inglés, Digital Signal Processors — DSPs),
que seja robusto a incertezas paramétricas da rede.

Algumas hipoteses utilizadas no decorrer do trabalho sao agora descritas:

H1) a rede elétrica é assumida como predominantemente indutiva, sendo modelada por

uma fonte de tensao senoidal v4 em série com uma indutancia Lgo;

H2) o barramento de entrada é assumido estabilizado, podendo ser representado por uma

fonte CC;
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Figura 2.1 — Inversor monofasico em ponte completa conectado a rede por meio de filtro
LCL.

H3) o sincronismo entre a tensdo de saida do filtro e a tensdo no PCC é previamente

garantido;
H4) os interruptores utilizados no conversor sao considerados ideais;

H5) a frequéncia de comutagao utilizada é muito maior que a componente fundamen-
tal da tensao, podendo-se, para fins de projeto de controle, desprezar os efeitos de

harmonicas advindas do PWM na tensao de saida do inversor.

2.2 Modelo da planta

A planta a ser controlada é dada pelo filtro LCL, na Figura 2.1. Tais filtros,
devido a suas caracteristicas de boa atenuagao de harmonicas (—60 dB/década a partir da
frequéncia de ressonancia), sao utilizados para a eliminagdo das harmonicas provenientes
do inversor PWM (TEODORESCU; LISERRE; RODRIGUEZ, 2011). Como principal
problema na sua utilizacao, o filtro LCL possui um pico de ressonancia, que prejudica
o desempenho e pode levar a instabilidade do sistema (OGATA, 2002; TEODORESCU;
LISERRE; RODRIGUEZ, 201 1). Assim, se faz necessaria alguma técnica capaz de realizar
o amortecimento do pico de ressonancia e, para tanto, primeiramente deve-se obter um
modelo adequado para o filtro.

Deste modo, dado um filtro LCL com tensao de entrada ve(t), conectado a uma
fonte de distirbio vg(t), como na Figura 2.2. Note que a indutancia do lado da rede, L,
¢ composta pela soma da indutancia do filtro LCL do lado da rede, Ly, com a induténcia

da rede propriamente dita, Lgo. Portanto, tem-se
Ly=Lg + Ly (2.1)

Aplicando-se a lei de Kirchhoff das tensdes nas malhas m; e my tem-se as seguintes
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Figura 2.2 — Filtro LCL conectado a rede.

equacoes
di, (re+r.). 1 r, . 1
e e — 4 g+ =, 2.2
o I i LCU + chg+ ch b (2.2)
dig 1. 1 (rg +r2). 1
e P U ALLI 2.3
a Lt L, L™ (2:3)

e, aplicando a lei de Kirchhoff das correntes no né n; tem-se

dv,. Ie ig

- e _ 9 2.4
dt Cy Oy (24)
Estas equagoes permitem representar a planta por meio de um modelo no espago

de estados, com entradas v, (t) e v4(t) (OGATA, 2002; CHEN, 1999), dado por

(1) = Ax(t) + Bova(t) + Baeva(t)

2.5
y(t) = Cex(t) 2

Neste modelo tem-se que: x(t) é o vetor de estados, vy (t) é a entrada de controle, vy(t)
é a entrada de disturbio, representando a rede com seu eventual conteiido harmonico, e
y(t) é a saida do sistema. As matrizes sao: A, (matriz dindmica), B, (matriz de entrada
de controle), By, (matriz de entrada de distirbios) e C,. (matriz de saida). Para a planta

dada na Figura 2.2, tem-se que

. _(retrs) 1 Ty 1
ZC Lc Lc Lc fc
1 1
X = Ve AC = o 0 _Cif BC = 0 Bdc =
1 (rg+72) 1
3 L - g 0 1
g Ly Lg Lg Lg
C=|00 1]

(2.6)
sendo, portanto, os estados dados pela corrente do lado do conversor, i.(t), pela tensao
do capacitor, v.(t), e pela corrente do lado da rede, i,(t). A entrada ve(t) é a tensdo
aplicada no filtro, a saida do sistema é a corrente i,4(t) e o disttirbio é representado pela

tensdo vg(t) da rede. E importante mencionar que o modelo em espaco de estados (2.6)
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é conveniente para o uso de técnicas de controle no espago de estados, como as que serao
investigadas neste trabalho.
Para obter as respostas em frequéncia da planta, utilizam-se as fun¢des de trans-

feréncia que caracterizam o sistema (2.5), obtidas por meio de

i(9) _ (51— A)'B, (2.7)
Vap($)

e de .
;g(é)) = C.(sI - A,)"'By. (2.8)

Desta forma, a funcao de transferéncia que relaciona a entrada v, (s) com a saida

ig(s), é dada por

Guls) = ig(s) r.Crs +1
‘ Vab(8) CyLyLes® + [1,CrLy + CpLo(rs + 14) + CrLyre)s’
+ [roryCr+ Ly + Lo + Cyre(r, +19)]s + (rg +1¢)
(2.9)
e a fungao de transferéncia que relaciona a entrada vg(s) com a saida i,(s), é dada por
Gals) ig(s) —[LcCys® + (1 +19)Cps + 1]
d e s
va(s) CyLyL.s® + [r,CiLy + CrLo(r, +1,) + CrLyre]s®
+ [11gCp 4 Ly + Le + Cyre(r. +14)]s + (14 + 7¢)

(2.10)

Devido ao fato de as resisténcias presentes no circuito serem muito pequenas em
comparag¢ao com a impedancia dos elementos reativos, ¢ comum supor o filtro LCL ideal,
ou seja, com resisténcias série nulas (i.e. r, =0, r. =0 e r, = 0). Deste modo, as funcoes

de transferéncia (2.9) e (2.10) podem ser simplificadas resultando em

_ ig(s) o 1
Gu(s) = vun(3) ~ CrLyLos® + (Ly + Lo)s (2.11)

e em
ig(s) —(CyL.s* +1)

va(s) - CyLyL.s3+ (Ly+ Lc)s

Por meio da equacao (2.11), é obtida a frequéncia de ressonincia w,..s; do filtro

Gals) = (2.12)

LCL, determinada pela raiz nao nula do denominador. Desta forma, obtém-se

Lo+ L.
CL,L,

Wres = 2T fres = (2.13)
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2.3 Resposta em frequéncia da planta

Para se obter as respostas em frequéncia da planta, e também as demais analises
numeéricas no decorrer deste capitulo, serao utilizados os parametros nominais dados na
Tabela A.1, do Apéndice A. Deste modo, a resposta em frequéncia que relaciona a entrada
de controle v,(s) com a saida i4(s) é apresentada na Figura 2.3, em que verificam-se o
pico de ressonéncia, localizado em f,..; = 1423, 5250 Hz, e a atenuagao de —60 dB/década
para frequéncias acima da frequéncia de ressonancia. Note que, para possiveis harmonicas
do sinal v, (s) com frequéncias ao redor da frequéncia de ressonancia, havera uma grande

amplificacao.

150 o T R
100} S R R
50

Magnitude (dB)
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-100f
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10 10°

Frequéncia (Hz)

Figura 2.3 — Resposta em frequéncia de v,(s) para i,(s), para os pardmetros nominais
da planta.

A relagdo entre a entrada de distirbio v4(s) e a saida i,(s) é apresentada na res-
posta em frequéncia dada na Figura 2.4, em que podem-se verificar a presenca do pico de
ressonancia em f.., = 1423,5250 Hz, conjuntamente com um efeito rejeita-faixa, prove-
niente da presenca do par de zeros complexos conjugados vistos em (2.12). Novamente,
havera grande amplificagdo para harmonicas de tensao provenientes da rede ao redor da
frequéncia de ressonancia.

Como mencionado anteriormente, o pico de ressonancia tem por efeito amplificar
possiveis harmodnicas de tensao presentes na rede ou na tensao de entrada, prejudicando
a qualidade da corrente injetada na rede. Isto caracteriza um problema, uma vez que

o conteido harmonico da corrente injetada na rede é limitado por normas, tais como a
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Figura 2.4 — Resposta em frequéncia de v4(s) para i4(s), para os pardmetros nominais da
planta.

IEEE Standard 1547 (vide (IEEE, 2011)). Portanto, o amortecimento da ressonancia é
um dos principais objetivos de controle para esta aplicacao.

Para garantir o amortecimento da ressonancia, sao utilizadas técnicas de amorte-
cimento passivo e ativo. No amortecimento passivo sao inseridos elementos passivos no
filtro, modificando sua estrutura de modo a garantir a atenuagdo do pico de ressonancia
(PENA-ALZOLA et al., 2013). J4 no amortecimento ativo, a atenuagio do pico de res-
sonancia é garantida por meio da utilizagdo de um sistema de controle em malha fechada
sem que seja necessaria a modificagdo da estrutura do filtro.

Dentre as técnicas de amortecimento ativo no espago de estados, podem ser cita-
das técnicas de controle que sdo projetadas em duas etapas, uma etapa responsavel pelo
amortecimento da ressonancia e outra etapa que inclui controladores ressonantes, respon-
sveis pelo rastreamento da referéncia e rejeigao de harmoénicas da rede, como em (GABE;
MONTAGNER; PINHEIRO, 2009) e (ENDERLE et al., 2012). Este tipo de solugao pode
apresentar dificuldades no ajuste dos ganhos, pois a estratégia se caracteriza pela intera-
¢ao de duas malhas de controle, que sao projetadas em separado, mas que interferem uma
na outra. Outro problema com esta estratégia de projeto em duas etapas é a dificuldade
de determinar os ganhos para multiplos controladores ressonantes de dimensao arbitraria
(GABE; MONTAGNER; PINHEIRO, 2009). O controlador a ser projetado no capitulo
seguinte deste trabalho, diferentemente, fornece um projeto em etapa tnica, mesmo se
forem incluidos controladores ressonantes de dimensao arbitrariamente grande no projeto.

A Figura 2.5 e a Figura 2.6 apresentam a posi¢ao dos polos e zeros para as fungoes
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de transferéncia (2.11) e (2.12), para os parametros nominais. Nas representagoes de
diagramas de polos e zeros, no decorrer do texto, tem-se o simbolo (X ) para representar

os polos e o simbolo (o) para representar os zeros.

x 10
1 T T T I T
X
0.5} : ]
k) :
3 :
c :
k=) :
g OF X .................. ]
° :
X :
w :
-0.5 : .
X
_1 1 1 1 1 1
-2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1

Eixo real

Figura 2.5 — Diagrama de polos e zeros para a fungao de transferéncia de v, (s) para i4(s),
para os parametros nominais da planta.
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-0.5 : ]
o
X
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Figura 2.6 — Diagrama de polos e zeros para a funcao de transferéncia de v4(s) para i4(s),
para os parametros nominais da planta.
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2.4 Influéncia de incertezas paramétricas da rede

Incertezas paramétricas podem causar perda de desempenho ou até mesmo ins-
tabilidade em sistemas de controle (ACKERMANN, 1993; ZHOU; DOYLE; GLOVER,
1996). Em aplicagoes de sistemas conectados a rede elétrica, a impedancia desta pode ser
considerada um parametro incerto devido, por exemplo, ao fato de nao se saber a priori
quais cargas estao conectadas a rede em determinado momento.

Para o filtro LCL dado na Figura 2.1, com parametros dados na Tabela A.1,
verifica-se a familia de respostas em frequéncia, dadas na Figura 2.7 e na Figura 2.8, para

valores de indutancia da rede de Lgomin = 0 mH até Lgome, = 1 mH.
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Figura 2.7 — Respostas em frequéncia de vg(s) para ig4(s), para valores de Lgy dentro do
intervalo na Tabela A.1. Em destaque, a resposta para os valores nominais da planta. A
seta indica o deslocamento do pico de ressonancia com o aumento da indutancia Lgs.

Analisando as respostas em frequéncia, a incerteza paramétrica na indutancia da
rede é responsavel por deslocar o pico de ressonancia, podendo prejudicar o desempenho,
ou mesmo levar a instabilidade, do sistema em malha fechada com controladores proje-
tados apenas para a condi¢do nominal, como serd apresentado no capitulo seguinte. Por
meio da Figura 2.7 e da Figura 2.8, percebe-se que o pico de ressonancia para valores de
indutancia dentro do intervalo de Ly considerado varia de 1299 Hz até 1743 Hz, a medida
que a indutancia Ly é reduzida de 1 mH a 0 mH. A incerteza no valor da frequéncia de
ressonancia pode trazer problemas para o projeto convencional de controladores por rea-
limentagdo de estados computados para alocar polos de malha fechada em posicoes que

atenuem o pico de ressonancia.
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Figura 2.8 — Respostas em frequéncia de vy4(s) para i4(s), para valores de Lo dentro do
intervalo na Tabela A.1. Em destaque, a resposta para os valores nominais da planta. A
seta indica o deslocamento do pico de ressonancia com o aumento da indutancia Lgs.

Continuando a analise do efeito das incertezas paramétricas, as posi¢oes dos polos
e zeros da planta para indutancias da rede dentro do intervalo considerado na Tabela A.1
sao apresentadas na Figura 2.9 e na Figura 2.10, em que pode-se observar que o par de
polos complexo conjugados em ambas as figuras tende a se aproximar da origem, a medida
que a induténcia Lg aumenta de 0 mH a 1 mH. Portanto, verifica-se que para condigoes
de rede fraca (alta impedéancia de rede) o problema da ressonéncia se torna mais critico,
pois o pico de ressondncia tende a amplificar as harmonicas de baixa ordem, que sdo
criticas em sistemas com inversores conectados a rede.

Observe que é importante para o projeto de um controlador robusto a incertezas
na rede a obtencao de um modelo adequado que descreva estas incertezas. Este modelo

serd tratado no final deste capitulo.

2.5 Modelo discreto

O modelo de tempo discreto do sistema (2.5) permite o projeto direto de leis de
controle passiveis de implementacgao digital usando, por exemplo, DSPs, evitando assim
problemas comuns da implementacao analégica como, por exemplo, imprecisao dos ganhos
do controlador, suscetibilidade a ruidos na instrumentacao e dificuldades de construgao

dos circuitos necessarios para a implementacdo da lei de controle analégica (OGATA,
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Figura 2.9 — Diagrama de polos e zeros da funcao de transferéncia de vq,(s) para iy(s), para
valores de L, dentro do intervalo considerado na Tabela A.1. Em destaque, a resposta
para os valores nominais da planta. As setas indicam o deslocamento dos autovalores com
o aumento da indutancia L.
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Figura 2.10 — Diagrama de polos e zeros da funcao de transferéncia de v,4(s) para iy(s), para
valores de L, dentro do intervalo considerado na Tabela A.1. Em destaque, a resposta
para os valores nominais da planta. As setas indicam o deslocamento dos autovalores com
o aumento da indutancia Lgs.

1995; ASTROM; WITTENMARK, 1997).
A representacao discreta de (2.5), com a inser¢do de um amostrador e um retentor

de ordem zero (em inglés, Zero Order Hold — ZOH), sob a hipétese simplificadora do
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disturbio ser considerado um sinal discreto, é dada por

X((k‘ + 1)T5) = GX(I{ZTS) + Hu(kTs) + Hd"Ud(]{?Ts)

(2.14)
y(kT,) = Cox(kT,)

em que as matrizes do sistema sao obtidas, utilizando um periodo de discretizacao T, por

Ts Ts
G—cAT  H=— / AT 4. H, = / AT-DBdr  (2.15)
0 0

E importante observar que o modelo discreto possui como entrada o sinal amos-
trado u(kTs) que, devido ao fato de o sistema utilizar um ZOH, se caracteriza por ser
um pulso de amplitude constante durante o periodo de discretizacao, como vé-se na Fi-
gura 2.11(a). Sendo a entrada u(kTs) constante dentro de um periodo, o sistema (2.14)

tem como resposta

(k+1)Ts

x((k + 1)T,) = eATx(kT,) + / AT (KT, )dr (2.16)

kTs

que resulta, para T suficientemente pequeno, em
x((k+ 1D)Ty) = ex(kT,) + e*TBou(kT,)T, (2.17)

E possivel se obter um sinal modulado por largura de pulso (PWM), va(t), que
produza mesma resposta dindmica que a do sinal u(kT}), em (2.17). Esta equivaléncia é de
grande interesse, pois sinais PWM sao facilmente sintetizados por inversores de frequéncia
como o utilizado no sistema apresentado na Figura 2.1. Para demonstrar a equivaléncia,
suponha um sinal PWM, v,4(t), em um periodo T, como o dado na Figura 2.11(b). A

resposta do sistema (2.5) para este sinal é dada por

t1+A
x((k +1)T,) = eATx(kT,) + A= B Edr (2.18)

t1

que resulta, novamente para um periodo de discretizagao suficientemente pequeno, em
x((k + 1)T,) = eATx(kT,) + e*TB.EA (2.19)
Observando as equagoes (2.17) e (2.19), nota-se que, se
u(kTy)Ts = EA (2.20)

entdo as respostas (2.17) e (2.19) sdo equivalentes. Ou seja, se for assegurado que as areas
de ambos os pulsos na Figura 2.11 sejam iguais dentro de um periodo T suficientemente
pequeno, ambos fornecem a mesma resposta dindmica para o sistema.

Para sintetizar o sinal PWM, v,(t), respeitando a igualdade apresentada em (2.20)

pode-se utilizar, por exemplo, modulagao vetorial com uma estratégia PWM como a
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v, (1)

U(kTs)i

kT, (k+1T, kT, 1t t+A (k+DT,
(a) ®)

Figura 2.11 — (a) Pulso u(k) e (b) pulso PWM wy(t), ambos com a mesma area.

apresentada na Figura 2.16 (para detalhes, vide Apéndice B).

Para facilitar a notagado, deste ponto em diante, o indice kT, das variaveis sera
descrito somente por k, omitindo-se o periodo de discretizacao T;. Por exemplo, serd
utilizado x(k) no lugar de x(kT5).

2.6 Resposta em frequéncia para o sistema discreto

As respostas em frequéncia do sistema discreto (2.14), para z = e/“T5 | s3o0 obtidas

a partir das fungoes de transferéncia discretas, que podem ser determinadas por meio de

Zj((;) —C.(:I-G)'H (2.21)
e de ‘
298 = C.(:I - G)'Hy (2.22)

Deste modo, para os parametros da Tabela A.1, a resposta em frequéncia do sinal de
controle u(z) para a saida i,(z) é dada na Figura 2.12, e a resposta em frequéncia do
distirbio vy(2) para a saida i4(2) é dada na Figura 2.13.

Note na Figura 2.12 e na Figura 2.13 que a discretizagdo do sistema tem por
efeito a insercao de um atraso de fase nas frequéncias proximas da metade da frequéncia
de discretizagao (1/(27%)). Este atraso reduz a margem de fase do sistema, trazendo
dificuldade adicional para o projeto de compensadores em relacao ao projeto equivalente
em tempo continuo.

O diagrama de polos e zeros para fungao de transferéncia da entrada, u(z), para
a saida, 7,(z), pode ser visto na Figura 2.14, e mostra outro efeito da discretizagao do
sistema, dado pela insercao de um zero de fase nao-minima, como se vé representado pelo

zero fora do circulo de raio unitario. Este zero de fase nao-minima tende a prejudicar a
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Figura 2.12 — Resposta em frequéncia de u(z) para i,(z).
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Figura 2.13 — Resposta em frequéncia de v4(2) para i,(2).
resposta transitoria do sistema e técnicas de realimentacao de estados nao atuam direta-

mente na sua alocacao. Cabe comentar que a funcéo de transferéncia de vy4(z) para i,4(z)

com polos e zeros dado na Figura 2.15 nao apresenta zeros de fase nao-minima.
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Figura 2.14 — Diagrama de polos e zeros para a funcao de transferéncia de u(z) para iz(z).
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Figura 2.15 — Diagrama de polos e zeros para a fungao de transferéncia de v4(z) para
ig(2).

2.7 Atraso na implementacao do sinal de controle

Na pratica, uma caracteristica inerente a utilizacao de um sinal de controle digital
é a impossibilidade de se medir as varidveis do sistema, atualizar a lei de controle e
implementa-la no mesmo instante de tempo. Desta forma existe um atraso de pelo menos
um periodo de amostragem na implementacao da lei de controle. Para ilustrar isso note,
pela Figura 2.16, que no instante k£ tem-se disponivel para aplicacao o sinal de controle
calculado em (k — 1), representado por u(k — 1) (MASSING, 2013).

Para modelar este atraso implementacao da lei de controle, é utilizado um estado
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Figura 2.16 — Processo de implementacao da lei de controle.

adicional, ¢(k), dado por (ASTROM; WITTENMARK, 1997; OGATA, 1995)
o(k) =u(k —1) (2.23)

que, inserido no sistema (2.14), fornece o modelo aumentado discreto com atraso, dado

por
x(k+1|_| G H|x(k)| |03 H,
o(k+1) _[01X3 0”¢(k:)]+ ) u(k) + [O]vd(k)
() (2.24)
y(k)=|C. 0] o

A insercao deste estado adicional produz um atraso de fase na resposta em frequén-
cia da entrada, u(z), para a saida, i4(z), como pode ser visto na Figura 2.17.

Observando o diagrama de polos e zeros da func¢ao de transferéncia de u(z) para
ig(2), o estado adicional representando o atraso na implementacio da lei de controle tem
como efeito inserir um polo na origem, como pode ser visto na Figura 2.18.

Analisando a resposta de v,4(z) para i,(z), o estado adicional insere um polo e um
zero na origem que se cancelam, como pode ser visto na Figura 2.19.

Devido a este cancelamento a resposta em frequéncia do sistema de v4(2) para i,4(z)

com o atraso na implementacao do sinal de controle permanece igual a da Figura 2.13.



2 MODELAGEM 48

S Z00p - re e B e
L BO e h
= 0 §
% -50f :
=100f- - - - i
= 150 — VVVVﬁ3 4 5
10° 10 10 10
Frequéncia (Hz)

—_ 0 ———— T — T —— "
% -90 R e N RS AR
S IO
o m270p e e b e e
B =360 - IS
e =450 i I e TN e
-540 '3 ” 5
10° 10 10 10

Frequéncia (Hz)

Figura 2.17 — Resposta em frequéncia de u(z) para i4(z), levando em conta o atraso da
implementagao do sinal de controle.
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Figura 2.18 — Diagrama de polos e zeros da func¢ao de transferéncia discreta de u(z) para
i4(2), considerando o atraso na implementacao do sinal de controle.

2.8 Controladores ressonantes no espaco de estados

Para garantir rastreamento de referéncias senoidais e rejeicao de distirbios prove-
nientes de harmonicas da rede, uma alternativa é a utilizagao de controladores baseados
no principio do modelo interno (FRANCIS; WONHAM, 1976), como por exemplo contro-

ladores ressonantes. No dominio da frequéncia, pode-se considerar o seguinte controlador



2 MODELAGEM 49

1 —

3 0.5+ X
5 ©
o :
g OF ® x
° :
X §
i o
-0.5f X
_1 1 1 1 L J
-4 -3 -2 -1 0 1

Eixo real

Figura 2.19 — Diagrama de polos e zeros da fung¢ao de transferéncia discreta de vg(z) para
i4(2), considerando o atraso na implementacao do sinal de controle.

ressonante (ZMOOD; HOLMES, 2003)

Cye(s) S
Gels) = e(s) 82+ 2Cw;s + w? (2:25)

em que w; ¢ a frequéncia de ressonancia e (; é o fator de amortecimento, empregado
para evitar problemas na implementacao discreta, relativos a alocacao de polos de malha
fechada na borda do circulo unitério.

Efetuando a discretizagdo do controlador ressonante e reescrevendo o mesmo em

espago de estados, tem-se que
§;(k+1) = Ri&;(k) + Tie(k) (2.26)

em que &,;(k) € R¥! R; € R¥? T, € R**L.

A entrada do controlador é o erro de rastreamento, dado por

e(k) = ires (k) — y(k) (2.27)

Em que 4,.7(k) representa a referéncia de corrente. Substituindo o erro (2.27) em (2.26),
obtém-se
§(k+1) =R (k) — T,Cx(k) + Titres(k) (2.28)

E importante observar que, de forma geral, pode-se utilizar um grupo de con-

troladores na forma (2.26) para rejeicdo de distirbios com harmonicas em frequéncias
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especificas. Para um conjunto de n controladores ressonantes, tem-se a representa¢ao

3] R, T,
E=1]:|,R= - T =1 (2.29)

Nesta representacao, o vetor de estados possui dimensao 2n, em que n é o nimero de
controladores ressonantes . Cada ressonante é discretizado independentemente, resultando
na matriz bloco diagonal R, e no vetor T.

Inserindo multiplos controladores ressonantes (2.29) no modelo do sistema dado
em (2.24), chega-se ao modelo aumentado, dado por

X(]{J-f- 1) G H 03><2n X(k}) 03><1 [ Hd 03><1
d(k+1)|=]| O1x3 0 O1scon | O(K)|+| 1 |u(B)+| 0 |wvalk)+ | O |ires(k)
€(k + 1) _TCC 02nx1 R E(k) O2nx1 _02n><1 T
x(k)]
y(k;)_{cc 0 01><2n} ¢(k)
§(k) ]
(2.30)
ou, em uma notacao mais compacta, por
p(k? + 1) = Ap(k) + BU(]C) + ded<k) + Briref(k) (2 31)

y(k) = Cp(k)

em que p € R®H y e R, vy €R, iy € R ey € R, com matrizes A € REFIXCn+d)
B € REHIXL B, € REHOXI B¢ REHIXL o O ¢ RIX@n+4),

O modelo dado em (2.30) inclui a planta discretizada, o atraso da implementagao
do sinal de controle e n controladores ressonantes inseridos no sistema para garantir o
rastreamento da referéncia e rejeicao de distirbios com harmonicas. Este formato tem
como vantagem possibilitar o projeto de todos os ganhos do controlador em uma tnica
etapa. Os ganhos relativos aos controladores ressonantes, ao atraso da implementacao do
sinal de controle e aos estados da planta serao todos obtidos simultaneamente para serem
utilizados em um controlador por realimentacao de estados, como sera visto no préximo
capitulo.

Esta abordagem apresenta vantagens sobre abordagens tradicionais que se baseiam
em um procedimento de duas etapas de projeto: a primeira, para o projeto do amorteci-
mento da ressonancia e a segunda, para o ajuste dos n controladores ressonantes. Com a
inclusao de varios ressonantes as margens de estabilidade se tornam reduzidas e, a medida

que aumenta o numero de ganhos a serem determinados, aumenta a dificuldade de projeto
(DE; RAMANARAYANAN;, 2010; PEREIRA et al., 2014).
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2.9 Modelo politépico

Devido ao fato de o valor da indutancia da rede nao ser precisamente conhecido,
o pardmetro Ly no modelo (2.5) é considerado incerto. A inclusdo desta incerteza no
modelo do sistema aumentado permite a utilizacdo de técnicas de controle robustas a
incertezas paramétricas. Considerando o pardmetro Ly como sendo incerto variante no
tempo, pertencente a um intervalo real, cujos limites sao conhecidos, é possivel escrever

um modelo politépico do sistema na seguinte forma
ok + 1) =A((k)p(k) + Blax(k)u(k) + Baex(k))valk) + B (a(k))ires (k) (232)

em que
(A.B.ByB,) (k) = £}, (k) (A, B, By B, .

N : (2.33)
ijloéj<k):1, Oéj(k)Z()? j=1,--- N

Os vértices do modelo politopico (2.32) podem ser obtidos por meio das matrizes
(A, B,B,, Br) avaliadas para os valores maximo e minimo do pardmetro incerto Ly e
serao utilizados nas LMIs de projeto de controladores robustos no proximo capitulo. Note
que esta descricao trata de um modelo politopico simplificado, em que as matrizes do
modelo continuo da planta para os casos minimo e méaximo de Ly sao convertidas em
dois vértices para o sistema discretizado. Isso é plausivel assumindo que o periodo de

discretizacao é suficientemente pequeno para que a discretizacao, dada por
G=I1+AT, H=BJT, H;=DB,T; (2.34)

possa ser utilizada como sendo uma aproximagao valida do modelo discreto da planta (2.15).
2.10 Conclusoes parciais

Este capitulo abordou a modelagem matematica de inversores conectados a rede
por meio de filtros LCL com énfase em modelos no espago de estados. Esta modelagem
permite a analise das respostas da planta e sera 1til na sintese de controladores robustos.

Primeiramente, por meio das respostas em frequéncia da entrada de controle e do
disturbio da rede para a corrente no lado da rede, considerada como saida do sistema, foi
verificada a presenca do pico de ressonancia do filtro LCL. Este pico de ressonancia causa
amplificacao disturbios da rede e de harmodnicas de tensao provenientes do inversor. Desta
forma, se fazem necessarias técnicas de amortecimento da ressonancia. Tratando-se de
amortecimento ativo, deve ser utilizado um controlador para atenuar o pico de ressonancia

do sistema em malha fechada.
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Em seguida, foi feita uma anélise do efeito das incertezas no parametro indutancia
da rede no deslocamento da frequéncia de ressonancia, o que justifica o interesse por
controladores robustos capazes de tratar estas incertezas.

Para realizar projeto do controlador robusto passivel de ser implementado em DSP,
foi obtido um modelo em tempo discreto da planta, que inclui o efeito da discretizagao do
sistema com ZOH e o efeito do atraso de implementacao da lei de controle. Foi mostrado
que a discretizacdo do sistema tem por efeito inserir um zero de fase nao-minima e um
polo na origem da funcao de transferéncias da entrada de controle para a saida.

Na sequéncia, baseando-se no principio do modelo interno, controladores ressonan-
tes de dimensao arbitraria foram inseridos no modelo discreto para se garantir rastrea-
mento de referéncia e rejeicao de harmodnicas especificas da rede.

Por fim, depois de se obter um modelo discreto aumentado com estados adicionais
representando o atraso da implementagao da lei de controle e os controladores ressonantes,
foi obtido um modelo politopico capaz de descrever a incerteza na indutancia da rede.
Este modelo politopico é adequado para o projeto do controlador robusto por meio de

LMIs, como serda visto no capitulo seguinte.



3 CONTROLADOR ROBUSTO DE CORRENTE

Este capitulo apresenta o projeto de um controlador, baseado em LMIs, robusto
a incertezas na indutancia da rede, e os seus respectivos resultados de simulagao e expe-
rimentais. O procedimento para a obtencao e validagao deste controlador é a principal
contribuicao deste trabalho. Primeiramente, serda apresentada a lei de controle utilizada
e o diagrama geral do sistema de controle. Posteriormente, as LMIs para o projeto do
controlador robusto, baseado em alocacao de polos, sao apresentadas, e o controlador
robusto é computado, seguindo um procedimento detalhado. Consideragoes adicionais
sobre aspectos importantes relativos aos controladores ressonantes utilizados, ao raio da
regiao circular para alocacao de polos e a influéncia de resisténcias parasitas do filtro tam-
bém sao fornecidas. Em seguida, simulac¢oes do sistema em malha fechada sao realizadas,
certificando a estabilidade e o bom desempenho do controlador diante das incertezas para-
métricas da rede. O controlador robusto é entao validado experimentalmente, ilustrando
a boa qualidade dos resultados obtidos e sua adequacgao com as especificagoes de espectro
harmonico e distor¢do harmonica total dadas pela norma IEEE Standard 1547 (IEEE,
2011). Para efetuar uma comparagao e demonstrar as vantagens da técnica de controle
robusto, apresenta-se um controlador projetado por alocacdo de polos sem levar em conta
incertezas paramétricas, mostrando que o mesmo leva o sistema em malha fechada a ins-
tabilidade para valores da indutancia da rede diferentes do valor nominal utilizado no
projeto. Por fim, é apresentada uma andlise de desempenho do sistema em malha fechada
utilizando a norma H.,, que aponta uma melhor condi¢ao de operacao, considerando o

critério rejeicao de disturbios.
3.1 Alocacgao robusta de polos por meio de LMIs

Assuma que o vetor de estados esta disponivel para realimentacgao, e que as hipo-
teses H1 a H5, dadas no Capitulo 2, sao atendidas.

Seja a lei de controle por realimentacao de estados
u(k) = Kp(k) (3.1)

com K € R4 Note que o vetor de ganhos pode ser representado por K = [Kl KQ} .
K; € R é dado por Ky = [K;. Ky Kiy Ky, e Ko € R tem como elementos os
ganhos de realimentacao de estados dos controladores ressonantes.

O sistema em malha fechada pode ser representado por diagrama de blocos como
na Figura 3.1. A acdo de controle é dada por uma combinacao da realimentacao dos

estados conversor e dos estados dos controladores ressonantes, levando em conta o atraso
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de um periodo de amostragem proveniente da implementacao digital do controle.

by (k) elk) Ek+1) __&(k) k) o®)[ Ju(t) ~m
R " | |
S i
e IEAC)—10
S A CL=KA0
Kig Iﬂl

Figura 3.1 — Estrutura do controlador de corrente proposto.

O objetivo aqui ¢ sintetizar simultaneamente os vetores de ganhos K; e K, para
assegurar: estabilidade robusta a incertezas e variagoes paramétricas no parametro Lo,
boa resposta transitéria, rastreamento de referéncias senoidais de corrente e rejeicao de
disturbios harmonicos provenientes da rede;

Estes objetivos podem ser assegurados pela condi¢ao de projeto baseada em LMIs,

dada no teorema seguinte.

Teorema 1. Para um dado escalar r, 0 < r <1, se existirem matrizes simétricas defini-

das positivas 8; € R+ ¢ matrizes G € REMHD*En+4) ¢ R ¢ R0+ 4445 que

/ /A; /B,,j
G+G' -8; g +R-
A B. " r >07 (32)
‘'G+—2R S,

S9t
j:17...’N7 €:177N

entdo os ganhos de realimentacao de estados dados por
K=7RG" (3.3)
garantem:
i) estabilidade robusta em malha fechada para (2.32);

it) que, no caso de pardmetros invariantes no tempo, os autovalores de A(a) + B(a) K

pertencem ao circulo de raio r, dado na Figura 3.2;

iti) rastreamento da referéncia de corrente senoidal e a rejei¢io de distirbios com harmoé-

nicas da rede nas frequéncias de interesse;



3 CONTROLADOR ROBUSTO DE CORRENTE 55

T

Figura 3.2 — Circulo com centro na origem e raio r, para alocacao dos autovalores no
circulo de raio unitario.

Demonstragio. O sistema discreto linear incerto variante no tempo (2.32) em malha fe-

chada, considerando-se as entradas de disturbio e de referéncia nulas, é dado por
x(k+1)=Ay(a(k))x(k) (3.4)

em que

Aa(a(k)) = Ala(k)) + B(a(k))K (3:5)

O sistema (3.4) é robustamente estavel, isto é, estavel para qualquer valor ou

variagao do parametro a(k), se existir uma fun¢io de Lyapunov da forma
V(x(k), a(k)) = x(k) P (ex(k))x(k) (3.6)
com
N N
Pla(k) = a;j(k)P;, Y ajk)=1 a;k)>0, j=1,--- N  (3.7)
j=1 j=1

em que P; sao matrizes simétricas definidas positivas de dimensdes apropriadas, que

satisfazem a equacao de diferenga de Lyapunov dada por

AV(x(k),a(k)) =V(x(k+1),a(k+ 1)) — V(x(k),a(k))

3.8
= x(k) [Aa(a(k))P(a(k + 1)) Aa(a(k)) — Pa(k))] x(k) <0 &
O termo P(a(k + 1)) pode ser reescrito como sendo
Pla(k+1)) = 3 o,k-+ 1P, = Y- 4P, = P (8(F) 59)
em que .
S Buk) =1, Bu(k)>0, =1+ N (3.10)

Substituindo (3.9) em (3.8) a factibilidade de (3.8) equivale a verificar a existéncia

matrizes P(a(k)) e P(B(k)) simétricas definidas positivas que satisfacam a condicao
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(DAAFOUZ; BERNUSSOU, 2001)
Au(a(k) P (B(K)Aa(a(k)) — P(a(k)) <0 (3.11)

Reescrevendo a condigao (3.11) na forma matricial tem-se

P(a(k)) Acl(a(k))hp-i-(ﬂ(k)) >0 (3 12)
Po(B(k) Aa(a(k) P(B(K) ’ |
Realizando as seguintes substituicoes de variaveis
Pla(k) = S(a(k)" 53
P.(B(k) = S+(B(k))™
S(a(k)) =it 0(k)S;, Tilyoy(k) =1, a;(k) >0, j=1- N (3.14)

3+(:3(k')) Ze 1:35( )Sb Zévzl ﬁé(k) =1, Bz(k’) >0, (=1,---,N

é possivel escrever

S(a(k)™ Ad<a<k>>'s+<@<k>>1] o (3.15)
S (B(k)" Au(a(k)) S.(B(k)~
que por meio da seguinte transformacao de congruéncia
g 0 S(a(k)™! Acz(a(/f))’&(ﬂ(k))‘l] g o0 ]> 0
0 S.(B(k)] |S+(B(k))" Au(a(k)) S (B(k)™! 0 S.(B(K)]
(3.16)
resulta na condig¢ao equivalente dada por
ety 6 oA o
Aa(a(k)G  S(B(F))
Substituindo (3.5) em (3.17) e assumindo K = RG ' obtém-se
[ GS(a(k)'6  GAlah) + R’B<a<k>>’] S0, @I
A(a(k))G + B(a(k))R S.(B(k))
Note que para a condigao (3.18) ser factivel tem-se que
G'S(a(k))'G >0 (3.19)

Portanto, se a matriz G for nao singular, e a matriz S(a(k)) for definida positiva, é

possivel escrever a seguinte expressao

(S(a(k)) — G)'S(a(k)) " (S(ax(k)) = G) > 0 (3.20)
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0 que é equivalente a

G'S(ak)'G >G+G —S(a(k) (3.21)
Portanto, a factibilidade da expressao
G+G —S(a(k)) >0 (3.22)
implica a factibilidade de (3.19). Por fim, substituindo-se (3.22) em (3.18) obtém-se

G+G —Slak) GAk) + R’B(a(k))’] 0. (3.23)

Ala(k))g + Bla(k))R S+(B(k))

Note que (3.23) é um problema de dimensao infinita, pois o conjunto a(k) possui infinitos
pontos. Substituindo (2.33) e (3.14) em (3.23) obtém-se

[ G+G — (S as(k)S,) G' (Dl ay(WA)) + R (S ay(h)By)]

(Z0aj(k)A;) G + (20 ay(k)By) R S Belk)Se

(3.24)

que pode ser reescrita como

G+G —S;, GA +RB,
A;G+B;R S,

ﬁ:%(/ﬂ) (ﬁ: Bu(k) >> 0, (3.25)

Considerando-se a convexidade dos conjuntos politépicos é possivel testar a facti-

bilidade de (3.25) avaliando-se apenas os seus vértices, resultando na condigao

G+G -8, GA,+RB,

> 0, (3.26)
A,G +B;R S,

jzla"'7N7 62177]\]

0 que recupera a expressao (3.2) para o caso de r = 1 e garante a propriedade i) do
Teorema 1.

A alocagao de polos de malha fechada dentro de uma determinada regiao do plano
complexa ¢ assegurada se existir matrizes P(a(k)) e P+(B(k)) que satisfacam (CHILALI;
GAHINET, 1996; PEAUCELLE et al., 2000)

Ri1 @ Pa(k)) + Ri @ (P(a(k))Aa(a(k))) + R, © (Aa(a(k))P(a(k)))

(3.27)
+R22 @ (Au(a(k)) P (B(k))Aale(k))) <0

em que o operador ® indica o produto de Kronecker e as matrizes Ry1, Ry € Roy € R¥,
em que d é a ordem da regiao, indicam qual a forma da regidao no plano complexo.

Para a alocac@o dos autovalores de malha fechada em um circulo de raio r €]0 1]
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centralizado na origem, conforme a Figura 3.2, as matrizes R11, Ri2 e Ry s@o dadas por
Rii=-r, Ri2=0, Rgp=-1/r (3.28)

Substituindo-se (3.28) em (3.27) obtém-se a condigao
Aa(a(k)P(Bk)Aa(a(k)) —r*P(a(k)) <0 (3.29)

Note que, realizando-se a divisao da matriz A (a(k)) do sistema em malha fechada
(3.4) por 7, substituindo-a em (3.11) e multiplicando ambos os lados da inequacao por r?
obtém-se a condigao (3.29) para alocagdo de polos em um circulo de raio r centrado na
origem como o da Figura 3.2.

Deste modo, repetindo-se o mesmo desenvolvimento utilizado para o caso de r =1,
agora para A, (a(k))/r, recupera-se a condigao (3.2) que assegura a propriedades ii) do
Teorema 1.

Para a propriedade iii), tem-se que os multiplos controladores ressonantes (2.28),
incluidos no sistema em malha fechada da forma apresentada Figura 3.1, garantem ras-
treamento da referéncia de corrente senoidal e rejeicao de harmdnicas na tensao da rede,
baseado no principio do modelo interno (FRANCIS; WONHAM, 1976; RIBAS, 2011).

O

E importante ressaltar que a propriedade i) do Teorema 1 é valida tanto para
sistemas incertos variantes quanto invariantes no tempo, enquanto as propriedades ii) e
iii) do Teorema 1 sdo aplicdveis somente para o caso de pardmetros incertos invariantes
no tempo.

Note que o Teorema 1 trata de um problema de factibilidade, em que as matrizes
A;,Bj e o escalar r sao os dados do problema, informados pelo projetista, e as matrizes G,
R, S;, j=1,... N sao varidveis matriciais a serem calculadas por meio de um algoritmo
especializado denominado LMI solver, como por exemplo os algoritmos de (GAHINET
et al., 1995; LOFBERG, 2004; STURM, 1999). As matrizes A; e B; sdo obtidas pela
avaliagdo das matrizes A e B, em (2.31), para os valores maximo e minimo de Lg,. Entao
com a escolha de r, o Teorema 1 é aplicado usando, por exemplo, os pacotes computacio-
nais LMI Control Toolbox do MATLAB (GAHINET et al., 1995) ou LMITOOL do Scilab
(NIKOUKHAH; DELEBECQUE; GHAOUI, 1995). A solu¢ao do problema fornece ma-
trizes G, R e S;, 7 = 1,2, a partir das quais, utilizando (3.3), obtém-se os ganhos do
controlador, dados por K. Portanto, se o Teorema 1 apresentar solucao factivel, entao
a estabilidade robusta em malha fechada é garantida para os vértices (A,B);, 7 = 1,2
e também para qualquer matriz obtida pela combinacao convexa de (A,B);, ou seja, a
estabilidade é garantida para um politopo que contém infinitas matrizes.

E importante mencionar que em (GABE; MONTAGNER; PINHEIRO, 2009), em

que LMIs sao utilizadas para se obter o vetor de ganhos de controladores robustos por
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realimentacao de estados para inversores conectados a rede por meio de filtros LCL, foi
utilizado, ao invés de controladores ressonantes de dimensao arbitraria, como aqui apresen-
tados, um conjunto de controladores PR com ganho tinico para todos estes controladores.
Este ganho deveria ser encontrado em um espago ilimitado de valores, baseado em um pro-
cedimento heuristico no dominio da frequéncia. Aqui, diferentemente desta abordagem,
um projeto mais sistematico é realizado para a obtencao dos controladores ressonantes.
O Teorema 1 baseia-se na escolha de um tinico parametro de projeto, r, pertencente a um
intervalo real 0 < r < 1, para fornecer todos os ganhos Ky de um conjunto de controlado-
res ressonantes de dimensao arbitraria, e, simultaneamente, os ganhos K, para as outras
varidveis de estado, assegurando as propriedades de i) a iii) do Teorema 1. Esta condi-
¢ao de projeto é uma boa opg¢ao para o uso de multiplos controladores ressonantes, cujo
projeto dos ganhos torna-se mais dificil a medida que o niimero de ressonantes aumenta.
Também deve-se observar que, diferentemente de (MASSING et al., 2011) e (MACCARI
JR. et al., 2012), que utilizam apenas um controlador ressonante, o projeto realizado
neste trabalho utiliza multiplos controladores ressonantes, para garantir a rejeicao de um
conjunto de harmoénicas provenientes da rede, assegurando melhores resultados em termos
de conteido harmoénico da corrente controlada.

Também ¢é importante ressaltar que, em aplicagbes de inversores conectados a
rede, outras fontes de incerteza, além da incerteza no parametro Ly, podem existir. Por
exemplo, dindmicas de alta frequéncia devido a bancos de capacitores conectados na rede,
cabos, ou outras impedancias capacitivas podem prejudicar o desempenho do sistema em
malha fechada. Abordagens como a de (MASSING et al., 2012) tratam de dindmicas
nao-modeladas no contexto de estratégias de controle adaptativo. Entretanto, existem
casos em que a rede é altamente indutiva, como no caso de turbinas edlicas conectadas a
rede de distribuigao (GABE; MONTAGNER; PINHEIRO, 2009). Nestes casos a principal
fonte de incerteza provém da indutancia da rede. A estratégia de controle aqui proposta
é adequada para esta situacao, em que a indutancia da rede é incerta, sendo representavel

por meio de um intervalo real, em que somente os limitantes sdo conhecidos.

3.2 Procedimento de projeto

Para a realizacao do projeto do controlador robusto de corrente, considere os pa-
rametros dados na Tabela A.1. Observe que a indutancia do lado da rede Ly = Lgi + Lo
¢ um parametro incerto pertencente ao intervalo [0,5 1,5] mH, o qual serd considerado
para o projeto do controlador robusto. O projeto do controlador é realizado por meio da

solugao do Teorema 1, utilizando o seguinte procedimento de projeto:

1°) escolher o nimero de controladores ressonantes;
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2°) escolher w; em (2.25) para cada controlador ressonante, levando-se em consideracao
que estas frequéncias sao relacionadas com a frequéncia da referéncia de corrente a

ser rastreada e com as frequéncias das harmonicas da rede a serem rejeitadas;
3°) escolher um fator de amortecimento (; para cada controlador ressonante em (2.25);

4°) discretizar cada controlador ressonante e obtém-se as matrizes R e T para a repre-

sentacao em (2.29);

5°) obter os vértices A; e B; do modelo politépico em (2.32), avaliando-se as matrizes

(2.6) para os valores maximo e minimo de Ly;

6°) utilizar o Teorema 1, escolhendo um valor r, visando obter uma boa relacido entre
o valor deste parametro e a resposta de malha fechada, evitando-se, por exemplo,

oscilagoes na resposta transitéria e saturacao do sinal de controle;

7°) verificar as respostas no tempo, os autovalores de malha fechada para valores de Lo
pertencendo ao intervalo considerado e as respostas em frequéncia do sistema em

malha fechada. Se satisfatérias, conclui-se o projeto. Se nao, retorna-se ao 6° passo.

3.3 Projeto de controlador robusto

Em aplicagoes de inversores conectados a rede, devido a necessidade de rastrea-
mento da referéncia senoidal e de atenuacao de distirbios harmonicos, principalmente na
3%, 5% ¢ 7* harménicas (TEODORESCU; LISERRE; RODRIGUEZ, 2011), uma escolha
interessante é a utilizagdo de quatro controladores ressonantes (nas frequéncias 60, 180,
300 e 420 Hz, por exemplo), o que leva ao modelo aumentado da forma (2.30). Para a
obtencao do controlador robusto descrito neste trabalho esta escolha de ressonantes se
mostrou apropriada e propiciou bons resultados, como os que serdo mostrados na Sec¢ao
3.6.

Devido a problemas relativos a estabilidade dos controladores ressonantes quando
implementados em DSP com restri¢oes da aritmética de ponto flutuante, se faz necessa-
ria a inser¢ado de um pequeno fator de amortecimento nestes controladores. O fator de
amortecimento escolhido aqui ¢ tal que (w = 0,00001, para todos os controladores res-
sonantes. Assim, posicionam-se os polos dos controladores ressonantes ligeiramente para
o interior do circulo de raio unitario, retirando-os de posi¢oes exatamente sobre a borda
do circulo que poderiam causar instabilidade devido a representagdo numérica quando
implementados no DSP.

Dados os parametros da Tabela A.1, e definidos os controladores ressonantes, é

possivel obter o modelo aumentado do sistema. As matrizes deste modelo aumentado
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podem ser vistas no Apéndice C e consideracoes adicionais sobre a discretizacao e a
realizacao adotada para os controladores ressonantes sao discutidas na Secao 3.4.

Para se obter os ganhos do controlador robusto por meio dos passos anteriores,
neste trabalho foi escolhido r = 0,99 para a alocagao dos polos de malha fechada. Apli-

cando o Teorema 1, obtém-se os ganhos

[—13,004632173987261]
0, 872723561904671
—3,244405818527905
0, 588680017482641
87,264101556613866

K = |—-86,563795945538686| = [K, | Ky (3.30)
43,099265333994907
—41,893248719321036
38, 475120850291177
—37,792019606258179
37, 806097075928108

|—36,242548397891369 |

Observe que, como dito anteriormente, o modelo politépico com dois vértices uti-
lizado para o projeto do controlador é um modelo simplificado. Um politopo que inclui
todo o dominio de incerteza pode ser escrito com 2% = 32768 vértices, sendo 15 o niimero
de elementos das matrizes no Apéndice C que variam com a variacao de Lg. Este modelo
conservador inviabiliza o projeto de controladores robustos por LMIs para esta aplicacao.
No entanto, a simplificacao aqui utilizada resulta em um modelo com apenas dois vértices,
plausivel para o uso com periodo de amostragem T, pequeno, e que se mostra eficiente
para o projeto de controladores robustos por meio de LMIs para este sistema, como serd
comprovado na sequéncia. Observe também que o projeto de controle realizado neste
trabalho é diferente dos projetos em que, primeiramente, projeta-se um controlador por
realimentacao de estados para garantir estabilidade e atenuacao do pico de ressonancia
(malha interna de controle) e, posteriormente, projetam-se ganhos dos controladores res-
sonantes baseando-se, por exemplo, em técnicas no dominio da frequéncia (malha externa
de controle), como por exemplo, (ENDERLE, 2012; ENDERLE et al., 2012). Tal abor-
dagem precisa ser realizada em um processo iterativo, uma vez que a segunda etapa afeta
os resultados da primeira, e pode levar a dificuldades no projeto dos ganhos para contro-
ladores ressonantes de maior dimensao. No projeto proposto neste trabalho, os ganhos do
controlador, K; e Ky, este tltimo incluindo os ganhos dos controladores ressonantes de

dimensao arbitraria, sdo computados simultaneamente (sem necessidade de um projeto
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iterativo), de forma répida, utilizando as LMIs do Teorema 1.

Com os ganhos do controlador robusto (3.30), a resposta em frequéncia que rela-
ciona a referéncia ¢,.; e a corrente no lado da rede ¢, é tal que, para valores de L, no
intervalo dado na Tabela A.1, a magnitude na resposta em frequéncia permanece igual
a 0 dB e a fase permanece igual a 0 graus em 60 Hz, indicando bom rastreamento da
referéncia na presenca da incerteza paramétrica, como visto na Figura 3.3, confirmando

a propriedade iii) do Teorema 1.

20

o

Magnitude (dB)

10° 10" 10° 10° 10 10

Frequéncia (Hz)

Fase (graus)
| |

& &

) o o

5

10° 10 10

Frequéncia (Hz)

10° 10" 10° ¢

Figura 3.3 — Respostas em frequéncia da referéncia (i,.;) para a saida do sistema em
malha fechada (i,), para Ly no intervalo dado na Tabela A.1. Em destaque, a resposta
para o valor nominal.

Para avaliar a capacidade de rejeicdo de disturbios, a resposta em frequéncia que
relaciona o disturbio da rede v4 e a corrente i, ¢ apresentada na Figura 3.4, para valores
de L, no intervalo dado na Tabela A.1. Note a grande atenuacdo na frequéncia da
fundamental (60 Hz), bem como nas 3%, 5* e 7* harmoénicas, indicando boa rejeigao de
harmonicas da tensdo da rede nestas frequéncias, novamente confirmando a propriedade
iii) do Teorema 1. Note também que a ressonancia do filtro LCL evidenciada na Figura 2.4
é significativamente amortecida.

Para avaliar a estabilidade robusta, a Figura 3.5 mostra os autovalores de malha
fechada para valores de Lgo dentro do intervalo dado na Tabela A.1. Em todos os casos,
os autovalores estao localizados dentro do circulo de raio r = 0,99 (linha tracejada), como
pode ser visto na Figura 3.6, confirmando as propriedades i) e ii) do Teorema 1.

Também foi realizada uma andlise a posteriori relativa a estabilidade do sistema em

malha fechada com o controlador robusto diante de incertezas paramétricas nao incluidas

10s ganhos (3.30) foram calculados em 1,18 s em um microcomputador com um processador Intel
Core 2 Quad de 2.33 GHz e 2 GB de memoéria RAM.
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Magnitude (dB)
|
D
o

10’ 10 10
Frequéncia (Hz)

10° 1I01 1I02

180

Fase (graus)

10’ 10" 10° 10’ 10* 10°
Frequéncia (Hz)

Figura 3.4 — Respostas em frequéncia do distirbio de tensao (v4) para a saida do sistema,
em malha fechada (i,), para diferentes valores de Lo dentro do intervalo dado na Tabela
A.1. Em destaque, a resposta para o valor nominal.

Eixo Imaginario

-1 -0.5 0 0.5 1

Eixo real
Figura 3.5 — Autovalores de malha fechada do controlador robusto para diferentes valores
de Ly, dentro do intervalo dado na Tabela A.1. Circulo de raio r = 0,99 é represen-

tado pela linha tracejada. As setas indicam o deslocamento dos autovalores conforme o
parametro L, ¢ aumentado.

no modelo politopico. Esta andlise foi realizada obtendo a nuvem de autovalores do
sistema em malha fechada para valores de L, € [0,5 1,5] mH, L. € [0.5 1.5] mH e C; €
[20 30] uF. A Figura 3.7 e o detalhamento desta, mostrado na Figura 3.8, indicam que,
para estas andlises, os autovalores do sistema em malha fechada permanecem dentro do

circulo de raio unitario, indicando a estabilidade do sistema também para estes parametros
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Figura 3.6 — Detalhamento dos autovalores da Figura 3.5.

incertos nao considerados no projeto.

0.5}

Eixo Imaginario
o

-0.57

-1 -0.5 0 0.5 1
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Figura 3.7 — Autovalores de malha fechada para valores de L, € [0,5 1,5] mH, L. €
0,5 1,5 mH e Cf € [20 30] pF.

Para confirmar o bom desempenho do sistema em malha fechada conectado a rede,
resultados de simulacao sao dados na Figura 3.9. A simulagao foi realizada no PSIM
(POWERSIM, 2011), em condigoes préximas as da implementacao pratica, com o algo-
ritmo de controle implementado em linguagem C, incluindo o atraso no sinal de controle.
Estas simulagdes também incluem um algoritmo de filtro de Kalman (CARDOSO et al.,
2006; CARDOSO et al., 2008), utilizado para realizar o sincronismo entre a referéncia de
corrente e a tensao no PCC. Nota-se o bom desempenho do sistema em malha fechada,

com boas respostas transitorias e em regime permanente para o conversor operando com
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Figura 3.8 — Detalhamento dos autovalores da Figura 3.7.

a indutancia da rede Lgo com valores de 0 mH, 0,5 mH e 1 mH. Na Figura 3.9(a), existem
trés formas de onda de i, (sobrepostas), representando estes trés casos de Lg. A mesma
observacao ¢ valida para a Figura 3.9(b), Figura 3.9(c) e para a Figura 3.9(d). Para
outros valores de Lg entre 0 mH e 1 mH, o mesmo comportamento é obtido, indicando
desempenho robusto diante de incertezas neste parametro. A Figura 3.9(a) mostra a par-
tida do sistema, com 1,5 kVAr de poténcia reativa indutiva. Na Figura 3.9(b), observa-se
a resposta para uma variacao da referéncia de corrente resultando em uma transicao de
poténcia reativa indutiva para capacitiva (1,5 kVAr). A Figura 3.9(c) mostra a varia-
¢ao da referéncia de corrente resultando em uma transi¢do de poténcia reativa capacitiva
para ativa (1,5 kW). E, por fim, a Figura 3.9(d) apresenta uma variacao da referéncia de
corrente resultando em uma transicao de 1,5 kW para 3 kW de potencia ativa.

Os resultados na Figura 3.9 sdo adequados para esta aplicacao e serdo experimen-

talmente confirmados na Se¢ao 3.6.

3.4 Consideracgoes adicionais sobre o projeto

Nas etapas descritas no procedimento de projeto dado na Secao 3.2 sao escolhas
do projetista o ntimero, n, de controladores ressonantes, as frequéncias, w;, dos mesmos,
seus fatores de amortecimento, (;, e o valor do raio de alocacdo dos autovalores, r. Para

auxiliar nestas escolhas, pode-se levar em consideragao os aspectos discutidos a seguir.
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Figura 3.9 — Resultados de simulagao: i, (linha continua) e 0,1 X v, (linha tracejada). (a)
Partida do sistema. (b) Variacao de fase de —180° na referéncia. (c) Variagao de fase de
—90° na referéncia. (d) Variagdo de amplitude de 10 A para 20 A na referéncia.

3.4.1 Controladores ressonantes

Inicialmente deve-se estabelecer o nimero de controladores ressonantes que serao
utilizados. Esta escolha é importante pois as dimensoes das matrizes do sistema au-
mentado, e consequentemente a complexidade numérica do projeto do controlador (custo
computacional), com o aumento do nimero de ressonantes. A escolha de n é realizada
levando-se em consideragao as harmonicas a serem rejeitadas, e a complexidade numérica
do problema a ser solucionado. As harmdnicas a serem rejeitadas dependem, por exemplo,
do contetiddo harmonico da rede em que sera conectado o inversor e da existéncia ou nao
de dindmicas nao-modeladas que afetam o desempenho do sistema em malha fechada.

Outro fator importante para a escolha do nimero de controladores ressonantes é
o custo computacional para se obter a solu¢do do Teorema 1. A complexidade numérica
de um problema de otimizagdo convexa depende do algoritmo utilizado para a solucao
do problema. Para o algoritmo utilizado neste trabalho a complexidade numérica (c,) é
proporcional ao produto do cubo do ntimero de varidveis de decisdao (v4) pelo nimero de

linhas do problema de otimizacao convexa (l,). Deste modo, tem-se (GAHINET et al.,
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1995)
Conp OC Uil (3.31)

Para o problema aqui tratado, em que o Teorema 1 apresenta vg = (8n2+36n+40)
e l, = (16n + 32), a complexidade numérica em fun¢do do nimero de controladores resso-
nantes pode ser vista na Figura 3.10. Esta figura aponta que o niimero de operacoes para
se obter os ganhos do controlador cresce polinomialmente com o nimero de ressonantes,
n, sendo possivel perceber que existe uma limitacao para o uso de um nimero muito

elevado destes controladores.
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Figura 3.10 — Complexidade numérica da solu¢ao do Teorema 1 em funcao do niimero de
controladores ressonantes.

Além deste aspecto da complexidade numérica, do ponto de vista da implemen-
tacao pratica dos controladores ressonantes, é importante ressaltar alguns fatores impor-
tantes. Primeiramente, tem-se que um nimero elevado de controladores ressonantes leva
a um maior tempo de computo para o sinal de controle no DSP. Isso pode levar a uma
lei de controle que nao seja passivel de implementagao dentro de um dado periodo de
amostragem T. Além disso, para se escrever as matrizes R; e T; no DSP se realiza um
truncamento dos valores de seus elementos. Este truncamento pode trazer problemas de
estabilidade, uma vez que, idealmente, os polos dos controladores ressonantes ficam alo-
cados na borda do circulo unitério e o erro de truncamento pode levar estes polos para
fora do circulo de raio unitario. Para contornar este problema sao utilizados pequenos
valores de amortecimento (; para os ressonantes, a fim de garantir que seus polos sejam
posicionados muito proximos a borda, mas em posi¢oes dentro do circulo de raio unitario.

E, por fim, é importante ressaltar que a técnica de discretizagao utilizada para obter

os controladores ressonantes em tempo discreto afeta diretamente a realizagdo numérica
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dos mesmos. Neste trabalho, efetuou-se a discretizacao dos controladores ressonantes

(2.25) pelo método de Tustin. Tomando um dos ressonantes como exemplo, em uma
fungdo de transferéncia discreta, tem-se (OPPENHEIM; SCHAFER, 1999; ASTROM;
WITTENMARK, 1997)

Cy(2) | be2 4 b1z + by

G, = 3.32

(2) e(z) a2+ arz+as (3.32)
Reescrevendo a mesma em espago de estados, tem-se que
J(k+1) =R, (k) + Tie(k

& (k+ 1) = Rigy (k) + Tie(k) o

y(k) = Ui&,;(k) + Vie(k)

em que &;(k) € R R; € R??, T, € R**', U, € RY2 V, € R™*! .
Note que a equagao de saida do controlador ressonante discreto (3.33) descreve
apenas a posicao dos zeros da planta sem afetar a posicao dos polos (OGATA, 2002).

Sabendo-se deste fato, nesta etapa do projeto a saida do controlador foi assumida

y(k) = [k k)€, (k) (3.34)

Com a escolha desta nova saida a fun¢ao de transferéncia do controlador ressonante re-

sultante em tempo discreto torna-se

Gon(2) = Yrn(2) _ kezt Ry (3.35)
o e(2) ap2? + a1z + as '

Note que esta escolha diminui o niimero de zeros do controlador ressonante porém
nao afeta a posi¢ao dos polos em relacao a fungao de transferéncia (3.32), o que garante
a capacidade de rastreamento e rejeicao de distirbio também para o controlador resso-
nante com a nova saida. Esta escolha facilita o projeto do controlador ressonante usando
técnicas de realimentacao de estados pois os ganhos de cada ressonante serdo projetados
simultaneamente, em uma tnica etapa, evitando um projeto dos ressonantes a posteriori
e evitando o uso de técnicas de realimentacao de saida, que sao mais complexas em termos

de computo e implementacao do controlador.

3.4.2 Raio de alocagao

O raio de alocacao dos autovalores do sistema em malha fechada, r, é diretamente
relacionado com o desempenho transitério do sistema. Por meio do valor de r, é possivel
encontrar um limitante superior para o tempo de acomodacao t, da resposta transitoria

do sistema em malha fechada. Considerando-se, por exemplo, o critério de erro de 1%, o
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tempo de acomodacao pode ser calculado por (OGATA, 1995)

t < L
‘ fslln ()]

Com a reducao de r, t, também é reduzido, tornando a resposta transitéria mais rapida,

(3.36)

como pode ser visto na Figura 3.11, para r € [0,975 0, 99].

0.026 . .
0.024 +
0.022
0.02+

- 0.0181

< 0.016
0.014
0.012

0.01F

i i
0.975 0.98 0.985 0.99
r

0.008

Figura 3.11 — Tempo de acomodacao t, em funcao do raio de alocagao r, para frequéncia
de amostragem f, = 20040 Hz.

Contudo, dois aspectos importantes precisam ser considerados. O primeiro é que a
reducao do raio de alocacao tende a fornecer ganhos do controlador K mais elevados, que
podem conduzir o sistema a saturacao da agao de controle (TARBOURIECH; GARCIA;
Gomes da Silva Jr., 2002; Gomes da Silva Jr.; TARBOURIECH; GARCIA, 2003). A rela-
¢ao entre o raio r e os elementos dos ganhos do controlador pode ser vista na Figura 3.12,
para um estudo de caso para r € [0,975 0,99]. Para a obtencao deste resultado, foram
utilizados os parametros dados na Tabela A.1, assumindo quatro controladores ressonan-
tes com coeficiente amortecimento de (w = 0,00001 e desprezadas as resisténcias parasitas
do filtro.

A Figura 3.12 mostra que a medida que o raio de alocagao dos polos, r, aumenta,
os ganhos K; tendem a diminuir. Este comportamento também pode ser observado por
meio da Figura 3.13 que relaciona a norma do vetor de ganhos do controlador, dada por
KK', com o raio de alocacao r.

Outra importante consideragao em relagao a escolha do raio de alocacao ¢é o fato
de que o problema apresentado no Teorema 1 torna-se infactivel para 0 < r < ry, em que
r1 € o minimo valor para o qual o Teorema 1 apresenta solucao. Este valor depende dos
pardmetros do sistema (BOYD et al., 1994; GAHINET et al., 1995), e para o sistema
aqui estudado foi encontrado r; = 0,9701051.
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Figura 3.12 — Elementos dos ganhos do controlador (K;) como fun¢ao do raio de alocagao
dos polos ().
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Figura 3.13 — Norma do vetor de ganhos em relac¢ao ao raio de alocagao de polos ().

3.4.3 Influéncia das resisténcias parasitas 7. e g

Outra fonte de incerteza paramétrica, além da indutancia da rede, sao as resistén-
cias parasitas r, e r., presentes nos indutores do filtro indicados na Figura 2.2. Porém,
apesar de estas resisténcias poderem afetar diretamente as matrizes do modelo politépico
(2.32) e, consequentemente, o valor dos ganhos do controlador obtido, no projeto apre-
sentado na Secao 3.3, os valores destas resisténcias foram considerados nulos. Sendo este
o pior caso em termos de maior pico de ressonancia do filtro e polos da planta marginal-
mente estaveis. Esta consideragao é plausivel, pois para o caso aqui estudado os valores
dos ganhos do controlador sdo pouco afetados por mudancas nos valores destas resisténcias

parasitas. A Figura 3.14 indica que a norma do ganho pouco varia para a faixa de valores
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de r. e r, considerada nesta andlise. Este comportamento justifica a adocao de valores
nulos para estas resisténcias na obtencao do modelo politépico (2.32) para o calculo dos

ganhos.

0.1

003 004 005 006 007 008 000 o1 O Te

Ty

Figura 3.14 — Variacao da norma dos ganhos do controlador em fung¢do das resisténcias
parasitas 4 e 1.

3.5 Projeto de controlador nao robusto

Nesta secao, mostra-se como um projeto sem levar em consideragao as incertezas
na indutancia da rede, Ly, pode levar a instabilidade do sistema em malha fechada, o
que ilustra a importancia do uso do controlador robusto nesta aplicagao. Considere como
condi¢ao nominal Ly = 0,5 mH para o projeto de um controlador baseado na alocagao

dos autovalores de malha fechada nas posicoes:

i —0,002608116668629 + 0,000000000000000¢ ]
0, 777782895162903 + 0, 399605436 7108801
0, 777782895162903 — 0, 399605436 7108802
0,960138777544352 + 0, 173068391904952:
0,960138777544352 — 0, 173068391904952¢
0,921235523705565 + 0, 0000000000000002
0,978449434656229 + 0, 114445150577322¢
0,978449434656229 — 0, 114445150577322¢
0, 983462658165491 + 0, 043667024978950¢
0,983462658165491 — 0, 043667024978950¢
0,980238928108492 + 0,0789462356141141
0,980238928108492 — 0, 078946235614114¢

(3.37)
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Estas posi¢oes para os autovalores foram escolhidas pois sao uma das possiveis
alocacoes que garantem a estabilidade do sistema em malha fechada para a condicao
nominal do sistema. Deste modo, usando a funcao acker do MATLAB para este projeto

que nao considera as incertezas em Lgo, tem-se os ganhos de controle

—10, 733807341578300 ]
—0,710427215053500
—4,655224343440100
—0,495680013557400
202, 349812698905230
K, — —198, 390836587839690 (3.38)
44,734316612751002
—39, 813874375355603
28,384610265218203
—23,486253010173400
16,293497649343198
—11,121437917815300

que asseguram a alocagao dos autovalores de malha fechada em (3.37) para o caso nomi-
nal. No entanto, estes ganhos levam o sistema a instabilidade para alguns valores de L g
pertencentes ao intervalo dado na Tabela A.1, como mostrado na Figura 3.15 e na Fi-
gura 3.16. Isso ocorre devido ao fato de este controlador convencional somente considerar
a condicao nominal, nao utilizando informagoes sobre a incerteza em Ly, como foi feito
no projeto do controlador robusto obtido por meio do Teorema 1, em que os extremos de

L5 foram incluidos no modelo politépico.

3.6 Validagao experimental

Para a validagao experimental do controlador robusto, os testes de simulagao mos-
trados na Figura 3.9 foram repetidos na pratica em um prototipo que utiliza os parametros
da Tabela A.1, e componentes e sensores de padrao industrial. O algoritmo de controle e a
aquisicao das medidas foi realizado utilizando um DSP de 32 bits, de ponto flutuante, mo-
delo TMS320F28335 (Texas Instruments). Mais detalhes sobre o prot6tipo encontram-se
no Apéndice A.

Os resultados experimentais sao dados na Figura 3.17, tendo uma correspondéncia
muito boa com os resultados de simulacao na Figura 3.9. A Figura 3.18 apresenta, na
figura superior, a corrente injetada na rede ¢, para o mesmo ensaio da Figura 3.17, e, na
figura inferior, o respectivo sinal de controle u. Note que o mesmo nao apresenta saturacao.

Além disso, a andlise harmonica em regime permanente de 7,, como por exemplo o caso



3 CONTROLADOR ROBUSTO DE CORRENTE 73

Eixo Imaginario

-1 -0.5 0 0.5 1
Eixo real

Figura 3.15 — Autovalores de malha fechada, para valores de Ly no intervalo da Ta-
bela A.1, para o ganho do controlador computado sem levar em conta incertezas para-
métricas. Setas indicam o deslocamento dos autovalores conforme aumenta o valor de

L
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Figura 3.16 — Detalhamento dos autovalores da Figura 3.15, mostrando a instabilidade.
Setas indicam o deslocamento dos autovalores conforme aumenta o valor de Lgs.

de i, na Figura 3.17d, estd de acordo com as exigéncias da norma IEEE Standard 1547
(IEEE, 2011) em relagao a espectro harmonico e a distor¢ao harménica total (THD), como
mostrado na Figura 3.19. Isso certifica a boa qualidade dos resultados com o controlador
proposto e sua viabilidade pratica, tanto para injecao de poténcia ativa como para injecao
de poténcia reativa na rede. Desta forma, uma vez que inversor, filtro, sensores e DSP
do protétipo utilizado sao de padrao industrial, e a técnica de controle garante bons
resultados, que atendem a norma IEEE Standard 1547 (IEEE, 2011), verifica-se que o
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Figure 3.17 — Resultados experimentais correspondentes aos da Figura 3.9.

controlador robusto proposto tem viabilidade para aplica¢oes industriais.

Para ilustrar a robustez contra incertezas e variagoes da indutancia da rede, foram
realizados testes experimentais incluindo comutacao entre as indutancias minima Ly =
0 mH e maxima Ly, = 1 mH da rede, para os controladores robusto (3.30) e nao robusto
(3.38). Os resultados obtidos estao ilustrados na Figura 3.20. Estes resultados foram
obtidos utilizando-se o circuito da Figura 2.1, com vy = 0 V. Nas figuras 3.20(a) e 3.20(b),
é possivel visualizar o desempenho do controlador robusto (3.30) para os valores minimo
e maximo de Lg. A Figura 3.20(c) apresenta o resultado para um teste de comutacao
da indutancia Lgo. Neste teste foi realizada uma comutagao do valor maximo para o
minimo de Lg,. Pode-se observar que o controlador robusto garante a estabilidade do
sistema mesmo diante de comutagoes na indutancia Lg. O mesmo teste de comutagao
de Ly, foi realizado para o controlador nao robusto (3.38). O resultado é apresentado na
Figura 3.20(d), em que o sistema torna-se instavel apds a comutacao de L, evidenciando
que este controlador ndo robusto nao é capaz de garantir estabilidade para o sistema para
variagoes no parametro Lgs.

Cabe ressaltar que o exemplo de controlador nao robusto da Secao 3.5 foi reali-
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Figura 3.18 — Resultado experimental. Figura superior: corrente ¢,. Figura inferior: sinal
de controle wu.
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Figura 3.19 — Componentes harmoénicas da forma de onda de i, na Figura 3.17d, res-
peitando os limites descritos na norma IEEE Standard 1547 para harmonicas impares
(limitante superior) e harménicas pares (limitante inferior). THD de 3,16 %.

zado para ilustrar que o projeto de um controlador convencional feito somente para um
valor nominal de Ly, ou seja, que nao considera incertezas neste parametro, pode levar o
sistema a instabilidade para condicoes diferentes da nominal. Um método possivel para
a realizacao de um projeto convencional que seja adequado para esta aplicacdo é obter
um controlador estavel para a condi¢do nominal e certificar, a posteriori, a estabilidade
testando varios valores dentro do intervalo de incerteza paramétrica considerado. Porém,

este tipo de estratégia carece de uma certificacao teédrica de estabilidade para todo o inter-
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Fig. 3.20 — Resultados experimentais para teste de robustez: (a) corrente i, para o con-
trolador robusto com L, = 0 mH para a mesma referéncia da Figura 3.9 (Escalas: g4, 10
A/div e tempo, 50 ms/div). (b) O mesmo teste de (a), para L;; = 1 mH. (c¢) Corrente
iy do sistema com o controlador robusto para uma comutacao de Ly de 0 mH to 1 mH
(Escalas: i,, 10 A/div, e tempo, 10 ms/div). (d) O mesmo teste que em (c), para o
controlador nao robusto.

valo de variagao paramétrica. Ja o controlador robusto proposto aqui possui estabilidade
assegurada para o modelo politépico (2.32) por meio de uma fungao de Lyapunov da forma
v(x) = x(k)'S(a(k))x(k), inclusive para comutacoes do valor minimo para o maximo de

Lgo e vice-versa.

3.7 Analise de desempenho utilizando norma H.,

Uma caracteristica fundamental para o sistema em malha fechada sob estudo neste
trabalho é prover boa atenuacao de disturbios provenientes da tensdo rede vy. Esta

caracteristica pode ser analisada por meio da chamada norma H., (BOYD et al., 1994;
ZHOU; DOYLE; GLOVER, 1996). Esta norma, para um sistema SISO, fornece o valor
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~v do pico do diagrama de Bode de magnitudes, ou seja, fornece o valor do pior caso

para a atenuacgao de disturbios. Desta forma para o sistema descrito por uma funcao de

transferéncia (%)
1g(z
G(z) = UZ(Z) (3.39)
a norma H., pode ser definida como
14(2
16 e = maz (1) o)) = (3.40)
[lva(2)]]2

e qualquer escalar positivo p maior que v é chamado custo garantido H., do sistema,

sendo um limitante superior para o pico do diagrama de Bode de magnitudes.

3.7.1 Norma H., por meio de LMIs

Supondo o sistema em malha fechada

X(k‘ -+ 1) = ACZX(/{I) + ded(k)

y(k) = Cx(k) (341

em que Ay = A+ BK e y(k) =i4(k). A funcao de transferéncia que relaciona a entrada

de distirbio com a saida é dada por

0(2) _ 61— Ay B, (3.42)

e a norma H., do sistema pode ser obtida por meio da solugdo do seguinte problema de
otimizagao convexa (BOYD et al., 1994).

Teorema 2. Se existir uma matriz simétrica definida positiva P € R THxCn+4) a1 qye
W= min p
P=P >0
P AP 0 C'
el (3.43)
PA, P PBy; 0
>0
0 BP I 0
C 0 0 ul
entao a norma He € dada por v = /p*.
Demonstrag¢io. Supondo o sinal da entrada de disturbio vy(k) tal que
lva(k)|I3 = D_ va(k)'va(k) < oo (3.44)
k=0

Se o sistema for estavel, também é possivel afirmar a existéncia de um limitante superior
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i que satisfaga a relacao
S g (k)'ig (k) < > valk) va(k) (3.45)
k=0 k=0

e, consequentemente, seja também um limitante para

[l29(2)l2
max(HUd(Z)Hz) <\/p (3.46)

Para um sistema linear é possivel garantir que seu ganho maximo serd menor que

um dado valor p se existir uma fungao de Lyapunov do tipo
v(x(k)) = x(k)Px(k) (3.47)
com P =P’ > 0 tal que
(el + 1)) — (k) < pvalk)valk) = ig (k)i (k) (3.48)

Note que, realizando-se o somatério em ambos os lados da expressao (3.48) tem-se

kfﬁ[v(x(k 1)) — o(x(k))] < s ioj valk) va(k) — i iy (K)'iy () (3.49)
e que N
Z_:[v(x(k’ + 1)) —v(x(k))] = v(co) — v(0) (3.50)

Deste modo, supondo-se que o sistema é estével, v(occ) = 0, e que as condigdes iniciais
sao nulas, v(0) = 0, recupera-se a expressao (3.45).
A expressao (3.48) é utilizada para a obtencao das condigdes LMI que fornecem a

norma H., do sistema. Para isso, reescreve-se (3.48) na forma
v(x(k+1)) —v(x(k)) +i,(k)is(k) — pva(k)va(k) <0 (3.51)

Substituindo-se (3.47) em (3.51) e, sabendo-se que v(x(k + 1)) = x(k + 1)'Px(k + 1), é

possivel escrever (3.51) como
x(k+1)Px(k + 1) — x(k)Px(k) + ig(k)"i (k) — pva(k) va(k) < 0 (3.52)
Substituindo as equagoes do sistema em malha fechada (3.41) obtém-se

x(k)[ALPA, — P + C'CJx(k) + vq(k) [B,PBylva(k) + ve(k) [B,PA,]x(k)

(3.53)
+x(k) [ALPBJva(k) — pva(k) va(k) < 0
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que pode ser reescrita na forma matricial

[ x(k) ]
’Ud(k’)

Aplicando complemento de Schur em (3.54), obtém-se a condi¢gdo LMI dada por

A PA,-P+CC A/ PB,
Z{PACZ &PBd — ,uI

[ x(k)

oalb) ] <0 (3.54)

P AP 0o CC
PA, P PB; O
0 BP I 0
C 0 0 ul

>0 (3.55)

Portanto, se existir, para um dado escalar positivo p, uma matriz simétrica definida
positiva P que satisfaga a condigao (3.55), o maximo ganho do sistema é menor do que .
Para encontrar o valor da norma H., é necessario encontrar o menor limitante superior
para o qual a condigao (3.55) é factivel. Para isso, insere-se a condi¢ao para a minimizagao
de i e, desta forma, recupera-se o Teorema 2, que fornece o valor da norma H.,, dada

por 1 = /i)

]
3.7.2 Rejeicao de distiarbios por meio da norma H.,

Por meio do Teorema 2, foi realizado o estudo do impacto das incertezas paramé-
tricas na rejei¢do de disttrbios do sistema em malha fechada. Com este estudo, é possivel
obter a melhor condi¢ao de operacgao, considerando-se a atenuacgao do disturbio v, para
a saida i,. Todas as andlises foram realizadas assumindo-se o sistema em malha fechada
(3.41) com os ganhos dados por (3.30). Quando forem mencionados valores nominais para
as variaveis do sistema, assumem-se os valores dados na Tabela A.1.

A Figura 3.21 ilustra o comportamento da norma H,, do sistema em malha fechada
supondo o sistema com indutancia do lado da rede L, € [0,5 1,5] mH e os demais
parametros nominais.

Por meio da Figura 3.21 ¢é possivel observar que existe um valor 6timo para a
rejeicao de disturbios, dado por v = 0,27814, que é obtido para operagao com L, =
0,76 mH.

Realizando-se o mesmo tipo de anélise, supondo-se L. € [0,5 1,5] mH, e os demais
parametros nominais, tem-se o resultado apresentado na Figura 3.22, em que ¢é possivel
observar que o ponto de melhor rejei¢ao de distturbios, dado por v = 0, 29432, ocorre para
a condicao de operagao L. = 1,45 mH.

A Figura 3.23 mostra que para o sistema com a condigao de operacao com Cy €

[20 30] uF e os demais pardmetros nominais. A norma H. minima é dada por v =



3 CONTROLADOR ROBUSTO DE CORRENTE 80

06 T T T T T T T T T

0.55

0.5

0.45

0.35

0.3

0.25

02 | | | | | | | | |
0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 11 12 13 14 15

Ly (mH)

Figura 3.21 — Valores da norma H..(y) para L, € [0,5 1,5] mH, com L. e Cy com valores
nominais.
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Figura 3.22 — Valores da norma H. () para L. € [0,5 1,5] mH com L, e C; com valores
nominais.

0,27694, e ¢ obtida para C'y = 20 puF.

As andlise anteriores trataram do comportamento da norma H., para o caso de
apenas um parametro incerto. Agora serao analisados o comportamento da rejeicao de
disturbios diante da incerteza em dois parametros, simultaneamente.

A Figura 3.24 ilustra o valor da norma H., supondo o valor nominal de L. e
tomando-se valores de L, € [0,5 1,5] e Cy € [20 30] puF. A analise resultou em um valor
minimo v = 0, 24960 para a condi¢ao de operagao Ly, = 0,75 mH e Cy = 20 puF.

A mesma andlise foi realizada para obter a Figura 3.25 considerando-se L, nominal
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Figura 3.23 — Valores da norma H(7y) para Cy € [20 30] uF com L, e L. com valores
nominais.
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Figura 3.24 — Valores da norma H(7v) para Cy € [20 30] pF, L, € [0,5 1,5 mH e L,
fixo em 0,5 mH.

eL.€[0,51,5]eCy € [20 30] uF como pardmetros incertos . O valor minimo obtido para
a norma H, foi v = 0,27367, para a condi¢ao de operagao L, = 1,4 mH e Cy = 20 pF.

E, por fim, foi realizada a andlise do sistema considerando-se C'y nominal e L. €
0,5 1,5] e L, € [0,5 1,5] como pardmetros incertos, com resultados apresentados na
Figura 3.26. O valor minimo foi v = 0,27843 encontrado para a condicao de operagao
Ly,=0,8mHe L,=1,05mH.

Note que todas as analises mostradas nesta se¢ao indicam a estabilidade do sistema
em malha fechada pois para todos os dominios de parametros analisados, uma vez que a

norma H, é limitada nestes casos. Além disso, pode-se concluir, pelos valores minimos da
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Figura 3.25 — Valores da norma H(y) para Cr € [20 30] puF, L. € [0.5 1.5] mH e L,
fixo em 0,5 mH.
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Figura 3.26 — Valores da norma H.(7y) para L. e L, € [0,5 1,5] mH e Cf fixo em 25 uF.

norma H., em cada um dos estudos de caso anteriores, que existem condigoes de operacao

mais favoraveis, em termos de melhor rejeicao de disturbio.
3.8 Conclusoes parciais

Este capitulo apresentou um procedimento de projeto de controle robusto por
alocacao de polos baseado em LMIs que garante: i) estabilidade robusta em malha fechada,
ii) que, no caso de pardmetros invariantes no tempo, os autovalores de A(a) + B(a)K

pertencem ao circulo de raio 7 e iii) rastreamento da referéncia de corrente senoidal e a
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rejeicao de disturbios com harmonicas da rede nas frequéncias de interesse.

O procedimento ¢é aplicavel para um numero arbitrario de controladores resso-
nantes. Um projeto de controlador robusto foi executado, resultando em um conjunto de
ganhos que garantiram a estabilidade e bom desempenho do sistema para todo o intervalo
de incerteza paramétrica considerado.

O sistema em malha fechada com os ganhos projetados foi testado em simula-
¢oes, em que se verificaram bons resultados considerando-se rastreamento de referéncia e
resposta transitoria. Em seguida, apresentou-se uma discussao de alguns critérios impor-
tantes para a implementagao da técnica aqui apresentada, como por exemplo, a comple-
xidade numérica e o efeito de resisténcias parasitas sobre os ganhos. Apds, foi realizado
um projeto de um controlador por meio de uma técnica convencional de realimentagao de
estados, demonstrando-se que esta técnica pode levar o sistema a instabilidade diante de
incertezas parameétricas.

Uma vez realizado o projeto do controlador robusto e tendo sido verificado o bom
desempenho por meio de simulagoes, foi entao realizada uma série de testes experimentais
em um prototipo construido para validar a técnica de controle. Os resultados experimen-
tais mostraram muito boa correspondéncia com os resultados de simulagao e confirmaram
o bom desempenho transitério e em regime permanente, e também comprovaram, em uma
andlise de comutagao da indutancia Ly, a capacidade de o controlador robusto manter
a estabilidade diante de comutagoes entre os valores maximos e minimos de Lg, 0 que
nao ocorreu com o controlador convencional. Adicionalmente, os resultados experimen-
tais de regime permanente foram testados e estao de acordo com a norma IEEE 1547,
comprovando a sua boa qualidade.

Por fim, foram realizadas analises de rejeicao de distturbios considerando-se incer-
tezas em outros parametros do filtro nao incluidos no projeto do controlador robusto.
Estas analises foram realizadas calculando-se norma H., do sistema em malha fechada
por meio de LMIs. Estas andlises permitem verificar a estabilidade do sistema em malha
fechada para todo o dominio de incertezas, e também a existéncia de pontos de operagao

com melhor rejeicao de disturbio.






4 EXTENSAO PARA SISTEMAS TRIFASICOS

Este capitulo apresenta a extensao da utilizacao da técnica de controle robusto
desenvolvida no Capitulo 3, para um inversor trifisico conectado & rede. Primeiramente,
sera apresentada a modelagem do sistema para o caso trifasico em coordenadas af3. O
modelo do sistema trifasico é descrito por dois sistemas monofasicos desacoplados, e um
controlador robusto é calculado por meio do Teorema 1. Posteriormente, sao apresentados
resultados de simulacao e experimentais do sistema em malha fechada similares aos do
Capitulo 3, para atestar a adequacao da metodologia de projeto por meio de LMIs também
para o caso trifasico. Os resultados sdo analisados tendo em vista a conformidade com as
exigéncias de contetido harmoénico da norma IEEE 1547. Sdo também realizados testes
para demonstrar a robustez do sistema em malha fechada frente a variagoes paramétricas

e & ocorréncia de faltas na rede.

4.1 Modelagem

Suponha o inversor trifiasico conectado a uma rede predominantemente indutiva

por meio de um filtro LCL, dado na Figura 4.1.

- lca

> lcb

> lcc

ca

—1

Figura 4.1 — Inversor trifasico conectado a rede por meio de filtro LCL.

Como no caso monofésico, considere que as indutancias da rede, Ly, nao sao
precisamente conhecidas. Um problema importante neste tipo de aplicacao é o controle
das correntes igq, igp € igc, que sa0 injetadas pelo inversor trifasico na rede.

A partir das tensoes de saida do inversor, vy, Vg, € Vg, € possivel obter um conjunto
de equagoes de estado do filtro LCL, descrito por um modelo de nove variaveis de estado,

trés entradas de controle e trés entradas de disturbio, dado por

Xabe = Aachabc + Buabcuabc + Bdabcvdabc

(4.1)
Yabe = Cabcxabc
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Neste modelo, o vetor de estados Xu., 0 vetor de controle u,,. € o vetor de distirbios

Vaabe S80 dados por

;s . . . . .
Xabe = [an b lee Vea VUeh VUcee lga lgb Tge

Uq Vga (4.2)
Ughe = Up Vdabe = Ugb
Ue Vge

com as matrizes Ay, Buabe; Baave € Cape dadas por

033 Ap O3x3 —A, 0353
Awe=| Ap 0343 —Ap |, Buwe=| 0353 |, Baawe = | Osx3
0 A 0 0 —A
3x3 p3 3x3 3x3 p3 (4.3)
00 00O0OO0OT1TTO0FO
Cac=|000000010
0 000OO0OO0OO0OTGOT1
e estas por sua vez sao compostas pelas matrizes
2 1 1 1 2 _ 1 _ 1
“3a 3o o 00 L, I, i
_ 1 2 1 _ 1 _ 1 2 1
Ap = 3Lei 3Ler 3L » Ap=| 0 Cy 0 |, Ap = 3L, 3Ly, 3L,
1 1 __2 0o 0 L 1 1 2
3Lc1 3Lcl 3Lcl Cf 3Lq 3Lq 3Lg
(4.4)

em que Ly = Ly + Lgo.

Note pelas equagoes (4.2), (4.3) e (4.4) que o sistema (4.1) possui termos de aco-
plamento entre as fases. Estes termos de acoplamento dificultam a obtencdo de con-
troladores por meio de técnicas convencionais, sendo para este caso necessario o uso
ferramentas de projeto e analise provenientes do controle multivaridvel (SKOGESTAD;
POSTLETHWAITE, 2005), ou a utilizacao de transformagoes de sistemas que permitam
o desacoplamento entre as fases.

Para evitar o problema do acoplamento entre as fases, o sistema trifasico aco-
plado pode ser transformado em um sistema bifasico desacoplado utilizando a conhecida
transformagao de coordenadas abc para coordenadas a50 (DUESTERHOEFT; SCHULZ;
CLARKE, 1951), cuja matriz de transformacao é dada por

1

2

] (4.5)

TOLBO =35 2

3

= O =
N w‘% |
Wl

1
2
A mudanca de coordenadas é realizada multiplicando-se os vetores Ugp. € Vgape pela

matriz de transformagao T,p0 € 0 vetor de estados X4, por uma matriz de transformacao
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aumentada dada por
Togo Osxz  O3x3
To=1 0323 Toso O3x3 (4.6)
03x3 03x3 Tapo

Deste modo, sao obtidos os novos vetores em coordenadas a50 dados por

XaB0 = TaXabc
Uapp0 = Taﬁouabc (47)

Vdaso = TaﬁOVdabc
Substituindo os vetores da equacao (4.7) no sistema (4.1) é possivel obter o equi-
valente do sistema em coordenadas a30, dado por

Xa80 = AupoXapo + Buagolaso + BaasoVdaso (4.8)

Yapo = CapoXago
em que os vetores de estados, de controle e de disturbios, em coordenadas 30, sdo dados
por
Xixﬂo = [ica 18 T Vea VeB Veo lga lgp igo]
Uogo = [ta Ug U] (4.9)
Viago = [Vda Vdg Vo)

e as matrizes do sistema sao encontradas por meio das seguintes expressoes

Anso =T, 'Au T,
Buaso = T, 'BuabeTago
Biago = T, 'BaaveTagpo
Capo = Cap Ty

(4.10)

O sistema (4.8) pode ser reescrito por meio da seguinte matriz de transformagcao

(4.11)

e
I
O O O O O o o o =+
o O O O O = O O o
o O = O O O O o o
oS O O O O o O+~ O
O O O O = O O O o
O R O O O o O o o
o O O O o o~ O O
o O O B O O O O O
_ O O O O O O o O

levando a representacao

XaﬁOr = AaﬁOTXaEOT + Buoz,BOruocBO + BdaﬁOrdecBO (4 12)

Yapor = CC!BOTXOLﬂOT
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com o vetor de estados sendo
X,aBOT: [ica Vea iga icg Uep igﬁ icO Veo igO] (413)

e as matrizes do sistema dadas por

Assor = T AL T,
Buasor = T 'Buabe
Baasor = T, 'Buape
Copor = Capc Ty

(4.14)

O sistema (4.12) pode ser interpretado como sendo composto por trés sistemas

monofasicos desacoplados, que conduzem a representacao

Xa A, 03x3 O3x3 Xa Bua 03x1 03x1 Uq
xg | = | O3x3 Ag 0343 xg |+ | 03x1 Bug 03x1 ug
X0 03x3 O3x3 Ap X0 03x1 O3x1 Buyo ug
Bio 03x1 03x1 Vda
+ | O3x1 Bgg 03x1 vag (4.15)
03x1 03x1 B Vdo
Co 01x3 0143 Xa

Yapo = | O1x3 Cp 0143 X3
01x3 0O1x3 Gy X0

Levando em consideracao que o sistema trifasico em questao é a trés fios, ndo ha
caminho para a corrente relacionada ao eixo 0’ (TEODORESCU; LISERRE; RODRI-
GUEZ, 2011). Assim, é possivel desconsiderar os estados relativos a coordenada ’0’; o
que leva a representacao do inversor trifasico conectado a rede por meio de dois sistemas

monofasicos desacoplados, dada por

Xa = Aaxa + Buaua + Bdavda

4.16
Yo = Caxa ( )
Xﬁ = ABXB + BuﬁuB + Bdﬁvdg (4 17)
ys = Cpxp
em que as matrizes que compoem os sistemas sao dadas por
0 _le 0 L11 0
Aa:AB: % 0 _% ) Bua:BuB: 0 7Bda:BdB: 0
1 1
0 i, 0 0 ~1I,
C.=Cs=10 0 1]
(4.18)

nas quais L, representa o parametro incerto do sistema, como no caso monofasico.
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Note que as matrizes do sistema em «, (4.16) e em [, (4.17), sdo idénticas. Por-
tanto, para fins de projeto de controlador, é possivel utilizar apenas um dos sistemas, por
exemplo, o sistema (4.16), e empregar os mesmos ganhos do controlador para ambos os
sistemas, em « e em [ e as referéncias para as correntes em « e em [ serao diferentes
apenas em fase. Para a implementacao do controlador, sao necessarios dois sistemas em
malha fechada, um para a coordenada « e outro para a coordenada [, conforme descreve

a Figura 4.2.

u i

abc

PwM  ——) '";edr)sor — R D

'
U, uﬁ lL ‘xabc

Controlador

Xa OLB

VANIVAAN

iref aT T lref B

Figura 4.2 — Diagrama de blocos do sistema trifasico em malha fechada.

E importante ressaltar que as matrizes em (4.16) e (4.17) sio as mesmas do sistema
apresentado no Capitulo 2 para o caso do inversor monofasico conectado a rede, supondo
resisténcias parasitas nulas. Considerando que o objetivo do controlador para o caso
trifasico é o mesmo ja exposto no Capitulo 3 para o caso monofasico, é possivel utilizar a
mesma metodologia para a obtencao de um modelo politépico discreto (2.32), que permite

o projeto e validagdo de um controlador robusto obtido por meio das LMIs do Teorema 1.
4.2 Projeto do controlador robusto

Os controladores projetados para cada um dos sistemas desacoplados sao imple-
mentados novamente por meio de uma lei de controle por realimentacao de estados dada
por u(k) = Kp(k), idéntica a (3.1). O ganho K é calculado por meio do Teorema 1, e a
lei de controle é implementada conforme ilustra a Figura 4.2.

Note pela Figura 4.2, que, primeiramente, as variaveis de estado do filtro sao
transformadas de coordenadas abc para coordenadas af3. Apods as variaveis de estados
sao processadas no bloco controlador, onde existem dois controladores semelhantes ao
apresentado na Figura 3.1 para o caso monofasico. Note que o bloco do controlador
recebe as varidveis de estados e as referéncias para cada uma das coordenadas a e 3 e
fornece duas agdes de controle, uma para cada coordenada. As duas agoes de controle

calculadas sao inseridas em um bloco PWM, que é responsavel pela sintese dos sinais de
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acionamento dos interruptores do inversor, utilizando uma técnica de modulacao space
vector, conforme o Apéndice B. Por fim, o inversor trifasico é responsavel por gerar as
tensoes de entrada u,, uy € u., que sintetizam as correntes de saida ig4q, igy € tge-
Suponha o filtro LCL trifasico com os parametros dados na Tabela A.2. Para
encontrar um controlador robusto que garanta estabilidade frente a incertezas e variagoes
parameétricas na indutancia da rede L foi utilizado o Teorema 1, escolhendo-se os mesmos
controladores ressonantes empregados no Capitulo 2, e um raio de alocacao de polos

r=10,999. Os ganhos do controlador robusto encontrados sao

—9, 353062614113796
—1,589581155590395
—0,015781509653429
—0,433935629733246
44,812047507212128
—44,223484308260709
15, 748238818246421
—15,389049112498071
9,140628701117180
—9,334703263767665
5,046537600082559
—5,662160504166877 |

(4.19)

Para demonstrar a robustez do sistema em malha fechada com os ganhos (4.19), a Fi-
gura 4.3 ilustra os autovalores de malha fechada para diversos valores da varidvel Lgo
dentro do intervalo de [0 1] mH.

A Figura 4.4 apresenta uma visao detalhada do autovalores da Figura 4.3 em que
percebe-se que os autovalores permanecem dentro do circulo de raio r» = 0,999 escolhido
para a alocacao de polos, indicando, portanto, estabilidade e desempenho robusto frente
a incerteza em Lgs.

O sistema em malha fechada conectado a rede foi simulado no PSIM para os valo-
res maximo e minimo da indutancia Ly, e o comportamento das correntes trifasicas para
variagoes das referéncias de corrente em coordenadas a3 é apresentado na Figura 4.5 e
na Figura 4.6. Como sinal referéncia foram utilizados para a corrente ¢4, um sinal de
referéncia, i,fq, composto por cossenoides com as mesmas variagoes de fase e amplitude
empregadas no Capitulo 2 para o caso monofésico, e para a corrente 7,4 foi utilizado o
mesmo sinal, defasado apropriadamente na coordenada 3, i,.r5. A Figura 4.5 e a Fi-
gura 4.6 mostram o desempenho dinamico do controlador projetado em termos de rapidas
respostas transitérias e bom desempenho de regime permanente, para os extremos do in-
tervalo de incerteza paramétrica. Correntes de rede de qualidade similar as da Figura 4.5

e Figura 4.6 sao observadas para testes com indutancia da rede Ly com valores interme-
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Figura 4.3 — Autovalores de malha fechada do controlador robusto para diferentes valores
de Lgy, dentro do intervalo dado na Tabela A.2. Circulo de raio r = 0,999 ¢é represen-

tado pela linha tracejada. As setas indicam o deslocamento dos autovalores conforme o
pardmetro Lgo é aumentado.
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Figura 4.4 — Detalhamento dos autovalores da Figura 4.3.

diarios entre 0 mH e 1 mH, confirmando o bom desempenho.

4.3 Resultados experimentais

Para realizar a validacao experimental do sistema em malha fechada para o caso
trifasico, foi utilizado um prototipo de 5,2 kW com parametros descritos na Tabela A.2.
O sistema apresentado na Figura 4.1 foi implementado conectado a rede. Primeiramente,

foram realizados testes de variacao das referéncias i, fq € tref3, N0 mesmo padrao dos testes
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Figura 4.5 — Resultado de simulagdo do sistema em malha fechada: correntes de saida

trifasicas igq, gy € tgc para Lgo = 0 mH.
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Figura 4.6 — Resultado de simulagdo do sistema em malha fechada: correntes de saida

trifasicas igq, g € tgc para Lgp = 1 mH.

de simulagoes dados na Figura 4.5 e na Figura 4.6. Os resultados experimentais, para 74,

igh € 1gc, Obtidos com o inversor conectado a rede, estao apresentados na Figura 4.7.

O detalhamento das correntes de saida para cada um dos transitérios nas referén-

cias ¢ dado na Figura 4.8(a)-(d). Em todos os casos, nota-se a respostas transitorias e em

regime permanente satisfatérias.

A Figura 4.8(a) apresenta o detalhamento do transitério da partida. A Figura 4.8(b)

detalha o comportamento das correntes 44, ig € 4. quando ocorre uma variagao de 180°

na fase das referéncias i,crq € irefg. A Figura 4.8(c) mostra o comportamento das corren-
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Figura 4.7 — Resultado experimental contra a rede: correntes 444, 45 € ¢4 Para variagoes
nas referéncias irefq € iref3 N0 mesmo padrao utilizado na Figura 4.5.
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(c) (d)

Figure 4.8 — Detalhamento dos transitérios da Figura 4.7. (a) Partida do sistema. (b)
Variacao de 180° nas referéncias. (c¢) Variagao de 90° nas referéncias. (d) Transitério de
variacao de amplitude.
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tes igq, igb € 14 para uma variagao de 90° na fase das referéncias iyefq € trefs. B, por fim,
na Figura 4.8(d), sdo mostradas as correntes trifasicas igq, g € iy para uma variacao de
amplitude de 10 A para 20 A nas referéncias.

A boa capacidade de rastreamento do sistema em malha fechada com o controlador
robusto desenvolvido é confirmada pela Figura 4.9, que apresenta a corrente 74, junta-
mente com a referéncia i,.rq, € pela Figura 4.10, que apresenta a mesma andlise para a

corrente ig3 € a referéncia t,csg.

30 T T T T T T
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i o
o o o
T T T

|
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_30 | | | | | | |
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4

Tempo (s)

Figura 4.9 — Resultado experimental contra a rede: corrente de saida iy, (linha continua)
e sinal de referéncia i,.s, (linha tracejada) referentes ao teste mostrado na Figura 4.7.
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Figura 4.10 — Resultado experimental contra a rede: corrente de saida i,44 (linha continua)
e sinal de referéncia i,.r3 (linha tracejada) referentes ao teste mostrado na Figura 4.7

Pela Figura 4.9 e pela Figura 4.10, é possivel visualizar o bom desempenho em
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relacdo ao rastreamento de referéncias, com rapida recuperacao nos transitérios e baixa
distor¢cao harmoénica em regime permanente, o que confirma a adequagao da modelagem
do conversor trifasico por meio de dois sistemas monofasicos desacoplados, apresentada
neste capitulo.

O bom desempenho em regime permanente também pode ser visto na Figura 4.11,
que apresenta as correntes trifdsicas, igq, 7g5 € 74, injetadas na rede. A THD da corrente
iga € 2,34%, da corrente iy, é dada por 2,12% e da corrente i, ¢ 1,90%. Estes resultados
de THD sao considerados adequados para a conexao com a rede, de acordo com a norma
IEEE 1547.

L L | e —

@ 100A " @ 100A 10.0ms 50.0MA/S @ . |26jun. 2014
@ 100a 5M pts. 0.00 A | 15:26:29

Figura 4.11 — Resultado experimental: detalhamento do regime permanente das correntes
trifdsicas de saida, t44, g € 74, injetadas na rede.

O conteuido harmoénico de cada uma das correntes injetadas na rede, dadas na
Figura 4.11, é apresentado na Figura 4.12, Figura 4.13 e na Figura 4.14. Os limites para
cada uma das harmonicas, de acordo com a norma IEEE 1547, sao também apresentados
nestas figuras. Pode-se notar que o sistema em malha fechada com o controlador robusto
projetado neste capitulo tem desempenho em conformidade com os padroes exigidos na
norma [EEE 1547.

Para demonstrar a robustez do controlador projetado, foram realizados ensaios
de curto circuito, utilizando-se os mesmos sinais de referéncia i,¢fo € irefs descritos an-
teriormente. Nestes ensaios, a tensao vy é suposta nula e a induténcia da rede Lgy foi
substituida por indutores com os valores de indutancia maxima e minima do intervalo
utilizado no projeto do controlador robusto. O resultado do ensaio para os valores de

indutancias minima e maxima podem ser vistos na Figura 4.15 e na Figura 4.16, respec-
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Figura 4.12 — Componentes harmonicas da forma de onda de iy, na Figura 4.11, res-
peitando os limites descritos na norma IEEE Standard 1547 para harmoénicas impares
(limitante superior) e harménicas pares (limitante inferior). THD de 2.34%.
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Figura 4.13 — Componentes harmonicas da forma de onda de i, na Figura 4.11, res-
peitando os limites descritos na norma IEEE Standard 1547 para harmoénicas impares
(limitante superior) e harménicas pares (limitante inferior). THD de 2.12%.

tivamente. Ambos os resultados confirmam a estabilidade do sistema em malha fechada
para os valores extremos da indutancia L.

Para confirmar a estabilidade do sistema diante de uma comutacao arbitraria da
induténcia Ly, foi realizado um teste de variacao abrupta deste parametro. Por meio
de uma comutacao manual de um interruptor o sistema pode variar rapidamente do
valor minimo para o valor maximo de Lg. Este teste estd apresentado na Figura 4.17

que mostra que o sistema em malha fechada é capaz de manter-se estavel, e, ap6és um
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Figura 4.14 — Componentes harmoénicas da forma de onda de i, na Figura 4.11, res-
peitando os limites descritos na norma IEEE Standard 1547 para harmoénicas impares
(limitante superior) e harménicas pares (limitante inferior). THD de 1.90%.

Tekprevis

[. 10.0 A ™ @ 100A N ][40.0ms 12.5MA/S @ - ][mjun. 2014]

@ 100A % 5M pts. 0.00 A | 15:40:52

Figura 4.15 — Resultado experimental para vg = 0 V e Ly = 0 mH: correntes i44, igy € igc
para variagoes nas referéncias i, € ir.rg N0 mesmo padrao utilizado na Figura 4.5.

rapido transitério, devido a comutacao da indutancia, recupera a boa resposta em regime
permanente.

Por fim, foi realizado um teste de simulagdo de falta na rede. Foi estudado o
comportamento do sistema em malha fechada diante de uma possivel falta fase-terra na

rede. Esta falta foi escolhida pois representa aproximadamente 70 % dos eventos que
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Tok Previs

@ 100A @ 100A 40.0ms 12.5MA/S @ - |30jun. 2014
0.0 A * 5M pts. 0.00 A |[15:30:33

Figura 4.16 — Resultado experimental para vg = 0 V e Ly = 1 mH: correntes igq, ig, € ige
para variagoes nas referéncias i,cfq € irefs N0 mesmo padrao utilizado na Figura 4.5.

TekPrevis U

@ 100A N @ 100A N 10.0ms 50.0MA/S @ - |30jun. 2014
@ 100a 5M pts. 0.00 A |[15:46:58

Figura 4.17 — Resultado experimental com vy = 0 V para uma comutagao de Ly = 0 mH
para Lg = 1 mH.

ocorrem em um sistema de poténcia (GABE, 2012). O teste foi realizado para observar
o comportamento do sistema em malha fechada diante de um afundamento de 50% na
tensao vy, da rede, assumindo que o sincronismo com a rede é preservado. O resultado do

teste é mostrado na Figura 4.18, em que estao apresentadas, na figura superior, as tensoes
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de fase da rede com o afundamento de 50% em uma das fases e, na figura inferior, estao

apresentadas as correntes injetadas na rede 7g4.. Note que o sistema em malha fechada

Udabe (V)

0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1

R RORPARE

0.01 0.02 0.03 0.04 0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1
Tempo (S)

Figura 4.18 — Resultados de simulagdo. Figura superior: tensoes da rede de fase vgqpe,
com afundamento de tensao na fase a. Figura inferior: correntes, ig4q, g € igc, injetadas
na rede pelo sistema em malha fechada.

mostrou uma boa rejeicao para este tipo de disturbio das tensoes da rede, ilustrando que
o controlador robusto projetado é adequado também para operacao frente neste caso, que

afeta frequentemente sistemas trifdsicos.

4.4 Conclusao parciais

Este capitulo apresentou a modelagem de um conversor trifasico conectado a rede
por meio de filtro LCL e o projeto de um controlador robusto capaz de garantir a es-
tabilidade frente a incertezas e variagoes arbitrarias da indutancia da rede, incluindo a
comutacao abrupta do valor minimo para o valor maximo deste pardmetro. Os resultados
de simulacao e experimentais obtidos demonstram a viabilidade da extensao das condi¢oes
de projeto do controlador robusto, dadas no Capitulo 3, para o caso de aplicacoes trifasi-
cas. Particularmente, boas respostas transitérias e em regime permanente para variacoes
de referéncia e para comutacoes de parametros foram observadas, mostrando inclusive a
conformidade com as exigéncias da norma [EEE 1547, em termos de THD e de limites
para as harmonicas de correntes injetadas na rede. Por fim, foi realizado um teste de
afundamento da tensdo da rede para o qual o controlador robusto projetado apresentou

bom desempenho dinamico caracterizado pela rapida resposta transitéria.






5 CONCLUSOES E PERSPECTIVAS

Como conclusoes deste trabalho, citam-se as seguintes:

e no Capitulo 2, obteve-se a modelagem no espaco de estados para a planta e foram
estudadas as respostas em frequéncia do sinal de controle para a corrente do lado da
rede (saida a ser controlada) e do distiirbio da tensdo da rede para a corrente do lado
da rede. Notou-se claramente a existéncia do pico de ressonancia e a necessidade
de amortecimento deste pico visando estabilidade em malha fechada. Também foi
feita uma analise da incerteza na indutancia da rede, que é um problema relevante a
ser enfrentado no projeto do controlador para esta aplicacao. Esta incerteza desloca
o pico de ressondncia significativamente, tornando possivelmente fraco (ou mesmo
instdavel) o desempenho de controladores projetados para uma condigao assumida
como nominal. Isso indica a importancia de se utilizar técnicas de controle robusto
para esta aplicacdo. Na sequéncia, ainda no Capitulo 2, foi feita a discretizagao
da planta e inserido o atraso de um periodo de amostragem no modelo, represen-
tando o atraso tipico na implementacao da lei de controle digital para esta aplicacao
utilizando DSPs. Multiplos controladores ressonantes foram modelados no espaco
de estados e agregados ao modelo anterior, resultando em um modelo no espaco
de estados conveniente para projeto de controladores por realimentagao de estados,
inclusive para o uso de um nimero arbitrario de ressonantes. Finalmente, este mo-
delo aumentado foi descrito na forma politopica, a fim de incluir e incerteza na

indutancia da rede e permitir o projeto de controladores robustos a esta incerteza;

e no Capitulo 3, foram enunciadas a lei de controle por realimentacao de estados e
as LMIs de projeto dos ganhos de realimentacao de estados que garantem robustez
a incerteza na indutancia da rede. Estas LMIs sao baseadas na alocacao dos polos
de malha fechada em um circulo localizado dentro do circulo de raio unitario. O
procedimento de projeto do controlador robusto ¢ detalhado, utilizando os para-
metros da planta advindos de um protétipo de padrao industrial, e um conjunto
de quatro controladores ressonantes, que se mostrou suficiente para a obtencao de
resultados de simulacdo e experimentais de boa qualidade, que atendem a norma
IEEE Standard 1547 (IEEE, 2011). Os testes realizados no Capitulo 3 ilustram que
os resultados, tanto para referéncias de corrente que descrevem injegao de poténcia
ativa, quanto para referéncias que descrevem injecao de poténcia reativa capacitiva
ou indutiva na rede, sao de boa qualidade, e nao sofrem variagoes significativas para
valores de indutancia de rede dentro do intervalo de incertezas considerado, o que é
uma caracteristica de desempenho robusto em malha fechada. Também neste capi-
tulo é apresentado o projeto de um controlador convencional por alocacao de polos.

[lustra-se, por meio de simulagoes e resultados experimentais, em um teste de varia-
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ii)

iii)

iv)

¢ao de indutancia, que um projeto realizado apenas para uma condi¢ao nominal do
sistema pode levar a instabilidade para indutancia do lado da rede diferente da con-
siderada no projeto. Os resultados experimentais tém muito boa correspondéncia
com os resultados de simulagao, validando tanto o modelo utilizado quanto o con-
trolador, indicando a eficiéncia do procedimento de projeto proposto. Uma analise
de rejeicao de disturbios por meio do computo da norma H., ¢ realizada. Sao feitos
testes para diferentes valores de parametros do sistema e evidencia-se que, para o
controlador robusto obtido, existe uma condi¢ao de indutancia de rede que fornece

melhor rejeicao de disturbios;

no Capitulo 4 é apresentada uma extensao para o caso trifasico do projeto do contro-
lador robusto desenvolvido no Capitulo 3. Sao derivados os modelos em coordenadas
af descrevendo o comportamento do filtro LCL trifasico. Uma vez obtido o modelo
aumentado conforme o capitulo anterior, calculam-se controladores robustos para
implementagdo em « e em . O sistema trifasico em malha fechada ¢ validado por
meio de simulagoes e experimentalmente, com resultados de boa qualidade em um
prototipo trifasico conectado a rede. Esses resultados atendem a norma IEEE Stan-
dard 1547, no que diz respeito ao contetido harmoénico da corrente injetada na rede.
Por fim, um teste de simulacao ¢ realizado para ilustrar o desempenho transitério
do controlador obtido em uma situacdo de afundamento em uma das tensoes da
rede. Neste teste foi possivel observar que o controlador robusto é capaz de prover
boa resposta a este tipo distirbio, apresentando pequenos tempo de acomodacao e

sobressinal na corrente de saida.

Quanto a perspectivas de trabalhos futuros, podem-se citar as seguintes:

acréscimo de robustez para o procedimento de projeto em duas etapas (GABE;
MONTAGNER; PINHEIRO, 2009; ENDERLE et al., 2012) em que, em uma pri-
meira etapa, sao computados os ganhos de realimentagao dos estados do conversor
(malha interna de controle) e depois, em outra etapa, sao computados os ganhos de
controlador ressonante (malha externa de controle). Em geral, este procedimento
nao considera a priori robustez a incertezas paramétricas e, desta forma, condigoes

na forma de LMIs de controle robusto podem ser utilizadas;

utilizagao de outros controladores robustos 6timos baseados em LMIs, como os con-

troladores robustos Hs e Hoo, visando comparacao de desempenho;

projeto de observadores de estado baseados em LMIs para identificacao de distiirbio

da rede;

controle da corrente do lado do conversor e insercao de outras incertezas paramétri-

cas no problema de projeto do controlador;
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v) projeto de controladores por meio de LMIs que levem em considerac¢ao nao-linearidades
para esta aplicagdo, como por exemplo, saturagao de atuadores (TARBOURIECH
et al., 2011);

vi) aplicagoes em filtros ativos de poténcia;

vii) controle de multiplos conversores em paralelo conectados a rede.

Producao associada ao trabalho

Publicagoes diretamente associadas ao tema da tese:

1. LMI-based control for grid-connected converters with LCL filters under uncertain

parameters. IEEE Transactions on Power Electronics, 2014.

2. Controle robusto de corrente para inversor trifasico com filtro LCL sujeito a incerteza

paramétrica. Congresso Brasileiro de Automatica 2014, 2014.

3. Robust state feedback current controller applied to converters connected to the grid
through LCL filters. Congresso Brasileiro de Automatica 2012, 2012.

Outras publicacoes relacionadas com o tema da tese:

1. Robust optimal current control for grid-connected three-phase PWM converters.

IET Power Electronics, (Aceito para publicagao.)

2. Design and implementation of a discrete-time H-infinity controller for uninterrupti-

ble power supply systems. IET Power Electronics, 2014.

3. Projeto e andlise de robustez de controladores DLQR aplicados a inversores conec-

tados a rede. Seminario de Eletronica de Poténcia e Controle 2014, 2014.

4. Projeto de controladores robustos de inversores conectados a rede baseado em mo-
delos politopicos. Seminario de Eletronica de Poténcia e Controle 2014,
2014.

5. Projeto de observadores robustos aplicados a filtros LCL. Congresso Brasileiro
de Automatica 2014, 2014.

6. Design and analysis of robustness of DLQR controllers applied to grid-connected
inverters. IEEE Induscon 2014, 2014.

7. Design and experimental implementation of a robust DLQR for three-phase grid-
connected converters. IEEE Induscon 2014, 2014.
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10.

11.

12.

13.

Digital redesign LMI conditions for state feedback controllers with an application
for power electronics. Congresso Brasileiro de Eletronica de Poténcia 2013,
2013.

Robust discrete linear quadratic control applied to grid-connected converters with
LCL filters. Congresso Brasileiro de Eletronica de Poténcia 2013, 2013.

A linear quadratic control applied to buck converters with H-infinity constraints.

Congresso Brasileiro de Eletronica de Poténcia 2013, 2013.

Contribution to the stability analisys of a robust H2 control for boost converters.

Congresso Brasileiro de Automatica 2012, 2012.
An optimal control applied to AC power sources. IEEE Induscon 2012, 2012.

Robust H-infinity control for grid-connected PWM inverters with LCL filters. IEEE
Induscon 2012, 2012.
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Apéndice A — Parametros e descricao do protétipo

O protétipo utilizado na realizacdo dos experimentos possui as seguintes caracte-

risticas:

eProcessador: Microcontrolador/DSP da empresa Texas Instruments, de ponto flutu-
ante, modelo TMS320F28335, com clock de 150MHz, com 16 conversores A/D e 12
saidas PWM disponiveis;

ekiltro: Capacitores da marca Epcos;

elnstrumentacgao: Sensores de tensao com transformadores e sensores de corrente da
marca LEM. Modelo LV 25-P, para medicao de tensao, e LA 100-P, para medicao

de corrente;

e Acionamento do conversor: Inversor da marca Semikron, com trés bracos de IGBT,
tensao das chaves de 1200V.

Os parametros do sistema monofasico e trifasico estudados neste trabalho sao dados
nas tabelas A.1 e A.2.

Tabela A.1 — Parametros do sistema monofésico

Frequéncias Frequéncia de amostragem 20040 Hz
Frequéncia de comutacao 10020 Hz
Poténcia 3 kW
Valores Tensao da rede (RMS) 220V
nominais Corrente nominal (RMS) 13,63 A
Tensao do barramento CC 400 V
Indutéancia do lado do conversor L. 1 mH
Filtro LCL Induténcia do lado da rede Lg1 0,5 mH
Capacitancia Cy 25 uF
o Méxima indutancia da rede Ly 1 mH
fir;dlit(?:ma Indutancia nominal da rede L g 0,5 mH

Minima indutancia da rede Lgo 0 mH
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Tabela A.2 — Parametros do sistema trifasico

o Frequéncia de amostragem 20040 Hz
Frequéncias
Frequéncia de comutagao 10020 Hz
Poténcia 5,2 kW
Valores Tensao de fase da rede (RMS) 127V
nominais Corrente nominal de fase (RMS) 13,63 A
Tensao do barramento CC 420 V
Indutéancia do lado do conversor L. 1 mH
Filtro LCL Indutéancia do lado da rede Lg; 0,3 mH
Capacitancia C'y 62 pF
Méxima indutancia da rede L2 1 mH
Indutéanci
nautanca Indutéancia nominal da rede Lo 0,5 mH
da rede g
Minima indutancia da rede Lg 0 mH

Figura A.1 — Visao geral do protétipo: (a) Fonte de alimentagdo CC. (b) Protétipo
construido. (c¢) Indutores para ensaios de variagdo paramétrica.
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Figura A.2 — Vista frontal do protétipo. Circuito de controle: (a) DSP em que a lei de
controle é executada. (b) Circuitos para aquisicao das medidas de tensao. (c) Circuito
para aquisicao das medidas de corrente.
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Figura A.3 — Vista posterior do protétipo. Circuito de poténcia: (a) Inversor trifésico.
(b) Filtro LCL.
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Apéndice B — Modulacgao vetorial

B.1 Inversor monofasico

Dado um conversor de ponte completa monofasico como o da Figura 2.1 tem-se a
seguinte defini¢cdo dos setores no espago das tensdes de saida do conversor (PINHEIRO
et al., 2005).

Tensao de saida Setores
Vap >0 1
Vap <0 2

Table B.1 — Setores do diagrama vetorial.

Dada a definicao dos setores, os vetores possiveis de serem sintetizados na saida

do conversor sao apresentados na Tabela B.2.

Vetores S1 S3 Vb
Vg 0 0 0
v1 0 1 Vee
Vo 1 0 —Viee
V3 1 1 0

Table B.2 — Vetores de comutagdo para o caso monofasico.

A sequéncia de comutagao escolhida foi a sequéncia simétrica apresentada na Ta-
bela B.3.

Tensao de saida Setores Sequéncia
Vap >0 1 Vg — V1 — V3 — U] — UV
Var <0 2 Vg — Vg — V3 — V2 — Vg

Table B.3 — Sequéncias de comutacgao para o caso monofasico.

O sinal PWM gerado por esta técnica de comutacao é visto na Figura B.1, que
ilustra o processo de formacgao do sinal PWM analisando trés periodos da portadora.

Da defini¢ao da modulagao por largura de pulso tem-se a equivaléncia da area do
sinal de saida (V) com a drea do sinal de controle (u) dentro de um periodo de comutagao.

Desta forma tem-se dentro de um periodo de comutagao T,

Loy g B
= W dt 1
u Tsw/o ) (B.1)
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Figura B.1 — PWM unipolar de pulso simétrico.

Analisando apenas o setor 1 tem-se que a saida V,;, pode ser escrita pela composicao
dos vetores vy, v1,v3. Deste modo

1
TS w

[U()At() + UlAtl + UgAtg] (BQ)

u =

onde Aty, Aty e Atz correspondem respectivamente aos intervalos em que os vetores vy,
vy e vy ficam ativos dentro de um periodo de comutacao. Como se trata de apenas um

intervalo de comutacao tem-se
Tow = Aty + Aty + Aty (B.3)

e, por se tratar de uma sequéncia simétrica, o tempo em que o vetor nulo é implementado

é dividido igualmente entre os vetores vy e v3. Desta forma
Aty = At (B.4)

Por meio das equagoes (B.2), (B.3) e (B.4) pode-se escrever a equagao matricial

U . vy Up U3 Aty
=1 1 1 Aty (B.5)
0 Tl1ro0 -1 || Ay

que relaciona os tempos de comutagao Aty, At; e Ats com o sinal de controle. Isolando
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o vetor dos tempos de comutagao em (B.5) chega-se a relacao

-1

A750 Vo VU1 Us u
Aty | =Tw!| 1 1 1 1 (B.6)
Ats 1 0 -1 0

Assumindo os valores da Tabela B.2 tem-se que vg = v3 = 0 e vl = V.. Procedendo

a substituicdo e calculando a matriz inversa, obtém-se os tempos de cada vetor, dados

por
Ato % - 2&2
Aty | =Ty, ‘}ZC (B.?)
Ats % - 2&1/26

Uma vez determinados os tempos que cada um dos vetores serd implementado,

parte-se para o calculo dos valores dos comparadores que serdao utilizados para gerar o
sinal PWM dentro do DSP.

A triangular utilizada é gerada por meio de um contador incrementando a cada

Tsw
2

qual o contador ¢ decrementado até chegar a zero no tempo Ty, como pode ser visto na

periodo de amostragem até chegar a amplitude maxima V;, no tempo , a partir do

Figura B.1. Deste modo no intervalo 0 < t < T, /2 tem-se

t

Ut ‘T /2 (B.8)
No instante t; = % ocorre a primeira comutacao. O valor do comparador para
garantir esta comutagao é dado por
At
Cvompl = Utri(tl) = %T 0 (Bg)
substituindo o valor de Aty dado em (B.7) em (B.9) tem-se
Vi U
Compr = —(1 — — B.10
n =51 7) (B.10)

C
A segunda comutagao ocorre em ty = % + %. Substituindo ¢, em (B.8) tem-se

u
Compz = — (1 + V—CC) (B.11)

B.2 Inversor trifasico a trés fios

Dado um inversor trifasico a trés fios como o da Figura 4.1 os possiveis vetores de

serem sintetizados na saida do inversor sdo apresentados na Tabela B.4 (PINHEIRO et
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al., 2005).

Vetores S1 S2 S3 Vb Ve Vea
vo 0 0 0 0 0 0
vy 0 0 1 0 —Vee +Vee
Vg 0 1 0 —Vee +Vee 0
v3 0 1 1 —Vee 0 +Vee
vy 1 0 0 +Vee 0 —Vee
vs 1 0 1 +Vee —Vee 0
Vg 1 1 0 +Vee —Vee
vy 1 1 1 0 0 0

Table B.4 — Vetores de comutagao para o caso trifasico.

Os vetores vy até v; s@o dados no espago das tensoes em coordenadas abe. Apli-
cando a transformada af nestes vetores, tem-se como resultado os vetores no espaco das
tensoes a3, dados na Tabela B.5.

Vetores Vabe Uag
v (000) [0 0]
o ooy -1 -
v (010) [f% \f]
vs (011) [-% 0]
) (100) [g 0]
vs (101) [% _ ?]
v (110) [% ?3]
vy (111) [0 0]

Table B.5 — Vetores de comutagao em coordenadas af3.

Os vetores vy definem um hexagono como o da Figura B.2. Este hexdgono pode
ser dividido em seis setores distintos dados por S; até Sg na Figura B.2.

Os setores sao delimitados pelas seguintes retas de separagao

ug — \/gua =0
U5 + \/gua = 0 (B.12)
uB = O

Para sintetizar um tensao saida u.,,q especifica é necessario identificar a qual setor
esta tensao pertence e aplicar uma sequéncia de comutagao especifica. Neste trabalho, a

sequéncia de comutacao escolhida foi a sequéncia simétrica apresentada na Tabela B.6
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s, s\
e 2(000) v, (100)
v, ‘
S, A
V(001 v(101)

Figura B.2 — Espaco das tensoes de salda no sistema de coordenadas a/3.

Setores Sequéncia
S Vo — Vg — Vg — U7 — Vg — Vg — Vg
Sy Vo — Vg — Vg — V7 — Vg — Vg — Vg
S3 Vg — Vg — V3 — VU7 — U3 — Vg — Vg
54 Vo — V1 — VU3 — V7 — VU3 — V2 — 19
55 Vo — V1 — VU5 — V7 — VU5 — VU1 — o
56 Vo — V4 — VU5 — V7 — VU5 — V4 — Vg

Table B.6 — Sequéncias de comutacao para o caso trifasico.

Para exemplificar os calculos dos tempos de comutacao e dos comparadores assuma
como exemplo um vetor u.,q pertencente ao Setor 1. Este vetor pode ser escrito pela

COHlpOSi(;éO dos vetores Vo, V4, Vg, V7. Deste modo tem-se
ucdesw = [UoAto + U4At4 + UGAtﬁ + U7At7] (B13)

em que Atg, Aty, Atg e Aty correspondem respectivamente aos intervalos em que os
vetores vy, vy, Vg € v7 ficam ativos dentro de um periodo de comutagao.

Como trata-se de apenas um intervalo de comutacao tem-se
Tow = Atg + Aty + Atg + Aty (B.14)

e, por se tratar de uma sequéncia simétrica, o tempo em que o vetor nulo é implementado

é dividido igualmente entre os vetores vy e v7. Desta forma

Aty = Aty (B.15)
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Por meio das equagdes (B.13), (B.14) e (B.15) pode-se escrever a equacao matricial

Uq Uso Usa Uoa | | Al
Up = Tsw Usp  Ueg Uop Atﬁ <B16)
1 1 1 1 At

que relaciona os tempos de comutagao Aty, At; e Aty com o sinal de controle. Isolando

o vetor dos tempos de comutagao em (B.16) chega-se a relagao

-1

At4 1 Ugee U Upa U
Atﬁ = T Usp  Uss UoB Uup (Bl?)
Aty S S R | 1

em que a matriz inversa é a chamada matriz de decomposicao.

Uma vez determinados os tempos que cada um dos vetores serd implementado
calcula-se os valores dos comparadores que serao utilizados para gerar o sinal PWM den-
tro do DSP. O cémputo dos comparadores é desenvolvido de modo semelhante ao caso
monofasico apresentado na Secao B.1. A principal diferenca é que agora sao calcula-
dos trés comparadores. Por exemplo, para o Setor 1, utilizando a triangular (B.8), os

comparadores sao dados por

Aty Aty
C(ompl = Utri( A ) - WQTSW
At At Vi At
Oompg = Utri(74 + TO) = Tt (At4 + 70) (B18)
Aty Aty Aty V, Aty

Comp?):UtT‘i( 9 + 9 + 4 ):T (At6+At4+T)

Cabe ressaltar que existe uma matriz de decomposicao para cada um dos setores, e que o

calculo dos comparadores é diferente para cada um destes setores.
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Apéndice C — Matrizes utilizadas para os projetos dos controladores

C.1 DMatrizes para o projeto do controlador robusto monofasico

C.1.1 Matrizes para o valor minimo de indutancia da rede (Lyo = 0 mH)

A =

[ 0.95143  —0.04745 0.04857 0.04908  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 ]
1.89808 0.85428 —1.89808  0.04857  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.09715 0.09490 0.90285 0.00163  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781  0.00000 1.99965 —1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781  0.00000  0.00000 0.00000 1.99682 —1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 ?
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  0.00000 0.00000 1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781  0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.99117 —1.00000  0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781  0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.98273  —1.00000

L 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.00000 0.00000

0.00000 [ —0.00163 ] 0.00000
0.00000 0.09715 0.00000
0.00000 —0.09654 0.00000
1.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00781
B_ 0.00000 By - 0.00000 B, = 0.00000 ’
0.00000 0.00000 0.00781
0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00781
0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00781
| 0.00000 | L 0.00000 | L 0.00000 |

C = [ 0.00000  0.00000  1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 ]

C.1.2  Matrizes para o valor maximo de induténcia da rede (Ly, = 1 mH)

A =

[ 0.95088 —0.04853 0.04912 0.04908  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 ]
1.94124 0.91814 —1.94124  0.04912  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.03274 0.03235 0.96726 0.00055  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781  0.00000 1.99965 —1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781  0.00000  0.00000 0.00000 1.99682  —1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  0.00000 0.00000 1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781  0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.99117 —1.00000  0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781  0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.98273  —1.00000

L 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.00000 0.00000
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0.00000 [ —0.00055 7 0.00000
0.00000 0.03274 0.00000
0.00000 —0.03290 0.00000
1.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00781
B | 000000 | By = 0.00000 . B, — | 000000
0.00000 0.00000 0.00781
0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00781
0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00781
L 0.00000 | L 0.00000 | L 0.00000 |

C = [ 0.00000  0.00000  1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 ]

C.2 Matrizes para o projeto do controlador convencional monofasico

C.2.1 Matrizes para valor nominal de indutancia da rede (L, = 0,5 mH)

A =
[ 0.95102 —0.04826 0.04898 0.04908  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
1.93040 0.90204 —1.93040 0.04898  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.04898 0.04826 0.95102 0.00082  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781  0.00000 1.99965 —1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781  0.00000  0.00000 0.00000 1.99682 —1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  0.00000 0.00000 1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781  0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.99117 —1.00000  0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781  0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.98273 —1.00000
L 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.00000 0.00000

0.00000 [ —0.00082 0.00000
0.00000 0.04898 0.00000
0.00000 —0.04908 0.00000
1.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00781
B_ 0.00000 B, - 0.00000 B, = 0.00000
0.00000 0.00000 0.00781
0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00781
0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00781
| 0.00000 | L 0.00000 | L 0.00000 |

C = [ 0.00000 0.00000 1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 ]

C.3 Matrizes para o projeto do controlador robusto trifasico

C.3.1 Matrizes para o valor minimo de induténcia da rede (Lgy = 0 mH)
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[ 0.98021 —0.04847 0.01979 0.04957  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.78170 0.91424 —0.78170 0.01979 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.06597 0.16155 0.93403 0.00110 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781 0.00000 1.99965 —1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
A= 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781 0.00000 0.00000 0.00000 1.99682 —1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.99117 —1.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.00000 0.00000 0.00000 0.00000
0.00000 0.00000 —0.00781  0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.98273  —1.00000
L 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000  0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 1.00000 0.00000
[ 0.00000 7] —0.00110 [ 0.00000 7]

0.00000 0.06597 0.00000

0.00000 —0.16265 0.00000

1.00000 0.00000 0.00000

0.00000 0.00000 0.00781

B = 0.00000 By = 0.00000 B, 0.00000

0.00000 0.00000 0.00781

0.00000 0.00000 0.00000

0.00000 0.00000 0.00781

0.00000 0.00000 0.00000

0.00000 0.00000 0.00781

L 0.00000 | L 0.00000 | L 0.00000

C = [ 0.00000  0.00000  1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 ]

C.3.2 Matrizes para o valor maximo de indutancia da rede (Lgy = 1 mH)

0.98004
0.79534
0.01536
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000

—0.04931
0.96468
0.03793
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000

0.01996
—0.79534
0.98464
0.00000
—0.00781
0.00000
—0.00781
0.00000
—0.00781
0.00000
—0.00781
0.00000

0
0
0
0
0
0
.00000
.00000
.00000
.00000
.00000
.00000

0
0
0
0
0
0

04957
01996
00026
00000
00000
00000

.00000
.00000
.00000
.00000
.00000
.00000
.00000
.00000
.00000
.00000
.00000
.00000

[=NelNeNeNeNeNeNel ==l

0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
1.99965
1.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000

0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
—1.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000

—0.00026
0.01536
—0.03819
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000

0
0
0
0
0

0
1
1
0
0
0
0

.00000
.00000
.00000
.00000
.00000
.00000
.99682
.00000
.00000
.00000
.00000
.00000

0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
—1.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000

0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00781
0.00000
0.00781
0.00000
0.00781
0.00000
0.00781
0.00000

0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
1.99117
1.00000
0.00000
0.00000

0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
—1.00000
0.00000
0.00000
0.00000

0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0

1

1

o

.00000
.98273
.00000

0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
0.00000
—1.00000
0.00000

C = [ 0.00000  0.00000  1.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 0.00000 ]




